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Introduction de la thése

Introduction de la these

La miniaturisation est un objectif important dans les systémes utilisant des fonctions
électroniques. Les avancées des technologies CMOS permettent d’intégrer sur un seul circuit
des fonctions trés diverses telles que les interfaces radiofréquences (RF) pour les systémes
radio, les parties de traitement analogique en bande de base (filtrage et conversion) et les
fonctions de traitement numérique. Avec [’avancée des technologies nanométriques,
I’augmentation des fréquences de coupure des transistors MOS permettent la conception de
fonctions travaillant a des fréquences de plus en plus élevées allant jusqu’a la gamme
millimétrique (supérieures a 40 GHz).

Les applications dans le domaine millimétrique sont nombreuses. A titre d’exemple,
nous pouvons citer les radars anticollisions (service d’aide a la conduite automobile), qui ont
une bande de fréquence allouée de 77 GHz a 81 GHz. Le deuxiéme type d’applications
concerne les réseaux indoor (boucle locale) et outdoor (entre objets mobiles) WLAN a 60
GHz (wireless local area network : systeme large bande a fort débit). Nous pourrions aussi
citer certaines applications médicales et militaires.

Le fonctionnement en gamme millimétrique offre de nombreux avantages. En ce qui
concerne les systetmes de radiocommunication, les largeurs de bandes importantes disponibles
permettent de transmettre et recevoir des données a haut débit. De plus, les bandes de
fréquences mises en jeu offrent des disponibilités pour de nouvelles applications. Enfin, la
réduction des longueurs d’onde permet une intégration des composants passifs a 1’échelle du
circuit intégré, soit sous forme de ligne de propagation soit sous forme de composants
localisés.

Toutefois, cette montée en fréquence s’accompagne, pour les circuits RF, de nouvelles
difficultés. Tout d’abord les pertes dans les €léments passifs augmentent fortement avec la
fréquence et atténuent de fagcon importante le signal. Ensuite, les couplages
¢lectromagnétiques entre ces éléments doivent étre pris en compte. En ce qui concerne les

composants MOS, leur miniaturisation qui accompagne cette montée en fréquence, implique
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Introduction de la thése

une complexification de leur modélisation. En effet, leurs performances intrinséques sont
fortement perturbées par les éléments parasites ramenés par les interconnexions les reliant aux
autres éléments du circuit. Leur dégradation au cours du temps doit étre aussi prise en compte.
Ce dernier point impose une quantification précise de cette dégradation ainsi que son impact
sur les caractéristiques des circuits incorporant ces composants.

Dans un émetteur/récepteur radio, I’amplificateur de puissance est un bloc tres
pertinent pour 1’étude de la fiabilité¢ des circuits millimétriques. En effet il est soumis a des
niveaux de puissance élevés et par conséquent a des niveaux de tension et de courant
importants. De plus, 1’utilisation de modulations numériques complexes exige aux niveaux de
ces amplificateurs une grande linéarité¢ (point de compression élevé) pour permettre une
puissance de sortie maximum tout en préservant une distorsion minimale. Ce dernier point
nécessite que ces amplificateurs fonctionnent en classe linéaire (classe A ou AB)

correspondant a des consommations statiques importantes.

Ce travail de recherche est dédi¢ a I’étude de la fiabilité des amplificateurs de
puissance fonctionnant a 60 GHz, intégrés dans la technologie CMOS 65 nm de
STMicroelectronics et a la validation du modele de vieillissement quasi-statique disponible au
sein de cette société. Cette étude a nécessité la réalisation d’amplificateurs optimisés en
termes de performances afin d’étudier dans un deuxieme temps de fagon pertinente leur

vieillissement.

Ce mémoire de thése comporte deux grandes parties. Une premiere partie composée
de trois chapitres est axée sur la réalisation et la caractérisation d’amplificateurs de puissance
fonctionnant autour de 60 GHz. La seconde partie est consacrée a 1’étude du vieillissement de
ces amplificateurs pour en déduire, a partir d’un modele existant, leur durée de vie selon des
critéres préalablement définis.

Le premier chapitre est consacré a la modélisation des composants passifs utilisés dans
les amplificateurs, a savoir les lignes de propagation en structure microruban et les capacités

métal-oxyde-métal (MOM).
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Introduction de la thése

Le second chapitre est consacré a 1’élaboration d’un modele extrinséque du transistor
MOS en technologie 65nm. Ce modéle prend en compte les parasites dus aux acces du
transistor. De plus, les régles d’électromigration sont prises en compte dans le dessin complet
des transistors MOS, en particulier au niveau de ses acces qui véhiculent des courants
importants. Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous introduisons le modele de
vieillissement par porteurs chauds (principal phénomene de vieillissement) qui est mis en
ceuvre dans les outils de conception par STMicroelectronics.

Dans le troisieme chapitre, nous présentons la méthode de conception que nous avons
utilisée pour réaliser les amplificateurs de puissance. Cette méthode permet d’optimiser les
performances des amplificateurs en termes de gain et de point de compression tout en prenant
en compte les regles d’électromigration. Ce dernier point est impératif afin d’étudier la
fiabilit¢ des amplificateurs sans détériorer les niveaux de métallisation. Les résultats de
caractérisation des amplificateurs sont présentés et comparés aux simulations afin de
démontrer la validité des modeles développés et la méthodologie de conception proposée.

La deuxiéme partie du travail concerne 1’étude de la fiabilité des amplificateurs
réalisés. Cette deuxiéme partie est traitée en un seul et quatrieme chapitre. Une méthodologie
expérimentale et originale est présentée qui permet d’appliquer sur les amplificateurs des
stress de vieillissement accélérés tout en les soumettant a des signaux a 60 GHz. La
détérioration des caractéristiques des amplificateurs (principalement le gain et le point de
compression en sortie) suite a ces stress dynamiques est comparée a celle simulée a partir du
modele de vieillissement quasi-statique. Nous montrons la validité de ce modele pour prévoir
I’évolution des performances des amplificateurs en fonctionnement réel, c’est a dire lorsqu’ils

sont soumis a des signaux radiofréquences a 60GHz.
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Chapitre 1 : Les structures passives des technologies CMOS avancées

Introduction

Dans le contexte de 1’étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance congus en
technologies CMOS avancées, nous allons détailler 1’étape de conception de ces circuits.
Dans ce travail, il faut distinguer I’étude de la partie active du circuit (les transistors) et de la
partie passive (les structures de propagation et les éléments passifs localisés). Une
modélisation fine de ces structures nous assure une bonne maitrise des niveaux d’impédance,
des pertes et des niveaux de tension a I’intérieur des amplificateurs de puissance congus, lors
de I’étude de leur fiabilité. Ce premier chapitre regroupe les structures de propagation et les
¢léments passifs localisés utilisés lors de la conception des amplificateurs fonctionnant a 60
GHz. Nous considérerons plus particulierement les lignes de transmission, les capacités multi

doigts métal-oxyde-métal (MOM) et plus brievement les plots hyperfréquences.

Nous présentons dans un premier temps les différentes caractéristiques des
technologies CMOS avancées a forte densité¢ d’intégration. Nous faisons un état de ’art des
différentes structures utilisées aux fréquences millimétriques et présentons leur intégration
dans les niveaux d’interconnexions des technologies CMOS avancées. Ensuite, nous
proposons un modele analytique pour chacune d’entre elles et expliquons les techniques de
mesure et d’extraction des parametres. Enfin nos modeles sont comparés aux mesures afin de

valider notre démarche de conception et de modélisation de ces structures passives.
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Chapitre 1 : Les structures passives des technologies CMOS avancées

1 Les structures de propagation en technologies CMOS
avancées

Cette partie présente 1’évaluation des parametres permettant de caractériser les
structures de propagation de type microruban. Nous comparons leurs performances pour faire
le choix de la structure optimale. Ensuite nous expliquons les techniques d’intégration de ces

lignes dans les technologies CMOS avancées 65nm, 45nm et 32nm.

1-1 Le choix des structures de propagation

La propagation du signal RF dans un circuit intégré peut se faire via différentes
structures : les lignes microruban (microstrip line : MSL), les lignes coplanaires (coplanar
waveguide : CPW) et leurs dérivées. Afin de choisir la structure optimale pour nos
applications, nous prenons celle qui présente le moins de pertes a une impédance
caractéristique donnée.

Nous nous basons tout d’abord sur 1’étude trés compléte menée par S. Pruvost lors de sa these
[1]. I compare les mesures des constantes d’atténuations sur silicium (les pertes) de
différentes structures, aussi bien CPW que MSL, jusqu'a 40 GHz, avec différents plans de
masse. Il montre que la structure présentant le moins de pertes (autour de 1 dB/mm) a une
impédance caractéristique de 50 €, dans une technologie BiCMOS SiGe, est la ligne
microruban. Nous utilisons donc cette structure de propagation dans nos circuits que nous

intégrons dans des technologies CMOS avancées.

1-2 Caractéristiques des lignes microruban

Afin de comparer entres elles les lignes de transmission, nous rappelons quelques

définitions.

Le principal mode de propagation dans une ligne microruban intégrée est le mode

transverse ¢lectromagnétique : TEM. Le champ électrique se propage selon I’axe z et s’écrit :

EX(Z)ZAQ_%-FBGW 1)

ou v est la constante de phase de I’onde définie par la relation :
y=ojp [m’] 2)
8
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Chapitre 1 : Les structures passives des technologies CMOS avancées

ou o est la constante d’atténuation, et caractérise les pertes de la ligne. Elle dépend des

dimensions de la ligne : la largeur w et la hauteur h.

B représente la constante de propagation et est définie comme :

p=2T [ ®

ou A est la longueur d'onde guidée.

a et B sont donc des éléments propres a la ligne qui permettent de comparer les structures de
propagations entres elles. Un troisieme ¢lément de comparaison est nécessaire pour
caractériser une ligne: son impédance caractéristique Z., exprimée en ohms. Elle est fixée par
les parametres physiques et géométriques de la ligne. Sur la Figure 1 nous présentons les

parametres géométriques d’une ligne microruban.

ruban métallique

w: largeur
i t: épaisseur
A

] 1 h: hauteur
t / I: longueur

diélectrique h

plan de masse

Figure 1 : Schéma d’une ligne microruban avec ses caractéristiques géométriques

Pour comparer les lignes entre elles, nous fixons généralement Z. = 50 Q. Les
expressions des parametres caractéristiques de la ligne seront développées plus loin dans ce
chapitre. Nous étudions ensuite les techniques d’intégration de ces structures sur un substrat

en silicium.

1-3 Intégration des lignes microruban

Dans cette partie nous expliquons comment intégrer les lignes microruban dans les

niveaux d’interconnexions métalliques des technologies CMOS avancées.
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Chapitre 1 : Les structures passives des technologies CMOS avancées

1-3-1 La description des niveaux d’interconnexions

Les niveaux de métallisation ou d’interconnexions disponibles dans les technologies
CMOS 65nm, 45nm et 32nm, présentés sur la Figure 2, sont constitués de 5 niveaux de métal
fin en cuivre, 2 niveaux de métal épais en cuivre plus 1 niveau d’aluminium appelé alucap.
Ces niveaux métalliques sont connectés entre eux par des vias métalliques en cuivre. Les
couches diélectriques intermédiaires sont constituées d’oxyde et de nitrure de silicium.
Substituer 'aluminium par le cuivre dans les interconnexions permet d'obtenir une plus faible
résistivité dans les conducteurs, mais cela nécessite un nouveau procédé de dépot appelé
damascene. Ce procédé permet de déposer le cuivre dans une zone isolée par une barriere en
alliage de tantale. Ceci permet d’éviter toute contamination du reste de la plaque par les

atomes de cuivre. En effet leur faible rayon atomique leur permet de diffuser trés facilement

dans le silicium.

Alucap

paswation (Métal 8)

nitrure de siliciim
Metal 7
Metal 6

Méals | 6,19 pm
Meétal 4

Meétal 3
Meétal 2
Métal 1 N
Poly S1
Active (dopage)
Substrat de silicium

Vias mter métaux =1

oxyde de silicium

(a) (b) ()
Figure 2 : Structure simplifiée des couches métalliques en technologie CMOS 65 nm (a), CMOS 45 nm (b)
et CMOS 32 nm (c¢)

Le probléme de ces technologies a forte densité¢ d’intégration est le respect de la
densité des métaux. En effet, pour chacun de ces niveaux, leur densité doit étre comprise entre
20 % et 80 % dans des fenétres de 50 pm par 50 um. Ces regles permettent d’éviter tout
probléme d’érosion ou de cuvette 1ié a la planarisation par le processus de polissage mécano-
chimique (chemical mechanical polishing : CMP). Pour respecter ces densités, il faut donc

ajourer (trouer) les niveaux de métallisation pleins et ajouter des métaux ou il en manque.
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Chapitre 1 : Les structures passives des technologies CMOS avancées

1-3-2 L’intégration des lignes de transmission sur silicium

L’intégration suivant un mode¢le multicouche permet d’envisager la conception sur
silicium de structures de propagation telles que les lignes microruban (thin film micro strip :
TFMS). Le signal radiofréquence (RF) se propage sur un ruban de métal composé soit
d’alucap (Ap) seul, soit d’un empilement alucap sur métal7 (Ap/M7) permettant de diminuer
sa résistivité. Le plan de masse d’une telle structure de propagation est composé de la
superposition de métaux inférieurs ajourés disposés de manicre a isoler le plus possible la

ligne, du substrat a pertes.

- Ruban métallique
I~ Ruban métallique

- Diélectrique  Diélectrique

—Plan de masse __[~ Plan de masse

__[™ Substrat en silicium

__[~Substrat en silicium

(b) (c)
Figure 3 : Schéma simplifié en perspective d’une ligne microruban alucap sur métall/métal2 (a) et en
perspective sans les plans de masses latéraux (b) et vue en perspective d’une ligne microruban

alucap/métal7 sur métall/métal2.

Sur la Figure 3 nous représentons un schéma simplifié et en perspective d’une ligne
microruban en alucap avec un plan de masse en métall sur métal2 (a) et d’une ligne

alucap/métal7 avec un plan de masse métall/métal2 (b), intégrés dans une filiere CMOS.
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2 La modélisation électrique des éléments passifs

Les modeles analytiques que nous avons développés pour décrire le comportement des

¢léments passifs utilisés dans nos circuits sont expose€s dans cette partie.

2-1-La modélisation des structures de propagation

Nous présentons tout d’abord dans ce paragraphe les motivations qui nous ont
conduits a développer un modele de ligne microruban. Ensuite, nous développons le modéle
analytique de ligne microruban paramétrable et intégrable dans des logiciels de CAO
(conception assisté par ordinateur) que nous utilisons.

Ce modele nous permet de calculer la constante d’atténuation o, 1’impédance
caractéristique Z. et la constante de propagation  de nos lignes exclusivement en fonction de

leur géométrie.

2-1-1 Les motivations ayant conduit au développement d’un modéle
analytique

Deux types de simulateurs existent pour caractériser des structures de propagation : les
simulateurs €lectromagnétiques tels que Momentum, HFSS, CST et les simulateurs intégrant

directement un mod¢le de ligne microruban comme ADS/RFDE ou Eldo.

- Les simulateurs électromagnétiques permettent de simuler directement le dessin de la ligne
congue et sont une aide au développement des modeles dits « tentative ». Mais le temps de
simulation est trés important (supérieur a une heure pour 1’étude électromagnétique d’une
ligne de longueur 1 >100 um) et doit étre répété pour chacune des lignes du circuit ayant une
longueur ou une largeur différente. Ceci devient problématique lors de la conception des

circuits.

- Les modele intégrés permettent un temps de simulation trés court et peuvent étre paramétrés
en fonction de la longueur et de la largeur de la ligne. Mais ils ne peuvent pas étre utilisés lors

du dessin du circuit sous Cadence.
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Chapitre 1 : Les structures passives des technologies CMOS avancées

Devant un manque d’outils simples d’utilisation permettant de concevoir et de
dessiner des lignes microruban en utilisant le logiciel de CAO Cadence, nous décidons de
développer notre propre modele analytique et compatible avec les simulateurs du type Eldo,
Spectre, RFDE et Goldengate. Ce mod¢le doit étre paramétrable par 1’utilisateur en entrant
uniquement la valeur de la longueur | et de la largeur w de la ligne et doit permettre une
équivalence entre son schéma ¢€lectrique et son dessin. Les parametres géométriques sont fixés
dans le modele. Pour ce faire, nous nous basons sur les travaux effectués par S. Pruvost chez

STMicroelectronics.

2-1-2 La description du modéle

a) Le modge¢le analytique

Nous avons donc développé un modele analytique de ligne paramétrable par le
concepteur. Il est ensuite complétement intégré dans les simulateurs commerciaux
communément utilis€s en conception de circuits et supportés par Cadence ou ADS.

Actuellement, trois grands modeles analytiques et quelques solutions approximatives
sont disponibles pour décrire le comportement des lignes microruban, en fonction de la

fréquence et de ses parameétres caractéristiques.

Ces trois principaux modeles analytiques ont été formulés respectivement par Wheeler
[10], Schneider [11] et Hammerstad [5]. Chacun présente des avantages et des inconvénients.
Ainsi, nous pouvons trouver dans la littérature [12] et [13], plusieurs articles qui soulignent
leurs limites et les améliorations a leur apporter pour permettre un bon accord avec les
mesures. Toutefois, ces modeles peuvent étre utilisés comme une base pour l'approche d'un
cas de ligne microruban intégrée sur silicium (TFMSL) alors qu’ils étaient principalement
utilisés jusqu’ici pour modéliser les lignes microruban classique imprimées sur circuit

imprimés (MSL).

Les TFMSL sont tres différentes des MSL classiques en termes de dimensions. Les
largeurs des TFMSL et 1’épaisseur de leur ruban métallique sont de l'ordre de quelques

micrometres. Les MSL ont des largeurs de 1’ordre de la centaine de microns. La littérature [3-
13
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Chapitre 1 : Les structures passives des technologies CMOS avancées

14] montre des mod¢les de lignes de transmission, mais les technologies utilisées ne sont pas
clairement présentées et la gamme de fréquence est limitée a la RF (ordre de grandeur du
GHz) et non aux fréquences millimétriques.

Les trois modeles suivants sont étudiés pour déterminer lequel est le plus adapté a nos
conditions d’utilisation et de conception.

Dans le modele développé par Wheeler [10], les équations de synthése et d'analyse
sont basées sur I’approximation d’une représentation conforme de la frontiere du diélectrique
avec des rubans métalliques paralleles séparés par une couche de diélectrique. Cependant, ce
modele n’est applicable qu’aux substrats de type alumine (8 <g, <12), et non aux métaux des
substrats de silicium (g; ~ 4).

Le modele de Schneider [11] est divisé en deux régions d’utilisation en fonction des
parameétres géométriques de la ligne (largeur W et hauteur h). La séparation entre les régions
est déterminée par le rapport w/h=1, situé au milieu de la gamme d’utilisation de nos
applications. Cette discontinuité du modele est problématique dans notre cas.

Cette étude des modeles nous amene a choisir celui dHammerstad et Jensen [5], parce
qu'il permet d’utiliser une large gamme de valeurs de la permittivité €, et du rapport w/h. De
plus, il s’adapte facilement a des dimensions de lignes intégrées sur silicium et offre la plus
haute précision. Enfin, ce mode¢le peut facilement étre amélioré afin de tenir compte des effets

liés aux niveaux d’interconnexion en technologie CMOS.

Partons de I’hypothése, expliqué dans [5], d’un régime quasi-statique, ou le principale
mode de propagation dans nos lignes est le mode quasi TEM. Considérons aussi que le guide
d’onde (la ligne microruban) est constitué de deux conducteurs (ruban métallique et plan de
masse) baignant dans un milieu homogene (air et oxyde de silicium). Ceci nous permet de
déterminer I’'impédance caractéristique Z. et la permittivité effective &.¢ du milieu air et
oxyde dans lequel baignent les métaux. De plus nous considérons le plan de masse comme
parfait. Des ajustements sur certains parametres sont ainsi nécessaires pour faire correspondre
la mesure avec ce modele.

Premi¢rement, nous intégrons au modele d’origine la résistance statique de la ligne.
Elle est égale a :
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pl
Rpe =75 [Q] “@
ou p est la résistivité du ruban métallique (en Q.m), | la longueur de la ligne (en m) et S sa

section (en m?).

Ensuite, nous décrivons les étapes de calcul amenant a la valeur de I’impédance
caractéristique, de la constante de phase en fonction de la fréquence et des parameétres
géométrique (w et h) de la ligne. Tout d’abord, nous établissons 1I’impédance caractéristique
Zo(&,w,h) et la permittivité effective & g€, W,h), uniquement en fonction des parameétres
physiques et géométriques de la ligne.

Dans la deuxieme étape, nous corrigeons la largeur w du ruban métallique et la
permittivité effective pour se placer dans un cas de figure propre au silicium. En effet, élargir
la ligne revient physiquement a épaissir le ruban métallique, donc w devient w+Aw. Parce
qu’en technologie silicium les épaisseurs sont nettement plus fines qu’en technologies pour
les circuits imprimés, nous allons corriger Aw qui devient ainsi AwxCorr  Aw pour accorder
les modeles aux mesures. Corr Aw = 0,4 en technologie CMOS 65nm et Corr Aw = 0,55 en
45nm et en 32nm. Une correction similaire a la largeur du ruban métallique est présentée dans

la référence [2].

Un autre parametre de correction sur la permittivité effective . sera ajouté. Cette
correction permet de prendre en compte l’effet de la couche de passivation constituée
principalement d’azote déposé sur la ligne. En effet la ligne est dans un milieu composé d’air
et d’oxyde de silicium SiO; mais aussi d’azote (due a la couche de passivation) ce qui change
la valeur de la permittivité effective. g..¢ devient donc gpsr X Corr_ geefr avec Corr_ grsr égale a
1,3 pour les trois technologies CMOS que nous utilisons. Ce résultat est en accord avec les
valeurs de permittivité effective présenté dans la littérature ([15] et [16]). Nous arrivons donc

aux relations Z(&,w+Aw,h) et s (&, Ww+Aw,h) corrigées.

Enfin, nous tenons compte de la dispersion de 1’onde dans le guide comme cela est
décrit dans [5] : c'est-a-dire que nous prenons en compte la fréquence. Nous obtenons les
€quations suivantes :
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Erep( € W+ W) e(f)-1
£(f) (W ANB)—1 [Q] ®)

Z, :Zc({;‘r,w+4]w,h).\/

et

& —Eof( €, WH D)

Ere =
o 2 lyhf (. ~1) 277, (e, wiAvh) [V m'] ©
" 6Z.(€, Wt h) £, (€. wAuh) L
&

Les équations (5) et (6) sont les deux équations fondamentales de notre modele. Il est
désormais possible d’établir la constante de phase de 1’onde, y = o+j.p.

Nous étudions tout d’abord la constante d’atténuation a en néper. Celle-ci peut se
décomposer principalement en deux parties : les pertes métallique (résistante, effet de peau) et

les pertes diélectriques (non idé€alité du diélectrique) : 0= Omeral Odidlectrique-

Les pertes métalliques, d’apres [5], sont égales a :
o B RK, K,
metal Z.(f. € . w+awh).(w+aw) [Np] ™

R=\prpyp, [ [Q] ®)

avec p, la résistivité du ruban métallique (en aluminium),

ou

K, =1 +2.arctan L4.

=5

)
e o
avec A la rugosité du ruban métallique,
0,7
Z (f,e . w+Aw,h

K, =exp| —1,2. (8wt Aw ) (10)

Ho

80
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Les pertes diélectriques sont égales a :

8r'(€reff(f’8r’W+AW1h)_]) T
Eve ([ €, Wt AW, h). (€, —1) 4

adiélectrique

ou tan(d4)=0,004 est la tangente des pertes du matériau.

Ensuite, nous établissons la formule de la constante de propagation B, égale a :

B=27f &,y ([-€. w+AW. ) uty.£, [m] (12)

Nous pouvons maintenant écrire la matrice des impédances d’une ligne de

propagation. Cette matrice, symétrique, est donnée par :

Z.(f,€.,w+Aw,h) Z.(f,€ ,w+Aw,h)
tanh(/(f, €., w+Aw, h).J) sinh(/(f, €., w+Aw,h).)
Zligne = (13)
Z.(f,& ,w+Aw,h) Z.(f,€ ,w+Aw,h)
sinh(/(f,&,,w+Aw,h).1) tanh(/(f, €., w+Aw,h)J)

ou | est la longueur de la ligne de propagation.

A présent nous disposons de tous les outils nécessaires a la modélisation de la ligne en
fonction des parameétres géométriques w, h et 1. Il faut maintenant se doter d’un schéma

¢lectrique équivalent : nous choisissons un mode¢le en T que nous décrivons sur la Figure 4.
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‘ . ay, a, et aysont des
Zi=a7) b 1 Zoma >l b 5 éléments résistifs

enfrée

sortie a et a, contiennent R/2. la
résistance statique de la ligne

+ by et b, sont des

Zs=a+.b Iy . ;
393073 ¢léments inductifs

+ by est un élément

masse .
capacitif

la matrice impédance 7 Z Tt Z, Z 3
correspondante est
: Z,+Z,

Figure 4 : Schéma simplifié du modéle en T utilisé pour décrire la ligne ainsi que la matrice des

impédances associée.

En identifiant ce modele €lectrique avec la matrice des impédances de notre modele et

en insérant la résistance statique (équation (3)) sur les éléments séries, nous obtenons :

1 Rpc
. =7.=7 +
1 2 Cc [€] (14)
tanh(y'lj 2
2
Z (f,e.,w+Aw,h)

37 sinh(y(f,e,, w+Aw,h).l) €] 13

Ces travaux ont fait I’objet de deux publications : I'une a la conférence IEEE SiRF
2010 [22] et I’autre dans la revue Transaction on Microwave Theory and Techniques [23]. Le
modele en T peut étre utilisé par des simulateurs commerciaux, et nous 1’expliquons dans le

paragraphe suivant.

18

Mémoire de thése. T. Quémerais, 2010
« Conception et étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques en technologies CMOS
avancées »



Chapitre 1 : Les structures passives des technologies CMOS avancées

b) L’intégration du modele dans les logiciels de CAO

Nous avons modélisé une ligne microruban en fonction de ses parameétres physiques et
géométriques. Nous allons maintenant intégrer ce modele dans Cadence afin qu’il soit simulé
par les simulateurs Eldo, Spectre et RFDE. Le but est d’obtenir le comportement de la ligne
en fonction de la fréquence en ne paramétrant que sa longueur 1 et sa largeur w (h étant fixé).

Pour insérer le modele dans Cadence, il faut créer un symbole avec une entrée et une
sortie et contenant deux valeurs paramétrables : 1 et w. Ensuite cet objet doit, suivant le
simulateur que I’on utilise, lire une netlist dans laquelle le mode¢le (équations (14) et (15)) est
écrit.

Si nous utilisons les simulateurs Eldo et Spectre, notons qu’ils n'acceptent comme €léments
passifs dans leur netlist que les parameétres R, L et C. Donc Z,, Z, et Z; (équations (14) et
(15)) doivent étre rédigés sous une forme complexe a + j.b et identifiés avec R, L et C.

Quant a Spectre, on ne peut pas définir un composant en fonction de la fréquence. Celle-ci
doit étre fixée: ceci implique que le modele est valide seulement autour de la fréquence
d’application.

Pour le simulateur ADS (ou RFDE), les équations (13) et (14) peuvent étre écrite directement

dans la netlist en utilisant la formulation complexe.

2-1-3 Mesures et extractions des parameétres

a) Les structures de propagation réalisées

Afin de caractériser les lignes microruban, il est nécessaire de réaliser des motifs de
test. La structure de test, dont la photo est montrée sur la Figure 5, est constituée de deux plots
hyperfréquence d’acces de part et d’autre de la structure de test, qui sont reliés a la ligne par
une ligne d’acces de 50 um de long. Ces lignes d’acces permettent aux champs perturbés par
la transition entre le plot et la ligne d’étre stabilisés. Pour valider notre modele pour
différentes largeurs, nous avons congus des lignes microruban de deux largeurs de ruban

métallique différentes. L’une pour une impédance caractéristique grossierement estimée
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initialement a 50 Q (w autour de 9um) et I’autre au minimum autorisé¢ de la technologie
w=3 pum.
ligne d'acees 50 pm

ligne de 800 pun de long |

|
A —-
1 '
1 L
pad - —
T
RF 1
e
I
I

poutes RF de
mesires

Figure 5 : Photo d’une structure de test d’une ligne alucap - métal 1/métal 2 en technologie CMOS 65nm

de 800 pm de long constitué des plots, des accés de 50 pm de long en entrée et en sortie de la ligne

. Constitution de | Constitution du Largeur
technologie P
plan métallique | plan de masse (um)
Ap/M7 M1/M2 9
Ap /M7 M1/ M2 4,4
CMOS 65nm E A NS ;
Ap M1/ M2 4,4
Ap /M7 M1/ M2 6,2
Ap /M7 M1/ M2 3
Ap M1/ M2 9
Ap M1/ M2 3
Ap Ml 9,9
CMOS 45nm Ap M1 3
Ap /M7 M1 7
Ap /M7 M1 3
Ap Polysilicium 9
Ap Polysilicium 3
Ap /M7 M1/ M2 9
Ap /M7 M1/ M2 3
CMOS 32nm Ap ML M2 9
Ap M1/ M2 3

Tableau 1 : Récapitulatif des différentes structures TFMSL concues dans les différentes technologies
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Nous avons regroupé dans le Tableau 1 toutes les structures de ligne concues et

testées. Ap est le diminutif d’Alucap, M1 de métal 1 et M2 de métal 2.

b) Les mesures et I’extraction des parametres des lignes microruban

Les structures de test sont excitées via des sondes hyperfréquences que 1’on pose sur
les plots (Figure 5), par un mode de propagation coplanaire. Pour s’affranchir d’éléments
parasites de mesure tels que la résistance de contact, les lignes sont dessinées suffisamment
longues (800 pm).

Les mesures hyperfréquences des paramétres S des lignes sont réalisées a I'IMEP-
LAHC sur un banc de mesure permettant la mesure des parametres S jusqu’a 110 GHz. Cet
appareil est constitué d'un analyseur vectoriel de réseaux ANRITSU ME7808C Broadband
Vector Network Analyser (VNA) générant un signal allant de 40 MHz a 65 GHz, d’une
extension millimétrique et d’une station semi-automatique Cascade S300. Le banc est détaillé
en Annexe 1.

Avant de poser les pointes sur la structure de test et de faire les mesures il faut tout
d’abord étalonner (calibrer) le VNA. Nous fixons les plans de référence des mesures au
niveau des sondes. Nous utilisons une méthode de type LRRM [17-19] pour calibrer le VNA.
Ce type de calibrage est celui qui permet les mesures de parametres S les plus précises. Une
¢tude précise concernant le choix de la méthode de calibration du VNA est présentée dans

I’Annexe 1.

Pour que nos résultats de mesure ne soient pas perturbés par les acces, il faut
supprimer leur contribution. Pour cela nous corrigeons les acceés aux lignes, des parametres S
mesurés, par la méthode des deux lignes, présentée dans la référence [20]. La méthode des
deux lignes permet d'extraire rigoureusement les parameétres S d'un dispositif passif, comme
une ligne de propagation. A partir de la mesure de la structure de test de la ligne et d’une
structure identique ne contenant que les acces a la ligne, nous pouvons extraire les

caractéristiques propres d’une ligne: son impédance caractéristique, sa constante de
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propagation et sa constante d’atténuation. Le calcul matriciel permettant d’obtenir la matrice

de parametres S d’une structure est schématisé comme sur la Figure 6.

demi acces motif de test d'une structure i acces
emi

. ii..::::::..ii .
DUT
L g ——

Figure 6 : Principe schématisé de la correction TL

1r
Fi

Des parametres S corrigés, nous calculons les parametres Z et en déduisons la
constante d’atténuation, I’impédance caractéristique et la constante de propagation [20]. Les

€quations de ces parameétres caractéristiques sont les suivantes :

2
A A
8.686. |real | log| —11 + %—1
22\ 73
o= z [dB.mm™] (16)
2
V4 V4
imag| log I, 51 -1
Zy1 \ 75,
p= ; [m] (17)
Z.=\Z}-75 [Q] (18)

Nous regroupons dans le Tableau 2 les mesures a 60 GHz de la constante d’atténuation
et de I’'impédance caractéristique des lignes que nous avons congues. Cette fréquence est celle

a laquelle nous concevons nos amplificateurs de puissance.
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=60 GHz W > Whin Wmin
-1 -1
topologie de 7. (Q) o (dB.mm™) 7. (Q) o (dB.mm™)
Techno. la liene (largeur (largeur (largeur (largeur
'S correspondante) | correspondante) | correspondante) | correspondante)
47 1 63 1,2
cmos | APMUMZ L (g im) w=9um) | (w=44um) | (w=44 um)
65nm Ap/M7- 36 1,1 51 1,2
M1/M2 (Ww=9 um) (Ww=9 um) (w=4,4 pm) (w=4,4 um)
44 1,85 72 2
Ap-ML 99 um) | w=9.9um) | (w=3 um) (W=3 pm)
44 1,3 70 1,8
Ap-M1/M2 (Ww=9 um) (Ww=9 um) (Ww=3 um) (Ww=3 um)
CMOS 41 1,2 57 2,5
45nm | APMT-MI (w=7 um) (W=7 um) (w=3 um) (w=3 um)
Ap/M7- 41 1,6 55 1,9
M1/M2 (W=6,2 um) (W=6,2 um) (W=3 pm) (W=3 pm)
Ap- 67 1,4 93 2
polysilicium (w=9 um) (w=9 um) (w=3 um) (Ww=3 pm)
44 1 72 1,2
cmos | APMIM2 [ o0 (W=9 pm) (W=3 um) (W=3 pm)
32nm Ap/M7- 44 1 55 1,2
M1/M2 (Ww=9 um) (Ww=9 um) (w=3 um) (w=3 um)

Tableau 2 : Récapitulatif des performances mesurées a 60 GHz des différentes lignes de propagation

caractérisées dans les différentes technologies

Les lignes microruban utilisées dans la conception des circuits doivent avoir la plus
faible constante d’atténuation pour une impédance caractéristique donnée. D’apres le Tableau
2, la ligne Ap-MI/M2 semble la plus appropriée dans les trois technologies. Cependant cette
ligne n’est pas robuste aux forts courants pouvant la traverser lorsqu’elle est utilisée dans un
amplificateur de puissance (cf. contraintes d’électromigration dans le Chapitre 2). La ligne
Ap-polysilicium en CMOS 45nm semble intéressante mais ne peut étre considérée comme

une vraie ligne de propagation : le plan de masse en polysilicium étant tres résistif.

Nous utilisons donc les lignes Ap/M7-M1/M2 comme structures de propagation dans
nos amplificateurs de puissance a 60 GHz. En effet ces lignes sont robustes et présentent des

pertes relativement faibles comparées a I’ensemble des structures testées.
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c¢) Comparaison du modele avec les mesures

Nous allons maintenant comparer notre modele avec les mesures de la constante
d’atténuation, de la constante de propagation et de I’impédance caractéristique, des lignes Ap-
M1/M2 en technologies CMOS 45nm et 32nm et des lignes Ap/M7-M1/M2 en technologie

CMOS 65nm, toutes de deux largeurs différentes.

1.6 " > 80
w=4.4 um e —
1.4 5 | Mesure
E 12 W S 70 r--Modéle
g 1 /';/’Z/’w:wm @60\\ w=A4pm
< 08 |/ 2 N 50 = -~ -~
£ 05 4 | NN
206 — Mesure 40 ) w=9 pym
0.4 1 - -Modéle [ = —
A
0.2 ! 30 J
0 30 60 90 120 0 30 60 90 120
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)
4 \
E 3.5 |— Mesure
g 3 - - Modéle
° 2-5
S 2
% 15 //
g 17 /
[}
2 05
0
0 30 60 90 120
Fréquence (GHz)
(c)

Figure 7 : Comparaison entre la mesure et le modéle de la constante d’atténuation (a), de ’impédance
caractéristique (b) et de la constante de propagation (c) d’une ligne AP/M7-M1/M2 de largeur de
w =9 um et 4,4pm en CMOS 65nm.
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Figure 8 : Comparaison entre la mesure et le modéle de la constante d’atténuation (a), de 'impédance

caractéristique (b) et de la constante de propagation (c) d’une ligne AP-M1/M2 de largeur de w = 9,2 pm
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4
3.5 { — Mesure w=3 p‘r‘n’{/
3 - - Modéle Ey,
2.5 j:/ w=9 pm
1.5 4

1 7 /
0.5
0 / ‘

0 30 60 90 120
Fréquence (GHz)

(©)

Figure 9 : Comparaison entre la mesure et le modéle de la constante d’atténuation (a), de ’impédance

Beta (x1000 rad/m)
N

caractéristique (b) et de la constante de propagation (c) d’une ligne AP/M7-M1/M2 de largeur de w =9
pm et 4,4pm en CMOS 32nm

Nous observons un bon accord entre les mesures les simulations (Figure 7 - 9) pour les
trois technologies silicium CMOS 65nm, 45nm et 32nm. Notre modele permet donc de
reproduire assez fidelement le comportement d’une ligne microruban en fonction de la

fréquence et cela pour des variations importantes de sa largeur w.

Cependant, les Figure 7 a 9 montrent qu’il existe une discontinuité sur I’impédance
caractéristique autour de 100 GHz : c’est la résonnance de la ligne. Elle apparait pour une
fréquence fis égale a :

c

fres =< . 71— [Hz] 19)
2.1 Ligne JE

ou ljigne €st la longueur de la ligne, c la célérité et €, la permittivité relative de la ligne.

Il est donc impossible d’exploiter les courbes apres cette résonance car les propriétés
de la ligne changent. Ceci nous démontre la limitation quant a I’utilisation des lignes
microruban intégrées de grandes longueurs. En effet les lignes plus longues qu’un millimetre
résonneront autour de 60 — 77 GHz. C’est pour cela que nous n’utilisons jamais des lignes

d’une telle longueur dans nos circuits.
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d) Comparaison du modele avec les simulations effectuées avec Momentum et

ADS Multilayer

ADS Multilayer comprend des modeles de ligne prédéfinis dans lesquels il nous faut
renseigner ses parametres physiques (permittivité, tangente delta...) et géométriques (w, h...).
Nous simulons une ligne alucap-métall/métal2 (Ap-M1/M2) de 800 pm de long et de
w=9,2um de large.

Momentum permet de simuler directement le dessin d’une structure, en lui
communiquant les parametres physiques et géométriques des niveaux de métallisations. Il
nous donne les résultats sous forme de paramétres S. De ceux-ci, nous extrayons les
parametres caractéristiques de la structure. Nous simulons une ligne alucap-métal 1/métal 2
(Ap- M1/M2) de 100 um de long (pour diminuer le temps de simulation) et de w=9,2 um de
large en technologie CMOS 45 nm.

1.6 65 : ‘
/f 60 — =-modéle
€ . mesure
] 55 - - - ADS Multilayer [
o o Momentum |
2 0.8 = % >0 \é -
! i — - modéle B 45 - —
< 06 ? ——mesure N . s
Q. 0.4 . | 40 NS
' - - - ADS Multilayer N/
0.2 === Momentum B 35 >
0 \ \ \ 1 30
0 30 60 90 120 0 30 60 90 120
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)
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- ST= = modéle
1= mesure
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o Momentum
o 3
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o
Z 2
@
o 1 ‘
@ /
0 \ \
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Fréquence (GHz)
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Figure 10 : Comparaison entre les mesures et les simulations sous ADS (outil multilayer), Momentum et
avec notre modéle, de la constante d’atténuation (a), de la constante de propagation (c) et de 'impédance

caractéristique (b) d’une ligne Ap-M1/M2 de largeur de w = 9,2 pm en technologie CMOS 45nm.

Les comparaisons entre les simulations et les mesures montrent que notre modele
analytique présente des résultats comparables aux simulateurs commerciaux. Il peut donc étre
utilisé par les concepteurs de circuits fonctionnant aux fréquences millimétriques. Momentum
ne sert que pour faire des modele tentative et n’est pas facile d’utilisation pour la conception.
ADS n’est pas compatible avec Virtuoso (outils de dessin technique de circuits de Cadence)
pour le dessin du circuit et donc les vérifications du dessin faites avec Calibre pour respecter

les régles du Design Kit ne sont pas utilisables.

Dans la suite de cette partie nous nous intéressons aux structures passives localisées
telles que les capacités (métal-oxyde-métal : MOM) et les plots hyperfréquences, utilisés dans

les amplificateurs de puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques.

2-2-La modélisation des éléments passifs localisés et utilisés dans

la conception des circuits

2-2-1 Les capacités multi doigts 3D Métal Oxyde Métal (MOM)

Une modélisation précise de tous les composants d’un circuit est nécessaire pour

concevoir des applications fonctionnant aux fréquences millimétriques. Les capacités
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intégrées sont des éléments essentiels de ces circuits. IIs doivent avoir une densité de capacité
¢levée, un facteur de qualité (Q) élevé et des éléments en série parasites de faible valeur.
Aujourd'hui, trois grands types de capacités intégrées sont utilisés aux radiofréquences: la
capacité métal-oxyde-métal (MOM), la capacité métal-isolant-métal (MIM) et la capacité 3D
en tranchée (trench). Les capacités MOM n'ont pas besoin d'une étape de fabrication
supplémentaire, contrairement aux MIM [25-26] et aux capacités en tranchée, ou des
modifications d’une étape de fabrication sont nécessaires [28]. En outre, les performances de
ces trois types de capacités sont bien connues aux basses fréquences [24-28], mais n’ont
jamais été¢ montrées aux fréquences millimétriques. Nous travaillons donc avec les capacités
MOM.

Les capacités MOM peuvent facilement étre utilisées dans les circuits utilisés pour des
applications millimétriques en tant que capacités de découplage série (ou de liaison) et
parallele et participent a 1’adaptation d’impédances. Les capacités MOM de découplage
paralleles doivent avoir de faibles pertes paralleles. Celles de découplages série doivent avoir
des éléments parasites séries de faible valeur, ce qui implique un facteur de qualité élevé.

Les doigts métalliques qui composent les capacités MOM sont congus pour maximiser
la densité de capacité. Les métaux 5, 6 et 7 sont utilisés pour concevoir les capacités de 200fF.
La grande taille des doigts des métaux 6 et 7 permettent une faible résistivité du dispositif. La
disposition des doigts de métal 5 est adaptée a la connexion avec les métaux plus élevés. Les
capacités MOM congues sont intégrées dans les niveaux d’interconnexion des technologies
CMOS 65 nm, 45 nm et 32 nm de STMicroelectronics et sont constituées de couches
métalliques et isolantes. Une capacit¢ MOM de 200 fF en métal5-métal7 est présentée sur la

Figure 11.

Figure 11 : Exemple d’une capacité MOM de 200 fF intégrée entre le métal 5 (jaune) au métal 7 (gris)
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a) Modele RLC en IT des capacités MOM

Un schéma électrique équivalent complet couramment utilisé pour les capacités
intégrées est présenté dans 1’article [27]. Dans notre cas, les capacités MOM sont représentées
par un modele électrique équivalent simple (Figure 12), dans lequel les pertes dans le substrat

sont supprimées du fait du couplage capacitif tres faible avec celui-ci.
CO=185 tF
LO RO
I cism L

Figure 12 : Modéle de capacité MOM en technologie 65 nm intégrant la partie inductive

Ce modele comprend les éléments série Ry, Ly et Cp modélisant respectivement les
pertes résistives et diélectriques, la partie inductive des électrodes et la capacité intrinseque de
cet élément passif. Deux capacités paralleles C; sont ajoutées en paralléle au schéma pour

modéliser le couplage capacitif.

Les capacités MOM ont été modélisées a 1'aide de 1’outil d’extraction de résistances et
de capacités PLS. La valeur des capacités extraites est ensuite validée avec Quickcap, un des

outils d'extraction de capacité. L'inductance L est extraite a partir des mesures.

b) Mesure et extraction des parametres

Nous avons caractérisé les capacités MOM avec le banc de mesure présenté dans
I’ Annexe 1. Ensuite, pour tenir compte des acces aux capacités, nous avons utilisé la méthode
de correction short-open modifié et présentée dans I’article [21]. Cette méthode implique la
mesure de deux motifs : un motif circuit ouvert (open) et un motif court circuit (short). Ceci
permet de définir la matrice qui correspond a la différence entre les deux motifs. Cet élément
correspond a I’erreur non prise en compte par une correction circuit ouvert simple. Cette

méthode de correction convient particuliecrement a 1’extraction de parametres Y ou S
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d’éléments actif tels que le transistor MOS ou d’éléments passifs localisés tels que les

capacités et les inductances.

L’extraction des capacités Cy et C, de la résistance Ry et de I’inductance L a partir

des parameétres S corrigés, est donnée par les équations suivantes :

¢, = imag(¥y,) +imag(¥;,)

o [F] 20)
1
Ly = C,.cf M @1
R, =—real !

) =— =

Y, [€] (22)
C - 2.imag(Y;, ) w’ _; 1
0= : > 21 2 e [F] (23)
1+ \/1 —4.imag(Y,, )" .R; \

avec mg la pulsation a la résonnance de la partie série de la capacité (Ry, Cy et Ly).

¢) Comparaison du modcle et des mesures

Une comparaison entre la mesures et la simulation des paramétres Y;; des capacités
MOM est présenté¢ Figure 13. Les simulations sont faites sous Cadence en utilisant le
simulateur Eldo. Nous montrons aussi sur la Figure 14 une mesure du facteur de qualité a
60 GHz de la capacité MOM de 200f F intégrée en technologie CMOS 32nm.

Le facteur de qualité mesurée d'une capacité MOM de 185 fF, présenté Figure 14, est
de 6,8 a 60 GHz. Ce résultats est meilleur que ceux obtenus avec des capacités MIM en
technologie CMOS, mais inférieures a ceux obtenues avec des capacités tranchées a basse
fréquence. En effet, les capacités tranchées ne sont pas utilisable a trés haute fréquence car
elles résonnent a quelques GHz. Les résultats Figure 13 et 14 montrent une bonne
concordance entre mesures et simulations: le modele est donc validé autour de 60 GHz pour

les différentes capacités MOM congus dans les différentes technologies CMOS.
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Figure 13 : Comparaison entre la mesure et la simulation des paramétres Y,; des capacités MOM de
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200 fF en technologie CMOS 65nm et 32nm (a) et de 1 pF en technologie CMOS 45nm (b).
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Figure 14 : Mesure du facteur de qualité 2 60 GHz de la capacité MOM de 200f F intégrée en technologie
CMOS 32nm.

Les éléments localisés des capacités MOM de 200 fF sont présentés dans le Tableau 3.

Technologie DeHSité-l(-fF/umZ) Co ¢ Ro Lo ﬁ%ﬂ
niveaux de métaux (PF) | 0F) | () (pH) GHz
CMOS 65nm Mg/i/ﬁ 0.185| 5 0,3 5 6.8
CMOS 45nm M;/ll\/[7 0.215 | 3,5 0,3 5 6.7
CMOS 32nm MS}M7 0.185| 5 0,3 5 6

Tableau 3 : Eléments localisés extraits des capacités MOM de 200 fF dans les différentes technologies
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Nous voyons d’apres le Tableau 3 que le facteur de qualité Q varie de 10 % seulement
entre les technologies CMOS 65 nm et CMOS nm 32, ce qui correspond a la différence entre
la taille des métaux des niveaux interconnexions de chaque technologie. Cela montre l'effet

relativement faible de la technologie sur les performances des capacités MOM.

L'évolution des performances des capacités MOM intégrées en technologie CMOS

45nm suivant les niveaux utilisé€s est présentée dans le Tableau 4.

Densité

2
(fF/-ll—l ™) ([():Ig) (?l;) (lzi)) (;}01) fres- (GH2Z) a 6OQGHZ

niveaux de métaux

MS}M7 0.129 | 1,97 | 0,4 3 160 3.2
M;}IIVU 0.215 | 3.5 0,3 5 110 6.7
Mg}ll\/m 0.629 37 | 045 1 80 9.5
Mil;}i/m 1,15 44 0,7 1,5 70 10.2
Mi}11\46 5,6 195 1 7,4 25 X

Tableau 4 : Eléments localisés et mesurés des différentes capacités MOM en technologie CMOS 45nm

On voit d’apres le Tableau 4, que le facteur de qualité augmente avec la densité de

capacité et le nombre de niveaux de métaux utilisés.

Nous avons présenté dans cette partie une structure novatrice de capacités MOM
multi-doigts intégrées en technologie standard CMOS 65 nm, 45 nm et 32 nm de
STMicroelectronics. Ces capacités MOM dédiés aux applications millimétriques présentent
des densités de capacité élevées allant de 1 a 3,2 fF/ ],tm2 et des pertes inférieures a 1 dB a 60
GHz. En outre, ces structures sont plus robustes aux fortes tensions et leur facteur de qualité
Q (de 3 a 10) est plus important que celui des capacités MIM. Ce travail a fait ’objet d’une

publication dans la revue IEEE Microwave and Wireless Components Letter [29].
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2-2-2 Les plots de mesure hyperfréquences

Les plots hyperfréquences sont les structures sur lesquelles les pointes de mesures sont
posées lors de la caractérisation. Le signal RF est envoyé sur la partie centrale constituée de la
superposition du métal 7 et de ’alucap. Pour des raisons de symétrie, la masse est disponible
de part et d’autre du signal. Le substrat de silicium est connecté a la masse. Le plot dessiné
sur la Figure 15 présente une zone centrale carrée de 50 um de coté et des plans de masses
situés a 25um de distance et rectangles de 100pum de long pour 80um de large. Ces plots sont

de mémes dimensions qu’ils soient intégrés en technologies CMOS 65nm, 45nm ou 32nm.

couche

meétal 1 - métal 6
10 pm

substrat de silicrum

Figure 15 : Schéma d’un plot RF masse-signal-masse et son schéma électrique associé

Le mode¢le utilisé et les comparaisons entre les mesures et le modéle sont présentés dans

I’ Annexe 2.
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Conclusion

Dans ce premier chapitre nous avons présenté et expliqué les performances et le

comportement fréquentiel des structures passives mises en jeu dans nos circuits.

L’étude, la conception, et la modélisation des structures de propagation et des
éléments passifs localisés constituent la premicre étape dans la conception de circuits
fonctionnant aux fréquences millimétriques. Le développement de modeles fideles aux
comportements de ces éléments permet de concevoir des circuits en maitrisant les pertes et les
niveaux d’impédances ramenés par ces éléments. Les comparaisons entre les mesures et les

simulations de ces structures présentent un bon accord.

Il existe cependant quelques limitations quant a 1’utilisation des ces éléments passifs.
Les performances des lignes microruban en terme de gamme d’impédance caractéristique et
de constante d’atténuation ne permettent pas la réalisation de réseaux d’adaptation de tres
haute qualité ou présentant de faible pertes. Un compromis entre une bonne adaptation et des
pertes relativement faible est donc a faire lors de la conception de circuits RF.
Ensuite, les valeurs de capacité¢ des structures MOM présentées, sont limitées par leur
résonnance propre. Ceci devient problématique lorsqu’elles sont utilisées pour le découplage
des signaux RF et DC ainsi que pour présenter une masse RF en un point, ou une forte

capacité est requise. Il est donc nécessaire d’en utiliser plusieurs en parallele.
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Chapitre 2: Les transistors MOS des technologies CMOS avancées

Introduction

Dans le contexte de 1’étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance congus en
technologies CMOS avancées, nous abordons le comportement des transistors MOS issus de
ces technologies ainsi que les principaux phénomenes de dégradation impactant ces dispositifs
au cours du temps.

Dans le premier chapitre nous avons présenté les structures passives utilisées aux
fréquences millimétriques. Ce deuxieme chapitre traite de 1’élément actif des technologies
CMOS 65 nm, 45 nm et 32 nm: le transistor a effet de champ métal - oxyde - semi-
conducteur (MOS). La combinaison entre les performances des structures actives et des
structures passives permet de comprendre notre méthode de conception d’amplificateurs
radiofréquences présentée dans le Chapitre 3.

Nous présentons le modele PSP, le modéele intrinseéque du transistor MOS, utilisé pour
la réalisation de nos circuits. Ensuite, nous montrons 1’impact des accés au transistor sur le
modele et la conception du circuit. En effet, nous nous assurons de la robustesse aux forts
courants des acces métalliques au transistor MOS. Ceci implique 1’¢élargissement de ses acces
métalliques et par conséquent nous oblige a soigneusement modéliser les éléments parasites
de ces acces. Dans une troisiéme partie, les principaux phénomeénes de dégradation impactant
les transistors MOS au cours du temps sont considérés. Le modele de vieillissement quasi-
statique par porteurs chauds existant est alors présenté. La dégradation des transistors MOS
soumis a des stress statiques (DC) a largement été présentée dans la littérature comme nous le
verrons plus loin. Cependant pour une utilisation de ces modeles dans des applications
dynamiques RF, il est d'une importance cruciale de comprendre comment appliquer ces
modeles DC a des conditions RF. La littérature montre que les études de la dégradation des
transistors MOS soumis a un stress RF n’ont été faites que jusqu’a des fréquences de 1’ordre
de quelques GHz [ 1] mais pas aux fréquences millimétriques. L'une des principales raisons est
qu'il n'est pas simple de réaliser des expériences précises de fiabilité¢ dans ce domaine de
fréquences et sous pointes, afin d’éviter les dispersions des acces (fils ou rubans de

connexion) entre la puce et la platine de test.
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Chapitre 2: Les transistors MOS des technologies CMOS avancées
1 Le transistor MOS pour les applications millimétriques

1-1 Présentation du transistor MOS

Nous représentons sur la Figure 1 un schéma de principe en perspective d’un transistor
NMOS. Le courant drain-source Iy traversant le canal entre le drain et la source est modulé
d’une part par le champ électrique vertical appliqué sur la grille par I’intermédiaire de la
tension grille-source Vg et qui gére la densité de charge dans le canal. Ce courant est modulé
d’autre part par le champ horizontal appliqué entre le drain et la source par I’intermédiaire de
la tension drain-source Vg et qui gere la vitesse des porteurs principalement dans la zone
linéaire.

grille

source drain

oxyde de grille

canal

substrat

Figure 1: Schéma de principe en perspective d’un transistor NMOS

Le courant de drain I4 est une fonction des parametres physiques et géométriques du
transistor ainsi que de des tensions Vg et Vg qui lui sont appliquées. En premicre

approximation nous pouvons exprimer ce courant dans la zone linéaire (Vg4 faible) par la

relation :
E, W
Ids = u. == 'f'( Ves =V )Vas [A] )
ox
puis dans la zone de saturation (Vgs>Vgs-Vin) :
£, W Vi
Ids = ,U_T (Vgs - Vth )'Vds _7 [A] (2)

ox
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ou p est la mobilité des électrons, €., la permittivité de I’oxyde de grille, t,x son épaisseur, Vg
et Vs les tensions grille-source et drain-source et Vy, la tension de seuil a partir de laquelle le
transistor MOS est en régime d’inversion forte.

Pour résumer, nous représentons sur la Figure 2 le courant de drain en fonction de la tension

V45 pour deux tensions Vg différentes.

Ids 4  inversion faible Vel

régime linéaire

Va2

|

Vel>Vg2
} Inversion forte
| régime saturé
[
[
|
\
|
‘ i
I -
Vds

Figure 2 : Représentation du courant I4 en fonction de V4, pour deux tensions V4 et des zones de

fonctionnement équivalentes du transistor MOS.

Ces deux expressions du courant permettent de comprendre, suivant 1’état de
polarisation du transistor, quels seront les principaux facteurs agissant sur son amplitude.
Cependant ces expressions du courant sont trés approximatives et ne décrivent pas tous les
phénomenes dans les transistors submicroniques issus des technologies CMOS avancées. En
effet pour les transistors de trés petite taille (canaux submicroniques) il existe des phénomenes
physique complexes dit de canaux courts tels que la modulation de la mobilité par le champ
vertical, la saturation de la vitesse des porteurs, modulation du canal, effet DIBL-Drain
Induce Barrier Lowering .... Ils sont a prendre en compte afin d’affiner la modélisation du

dispositif.

Ainsi des mod¢les intrinséques des transistors MOS ont été¢ développés, contenant un
trés grand nombre de parametres et sont optimisés grace a des mesures statiques et

dynamiques des transistors seuls. Il existe actuellement deux principaux modeles décrivant le
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fonctionnement d’un tel dispositif, en fonction des ses parametres physiques et géométriques

et des tensions appliquées a ses acces : le modele PSP et le modéele BSIMA4.

Le modele BSIM4 [5] a été développé par le groupe de recherche BSIM au
Département de génie <électrique et sciences informatiques (EECS) a 1'Université de
Californie, Berkeley. Il est tres proche en termes de performances du modele PSP bien que les
non linéarités des transistors ne soient pas parfaitement prises en compte. De plus le modéele
BSIM4 comporte un trés grand nombre de parameétres mathématiques de lissage qui occultent

ses parametres physiques.

1-2 Le modeéle PSP intrinséque

Le modele PSP [2-4], qui est le modele choisi par STMicroelectronics pour les
technologies a partir de la CMOS 65nm, est un modele compact de transistor MOS utilisé
pour la conception numérique, analogique et RF, développé par NXP Semiconductors
Research et 1'Arizona State University. Les racines du modele PSP se trouvent dans les deux
modeles : le MOS Model 11 (développé par Philips) et le SP (développé par la I'université de
Pennsylvanie). Le modele PSP basé sur le modele du potentiel de surface Si/SiO,, contenant
les principaux effets physiques connus comme : la réduction de la mobilité des porteurs, la
saturation de la vitesse des porteurs, I’effet DIBL, le courant de grille, les effets de dopage
latéraux, le stress STI, etc. Le mod¢ele de jonction source-drain JUNCAP2, est aussi intégré

dans le modé¢le PSP.

Ce modele donne une description précise des courants, des charges, et leurs dérivées
de premier ordre (transconductance, conductance et capacités), mais également des dérivés
d'ordre supérieur. Ceci permet de modéliser de manicre précise les effets de distorsion dus au
comportement non linéaire du transistor MOS en fort signal. Ce dernier point est
particulierement important pour la conception de circuits analogiques et RF. Le mod¢le donne
en outre une description précise du comportement en bruit des transistors MOS.

Pour la modélisation a haute fréquence et les simulations transitoires, les aspects non-

quasi-statique du canal, sont intégrés dans le modele PSP. Une solution numérique compléte
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de I’équation représentant ces effets est trop complexe. Par conséquent, une technique
approchée est utilisée. Le canal est partitionné en N + 1 sections de méme longueur. La
densité surfacique de charge le long du canal est alors approchée par une fonction spline
cubique a I’aide de ces N points, assurant qu’a la fois la charge et sa premicre et deuxieme

dérivée spatiales soient continues le long du canal.

Enfin, ce modele donne de trés bons résultats en ce qui concerne la prise en compte

des non linéarités a haute fréquence.

1-3 Le modéle du transistor MOS pour les applications de
puissance aux fréquences millimétriques

Apres avoir étudié le modele intrinseque du transistor MOS, nous modélisons la partie
extrinseque, comprenant les acces entre les lignes de transmission et le transistor. Nous

présentons dans ce paragraphe la méthode de modélisation que nous avons utilisée.

1-3-1 Les contraintes de dessin respectant les régles d’électromigration

Afin de faire des tests de fiabilité et pour autoriser des densités de courant importantes
dans les acces métalliques au transistor MOS, nous avons inclus les contraintes de conception
lides au phénomene d’électromigration. L’électromigration [14] est un phénoméne lié a
I’interaction entre le courant d’électrons dans une ligne métallique et les atomes de ce métal.
Il provoque des dégats progressifs dans les conducteurs métalliques en se caractérisant par un
déplacement de matic¢re. Il en résulte une cassure au niveau des lignes d’interconnexion
métalliques des technologies CMOS. De plus, le phénomene est caractéristique des métaux
utilisés a densité de courant tres élevée et il est amplifié par une augmentation de la
température. Nous avons donc dimensionné nos acces métalliques au transistor MOS de telle
maniere qu’un courant électrique élevé (statique et dynamique) puisse circuler sans les
endommager, méme a haute température (105°C et 125°C) ou ces régles sont encore plus

drastiques.

La premiere contrainte de design concerne les acces aux drains et aux sources de

chacun des doigts du transistor MOS (Figure 3 et Figure 4). Ces acces sont composés de trois
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couches métalliques empilées (M1/M2/M3) et ont une longueur Lacces drain et grille N€ pouvant
dépasser 5 um (Figure 3). En effet lorsque cette dimension dépasse Sum, le courant maximal
autorisé pouvant la traverser par les regles d’électromigration, diminue sensiblement. Ceci
nous oblige donc a empiler encore une couche métallique sur ces acces ce qui augmente
fortement les capacités extrinseques grille-drain, drain-source et grille-source et qui détériore
le gain d’un amplificateur. Nous pouvons donc faire passer un courant maximum de 0,4 mA
dans ces acces avec des regles d’électromigration a 125 °C et de 0,8 mA avec des régles
d’électromigration a 105 °C.

L accés drain et source

%

o —

i l
N acces drain

N acces grille / compose de la superposition
composé de la superposition MI1/M2/M3
M1/M2/M3

;*;H
|

T
1
Nl

N acces source L
compose de la superposition 1 acces source

MILM2M3IMAMSMEMT F--T— composé de la superposition
e M5/M6/M7T
R E—
 E——
e

acces source
Figure 3 : Schéma vue de dessus des accés au transistor MOS

La seconde contrainte de design concerne les dimensions de la ligne d’acces
connectant ’ensemble des sources de chaque doigt (Figure 3 et Figure 4). Cet acces est
compos¢ de trois couches métalliques empilées (M5/M6/M7) et doit avoir une longueur
maximale de Ljcces source=20 pm (Figure 3) pour conserver des régles d’électromigration a
125°C. Lorsque sa longueur est comprise entre 20 et 50 um, les régles d’électromigration sont
satisfaites mais pour une température inférieure de 105°C.

En combinant les deux regles précédentes, nous pouvons calculer le nombre maximum

de doigts d’un transistor MOS ainsi que son courant maximum de telle fagon que les acces
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respectent les regles d’électromigration a 125 °C. Dans la technologie CMOS 65 nm, la
distance d entre un acces source et un acces drain est égal a 0,33 um (Figure 3). Avec Lycces
source— 20 um, le nombre de doigts maximum pour respecter les régles d’électromigration a
125°C sur I’acces source est donc donné par la relation :

accessourc e __

L 20
Ndoigts max — d - 0.33 =00 3)

De plus avec Lacces grille et drain= 5 1M nous pouvons avoir Waceees source=2,4 Um ce qui
entraine une largeur totale du transistor de 60x2,4 um = 144 pm. Le courant pouvant passer

dans chacun des doigts étant de 0,3 mA, nous obtenons Ijs ma= 24mA.

Un dessin respectant les reégles d’électromigration a 105 °C nous permet d’avoir des
transistors plus large. Nous envisageons ceci pour les amplificateurs hautes performances (cf.

Chapitre 3). Nous résumons ces regles de dessin dans le Tableau 1.

Température Lo
correspondant aux Aeees souree Lacces drain et grille max N W max L5 max
régles (enmaxm) (en pm) doigtsmax | (en wm) | (en mA)
d’électromigration M
125 °C 20 5 60 144 24
105 °C 60 5 125 288 200

Tableau 1 : Dimensions et performances maximales des transistors MOS en fonctions des régles
d’électromigration

Le dessin du transistor MOS lors de son implémentation dans un amplificateur est une
étape tres importante [6-9]. Ainsi, pour relier les lignes microruban, en alucap/métal7, au
transistor (acces en métal 1), de courtes lignes sont nécessaires (Figure 4) et leurs dimensions
nous sont imposées par les régles d’électromigration (Tableau 1). Aux fréquences
millimétriques, ces lignes doivent étre parfaitement modélisées pour éviter une forte
désadaptation des acces (entrée et sortie), une diminution du gain et de la puissance de sortie
du transistor MOS. Pour optimiser les performances en puissance du transistor, nous avons

décidé de le dessiner comme sur la Figure 4. Dans cette configuration, les acces grille et drain
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sont dans I’axe des lignes de propagation du signal et présentent des résistances d’acces les

plus faibles possibles. De plus la capacité grille drain extrinseque est minimisée.

zone critiques pour

I'électromigration
- acces
stal 7 source
Ids
Interconnexions ~\
métalliques :
transistor
MOS

acces grille” | | | | | |

1 doigt 2™ qoigt  36M€ gojgg

Figure 4 : Vue en coupe des connexions du transistor MOS dans son environnement

1-3-2 Le modéle complet du transistor MOS

Pour former un modele complet de transistor MOS dédié aux applications
millimétriques, nous ajoutons le modele PSP intrinséque et le modéle extrinseéque que nous
avons développé et basé sur la topologie présentée précédemment. Ce modele comprend les
¢léments parasites des acces, comme des résistances en série, les capacités de couplage entre
les interconnexions et les capacités de substrat. Nous utilisons des transistors constitués de
plusieurs doigts pour pouvoir augmenter le courant drain-source tout en diminuant les
capacités grille-drain et source-drain. Nous avons donc distribué le modele au niveau de sa

source (Figure 5).

Néanmoins, comme les contraintes d’électromigration imposent des lignes métalliques
de grande taille au niveau des acces, ceux-ci présentent de fortes capacités parasites et des
inductances de valeur non négligeable. L’extraction de ces capacités parasites se fait en

utilisant I'outil Quickcap et les résistances parasites de chaque acces sont extraites en utilisant
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I’outil Post Layout Simulation PLS. La connexion au dessus du transistor, permettant les
acces aux sources des différents doigts, est modélisée comme une série de petites lignes
microruban M5/M6/M7 avec plan de masse M1/M2/M3 de longueur égale a la distance

séparant chaque acces source.

Nous représentons sur la Figure 5 le modele complet extrinseque autour du transistor

MOS représenté par son modele PSP en technologies CMOS avancées.

i er N ieme
: doigt doigt
Cdmin -grille Rdrain g g
o— -G  VWWA—————— -
T\
grille T = \Cdrain-substrat

g VWWA— -
D o
C grille-substrat R grille

~ diode

ESD - - -
__C C(lrain- source =60 nm
source grille-source W=1 pum

o——_l_—-| O =
source

IT source-substrat

Figure 5 : Modéle complet du transistor MOS valable jusqu’aux fréquences millimétriques

Nous abordons dans le paragraphe suivant la comparaison entre ce modele et les

mesures afin de le valider tant en régime statique que dynamique.
1-4 Les transistors MOS dans les applications millimétriques

1-4-1 Parametres critiques des transistors MOS pour les applications RF

Les parameétres critiques des transistors MOS pour les applications RF sont la
fréquence de transition fr, la fréquence maximum d’utilisation f,x et le facteur de bruit

minimum NF;,. Les expressions de ces parameétres sont les suivantes :

m
/= =

[Hz] )
omCes |1+ 2584

Cgs
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m
fmax = g [HZ] (5)
4w.Cgs_|(Rg + Rs )| Rds + gm.Cid
Cgs
NFE,. =1+ K.%\/ gm.(Rg+Rs) ©

ou gm est la transconductance globale du transistor, Cg et Cyq les capacités grille-source et
grille-drain, Ry, la résistance dynamique drain-source, R et R, les résistance de grille et de

source et K la constance de Boltzmann.

Bien qu’il ne faille pas minimiser I’impact du facteur de bruit dans les amplificateurs
de puissance RF, ce parameétre n’est pas pris en compte dans les travaux menés dans le cadre
de cette these. De plus, la figure de bruit définie précédemment ne prend pas en compte le
bruit en 1/f. En effet, méme dans le cadre des amplificateurs de puissance régissant de forts
signaux, le repliement du bruit en 1/f est relativement faible au point de compression du gain,
correspondant généralement a la puissance maximum du signal en sortie de I’amplificateur.

En ce qui concerne les fréquences fr et fi.x, celles-ci sont issues d’extrapolations a
partir de mesures. La fréquence pour laquelle la valeur du gain en courant hy; est unitaire
définie la fréquence de transition fr. La fréquence maximale d’oscillation f.,x est une

extrapolation du gain unilatéral de Mason U lorsque celui-ci est unitaire.

1-4-2 Etat de I’art des différentes technologies de transistors

Dans ce paragraphe, nous comparons entre eux, dans le Tableau 2, différents
transistors issus de technologie CMOS, BiCMOS ou AsGa via leurs parametres définis dans

le paragraphe précédent.

Nous voyons, dans le Tableau 2, que les performances en fréquence des transistors
HEMT (AsGa) ou bipolaire sont nettement meilleures que celle des transistors MOS.
Cependant les fréquences de transition et d’oscillation maximales supérieures a 100 GHz des
transistors MOS issus des technologies CMOS avancées permettent de concevoir des circuits

fonctionnant a 60 GHz, I’ un des objectifs de notre étude.
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dispositif | f; (GHz) fon (GHz) | N Fgg"é‘;ﬁ) 1 Vad max ref
p-HEMT .
1,=100 nm 305 340 1 a60 GHz 3 [10]
HBT
BiCMOS 240 270 3,3 1,5 [11]
W=130pm
MOS
l,= 65nm 120 180 2,7 1,2 [11]
MOS
l,= 45nm 130 200 2,1 1,1 [11]
MOS 2 Ce
I,= 32nm 150 220 (simulation) L1 travail

Tableau 2 : Etat de ’art des performances des transistors MOS et bipolaire

p-HEMT : Pseudomorphic High Electron Mobility Transistor
HBT: Heterojunction Bipolar Transistor

MOS: Metal Oxyde Semiconductor transistor

l,: longueur de grille

W.: largeur de la base

Dans la partie suivante nous comparons les performances mesurées et simulées de
trois transistors MOS issus des technologies CMOS avancées 65 nm, 45 nm et 32 nm. Dans

cette partie nous validons le modéle complet du transistor que nous avons développé.
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2 Performances des transistors MOS en technologie CMOS
65nm, 45nm et 32 nm

Nous allons dans cette partie comparer les mesures et les simulations de transistors
MOS issus des technologies CMOS 65nm, 45nm et 32nm. La simulation prend en compte le
mode¢le complet que nous avons développé incluant un modele PSP (partie intrinseéque) et la
mod¢lisation des acces (partie extrinséque). Les mesures ont été effectuées a I'IMEP-LAHC
(Grenoble) et a I'I[EMN (Lille). Les transistors que nous allons considérer ont leurs

dimensions résumées dans le tableau suivant :

technologie Longueur de grille Largeur de grille Nombre de doigts
CMOS 65nm 60 nm 180 pm 100
CMOS 45nm 40 nm 49 um 70
CMOS 32nm 30 nm 32 um 32

Tableau 3 : Récapitulatif des dimensions des transistors utilisés pour développer les modéles

Il ne s’agit en aucun cas dans cette partie de comparer entre elles les performances des
différents transistors. Ils ne présentent pas les mémes dimensions ni les mémes tensions
d’alimentation. Nous voulons simplement valider les mode¢les des transistors a hautes

fréquences que nous avons développés.

2-1 Mesure, correction et extraction des paramétres

Les différents transistors MOS ont été caractérisés en parametres S a 'IMEP-LAHC a
Grenoble. Concernant la mesure des parameétres S, nous avons utilisé une méthode de type
LRRM [12] pour calibrer le VNA ME7808C Broadband Vector Network Analyser d’ Anritsu.

Le banc de test et la calibration du VNA sont décrits en Annexe 1

Ensuite, pour tenir compte des acces au dispositif dans la structure de test (Figure 6),
nous avons utilisé la méthode de correction short-open modifiée [13]. Cette méthode implique
la mesure de deux motifs : un motif circuit ouvert (open) et un motif court circuit (short). Elle

permet de définir la matrice qui correspond a la différence entre les deux motifs. Cette matrice
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correspondant a I’erreur qui n’est pas prise en compte par une correction circuit ouvert simple.
Cette méthode de correction convient particulierement a 1’extraction de parametres Y, Z ou S

d’un transistor MOS.

plot RF
MOS

Acces de
S0 um

Figure 6 : Photo d’une structure de test d’un transistor MOS en technologie CMOS 65 nm

Nous pouvons maintenant comparer avec les simulations, les mesures des parametres

S, Y et Z corrigés.

2-2 Caractéristiques statiques

Dans ce paragraphe, nous vérifions que la simulation des caractéristiques statiques de
notre transistor correspond a la mesure. Nous allons nous intéresser aux transistors MOS

présentés dans le Tableau 3.

Les tensions et courant en sortie des amplificateurs de puissance que nous allons
concevoir sont tels que le transistor fonctionne en zone linéaire et saturé. Nous allons donc
regarder les courbe Igs(Vgs) et 1gs(Vgs) des transistors dans ces deux zones. En zone linéaire, la
pente de la courbe I45(V4s) nous renseigne directement sur la valeur des résistances d’acces au

drain et a la source car le courant dépend linéairement de la tension Vg et de la tension V.
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En zone saturée, le courant est surtout dépendant de V (donc de la résistance d’acces
source) est moins sensible a la tension Vg (donc a la résistance d’acces drain). La différence
entre les courbes mesurées et simulées nous renseigne donc au premier ordre sur la qualité de

prise en compte de ces résistances d’acces dans notre modele extrinseque.

90 —_— ——mesure P\ —
501 e Vos= a8tV - - simulation —
70 |— - simulation r—/ = Vgs=1,1
gﬁgv 096 v / = 220* //
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e 50 ™ O A== 5 151 S S
2 40 = =" = L / ’—’/_%V =07V
P = Y Vgs=0911V | W 19 _ = gs=0,
s 30 ’ ke / ﬂ ]
fg i 5 / L —
0 T 0 T
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Figure 7 : Mesure et simulation des caractéristique statique I4(V4s) pour différents V des transistors

MOS issu des technologies CMOS 65nm (a), CMOS 45nm (b) et CMOS 32nm (c).

La Figure 7 montre qu’il y a un assez bon accord entre la mesure et la simulation des
courants de drain des transistors MOS en fonction des tensions de drain pour différentes
tensions de grille. La différence entre les mesures et les simulations spécialement dans la zone
linéaire et pour des forts courants (Figure 7 (a)) peut étre attribuée a une estimation un peu
faible de la résistance d’acces au drain.
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Figure 8 : Mesure et simulation des caractéristique statique I4(V,,) pour V4=1,2 V des transistors MOS

issu des technologies CMOS 65nm (a), V4=1,1V CMOS 45nm (b) et CMOS 32nm (c).

La pente des courbes I4s(Vgs) a fort Vg nous renseigne directement sur la valeur de la
transconductance gm en zone saturée. Les résultats Figure 8 font apparaitre un bon accord
entre les mesures et les simulations, montrant une bonne prise en compte de la valeur de la

résistance d’acces a la source et de la transconductance.

Aprés ces comparaisons, nous pouvons conclure que la simulation du modéle
intrinséque et extrinséque correspond assez bien avec la mesure en régime statique: nous
pouvons donc travailler avec ce modele en basses fréquences et apprécier le comportement

des transistors a hautes fréquences en mesurant les fréquences fr et fiax.
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2-3 Caractéristiques dynamiques petits signaux aux fréquences
millimétriques

Toutes les études dans ce paragraphe sont faites avec des tensions grille-source Vg de
0,9V et drain-source de Vg de 1,2 V en CMOS 65 nm et 1,1 V en CMOS 45 nm et 32 nm.
Les courants de polarisations des transistors MOS sont respectivement de 17 mA, 20 mA et

70 mA.

La Figure 9 montre les résultats de mesure des fréquences fr et f.x pour les trois
transistors ¢étudiés préalablement en statique. Pour le transistor MOS en technologie CMOS
65nm, f,,x=180 GHz et ft=110 GHz, en CMOS 45nm, f,.,x=200 GHz et f=130 GHz et en
CMOS 32nm f;,,,x=220 GHz et f1= 160 GHz.

40 N 111 - L1 70 - | | Ll
35 1N\ — CMOS 65nm | \\\ — CMOS 65nm
\ 60 B
30 \ — CMOS 45nm | 50 — CMOS 45nm |
= 254 Lk — CMOS 32nm || — CMOS 32nm
) 20 m 40
- N\ s
¢ 15 \\\\ > 30 &M‘K
N\ N\
10 AN 20 Q
5 ‘ ‘ 10 AN N
N
0 ' " fm) ¥m2 fm3 0 ;} © 13 '
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Figure 9 : Mesure des fréquences maximales d’oscillation f,,, (a) par extrapolation des paramétres h;,.

Mesure des fréquences de transitions f; (b) par extrapolation des gains de Mason U.

Regardons maintenant les parametres S des trois transistors MOS présentés dans le

Tableau 3. Ils nous renseignent sur leurs gains et leurs niveaux d’adaptation en entrée/sortie.

58
Mémoire de thése. T. Quémerais, 2010
« Conception et étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques en technologies CMOS

Avancées »



Chapitre 2: Les transistors MOS des technologies CMOS avancées

20 ‘ 15
16 -\ — Mesure s21 — Mesure

& 12 S 521 --Simulation || & 10 \%@\ - - Simulation |

s 2 s1 1k:i\m s 5 .

g 0 7 s E \

s 4 —= = 50 t——

S = —_ = ~—— ST =
12 - -5 1 S22 o W IS
-16 10 s o
-20 - = T T

0 20 40 60 80 100 120 0 20 40 60 80 100
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)
12 ==,
g ,5\31 — Mesure |
o \\ - - Simulation
S 4 M,
3 A\ S11 \-..
5 L P~
L O® T
_8 | \MMM
'12 T
0 20 40 60 80 100 120
Fréquence (GHz)
(©)

120

Figure 10 : Comparaison mesure simulation des paramétres S des transistors MOS issu des technologies

CMOS 65nm (a), CMOS 45nm (b) et CMOS 32nm (c) polarisés avec un Vgs de 0,9V.

Les comparaisons entre les mesures et les simulations sur la Figure 10 montrent un

relativement bon accord. Cependant, les parametres Sy et S, en décibel ne permettent pas de

donner les valeurs des impédances d’entrée et de sortie des transistors MOS. Une bonne

modélisation des parties réelles et imaginaires des impédances d’entrée et de sortie est

importante pour la conception d’amplificateurs de puissance.

Pour valider entiérement notre modele, il aurait été intéressant de comparer les

comportements mesurés et simulés des parties réelles et imaginaires des parameétres Y et Z.

Cependant, a trés hautes fréquence, autant les parametres S sont relativement peu sensibles

aux erreurs de correction incompressibles introduites lors des corrections des mesures, autant
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les parametres d’impédances et d’admittance, en particulier les parametres de transfert, Y,

Y21, Z15 et Zs), calculés a partir des parameétres S, sont trés sensibles a ces erreurs.

La Figure 11 montre donc simplement les parties réelles et imaginaires des
impédances d’entrée et de sortie mesurées et simulées du transistor réalis€¢ en technologies

65nm et qui sera utilisé ensuite dans les amplificateurs de puissance que nous avons réalisés.
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Figure 11 : Comparaison entre les mesures et les simulations des parties réelles et imaginaire des
impédances d’entrée (a) et de sortie (b) du transistor MOS en CMOS 65 nm polarisé avec Vgs=0,9V,
Vdd=1,2V.

Nous observons sur les Figure 11 (a) et (b), un écart relativement faible entre les
mesures et les simulations. Notre modélisation prend donc bien en compte les capacités
d’entrée et de sortie du transistor MOS. Ceci est extrémement important quand nous voulons
déterminer I’'impédance optimum de sortie lors de la conception des amplificateurs de
puissance. En effet, la capacité grille-drain effective agit par effet Miller sur I'impédance

d’entrée du transistor MOS (voir le chapitre suivant).

2-4 Caractéristiques en bruit du transistor MOS

Nous allons maintenant regarder le facteur de bruit NF du transistor MOS issu de la
technologie CMOS 45nm. Nous avons mesuré le bruit spécialement sur ce transistor car il est
dimensionné pour étre utilisé dans des amplificateurs a faible bruit. Nous comparons sur la
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Figure 12 la mesure et la simulation du facteur de bruit du transistor sur la bande 75 GHz —
110 GHz. La mesure de cette caractéristique est faite sur la bande de fréquence 76 GHz-110
GHz. C’est une mesure effectuée a ’IEMN (Lille), dont le principe est décrit dans la thése de
S. Pruvost [1]. Pour ce faire, apres avoir ramené les plans de mesure au niveau des sondes de
mesure hyperfréquences, il faut extraire du facteur de bruit global mesuré les éléments
d’acces présentant des pertes ohmiques (ajout de bruit) comme les sondes hyperfréquences ou

les lignes d’acces.
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Figure 12 : Comparaison entre la mesure et la simulation du facteur de bruit NF du transistor MOS issu

de la technologie CMOS 45nm

Nous voyons sur la Figure 12 que la différence entre le modéle et la simulation
d’environ 1,5 dB est relativement important mais reste acceptable pour des applications de
puissance ou le facteur de bruit n’est pas le parametre le plus important. C’est la raison pour
laquelle nous ne regardons pas les autres parameétres de bruit tels que NFpyin, I'ope €t Ry
primordiaux lors de la conception d’amplificateurs a faible bruit. Nous ne présentons pas les
résultats de mesure non linéaire (load-pull) a 60 GHz des différents transistors MOS, car elles

n’ont pas donné de résultats satisfaisants et seront reconduites ultérieurement.

La suite de ce chapitre sur les transistors MOS porte sur 1’étude de leurs phénomenes
de dégradation au cours du temps. Ainsi nous faisons un tour complet du comportement
statique, dynamique et au cours du temps, des transistors a effet de champ utilisés dans les

technologies CMOS avancées.
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3 La modélisation du vieillissement des transistors MOS

Un des aspects clef de 1’étude de la fiabilité d’un circuit réalisé en technologie CMOS
est d’avoir une bonne compréhension de la physique des mécanismes de dégradation des
transistors MOS. Plusieurs mécanismes de dégradation peuvent affecter les performances de
ces dispositifs. Dans cette partie, nous présenterons les trois principaux modes de dégradation
des transistors MOS : la dégradation par porteurs chauds, le NBTI (negative bias temperature
instability) et le claquage d’oxyde. Les autres mécanismes de dégradation ne seront pas

présentés dans cette these.

Les différents mécanismes de dégradation présentés dans cette partie affectent
uniquement 1’oxyde de grille ou I’interface entre 1’oxyde de grille et le substrat en silicium
des transistors MOS. Les destructions occasionnées interviennent au niveau de la structure

cristalline de I’oxyde de grille.
3-1 Les différents mécanismes de dégradation des transistors MOS

3-1-1 La dégradation par porteurs chauds

La dégradation par porteurs chauds, bien connu dans la littérature [15 - 19], est un
effet causé par des électrons ou des trous trés énergétiques présents dans le canal d’un
transistor. Ce phénoméne a aussi bien lieu dans les transistors MOS a canal n que p.
Cependant, ’effet est beaucoup plus marqué dans les NMOS, les transistors que nous
utilisons dans nos amplificateurs de puissance. Nous présentons donc ce phénomene

uniquement dans les transistors MOS a canal n.

Lorsqu’un transistor MOS est polarisé¢ en inversion forte et qu’une tension drain-
source Vg lui est appliquée, son canal est dit « pincé ». Un fort champ électrique régne dans
la zone de déplétion (Figure 13). Il existe donc une probabilité non nulle que des porteurs se
déplacent de la source vers le drain a travers le canal, en acquérant un gain d’énergie
proportionnel au champ électrique induit par la tension Vg. La Figure 13 représente un

schéma en coupe d’un transistor MOS en régime d’inversion forte.
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Vds

substrat en silicium

Figure 13 : Schéma en coupe d’un transistor MOS en inversion forte

S’il on regarde la distribution de I’énergie cinétique de ces porteurs pres du drain et
qu’on la compare a celle de porteurs non soumis a une tension Vg, il apparait que ces
premiers ont une température supérieure a celle du silicium. Ces porteurs sont dit chauds.
Lorsque ces porteurs ont une énergie suffisamment élevée, de gros dommages sont alors
causés au dispositif. I y a quatre principaux mécanismes d’injection de porteurs chauds.

Le premier mécanisme schématisé sur la Figure 14 est appelé avalanche de porteurs
chauds au niveau du drain (drain avalanche hot carrier : DAHC). La tension de drain est
supérieure a la tension de grille. Les porteurs ont une telle énergie qu’ils ionisent par impact
les ions dopant du drain. Une paire €lectron-trou trés énergétique est ainsi créée. Lorsque cette
paire se casse, les électrons chauds sont piégés soit a I’interface oxyde-drain ou soit dans
I’oxyde. Ceci crée localement une charge d’espace. Plus cette charge est importante, plus les
valeurs de la transconductance gm, de la tension de seuil Vy, et de la mobilité des porteurs du

dispositif évoluent et modifiant séverement les caractéristiques du transistor.

. |
’

courant de porteurs

Figure 14 : Schéma du principe de ’injection de porteurs chauds au niveau du drain
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Le deuxieme mécanisme est I’injection d’électrons chauds dans le canal. Il apparait
lorsque la tension de grille et la tension de drain sont égales et bien supérieures a Vg max. Les
¢lectrons chauds passent directement dans 1’oxyde avant d’accéder au drain a cause du fort

champ électrique induit par la tension de grille.

Ensuite il y a I’injection d’électrons chauds dans le substrat. Ce phénomene arrive
lorsque la tension de polarisation du substrat Vi, est trés négative. Les porteurs chauds créés

sont aussi piégés dans 1’oxyde de grille.

Enfin le dernier mécanisme est appelé la génération secondaire d’électrons chauds. Le
principe est le méme que le DAHC avec une tension de substrat trés négative. Le résultat est

aussi le méme que le DAHC.

Au regard des niveaux de stress subis par les transistors MOS dans nos amplificateurs
de puissance, ils seront donc principalement impactés par I’avalanche de porteurs chauds au
niveau du drain. En effet nos amplificateurs de puissance fonctionne en classe A et les
transistors sont polarisés a Vg4 maximum (voir le chapitre suivant). C’est dans cette

configuration que les porteurs sont le plus énergétiques et dégradent le plus le transistor MOS.

3-1-2 Le NBTI

Le negative bias temperature instability (NBTI), développé dans les références [20 -
22], est le principal mécanisme de dégradation dans les transistors PMOS. Une tension de
grille faiblement négative peut dégrader le dispositif. Un phénomene similaire peut étre
observé dans les transistors NMOS et est appelé¢ PBTI. Ce mécanisme est d’autant plus

important que le canal des transistors diminue.

Le modele physique principalement utilisé jusqu’ici est le modele de réaction-

diffusion [20 - 22]. Il est schématisé sur la Figure 15.
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diffusion
d'hydrogene

réaction
électrochimique

Figure 15 : Principe du mécanisme réaction-diffusion dans une dégradation de type NBTI

Dans un premier temps, une réaction électrochimique a lieu au niveau de ’interface
oxyde-silicium. Lors de cette réaction, des liaisons silicium-hydrogéne sont détruites :
I’hydrogéne ainsi libéré diffuse dans 1I’oxyde de grille. Ceci entrainant le piégeage de porteurs

dans I’oxyde et au niveau de son interface avec le silicium.

Les amplificateurs de puissance que nous avons congus, ne sont composés que de
transistors NMOS. Nous ne seront donc pas impactés par la dégradation NBTI et si

faiblement par le phénomene PBTI qu’il n’est pas mesurable.

3-1-3 La claquage de I’oxyde de grille

Le claquage de I’oxyde est la formation d’un chemin conducteur a travers 1’oxyde de
grille d’un transistor MOS et a été largement développé dans la littérature [23 - 26]. Ce
phénomeéne se produit lorsque 1’on applique des niveaux de tension trés importants entre la

grille et le drain.

Ce mécanisme se déroule en deux étapes : tout d’abord le nombre de défauts (trous)
dans I’oxyde augmentent. Ensuite un chemin de claquage apparait. Différents modeles sont
utilisés pour décrire la phase de dégradation, tels que 1’injection de trous dans I’anode, le rejet
d’hydrogene par I’anode ou le modele thermochimique.

La formation du chemin de claquage peut étre expliquée par la théorie de percolation

(création d’un chemin conducteur) schématisée sur la Figure 16.
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Figure 16 : Schéma présentant les trois étapes aboutissant au claquage de ’oxyde

A cause d’une forte tension appliquée sur la grille, des pieges sont créés dans I’oxyde
et positionnés de fagon aléatoire. Une fois qu’une quantité¢ suffisante de trous est crée un
chemin entre le drain et la grille apparait. A ce moment une décharge électrique a lieu rendant
le chemin conducteur. Il y a donc claquage de I’oxyde, un courant passe du drain vers la
grille.

Il y a trois différents types de claquages : les claquages dur, progressif et faible. Lors du
claquage dur, la grille ne controle plus le canal : le transistor MOS est détruit. Dans les deux

autres cas, le dispositif peut encore fonctionner mais il est tres dégradé.

Les tensions appliquées au transistor MOS dans les amplificateurs de puissance ne

sont pas d’un niveau tel que le phénomene du claquage d’oxyde entre en jeu.

3-2 Le modéle de dégradation par porteurs chauds

Aprés une courte description des phénomeénes de dégradation ayant lieu dans les
transistors MOS, nous allons nous focaliser sur le mécanisme de dégradation largement
majoritaire impactant les transistors MOS dans les amplificateurs de puissance : 1’injection
des porteurs chauds.

Dans ce paragraphe, nous décrivons bri¢vement, sans entrer dans les détails, le modele
de dégradation des transistors MOS que nous utilisons dans le simulateur Eldo. Ce mod¢le a

été développé et intégré dans le simulateur par C. Parthasarathy dans sa these [29].
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La dégradation par porteurs chauds est causée par le passage de porteurs tres
énergétiques dans le canal d'un transistor MOS (voir le paragraphe précédent). Dans la
littérature, il est montré que le taux de dégradation par les porteurs chauds est a la fois
dépendant de la tension statique appliquée sur le drain et sur la grille d’un transistor sachant
que la source est reliée a la masse. Une augmentation de la tension de drain conduit a une
augmentation du champ électrique latéral dans le canal, générant ainsi des porteurs plus
énergétiques (chauds). Ces porteurs trés énergétiques viennent ioniser les ions au niveau du
drain. La survenue de cette ionisation par impact peut étre controlée en calculant le courant de

substrat et est détaillée par C.Hu [27]. Ce courant s’écrit :

y -B;, —Ea
Ib = ?.Em.lc.]ds ekm kT

i

[A] @)
ou Aj et B; sont des parametres physiques dépendant du transistor concerné, de la technologie
utilisée et des conditions de stress, 1o est une longueur caractéristique liés au régime de
saturation du transistor MOS, I4s son courant de drain, E;, est le champ électrique maximale
dans le canal du transistor, E, I’énergie d’activation d’Arrhenius, k la constante de Boltzmann
et T la température. De plus, C. Parthasarathy [29] a corrigé les valeurs de A; et de B; pour les

adapter aux technologies CMOS avancées.

Dans les amplificateurs de puissance RF, la grille des transistors est polarisée avec
(V4s=Vyg) entrainant un taux de dégradation des transistors MOS maximum, comme il est
expliqué dans les theses [28] et [29]. Nous pouvons ainsi écrire la dégradation d’un parametre
arbitraire D du transistor MOS en fonction du courant de substrat (équation (7)) et du temps
de stress t :

n
m
U ds U b "

AD(t)=| —%—,
=\ I, ®)

ou t est le temps de stress, I4s le courant de drain du transistor, W sa largeur de grille, I, le
courant de substrat, H, n, m des coefficients a déterminer par les tests. Typiquement, m

dépend de V.
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Le principe du calcul de la dégradation d’un parametre extrapolé a un temps Ty et son
implémentation dans le simulateur Eldo est explicité dans le Chapitre 4.

Les principaux parametres électriques des transistors MOS pouvant étre dégradés dans
le modele de vieillissement sont sa transconductance gm, sa tension de seuil Vi, sa mobilité
des porteurs p et sa résistance dynamique drain-source Rys. Les résultats de mesures des

dégradations des parametres statiques des transistors MOS sont présentés dans le Chapitre 4.

3-3 Mesure de la dégradation par porteurs chauds des transistors
MOS

Pour étre capable de valider ce modele de vieillissement par la mesure il faut
concevoir un circuit de test contenant un seul transistor MOS subissant un stress RF a 60
GHz. De plus, ce circuit doit étre adapté en entrée et en sortie pour éviter d’ importantes pertes
de puissance et doit présenter une puissance a la compression suffisamment élevée pour
pouvoir avoir des puissances ¢levées au niveau du drain afin d’observer une dégradation
significative. Ce circuit est en fait un amplificateur de puissance a un étage en topologie
source commune. Nous présentons la méthodologie de conception de ce circuit dans le

troisiéme chapitre et les résultats de mesure de vieillissement statique et dynamique dans le

quatrieme chapitre.
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Conclusion

Pour élaborer un modele de transistor MOS complet, nous avons ajouté au modéele
PSP intrinseéque le modele extrinseque précédement développé. Ce modele prend en compte
les ¢éléments parasites des acces, comme des résistances en série, les capacités de couplage
entre les interconnexions et les capacités par rapport au substrat. Les comparaisons entres les
mesures et les simulations montrent un bon accord et permettent de valider notre

modélisation.

Dans la suite du chapitre, les trois principaux mécanismes de vieillissement des
transistors sont présentés. Nous montrons que dans les amplificateurs de puissance, le
principal mécanisme de dégradation des transistors MOS est 1’injection des porteurs chauds.
Nous avons donc décrit le modele utilisé pour décrire ce phénomene dans un régime statique

et dynamique basse fréquence. Ensuite, le principe de la modélisation du vieillissement a été

montré.

Dans la suite de la theése nous présentons les amplificateurs de puissance a 60 GHz en
technologie CMOS 65nm que nous avons congus. Ces circuits, dédiés aux tests de fiabilité,
nous permettent tout d’abord de valider les modeles de composants actifs et passifs
développés ainsi que le modele de vieillissement des transistors MOS. Une étude compléte de

la fiabilité de ces circuits est présentée dans le quatrieme chapitre.
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Introduction

Dans le contexte de 1’étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance, nous
abordons maintenant la partie concernant leur conception. Ce circuit RF est une fonction
critique de la chaine d’émission-réception radio du fait des fortes puissances mises en jeu
amenant d’importants problémes de fiabilité au niveau des transistors MOS. Dans ce chapitre,
nous présentons une méthode de conception des amplificateurs de puissance (power
amplifier : PA) a 60 GHz fonctionnant en classe A en technologie CMOS 65mn et dédi¢s aux
tests de vieillissement. Cette approche nous a permis de concevoir des amplificateurs ayant
des performances suffisantes pour étudier leur fiabilité. Bien que I'utilisation d’une méthode
classique de type load-pull aurait peut étre apporté des performances légeérement supérieures
nous avons préféré privilégier une approche méthodologique de la conception d’un PA.

Dans un premier temps, nous présentons la démarche de conception d’un amplificateur
de puissance a 1 étage permettant de valider a la fois notre méthodologie de conception et les
modeles des €léments actifs et passifs développés dans les deux premiers chapitres. Lors de la
conception de ce circuit, nous avons systématiquement respecté les reégles d’électromigration
au niveau des lignes métalliques (cf. Tableau 3, Chapitre 2). Ceci permet au circuit d’étre
aussi utilisé pour les tests de vieillissement et ainsi de valider le mod¢le de dégradation par
porteurs chauds du transistor MOS, dont les résultats sont présentés dans le quatriéme
chapitre.

Ensuite, fort de la validation des modeles des éléments actifs et passifs utilisés et de la
méthodologie de conception, nous présentons un amplificateur de puissance a deux étages
avec les performances maximales tout en respectant les régles d’électromigration a haute
température.

Enfin, nous avons congu un amplificateur de puissance a quatre étages afin d’obtenir
des performances en puissance et en gain a 1’état de I’art des réalisations actuelles. L’étude de
la fiabilité d’un tel circuit nous donnera une estimation précise de la dégradation au cours du

temps des amplificateurs de puissance hautes performances en technologies CMOS avancées.
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1 Généralités sur les amplificateurs de puissance

L’amplificateur de puissance ou d’émission (power amplifier: PA) est un des
dispositifs les plus critiques d’un émetteur/récepteur radio. Il doit amplifier le signal tout en
garantissant une grande linéarité (point de compression élevé) pour permettre une puissance
de sortie maximum. Le dispositif doit étre fiable pour délivrer de la puissance pendant une
longue durée d’utilisation. L’étude de la fiabilité d’un tel dispositif fera 1’objet du dernier

chapitre de cette these.

Les contraintes générales d'un PA intégré en technologie CMOS nanométrique sont les
suivantes :

- délivrer de la puissance sous une tension d'alimentation V44 faible (entre 1V et 1,2V)
correspondant a la tension de drain maximum autorisée par les technologies CMOS avancées ;

- présenter des pertes minimales et un rendement élevé ;

- présenter en sortie un niveau d’harmoniques faible (filtrage du signal) ;

- présenter un gain constant sur une dynamique de signal €levée pour des signaux a
enveloppe non constante (AM/AM) présentant un PAPR (rapport entre la puissance maximale
et la puissance moyenne du signal d’entrée) relativement élevé ;

- présenter une faible dépendance de la phase en fonction de I’amplitude (AM/PM).

Compte tenu du domaine de fréquence et des performances en linéarité nécessaires,
nous nous limitons a des structures fonctionnant en classe sinusoidale A ou A-B. En effet,
pour ces classes de fonctionnement, les amplificateurs présentent les points de compression en
sortie les plus élevés pour une tension d’alimentation donnée. Quand aux classes B et au dela,
il est tres difficile d’obtenir un gain significatif sur un étage, aux fréquences millimétriques.

De plus ces classes de fonctionnement sont fortement non-linéaires.

1-2 Etat de I'art des amplificateurs de puissance fonctionnant aux
fréquences millimétriques

Nous allons tout d’abord rappeler quelques définitions des parameétres caractéristiques
des amplificateurs de puissance :
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- Le point de compression a 1 dB en sortie OCP 45 (output 1 dB compression point)
d’un amplificateur de puissance est la puissance de sortie correspondant a une perte de gain de
1 dB. Les amplificateurs de puissance fonctionnent généralement a ce point de compression

en classe A.

- Le gain en puissance G, en dB d’un amplificateur de puissance est le rapport entre la
puissance développée sur la charge P, en Watt et la puissance développée en entrée Pj, en

Watt :

Lo
G, =10.log Pt [dB] a

m

- Le rendement 77 défini par le rapport entre la puissance développée sur la charge Py

en Watt et la puissance totale consommée Ppc en Watt.

P

_ out
n= P @
DC

- Le rendement en puissance ajouté, (power added efficiency : PAE) est défini comme
le rapport entre la puissance ajoutée (différence entre la puissance en sortie et la puissance

correspondante en entrée) et la puissance totale consommée :

1
PAE =n|1-—1 [%] 3)
GP
- La puissance a la saturation Pg en dBm est définie comme étant la puissance

maximum pouvant étre atteinte en sortie de I’amplificateur.

Le Tableau 1 regroupe les performances des amplificateurs de puissance (récemment
publiés dans la littérature scientifique), fonctionnant en classe A aux fréquences
millimétriques et réalisés dans différentes technologies. Nous regardons en priorité les

amplificateurs de puissance fonctionnant autour de 60 GHz et 77 GHz. Nous avons choisi le
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gain et le point de compression en sortie (OCP4g) comme étant les caractéristiques de

référence pour mener cette comparaison.

Fréq. Pgat OCPldB Gp PAE Conso.

Références Topo- | GHz) | @Bm) | (@Bm)  (dB) (%) (mA)
[1] 4 étages classe A 180
m-HEMT source 77 15,5 12 20 23,4 _
Va=2 V
150nm commune
[S] 4 étages classe A 430
BiCMOS source 77 17,5 12 17 12,8 B
V=18 V
130nm commune
classe A
[2] 4 étages 121
CMOS 90nm source 60 14,2 12,1 4,2 5.8 V=12 V
commune
[9] 4x2 étage classe A 682
en parallele source 60 20 18,2 20,6 14,2 Va=12 V

CMOS 90nm commune

[8] 2x8 étage classe A

en paralléle source 60 17,7 15,1 18,1 11,1 V52:41av
CMOS 65nm | commune dd
[10] 2x8 étage
en paraliele | S2SA | g0 | g 11 155 3.6 833
CMOS 65nm cascode Vi=1,8V
classe A
[7] 2 étages 125
CMOS 45nm source 60 13,8 11 6 7 V=12V
commune

Tableau 1 : Etat de ’art des amplificateurs de puissance

Nous voyons dans le Tableau 1 que les amplificateurs de puissance congus en
technologie AsGa (HEMT) ou SiGe (BiCMOS) présentent des performances de tout premier
ordre avec des niveaux de puissance importants et une PAE importante. De plus, les
amplificateurs concus dans ces technologies sont fiable ils ne se dégradent pas au cours du
temps. En effet, ces circuits sont constitués de transistors bipolaires et a hétérojonction,
réputés robustes aux fortes tensions.

Concernant les PAs congus dans des technologies CMOS, nous voyons qu’il existe
deux types de topologies différentes : les amplificateurs formés par des étages mis en parall¢le
[8-10] et les amplificateurs simples [2] et [7]. Tous ces amplificateurs de puissance ne sont

pas fiables (a I’exception de celui présenté en référence [10], nous y reviendrons plus tard) car
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la tension drain-source Vg5 vue par chacun des transistors MOS dépasse la tension
d’alimentation maximale autorisée pour la technologie (par exemple 1,2 V. en CMOS 65 nm).
En effet ’importante excursion en sortie de ces amplificateurs en classe A, fonctionnant a leur
point de compression, impose des tensions drain-source aux transistors pouvant atteindre
2xVy44. Or, comme nous 1’expliquons dans le Chapitre 2, lorsqu’un transistor MOS voit une
tension drain-source supérieure a Vqq, il se dégrade rapidement et ne peux pas tenir les criteres
de fiabilité que nous définissons dans le chapitre suivant.

Concernant les circuits [8] a [10] qui utilisant des techniques de recombinaison de
puissance, leurs performances sont élevées mais leur consommation est trés importante. Ceci
est assez pénalisant pour une utilisation dans des applications de types WLAN a 60GHz par
exemple.

L amplificateur 2x8 étages en parallele en topologie cascode congu par B. Martineau
[10] est polarisé de telle manicre que la tension drain-source appliquée sur chaque transistor
ne dépasse pas Vy4q. Cet amplificateur semble fiable bien que seul des tests de fiabilité
puissent le prouver. De plus, la consommation de cet amplificateur est trés importante pour un
point de compression moyen de 11,5 dBm. Cette topologie semble étre la solution pour rendre
les amplificateurs de puissance CMOS fiables au détriment d’un rendement trés faible et d’un
point de compression limité.

Les amplificateurs [2] et [7] sont congus en topologie source commune simple.
Polarisée a Vg4, afin de délivrer le maximum de puissance, ils présentent des performances
correctes avec une consommation raisonnable. L’étude de la fiabilité des amplificateurs de
puissance a 60 GHz se fera donc sur ce type de circuit. En effet la topologie source commune
est simple et permet dans le cas d’un amplificateur & un étage de remonter aux parametres

dégradés du transistor MOS qui le compose.

L’objectif de notre étude est donc de concevoir des amplificateurs de puissance a 60
GHz dédiés aux tests de fiabilité. Ceci permet de valider le modele de dégradation quasi-
statique par porteurs chauds des transistors MOS a 60 GHz et ainsi de calculer les temps de

vie des amplificateurs de puissance.
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2 Conception d’un amplificateur de puissance a un étage
respectant les régles d’électromigration a 125<C

Dans cette partie, nous allons décrire les étapes de conception et les résultats de
mesure d’un amplificateur de puissance a un ¢tage fonctionnant a 60 GHz et congcu en
technologie CMOS 65nm. Cet amplificateur est tout d’abord utilisé pour valider les mod¢les
des ¢éléments passifs et actifs développés dans les premier et deuxieéme chapitres. Il est ensuite
utilisé lors des tests de vieillissement a 60 GHz pour valider et améliorer le modele de
dégradation des transistors MOS par I’injection de porteurs chauds. Ces résultats sont

présentés dans le quatriéme chapitre.

La premiére étape de notre méthodologie de conception du PA a un étage consiste a

choisir sa topologie et dimensionner le transistor.
2-1 Choix du transistor et topologie de I'étage

2-1-1 Le choix de la topologie du circuit

Le schéma du circuit est bas¢ sur un montage source commune. Ce montage présente
un gain élevé et une faible isolation entrée-sortie, limitée par 1’effet Miller di a la capacité
grille-drain. Enfin, la simplicit¢ du montage permet de remonter directement aux parametres

du transistor MOS lors de 1’étude de son vieillissement.

2-1-3 Le dimensionnement du transistor du PA a 1 étage

Nous allons déterminer la taille du transistor qu’il nous faut utiliser pour avoir un gain
suffisant (supérieur a 5dB) dans un amplificateur a un étage et un niveau de puissance en

sortie (supérieur & SdBm) permettant de mesurer un vieillissement significatif.

Pour ce faire, nous avons évalué, en fonction de la résistance de charge Rj,aq exprimée
en ohms présentée sur le drain, la variation du point de compression en sortie et celle du gain
pour trois transistors différents (W=180 um, W=100 pm et W=60 pm avec une longueur de

grille minimum de 60 nm). Nous avons donc changé les polarisations des transistors MOS en
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fonction de Rj,aq afin que 1’étage reste en classe A. Le courant de drain, d’apres la Figure 1

s’écrit donc :

L4 =—"— (] @)

ds

Vaa
charge
polarisation
en classe A
\/gsl
Veso
Vaa LT v
2R os2

Vas

I |
Vda Vaa

Figure 1 : Droite de charge dynamique d’un transistor MOS

Pour tracer le point de compression en sortie et le gain d’un étage classe A en fonction
de Rjoag, nous avons utilisé le schéma de simulation présenté sur la Figure 2. Une ligne de
dégénérescence représentant la ligne d’acceés a la source est ajoutée au circuit. En effet,
I’inductance de cette ligne participe a la stabilit¢ de ’amplificateur en ramenant une partie
réelle positive en entrée de ce dernier. Ensuite, nous compensons la partie imaginaire
(capacitive) de I’'impédance de sortie du transistor MOS avec une inductance Ly placée en
parallele afin d’avoir le maximum de puissance en sortie, lorsque ’entrée voit une impédance
de source de 50 Q. Nous mesurons par simulation Ly égale a 100 pH, 60 pH et 40 pH pour
les transistors MOS en CMOS 65 nm de largeur égale a 60 pm, 100 pm et 180 um

respectivement.
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Vdd
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R=2kQ | |

| | Rload
i .
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DC bloc I
i ligne de
50 Q dégénérescence

Figure 2 : Schéma utilisé pour la simulation du point de compression et du gain en fonction de la charge
Rjpaq et pour différentes largeurs W de transistors.

Nous avons tracé sur la Figure 3 le point de compression en sortie, et le gain des trois
transistors polarisés en classe A en fonction de la résistance de charge Rload pour trois
largeurs W (60um, 100pum et 180um) de transistors de larguer de doigt identiques et de 1 um.
La zone 1, correspondant a un transistor de largeur W =60 um, est une zone dans laquelle la
valeur de la densité de courant de polarisation ne respecte pas les régles d’électromigration a
125°C, (cf. Tableau 3, Chapitre 2). Les zones 2 et 3 correspondant respectivement aux
transistors de largeur W =100 um et W=180 pum sont des zones dans lesquelles la valeur de la
densité de courant de polarisation ne respecte pas les régles d’électromigration a 105°C, (cf.

Tableau 3, Chapitre 2).

En ce qui concerne les régles d’électromigration celle-ci sont satisfaites pour les acces
aux doigts des transistors. La limitation vient donc de la longueur Lycces source NécCESSaIre a
I’acces source pour chacun des transistors. En technologie 65nm et d’apres le Chapitre 2,
celle-ci est égale au nombre de doigts que multiplie la distance entre deux doigts d= 0,33 um.
Lacces source @ pour valeur : 20um, 33um et 60pum respectivement pour les transistors de largeur

effective 60um, 100um et 180um.
84

Mémoire de thése. T. Quémerais, 2010
« Conception et étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques en technologies CMOS
avancées »



Chapitre 3: La conception d’amplificateurs de puissance dédiés aux tests de fiabilité
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Figure 3 : Point de compression en sortie et gain des transistors MOS de largeur W= 180 pm, 100 pm et
60 pm polarisé en classe A en fonction de leur résistance de charge R;g,q.

Nous avons représenté sur la Figure 4 le courant de drain de chacun des transistors
polarisés en classe A en fonction de la résistance de charge. Nous y avons aussi indiqué la
valeur du courant pour lequel ils sont polarisés a leur pic de fr (fréquence de transition) et
correspondant a une densité de courant de 1’ordre de 0,3-0,4 mA.um™ [4]. De plus, polariser
un transistor MOS a son pic de fr permet de maximiser son gain pour un point de

compression en sortie donné.
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Figure 4 : Courant de drain des transistors MOS polarisés en classe A en fonction de leur résistance de
charge Rg.q.

D’apres la Figure 3, le transistor MOS de largeur W=60 pum polarisé en classe A par
un courant I3 =18 mA et chargé par une impédance optimale de 60 Q permet, tout en
respectant les régles d’électromigration a 125°C, d’avoir un gain de 7,5 dB et un point de
compression en sortie d’au moins 7 dBm. Ces performances sont suffisantes pour I’utilisation
de ce circuit dans des tests de fiabilité¢ et donc observer des dégradations significatives des
parameétres de I’amplificateur. De plus, pour ce transistor et d’apres la Figure 4, le courant de
polarisation correspondant (18 mA) correspond a son pic de fr, par conséquent son gain sera
maximisé.

Pour réaliser I’amplificateur a un étage, nous choisissons donc un transistor de largeur
W=60 pm. Il est constitué d’un nombre de doigts de grille Ngigs= 60, de largeur w= 1 um et

une longueur de grille Lyije= 60 nm.

Le choix du dimensionnement, de la polarisation et de la charge optimale du transistor
MOS étant effectué, nous allons décrire les ¢étapes suivantes de la conception de

I’amplificateur de puissance utilisant ce dispositif.

2-2 Méthodologie de conception

Premiérement, nous synthétisons un réseau ramenant dans le plan du drain du

transistor MOS, une self de 40 pH en parall¢le avec une résistance Rjp,g= 60 €, a partir d’une
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impédance de charge en sortie de 50 Q. Ce réseau nous permet aussi d’amener la polarisation
au niveau du drain du transistor. Cette étape est schématisée sur la Figure 5. Pour ce faire, une
ligne microruban mise en parallele (un stub) est placée a la sortie du transistor pour annuler la
partie imaginaire de son impédance de sortie. Nous court-circuitons ce stub par quatre
capacités MOM de 200 fF en parallele permettant d’amener une masse dynamique en bout de
ligne. Cette ligne parallele permet aussi d’amener la polarisation au niveau du drain. Enfin, ce
réseau de sortie, contenant aussi une capacité série de découplage de 200 fF, permet d’adapter
Rioaq sur I’'impédance de 50 Q en sortie de I’ampli. Les pertes amenées par ce réseau sont de

-1,5 dB a 60 GHz.

0.8fF 12V
MOM
Ves h pad
RF
R=2kQ )_{ }_:
| [
| | M1
‘ = (w=060 pm
DC bloc =60 nm

50 Q

Figure 5 : Schéma du réseau de passif en sortie.

Ensuite, nous allons adapter sur 50 Q I’entrée de I’étage. Le réseau d’adaptation est
constitué¢ de lignes microruban séries, et paralleles (stub) et d’une capacit¢ MOM série de
découplage de 200fF. Avec un tel réseau, nous sommes capables a la fois d’adapter I’entrée
du transistor MOS sur 50 Q tout en compensant la partie imaginaire amenée par la capacité

MOM de découplage de 200 fF. Les pertes amenées par ce réseau sont de -1,5 dB.

L’ensemble des réseaux passifs perdent autour de 3 dB. Le circuit final est schématisé

sur la Figure 6.
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Figure 6 : Schéma de ’amplificateur de puissance a un étage et de ses éléments

Avec un gain maximum de 7,5 dB, le gain de I’amplificateur escompté sera autour de

4,5 dB, et le point de compression en sortie autour de 6 dB, en tenant compte des pertes dans

les réseaux d’adaptation en entrée et en sortie.

Notre méthodologie de conception est résumée dans I’organigramme présenté sur la

Figure 7. Nous utilisons cette méthode pour concevoir tous nos amplificateurs de puissance

dédiés aux tests de fiabilité.

Dans le paragraphe suivant nous, détaillons le matériel utilisé pour effectuer les

mesures en parametres S et en puissance a haute fréquence des amplificateurs de puissance a

60 GHz.
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Regles d’électromigration a T(°C) + regles de dessin
(technologie) = dessin optimal, dimensions et courant
maximum de 1’étage :

Wmax9 Nmax9 Ids max

L

Détermination des performances maximum de 1’étage en classe A
(avec : W<Wax, N<Npax €t I4s<Igs max ) €n fonction de la résistance
optimale de charge Ry :

Gp max (Rload) et OCPldB max(Rload)

Choix des performances (compromis entre gain et puissance en sortie
et prise en compte des pertes dans les passifs ) = détermination de :

Rload ° Wa N et Ids

Génération d’un réseau passif d’adaptation en sortie
(Lignes microruban + capacité MOM) et optimisation du
Z. des lignes pour des pertes minimales (Pres out)-

Adaptation de 1’étage en entrée et
optimisation du Z, des lignes pour des
pertes minimales (Pres in)-

Performances attendues pour 1I’amplificateur :
- Gain = Gp max"~ Pres out™ Pres in
- OCP14g = OCP14B max- Pres out

Figure 7 : Organigramme présentant notre méthodologie de conception d’un amplificateur de puissance a

un étage
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2-3 Performances de I'amplificateur de puissance a un étage

2-3-1 Méthode de caractérisation

L’amplificateur de puissance est caractérisé¢ en parametres S et en puissance a I’IMEP-
LAHC a Grenoble. Concernant la mesure des parametres S, nous utilisons une méthode de
type LRRM [11] pour calibrer le VNA. La mesure de la puissance de sortie et des points de
compression est faite grace au VNA équipé d'un amplificateur de puissance externe
permettant de délivrer 11 dBm maximum au circuit sous test sur la bande 55 GHz- 65 GHz.

Le banc de mesure et les techniques d’étalonnages sont décrits dans 1’ Annexe 1.

! lP]ots DC ¥

L

Plot] ! ' lPlot
RF P o RF

‘I'l e

I I

Figure 8 : Photo d’un PA un étage en CMOS 65 nm

Les dimensions du circuit sont de 0,4 x 0,7 = 0,28 mm? en prenant en compte les plots
RF. La distance entre les plots RF (gauche et droite) et les plots DC (en haut) est

volontairement grande afin d’éviter qu’il y ait un contact entre les pointes RF et DC.

2-3-2 Résultats des mesures

Nous présentons sur la Figure 9 les performances mesurées et simulées petits et grands

signaux de I’amplificateur de puissance a 1 étage congu en technologie CMOS 65nm.
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Figure 9 : Paramétres S (a), gain en puissance et puissance en sortie (b) mesurés et simulés du PA un étage

en CMOS 65 nm

La comparaison entre les mesures et les simulations (Figure 9) de ’amplificateur de
puissance a un étage montre un trés bon accord. Les modeles des éléments passifs et actifs

développés dans le Chapitre 1 et le Chapitre 2 sont donc confirmés.

Nous avons regroupé les résultats de mesure et de simulation a 60 GHz dans le

Tableau 2.

fréquence Gain ICP1ag | OCPigs S22/ S11 | Conso
(GHz) (dB) (dBm) (dBm) (dB) (mA)
mesure 60 4.5 1.5 6 -13/-13 17

simulation 60 4.8 1.5 6 -13 /-13 17

Tableau 2 : Comparaison entre les performances mesurées et simulées du PA 1 étage

Ces résultats montrent la pertinence de notre méthode de conception. Ce travail a fait

I’objet d’une publication a la conférence IEEE WAMIcon 2010 [13].
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3 Conception d'un amplificateur de puissance a deux
étages respectant les régles d’électromigration a 125C

L’ajout d’étages supplémentaires permet, tout en délivrant une puissance élevée,
d’augmenter le gain de I’amplificateur. Nous décrivons dans cette partie la méthodologie de
conception et les résultats de mesure d’un amplificateur a deux étages. Pour le deuxieme
étage, nous avons utilisé le transistor de largeur W maximum respectant les régles

d’électromigration a 125 °C.

3-1 Dimensionnement des étages

Dans la premicre étape de conception, le choix des topologies des étages, de leur
classe de fonctionnement sont faits. Ensuite, nous dimensionnons et polarisons les transistors
MOS apres avoir choisi les niveaux de puissance et le point de compression en sortie du

circuit.
En ce qui concerne 1’étage de sortie (le second étage) :

Son dimensionnement doit respecter les régles d’électromigration a 125 °C. Les
dimensions maximales autorisées pour respecter les régles d’électromigration a 125 °C, (cf.
Tableau 3, Chapitre 2) sont les suivantes : Wio=144 um avec Ngoigs=60 et Lgrine=60 nm. Le
courant maximum autorisé étant de 0,4 mA par doigts, cela nous donne un courant total de
24 mA avec une tension d’alimentation Vgq = 1,2 V. En effectuant le méme travail sur ce
transistor que celui présenté sur la Figure 3, il faut présenter une résistance de charge Rjo,q de
35 Q a cet étage pour fonctionner en classe A et étre au pic de f7 du transistor MOS (Figure
4). Ceci nous donne un gain en puissance maximum de 6 dB et un point de compression en

sortie de 11 dBm.

Pour conserver le point de compression global en sortie de 1’amplificateur de
puissance, nous faisons en sorte que le point de compression en sortie du premier étage soit
d’un dB supérieur au point de compression en entrée du deuxieme étage. Pour le premier

¢tage, nous avons choisi le transistor utilis¢é dans 1’amplificateur a 1 étage décrit
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précédemment (Wo@=60 pm avec Noigis=60 et Lgrine=60 nm). Polarisé a 18 mA sous 1,2 V, il
présente un gain maximum de 7,5 dB et un point de compression en sortie de 7 dBm sur une

résistance de charge de 60 Q

L’étape du dimensionnement et de la polarisation des transistors étant effectué, nous
allons décrire les étapes de la conception de ’amplificateur a deux étages a 60 GHz nous

amenant au dessin final du circuit.

3-2 Méthodologie de conception du circuit

Pour concevoir notre circuit, nous utilisons la méthodologie de conception décrite dans

I’organigramme de la Figure 7 et nous 1’adaptons a un amplificateur a deux étages.

La premicre €tape de conception consiste donc a ramener au niveau du drain du
deuxieme étage I'impédance optimale Rjpq; de 35 Q déterminée précédemment ainsi que
I’inductance de 60pH destinée a compenser la capacité de drain du transistor MOS. Ceci est
réalisé par un réseau d’adaptation du méme type que celui décrit précédemment et placé entre
la charge de I’amplificateur de 50 Q et le drain du transistor M2. Ce réseau présente des

pertes de 1’ordre de 2 dB.

Une deuxieme étape consiste, grace a un réseau passif de méme type, a transformer
I’impédance d’entrée du deuxiéme étage en une impédance réelle de charge optimale de 60 Q
pour le premicre étage (M1) en parallele avec une self Loy de 40 pH, destinée a annuler la
partie capacitive du drain du transistor M1. Ce réseau doit aussi permettre de polariser le
transistor du 1 étage et doit découpler la polarisation continue entre les deux étages grice a

une capacit¢ MOM série de 200 fF.

Ainsi, un stub parallele positionné sur une ligne microruban série permet de générer la
self parallele et aussi d’amener la polarisation au premier étage. La ligne de transmission série
permet de ramener I’impédance optimale de 60 Q a partir de ’'impédance d’entrée du

deuxiéme étage tout en compensant la partie imaginaire série amenée par la capacité¢ MOM de
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découplage entre les deux étages. Ce réseau présente des pertes de I'ordre de 1,7 dB a 60

GHz.

La derniére étape consiste a adapter sur 50 Q ’entrée du premier étage en utilisant un
réseau d’adaptation de méme type que celui de Iampli a 1 étage décrit précédemment. Ce

réseau présente des pertes de I’ordre de 1,7 dB a 60 GHz.

En considérant les pertes de I’ensemble du circuit égales a 5,5 dB a 60 GHz, nous nous
attendons a un gain proche de 7,5 dB et un point de compression en sortie de 9 dBm.

Un schéma complet de cet amplificateur a 2 étages est présenté sur la Figure 10.

36 Q)
MOM 0.8 pF 130 pm
12V 2V 360Q

Ze=36 QO 1=150 um 1V J_—‘ 2k O

R=2kQ — 150 um kg 130 um 250 pm | i
I AN / ' [ |

41Q 3007 500

[ | s ~ M1 M2

200 {F MOM w=60 um 200 tF w=144 pm

[=60 nm 1=60 nm

Ze=48Q. I- 130 pm \ /
= 390 =

Sum

Figure 10 : Schéma de I’amplificateur de puissance a 2 étages avec ses éléments.

Dans le paragraphe suivant nous présentons des comparaisons entre les performances

mesurées et simulées petits et grands signaux de ce circuit.

3-3 Performances de I'amplificateur de puissance a deux étages

Sur la Figure 11, une photo de I’amplificateur de puissance a deux étages congu en
technologie CMOS 65 nm est présentée. Les dimensions du circuit sont de 1 x 0,6 = 0,6 mm?®

en considérant les plots hyperfréquences.
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=

Figure 11 : Photo d’un PA a deux étages en CMOS 65 nm

Sur la Figure 12, nous tragons les performances simulées et mesurée de 1’amplificateur

de puissance a deux étages congu en technologie CMOS 65nm.
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Figure 12 : Paramétres S (a), gain en puissance et puissance en sortie (b) d’un amplificateur de puissance

a deux étages en CMOS 65nm

Les courbes de la Figure 12 montrent un bon accord entre les mesures et les
simulations petit et grands signaux, ce qui valide nos modeles et la démarche de conception

utilisée.

95

Mémoire de thése. T. Quémerais, 2010
« Conception et étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques en technologies CMOS
avancées »
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Nous avons regroupé les résultats de mesure et de simulation a 62 GHz dans le

Tableau 3. Ces résultats sont conformes a ceux calculés précédemment.

fréquence Gain ICP1ag | OCPigs S22/ S11 | Conso

(GHz) (dB) (dBm) (dBm) (dB) (mA)
mesure 62 7.7 2 9 -11/-11 42
simulation 62 7,8 2.5 9.5 -11/-16 42

Tableau 3 : Comparaison entre les performances mesurées et simulées du PA 2 étages

Nous observons a nouveau une bonne concordance entre les résultats de mesures et de

simulations a 60 GHz. Ces résultats ont été présentés a la conférence IEEE WAMIcon 2010

[13].
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4 Conception d’'un amplificateur de puissance hautes
performances a 4 étages

Dans cette quatrieme partie, en utilisant la méthode de conception développée
précédemment et en se limitant aux contraintes d’électromigration a 105°C présentées au
Chapitre 2, nous concevons un amplificateur de puissance a 4 étages. Les contraintes de
design a 125°C étant impossible a tenir avec les topologies des transistors utilisées, nous
suivons donc les contraintes d’électromigration a 105°C, nettement plus relachées.
Cependant, les contraintes drastiques de design a 105°C nous assurent quand méme une

grande robustesse de nos circuits aux forts courants lors des tests de fiabilité.

Une étude complete de la fiabilité de ce circuit sera faite dans le quatrieme chapitre.
Un tel travail permet d’estimer le temps de vie d’un PA hautes performances polarisé au

maximum de tension Vg4 autorisée.

Nous allons ensuite brievement décrire la méthodologie de conception de ce circuit

composé de quatre étages en cascade.

4-1 Méthodologie de conception de I’'amplificateur

L'amplificateur de puissance est composé de quatre étages classe A en topologie
source commune et est concu en technologie CMOS 65nm. Un schéma complet de
I’amplificateur est présenté sur la Figure 13. Les quatre transistors M1 a M4 le composant ont

une longueur de grille de 60 nm et sont polarisés sous Vgg=1,2 V.

La méthodologie de conception que nous utilisons est décrite dans I’organigramme de

la Figure 7, adaptée a un amplificateur a plusieurs étages.

Les étages 3 et 4 sont composés des transistors M3 et M4 d’une largeur totale de 180
um. Les étages 3 et 4 sont polarisés en classe A avec respectivement Iji= 64 mA et 72 mA.
D’apres la Figure 3 lorsque 1’étage 4 est chargé avec une résistance de 15 Q, il présente un

point de compression en sortie maximum de 14,2 dBm et un gain de 5 dB. Nous avons
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diminué la polarisation de ’étage 3 a [j4=64 mA pour augmenter le rendement global de
I’amplificateur. Concernant I’étage 3, lorsqu’il est chargé avec une résistance de 20 Q, il
présente un point de compression en sortie maximum de 12,5 dBm et un gain maximum de
5 dB.

Les étages 1 et 2 sont constitués des transistors M1 et M2 d’une largeur totale de 160
um, et sont polarisés chacun en classe A a I33=57 mA. Chargés avec des résistances de charge

de 20 Q, ils présentent un gain de 6 dB et un OCP 45 = 11,5 dBm chacun.

390
MOM 0.8 pF 250 um 39Q
Y 0.8 pF 250pm joy 320
w12V 12V oser, 22
Ze=36 Q. =170 um 1V J-—{ /250le 1V ‘:{ 2kQ \lV i
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T\ 390 /T _\ 390 / g
Jpm Sum

Figure 13 : Schéma du PA 4 étages avec les valeurs des éléments utilisés

Les adaptations en entrée, en sortie et inter-¢tages sont faites de la méme maniére que
dans la partie 2, au moyen de stubs paralleles, de lignes séries et de capacités MOM de
200 fF. Les pertes en puissance totale de l'amplificateur, essentiellement dues aux réseaux
passifs et aux acceés aux transistors, sont de 8,5 dB a 58 GHz, ce qui donne un gain de
puissance maximum de 14,5 dB. Le réseau de sortie présente 2 dB de perte a 58 GHz ce qui

nous donne un point de compression en sortie de 12,2 dBm.

Les comparaisons entre les mesures et les simulations sont présentées dans le

paragraphe suivant ainsi qu’une photo de I’amplificateur de puissance.
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4-2 Performances mesurées de I'amplificateur

Une photo de Iamplificateur de puissance congu en technologie CMOS 65 nm est
présentée sur la Figure 14. Les dimensions du circuit sont de 1,6 x 0,8 = 1,28 mm?. Les plots
situés au nord permettent d’amener la polarisation au drain et a la grille des deux premiers
étages et les plots situés au sud permettent d’amener la polarisation aux deux derniers étages.

Les plots hyperfréquences sont situés a gauche et a droite du circuit.

Figure 14 : Photo du PA a 4 étage concu en CMOS 65 nm

Nous comparons sur la Figure 15 les performances simulées et mesurées en petits et en

grands signaux de I’amplificateur de puissance a 4 étages.
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Figure 15 : Paramétres S (a), gain en puissance et puissance en sortie (b) d’un amplificateur de puissance

a quatre étages en CMOS 65 nm.
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La comparaison entre les mesures et les simulations montrent un excellent accord
autour de 58 GHz. Néanmoins, les différences observées entre les mesures et les simulations
sur I’ensemble de la bande de fréquence, proviennent essentiellement des retours de courant
vers les masses que nous avons beaucoup de difficultés a modéliser. En effet, ce phénomene
impacte relativement fortement les circuits de grande taille comme celui-ci. Nous devons
donc rajouter une inductance de petite valeur au bout de chaque masse pour modéliser ce

phénomene. Ceci explique le 1éger décalage en fréquence du gain du circuit.

Nous avons regroupé les résultats de mesure et de simulation a 58 GHz dans le

Tableau 4. Cet amplificateur a été présenté a la conférence IEEE SiRF 2010 [12].

fréquence| Gain ICPigg | OCPigg | S22/ S11 | Conso
(GHz) (dB) (dBm) (dBm) (dB) (mA)
mesure 58 13.4 1 12.2 -13/-13 250

simulation 58 13.6 1 12.5 -13/-13 250

Tableau 4: Comparaison entre les performances mesurées et simulées du PA a quatre étages congu en
CMOS 65nm

Ce type d’amplificateur est fortement pénalisé en termes de performance par les pertes
dans les réseaux passifs qui sont de I’ordre de 8,5 dB a 58 GHz. De nouvelles structures de

lignes intégrées comme les lignes a onde lentes sont a envisager.
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Conclusion

Dans ce chapitre, trois amplificateurs de puissance a un, deux et quatre étages
fonctionnant autour de 60 GHz congus en technologie CMOS 65nm et dédiés aux tests de
fiabilité, ont été présentés. Le bon accord entre les mesures et les simulations du PA a un
¢tage nous ont permis de valider les modeles d’éléments passifs et actifs développés dans les
chapitres précédents. Un effort particulier a été fait sur le développement d’une méthodologie
de conception prenant en compte un compromis entre gain, point de compression et

contraintes des regles d’électromigration.

Ces circuits répondent au cahier des charges permettant d’étudier les mécanismes de
vieillissement des transistors MOS :

- avoir une excellente confiance en nos modeles d’éléments actifs et passifs a 60 GHz
afin de simulé correctement les dégradations et ainsi valider ou non le modele de
vieillissement ;

- avoir des circuits robustes aux forts courants pour étre utilisé dans des tests de
vieillissement ou les circuits sont stressés avec des tensions supérieures a leur tension

d’alimentation normales pour accélérer le vieillissement.

Concernant I’amplificateur hautes performances a quatre étages, les résultats de
mesures sont conformes aux simulations. Ce circuit est au dessus de I’état de 1’art des

amplificateurs simple en topologie source commune, en termes de performances.

Fort de ces trois amplificateurs de puissance, nous allons étudier leur fiabilité dans le

chapitre suivant et ainsi calculer pour la premiére foi leur temps de vie.
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Chapitre 4 : L étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance a 60 GHz en technologie CMOS 65 nm

Introduction

Dans ce chapitre, nous menons une étude complete de la fiabilité a 60 GHz des

amplificateurs de puissance que nous avons réalis€s en technologie CMOS 65nm.

L’étude de la fiabilité d’un circuit consiste a regarder la dégradation de ses parameétres
caractéristiques au cours du temps. Rappelons que le seul composant susceptible de vieillir
dans un circuit, si les régles d’électromigration sur les interconnections métalliques sont
respectées, est le composant actif (dans notre cas, le transistor MOS). Une étude du
vieillissement d’un amplificateur revient donc a étudier I’impact de la dégradation des
transistors qui le composent sur ses parametres caractéristiques comme le gain ou le point de

compression.

Un des aspects clef de la fiabilité est d’avoir une bonne compréhension de la physique
des mécanismes de dégradation des composants actifs d’un circuit. Dans le Chapitre 2 de ce
mémoire, nous avons montré que les transistors MOS sont surtout dégradés par le phénomene
de D’injection des porteurs chauds. Le modéle quasi-statique présenté dans le deuxiéme
chapitre est intégré dans nos logiciels de CAO. Pour établir et valider ce mod¢le, des tests de
fiabilité utilisant des stress statiques sont effectués. Cependant, pour une utilisation dans les
circuits RF, il est d'une importance cruciale de savoir si ce modele est encore valable, pour
rendre compte du vieillissement des amplificateurs soumis a des conditions de fonctionnent

en RF.

Dans la littérature, des études de fiabilité des circuits soumis a un stress RF ont été
menées jusqu’a des fréquences de l’ordre de quelques GHz [1]. Ces études sont
principalement faites sur des amplificateurs faible bruit fonctionnant a des fréquences
inférieurs a 2 GHz [7] - [8] et sur des amplificateurs de puissance fonctionnant aussi a
relativement basse fréquences [10] - [11]. Ce travail n’a jamais été effectué aux fréquences

millimétriques. L'une des principales raisons est qu'il est délicat de réaliser des expériences
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précises de fiabilité dans ces domaines de fréquence. En effet 1’appareillage utilis¢ est lourd et

couteux et il est difficile de maitriser les niveaux de puissance.

L’étude de la fiabilité¢ d’amplificateurs de puissance la plus aboutie actuellement est
présentée dans la these de G. T. Sasse [1]. Il montre une étude compléte ainsi qu’un modele
de dégradation des transistors MOS utilisé dans un amplificateur de puissance et valable
jusqu'a quelques GHz. Il y démontre que le mécanisme de dégradation des MOS par porteurs
chauds ne présente pas de dépendance fréquentielle pour des stress utilisant des signaux
sinusoidaux avec des fréquences comprises entre plusieurs MHz et quelques GHz. Cela
signifie que, pour prédire la dégradation des transistors MOS et par conséquent celle d’un
circuit actif RF, les modeles sont les mémes que pour les circuits fonctionnant a basse
fréquence. Donc, pour le mécanisme de dégradation par porteurs chauds, un modele quasi-
statique est suffisant pour prédire la durée de vie des circuits fonctionnant a basse fréquence.

Nous regardons la validité de cette hypotheése aux fréquences millimétriques.

L’objectif de nos travaux de recherche est donc d’étudier la validité a 60 GHz du
modele quasi-statique de vieillissement par porteurs chauds des transistors MOS, développé
par C. Parthasarathy [2]. Ce modele n’est initialement validé qu’en statique. Une fois ce
modele validé, nous pouvons I’utiliser pour extrapoler le temps de vie de nos amplificateurs.
Cette ¢tude a été réalisée en faisant des mesures de vieillissement sous vide avec un stress
statique pour ajuster le modele au silicium puis a un stress dynamique a 60 GHz pour le

valider a ces fréquences.
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1 Le principe de I’étude de la fiabilité d’'un amplificateur de

puissance

Cette partie permet d’exposer le principe de 1’étude de la fiabilité d’un amplificateur
de puissance. En effet, regarder I’évolution dans le temps des caractéristiques d’un
amplificateur de puissance revient a ¢tudier la dégradation des transistors MOS qui le
composent. Ces transistors sont soumis a des stress de tension ¢levés pouvant atteindre deux
fois la tension d’alimentation (2xVgq4) lors d’un fonctionnement de I’amplificateur en régime

sinusoidale (classe A dans notre cas).

Dans I’industrie, on dit qu’un amplificateur est fiable si ses parameétres caractéristiques
ont dérivé de moins de 10 % apres 10 ans de fonctionnement. Cependant la dérive acceptable
dépend bien entendu de I’application visée. Ce test de fiabilité se fait en accélérant le

vieillissement de I’amplificateur, dont le principe est expliqué dans le paragraphe suivant.

1-1 Statistique du vieillissement et répétitivité des mesures

Les tests de vieillissement s’accompagnent souvent d’études statistiques lors de
I’exploitation des résultats. En effet des phénomenes de dispersion de la dégradation des
transistors MOS peuvent apparaitre lors de tests. C'est-a-dire que pour les mémes conditions
de stress, la dégradation peut varier d’une puce a I’autre. De plus, la dispersion de la
dégradation est une fonction inversement proportionnelle a la racine carrée de la largeur totale
W des transistors MOS. Ceci signifie qu’il n’y a pas de phénomene de dispersion de la
dégradation dans des transistors de grande taille ou du moins que la dispersion n'est pas
décelable. Plus précisément, elle est significative pour des transistors dont les dimensions W
du canal sont inférieures a 30 pm. Les transistors que nous utilisons dans nos amplificateurs
de puissance ont des dimensions supérieures a 30pum, donc nous observerons une dégradation

sans dispersion d’une puce a ’autre.

Ensuite, pour s’assurer de la répétitivité des mesures, nous appliquons parall¢element
sur deux puces identiques, les mémes conditions de stress. Ainsi nous vérifierons la non-

dispersion de la dégradation de nos circuits au cours du temps.
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1-2 La simulation du vieillissement sous Mentor Graphics Eldo

Pour effectuer des simulations de fiabilité, le modele de dégradation par porteurs
chauds décrit précédemment doit étre disponible pour le concepteur. Cela se fait via 1'API
(Application Programming Interface) destinée spécifiquement au calcul de fiabilité et

disponibles a l'intérieur du simulateur Eldo. Cette simulation est synthétisée dans le

diagramme de la Figure 1 :

netlist simnulateur
Eldo Eldo
résultat non
——*sitnulation Eldo * vieilli
paramétre du = ‘ o
model non vieilli comparaison
- .
commande Eldo ' = mise a jour des modéles [, simulation de résultat
» analyse des tensions gt vieillissement Eldo R
de vieillissement de “'“,“ Eldo vieillis > vieilli

User Defined Reliability model

analyse des tensions de stress et vieillissement des
parameétre du modele du transistor MOS en
conséquence

Figure 1 : Diagramme résumant la simulation de dégradation avec Eldo

En regle générale, I’analyse de la fiabilité consiste a faire deux simulations, l'une avant
vieillissement, et 1'autre apres vieillissement, afin d’observer la variation des parametres. La
simulation faite avant le vieillissement permet de fournir les indications sur le comportement
du transistor au cours du temps. Les niveaux des tensions de stress (Vg5 et V) sont ainsi
examinés a chaque instant t et enregistrés séparément pour chacun des MOS du circuit. Au
cours de la simulation, Eldo utilise 1’équation (1) pour modéliser la dégradation des
parametres du transistor MOS. Puis, les dommages caus€s au transistor sont extrapolés apres

un temps Ty spécifié par le concepteur.

L’équation (1), démontrée dans le Chapitre 2, donne la valeur de la dégradation d’un

parametre électrique D du transistor MOS en fonction du temps :
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n

I LY
AD(t)=|| =& || 2| | "
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ou t est la durée du stress, Iy4s le courant de drain du transistor, W sa largeur de grille, I, le
courant de substrat déterminé dans le Chapitre 2 et H, n, m des coefficients dépendants de la
technologie et a déterminer par les tests.

En prenant la racine n“™ de I’équation (1), nous obtenons une équation

proportionnelle au temps:
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nous pouvons écrire 1’équation (2) et ainsi déterminer la dégradation d’un parameétre au bout

d’une durée T, de stress en continu :
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Finalement, a partir d’'une simulation de la dégradation sur un temps de stress T;
réduit, on peut extrapoler la dégradation correspondant a un temps beaucoup plus long T par
la relation :

1
1

~AD(T,)"

Dégradation(T, )= AD(T; )" = T,

“@

N

1-3 Le calcul du temps de vie d’un dispositif

Le temps de vie d’un dispositif est défini en fonction de la dégradation de ses
parametres. Généralement, lorsqu’un parametre caractéristique d’un dispositif (par exemple,
le gain, point de compression, I'adaptation en entrée et en sortie) dérive de plus de 10 % au
bout d’une durée T =10 ans d’utilisation, il est considéré comme non viable dans le cadre de

son utilisation dans un produit.

Mémoire de these. T. Quémerais, 2010
« Conception et étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques en technologies CMOS
avancées »



Chapitre 4 : L étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance a 60 GHz en technologie CMOS 65 nm

En utilisant le mode¢le de vieillissement par porteurs chauds exposé précédemment et
en effectuant des mesures de fiabilité de type industriel (un grand nombre de lots, différents
type de stress, différents temps de stress), nous pouvons élaborer un modele qui prévoit
fidelement la dérive des parametres caractéristiques des transistors MOS. De plus, compte
tenu de la dépendance de la dégradation par porteurs chauds d’un transistor MOS en fonction
de la tension drain-source Vs et de la température, nous pouvons accélérer son vieillissement
en augmentant soit sa tension d’alimentation Vg4, soit la température. Nous choisissons
d’accélérer le vieillissement des amplificateurs de puissance en augmentant leur tension
d’alimentation. Ceci nous permet de mesurer pendant le temps d’une expérience en
laboratoire de quelques dizaines d'heures, une dégradation importante et significative. De
plus, I’augmentation de la tension a des valeurs raisonnables (nettement en dessous de la
tension de claquage de 1’oxyde par exemple) ne fait pas apparaitre de mécanismes de

dégradation parasite mais uniquement celui des porteurs chauds dans notre cas.
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2 Méthodologie d’étude de la fiabilité des amplificateurs de
puissance a 60 GHz en technologie CMOS 65nm

Dans cette partie, nous présentons les étapes de la méthodologie que nous avons

utilisée pour I’étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance fonctionnant a 60 GHz.
2-1 Description de la méthodologie

2-1-1 Ajustement du modeéle de vieillissement sur le silicium

La premiere partie de cette méthodologie consiste a ajuster le modele quasi-statique en
faisant vieillir les amplificateurs en les soumettant exclusivement a un stress statique sans

qu’ils soient alimentés par le signal RF a 60GHz

Nous avons dans une premicre étape, ajusté le modele de vieillissement en statique en
utilisant I’amplificateur a 1 étage que nous avons réalis¢€. Pour cela nous soumettons ce circuit
a des tensions de stress V44 suffisamment élevées pour observer une dégradation au bout d’un
temps d’expérimentation raisonnable. Nous accélérons donc le vieillissement de
I’amplificateur de puissance. Nous prenons un jeu de trois stress différents : Vgo= 1,56 V,
1,76 V et 1,83 V. Nous faisons ce travail sur deux puces différentes pour vérifier la
reproductibilité¢ des mesures et la non-dispersion des dégradations. Nous choisissons de
stresser les amplificateurs de puissance pendant 44 heures maximum en faisant des mesures

de leurs parameétres caractéristiques apres 1h, 10h, 20h et 44 h de stress.

La calibration du modele se fait en ajustant les coefficients H, n, m de I’équation (1)
pour que la dégradation simulée soit la méme que celle mesurée, avec une seule tension de
stress. Puis nous vérifions la validité du modele en comparant les résultats expérimentaux et
les simulations pour les deux autres tensions de stress. Dans une deuxiéme étape, pour étendre
la validation du mod¢le a d’autres tailles de transistors, nous comparons les simulations avec
des tests expérimentaux de vieillissement effectués sur un amplificateur de puissance a quatre
¢tages, en utilisant une tension Vg9 de 1,7 V. Ces deux étapes sont résumées dans le

Tableau 1.
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- Nombre et type C L.
Etapes Type de mesures typ Objectif
de puces
S\‘Eressl ]8)3C\:/ dant 44h 2 puces par test Calibrer le mode¢le de
1 -Vaa= L. pendant s 1 . \
Vi 176 V pendant 44h PA 1 étage ;/1ellllssement : ajuster le modele sur
V4= 1.56 V pendant 44h €S MESurces
2 Stress DC: 2 puces par test | Valider le travail précédent sur un
-Vga= 1.7 V pendant 50h PA 4 étages PA a haute performances

Tableau 1 : Description des étapes du test de vieillissement par des stress statiques.

2-1-2 Validation du modele de vieillissement a 60 GHz

La deuxiéme partie de notre méthodologie concerne la validation du modele a 60 GHz.
Pour ce faire, nous allons comparer les simulations de vieillissement des PAs utilisant le
modele quasi-statique ajusté dans I’étape précédente, avec les résultats de tests expérimentaux
de vieillissement dynamique & 60 GHz. Ce travail permet de vérifier si le modele quasi-
statique est encore valide pour rendre compte du vieillissement des amplificateurs a 60 GHz
et dans ce cas I'utiliser pour extraire le temps de vie de ces amplificateurs. Nous vérifions
aussi les éventuelles lacunes du modele telles que le vieillissement des capacités intrinséque
du transistor MOS qui ne sont pas prises en compte. Ensuite, pour accélérer le vieillissement
des circuits, leur tension d’alimentation Vg4 est tout d’abord augmentée. En méme temps nous
envoyons un signal a 60 GHz en entrée du circuit d’une puissance P.. Nous choisissons deux
types de stress : Vqq= 1,65 V avec P.= 0 dBm et V4q= 1,90 V avec P.= - 10 dBm pour le PA
1 étage (Tableau 2). Puis nous choisissons V44=1,78 V avec P.= 0 dBm et V4q = 1,94 V avec
P.=- 10 dBm pour le PA 4 étages (Tableau 2).

Nombre et type

Etapes Type de mesures de puces Objectif
: Vérifier la validité
1 _Stre:ss RE: _ 2 puces par test d et lzr‘ la vall .l_e ou non
Vg4a=1.65 V avec P.=0 dBm pendant 50h u modele quasi-statique

PA 1 étage 360 GHz

Valider le travail

2 puces par test | précédent sur un PA haute
PA 4 étages performances et en
extraire le temps de vie
Tableau 2 : Description des étapes du test de vieillissement par des stress dynamiques.

-V4e= 1.90 V avec P,=-10 dBm pendant 50h

Stress RF:
2 -Vy4= 1.78 V avec P.=0 dBm pendant 50h
-Vyi= 1.94 V avec P.=-10 dBm pendant 50h
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L’ensemble de la méthodologie regroupant les deux parties décrites précédemment est

décrit dans 1’organigramme présenté sur la Figure 2.

A Mesures du vieillissement accéléré de 'amplificateur 1 étage
sous contrainte statique Vgyq

Sre - Ajustement des parametres du modéle
;

Vérification du modéle pour deux autres valeurs de contrainte statique Vdd

v

Validation du modeéle en statique

N {

Mesures du vieillissement accéléré de 'amplificateur 1 étage
sous contrainte statique Vdd et avec signal RF

{

Mesures du vieillissement accéléré de 'amplificateur
4 étages sous contrainte statique V44 et avec signal
RF

¥

. Vérification du modéle sur les
eme ° 7 Ia I3
27 partie I résultats de mesures précédents

{

Validation du modéle de vieillissement en dynamique ?

v

Ecarts constatés et conclusion

Figure 2 : Organigramme résumant la méthodologie d’étude de la fiabilité
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2-2 La description du banc de test de vieillissement

Avant de démarrer les stress de vieillissement sur les amplificateurs, certaines
précautions sont a prendre. Il faut limiter au maximum le nombre de posés de pointes sur les
plots RF et DC des circuits afin de ne pas trop les détériorer. En effet, la résistance de contact
entre les pointes de mesures et les plots augmente et vient fausser la valeur du stress appliqué
sur les amplificateurs. Pour remédier a ce probléme, nous choisissons d’appliquer deux stress
différents par puce et de faire deux mesures des performances de ces puces, ce qui implique

quatre posés de pointes par circuits.

Nous avons ensuite mis au point une méthode de test sous pointes permettant de
controler parfaitement les niveaux des tensions appliqués a nos amplificateurs. Ce banc
permet d’appliquer des stress pendant un temps relativement long sans étre géné par des
phénomenes tels que 1’oxydation des pointes de mesure. Pour éviter cette oxydation, nous
avons décidé de faire les tests de vieillissement dans une enceinte sous un vide secondaire de
10 mbar. Nous placons notre dispositif & faire vieillir ainsi que les pointes de mesure RF et
DC dans un bati Cryogénique Karl Suss, disponible a I'IMEP-LHAC, dans lequel nous

faisons un vide secondaire.

Le signal RF a 60 GHz est envoyé au dispositif grace a un générateur de puissance
Agilent. L’étalonnage en puissance est fait via une sonde de puissance Agilent V8486A
couplée a un détecteur de puissance Agilent E4418B. Les cables d’acceés au bati sous vide et
les passes paroi air/vide présentent une atténuation de 14 dB. Compte-tenu de cette
atténuation élevée, le niveau maximum de puissance disponible en entrée des dispositifs sous

test est de 1 dBm a 60 GHz, ce qui est suffisant dans notre cas.

Nous présentons sur la Figure 3 (a) un schéma détaillé du banc de mesures des
parametres petits et grands signaux des amplificateurs de puissance et sur la Figure 3 (b) une
photo du bati sous vide utilisé pour le vieillissement. Le banc de mesure est détaillé dans

I’ Annexe 1.
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générateur de
() puissance

enceinte sous vide

plaque de
silicium Charge de

50 ohms

(a) (b)

Figure 3 : Schéma de principe (a) et photo (b) du banc de test de fiabilité sous vide a 60 GHz.

2-3 Les paramétres mesurés pendant les tests de vieillissement

Les parametres caractéristiques d’un amplificateur de puissance (cf. Chapitre 3) sont le
gain en puissance Gy, son point de compression en entrés ICP 45, son point de compression en
sortie OCP,4p et son adaptation en entrée S;;. Nous regardons leur dérive dans le temps en
fonction des niveaux de stress appliqués. De plus, dans un amplificateur de puissance a un
étage en topologie source commune, il est assez simple de mesurer la variation relative des
parameétres caractéristiques du transistor MOS par des mesures statiques. En effet, des
mesures du courant I4(Vgs) et Lis(Vgs), nous extrayons la transconductance du transistor MOS

gm et sa tension de seuil Vy,.

2-4 Les relations entre les grandeurs caractéristiques des
transistors MOS et des amplificateurs de puissance

Dans ce paragraphe, nous relions la dégradation relative des transistors MOS a celle

des amplificateurs de puissance.

Une telle démarche a déja été développée dans la littérature [7] avec un amplificateur a
faible bruit. Pour ce faire, nous allons relier la transconductance gm, la tension de seuil Vy, et
la mobilité des porteurs p, des transistors MOS au gain en puissance, au point de compression
et a la puissance a la saturation des amplificateurs de puissance.
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Tout d’abord, nous étudions les liens entre les principaux parameétres électriques des
transistors MOS. L'expression de la transconductance en fonction de la tension de seuil et de

la mobilité des porteurs est donnée par 'équation suivante :

Ay MGV V)
ST L [S] ®)

Nous pouvons relier entre elles les variations relatives de la transconductance, de la tension de

seuil et de la mobilité des porteurs:

gm Vth Hy

Notons que la résistance dynamique drain-source ry4s est une grandeur difficile a relié¢ a Vy, et

Agm _ _AVy . Apy
()

U, car elle dépendant de nombreux autres parametres issus des effets de canaux courts des

transistors MOS (cf. Chapitre 2).

Dans le cas de I’amplificateur a un étage, la résistance rqs est de 1’ordre de 200 €,
valeur relativement élevée par rapport a celle de la résistance de charge qui est de Rj,q=60 Q.
Dans ces conditions, lorsque I’adaptation en entrée et en sortie est réalisée et d’apres [15],
nous pouvons approximer le gain en puissance par la relation :

1 gmz'Rload

Gp lelog Em [dB] %)

ou Ry est la résistance de charge de notre étage, Zy=50 Q est I’impédance d’entrée de
I’étage et Cg la capacité drain-source intrinseéque du transistor MOS.
La variation relative du gain peut donc facilement s’exprimer en fonction de celle de la

transconductance du transistor MOS par la relation :

G am ®)

D’aprés la théorie de la droite de charge présentée dans [13] et [14], le point de
compression en sortie et la puissance en sortie d’un amplificateur classe A a 1 étage sont tous

les deux proportionnels au courant de drain et s’écrivent :
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L,.V, =V
OCPIdB ~ lolog( ds ( dd3 dsat)j [dBm] ©)

P =10.1o [ds‘(Vdd_Vdsat)

sar =~ 1VU.108 5 [dBm] (10)
ou Vst est la tension drain-source a la saturation. Elle est dépendante de la technologie et est
proche ici de 0,3 V. De plus, en considérant en premiere approximation que le courant Iy est
proportionnel a un.(Vgs-Vth)z, nous pouvons donc €crire la variation relative de la puissance a

la saturation et du point de compression en sortie en fonction de la variation relative de p, et

Vi comme:
AP, _ AOCPys _ Alds __, AV, Au,
Psat OCP]dB Ids . Vth U, 11)

Les équations (5) a (11) sont approximatives mais nous permettent de comprendre quelles
sont les parametres €lectriques des transistors MOS entrant principalement en ligne de compte

dans la dégradation des amplificateurs de puissance.

Pour établir ces relations dans le cas de notre amplificateur de puissance a quatre
¢tages, I’importante taille des transistors MOS devient problématique. En effet, ils ont une
dégradation de leurs parametres électriques qui ne répond pas aux mémes €quations que celles
décrites précédemment. La ligne d’acceés aux sources de chacun des doigts, qui peut étre
modélisée par une impédance inductive équivalente Z;, vient fortement dégénérer le transistor
MOS de transconductance gMinginseque- Alnsi sa transconductance globale gmy s’écrit alors :

EMipy rinseque

gmy = S 12
I+gmintrinséque'ZL [S] 12

Par conséquent la variation relative de la transconductance globale des transistors MOS de

grande taille s’écrit :

Agmo _ Agmint rinséque 1

: a3)
gmy EMipy rinseque I+ EMjpy rinseque Z L

Z;1, peut étre modélisée par une inductance de valeur de 15 pH en série avec une résistance

pour les transistors MOS de largeur W=160um et 20 pH pour ceux de largeur W=180 um. La
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résistance série est de 0,4 Q ce qui implique gMingrinsequeXZ1> 1. Donc, plus le transistor est

large, plus la dégradation de sa transconductance est atténuée.

Dans la partie suivante, nous présentons les comparaisons entre les mesures et les
simulations de la dégradation au cours du temps des performances des amplificateurs de
puissance a 60 GHz réalisés en technologie CMOS 65 nm, afin de valider la méthodologie
d’étude de la fiabilité et les relations entre les dégradations relatives des parametres des

transistors MOS et des PAs.
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3 Résultats de mesure du vieillissement des amplificateurs
de puissance

Dans cette partie, nous présentons les résultats de mesure des parametres
caractéristiques avant et apres dégradation, des amplificateurs de puissances a un et quatre
¢tages, avec les simulations utilisant le modele de vieillissement quasi-statique présenté au

Chapitre 2 et développé par de C. Parthasarathy [2].

Nous suivons ’ordre chronologique de notre méthodologie d’étude de la fiabilité.
Nous regardons tout d’abord le vieillissement des amplificateurs de puissance par un stress

statique. Le modele est ajusté pour une seule tension de stress et vérifié avec les autres.

3-1 L’ajustement et la validation du modéle de vieillissement pour

des stress statiques

3-1-1 Validation sur les caractéristiques statiques du transistor MOS

Comme nous I’expliquons dans la partie 2, il s’agit de la premiere partie de la
méthodologie. Nous mesurons dans un premier temps 1’impact du vieillissement d’un stress
de 1,76 V pendant 44h sur les parametres caractéristiques I(Vgs) et I(Vg) du transistor MOS
seul, inclus dans 1’amplificateur a un étage. Puis le modele de vieillissement quasi-statique est
ajusté sur ces mesures (V) de facon a ce que les simulations correspondent aux mesures. La
validation du mod¢le est ensuite effectuée en comparant (Figure 4) les mesures et les
simulations issues du modele quasi-statique ainsi ajusté, avant et apres un stress de 44 heures

avec une tension différente Vyq= 1,76V.

Le bon accord obtenu démontre la validation du modele. De plus, apres extraction sur
la Figure 4, nous mesurons une diminution de gm de 4 %, une augmentation de Vy, de 5 %
apres le stress de vieillissement. D’aprés 1’équation (6), nous pouvons en déduire que la
mobilité des porteurs a diminué d’a peu pres 1 %. Notons que I’incertitude sur les variations

des parametres mesurées est assez grande.
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Figure 4 : Mesures de I4(V) avec V4q=1,2 V (a) et I4(V4) avec Vy=0,9 V (b) avant vieillissement et aprés
un stress de 1,76 V pendant 44 heures

Une fois I’ajustement du modele effectuée en statique avec une tension de stress de
1,76 V, nous vérifions la validité du modele sur les paramétres petits et grands signaux de

I’amplificateur a un étage apres un stress différent de 1,56 V.

3-1-2 Validation du modéle et mesures du vieillissement de
Ilamplificateur a un étage apreés un stress statique

Sur la Figure 5 nous comparons les mesures et les simulations de 1’amplitude des
parametres Sy; (a) et Sy; (b) avant et apres le stress de 1,56 V pendant 44 h avec une mesure

intermédiaire a 10 h.

4.6 0

a4 N =10 \\ 2 < — M‘ |
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3.4 /’/ - - Simu. N0

3.2 v '1 2 \\J “\//

3 ' 4 W =)
57 59 61 63 65 50 55 60 65 70
Fréquence (en GHz) Fréquence (en GHz)
(a) (b)

Figure 5 : Comparaison entre les mesures et les simulations des paramétres S,; (a) et S;; (b) avant et apreés

un stress de 1,56 V pendant 44 h avec une mesure a 10 h.
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Les résultats présentés sur la Figure 5 montrent un bon accord entre les mesures et les
simulations de la dégradation. Le modele de vieillissement quasi-statique ajusté avec la
méthode précédente permet donc de rendre compte completement de la dégradation des

parametres petit signaux d’un amplificateur de puissance lors d’un stress statique.

Nous mesurons une diminution du gain de 8 % a 60 GHz et une diminution de 3 % des
parametres S;; et Sy @ 60 GHz. D’apres ces mesures et extractions, les équations (6) et (8)

sont donc validées.

Sur la Figure 6 nous présentons la comparaison entre la mesure et la simulation de la

puissance en sortie avant et apres le stress.

S ‘,89'.’.’.9‘.'?.?.9:?.‘2'!3m.‘!i‘w
< E 1 6.1 dBm (t=44h) “ t=44h
om 5 -
QT i
e c
S2
8 2 - — Mesure
& / - - Simu.
A 4 | —

S5 -3 A 1 3 5 7 9
Puissance en entrée (en dBm)

Figure 6 : Comparaison entre la mesure et la simulation de la puissance en sortie avant et aprés un stress

de 1,56 V pendant 44 h.

La encore, nous constatons un trés bon accord entre les mesures et les simulations de
la dégradation. Le modele de vieillissement quasi-statique permet donc de rendre compte
complétement de la dégradation des parametres grands signaux lors d’un stress statique. La
puissance a la saturation Py, et le point de compression en sortie OCP4g ont tous les deux
diminué de 10 % apres vieillissement. Les équations (6) et (11) sont validées d’apres les

mesures précédentes.
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Les extractions des dérives au cours du temps des parameétres caractéristiques du
transistor MOS et les performances du PA a un étage permettent de valider les équations (6),
(8) et (11). L’analyse précédente permet donc de conclure que la tension de seuil Vy, est le
parametre qui se dégrade le plus et par conséquent détériore les performances petits et grands

signaux de I’amplificateur de puissance a un étage.

3-1-3 Mesures effectuées sur ’'amplificateur de puissance a quatre
étages

Pour confirmer la validit¢é du modele de vieillissement quasi-statique sur des
transistors de plus grande taille, nous comparons les mesures et les simulations des
performances petits et grands signaux avant et apres vieillissement de I’amplificateur de

puissance a quatre étages.

Sur la Figure 7, nous présentons les mesures et les simulations des parametres Sy; (a)

et S;; (b) avant et apres un stress de 1,7 V pendant 50 h.

-8 \\ — Mesure
= 2~ t= 50 N 8 \ v/
z 7z - N\ K \ 7/
2} — N\ 2 250 T RN\ | A2 =0
12 Mesure \\\ -16 \\ ,/
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50 52 54 56 58 60 50 52 54 56 58 60 62 64
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
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Figure 7 : Comparaison entre les mesures et les simulations du parameétre S,; (a) et S;; (b) avant et aprés

un stress de 1,7 V pendant 50 h.

Le bon accord observé entre les mesures et les simulations sur la Figure 7 permet de
dire que le modele de vieillissement quasi-statique ajusté permet de rendre compte

complétement de la dégradation des parameétres petits signaux de 1’amplificateur de puissance
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hautes performances lors d’un stress statique. La différence observée entre les mesures et les
simulations du parameétre S;; Figure 7 (b) est expliquée dans la partie 3 du Chapitre 3. Nous
mesurons une diminution du gain de 7 % a 60 GHz.

Sur la Figure 8 nous présentons la comparaison entre la mesure et la simulation de la

puissance en sortie avant et apres un stress de 1,7 V pendant 50 h.
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o
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Figure 8 : Comparaison entre la mesure et la simulation de la puissance en sortie avant et aprés un stress
de 1,7 V pendant 50 h

La puissance a la saturation Py, et le point de compression en sortie OCP 45 ont tous
deux diminué de 8 % aprés vieillissement. Les comparaisons entre les mesures et les

simulations faites avec les autres tensions de stress montrent aussi un trés bon accord.

Les résultats que nous venons de présenter dans ce paragraphe ont permis de valider le
modele quasi-statique de vieillissement des transistors MOS par porteurs chauds pour
plusieurs tensions de stress et plusieurs tailles de transistors. Ceci permet de dire que ce
mode¢le prend bien en compte tous les parametres physiques du vieillissement des transistors

MOS lors d’un stress statique.

Nous avons aussi montré quelles étaient les grandeurs qui influent le plus sur la
dégradation des performances des amplificateurs de puissance. Nous allons regarder
maintenant la dégradation des transistors MOS et des PAs lorsqu’ils sont en fonctionnement
normal c¢’est a dire lors qu’ils amplifient un signal a 60 GHz.
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3-2 Validation du modele de vieillissement a 60 GHz

Dans ce paragraphe, nous validons la deuxiéme étape de notre méthodologie d’étude
du vieillissement des amplificateurs de puissance a 60 GHz (Figure 2). Apres avoir ajusté et
validé le modele pour des stress statiques nous cherchons a valider le modele pour des stress
dynamiques dus au signal RF a 60GHz. Nous voulons étudier le vieillissement correspondant
des amplificateurs de puissance. Les différentes étapes de mesures et de comparaison avec les
simulations sont les mémes que précédemment a I’exception du stress qui regroupe une partie
statique (tension Vg4q) et une partie dynamique correspondant a une puissance P, du signal RF
a 60GHz en entrée des amplificateurs. La figure 9 montre la comparaison entre les mesures et
les simulations aprés un stress de durée 50h et correspondant a une tension V44=1,65 V et une

puissance d’entrée P. =0 dBm a 60GHz.

30 25 [
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5 - y 5 -
0 ] T ! 0 T
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Figure 9 : Mesures de I4(V) avee Vgq=1,2 V (a) et I4(Vqs) avee Vy=0,9 V (b) avant vieillissement et aprés
un stress dynamique de 1,65 V et P.= 0dBm pendant 50 heures

Nous notons un trés bon accord entre les mesures et les simulations. Les parametres
statiques des transistors MOS ne présentent pas de dégradation non prévue par le modele lors
d’un vieillissement dynamique. Nous mesurons une diminution de gm de 8 %, une
augmentation de Vy, de 9 %. D’apres 1’équation (1), et apres ’extraction de Vy, et gm des

courbes I(V), nous pouvons en déduire que la mobilité des porteurs a diminué de 1 %.

126

Mémoire de these. T. Quémerais, 2010
« Conception et étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques en technologies CMOS
avancées »



Chapitre 4 : L étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance a 60 GHz en technologie CMOS 65 nm

Sur la Figure 10, nous présentons la comparaison entre les mesures et les simulations

des parameétres S,; (a) et Sy; (b) avec une mesure intermédiaire a 20 h.
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Figure 10 : Comparaison entre les mesures et les simulations des amplitudes des parameétres S,; (a) et Sy,

|S21] (dB)
|S11] (dB)

(b) avant et aprés un stress de 1,65 V et P.= 0 dBm pendant 50 h avec une mesure a 10 h.

Les résultats présentés sur la Figure 10 montrent un bon accord entre les mesures et les
simulations de la dégradation. Le zoom effectué autour de la bande 50 GHz - 70 GHz met en
avant quelques différences entre les facteurs de qualités du gain et de I’adaptation mesurée et
simulée. Nous discutons de ce point dans le paragraphe 3-4. Nous observons une diminution

du gain de 16 % a 60 GHz.

Sur la Figure 11, nous présentons la comparaison entre la mesure et la simulation de la

puissance en sortie.

t=0 /
OCP1¢B =65 dBm //é,e/

I W Y T R N1

Puissance en sortie
(dBm)
(3, ]

-5 -2 1 4 7 10

Puissance en entrée (dBm)

Figure 11 : Comparaison entre la mesure et la simulation de la puissance en sortie avant et aprés un stress

de 1,65V et P.= 0 dBm pendant 50 h.
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Les résultats Figure 11 montrent 1a encore un trés bon accord entre les mesures et les
simulations de la dégradation. La puissance a la saturation Py, et le point de compression en

sortie OCP 45 ont tous les deux diminué de 15 % apres vieillissement.

Le modele de vieillissement quasi-statique rend donc parfaitement compte de la
dégradation des performances des amplificateurs de puissance a 60 GHz. Malgré quelques
différences mineures entre les mesures et les simulations que nous discuterons apres, ce
modele est parfaitement qualifié pour calculer le temps de vie de cet amplificateur de

puissance a un étage.

En ce qui concerne les mesures effectuées sur I’amplificateur a quatre étages, la
Figure 12 nous montre la comparaison entre les mesures et les simulations des parametres Sy;

(a) et S;; (b) avant et apres un stress de Vgg= 1,78 V et P.= 0 dBm pendant 50 h.
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Figure 12 : Comparaison entre les mesures et les simulations du paramétre S;; (a) et S;; (b) avant et aprés

un stress de 1,78 V et P.= 0 dBm pendant 50 h.

Nous mesurons une diminution du gain de 15 % a 60 GHz. Sur la Figure 13 nous
présentons la comparaison entre la mesure et la simulation de la puissance en sortie avant et

apres un stress de 1,78 V et P.= 0 dBm pendant 50 h.
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Figure 13 : Comparaison entre la mesure et la simulation de la puissance en sortie avant et aprés un stress
de 1,78 V et P,.= 0 dBm pendant 50 h

La puissance a la saturation Pgy et le point de compression en sortie OCP4g ont tous
les deux diminué de 24 % apres vieillissement. La encore les simulations et les mesures
présentent un bon accord. Les résultats précédents montrent que le modéle quasi-statique
ajusté sur un stress statique permet de rendre compte aussi du vieillissement des
amplificateurs a 60 GHz. De plus, nous avons montré que la tension de seuil des transistors
MOS était le parametre qui influe le plus sur la dégradation des performances des
amplificateurs de puissance. Les comparaisons entre les mesures et les simulations faites avec
un stress de Vgq= 1,78 V et P.= 0 dBm sont présentés en Annexe 3 et montrent aussi un tres

bon accord.

A partir de ce travail de validation, nous sommes maintenant capables de déterminer
le temps de vie des amplificateurs de puissance réalisés en technologie 65nm et fonctionnant a

60 GHz.

3-3 Discussion sur le modele

Nous venons de valider le modéle de dégradation par porteurs chauds des transistors
MOS jusqu'a 60 GHz. Un modéele quasi-statique est donc suffisant pour décrire le
vieillissement des transistors MOS a 60 GHz. Il n’y a pas d’effet non quasi-statique. Nous

pouvons donc déterminer quelle tension d’alimentation statique il faut appliquer a
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I’amplificateur pour obtenir un vieillissement équivalent a celui obtenu en fonctionnement

normal a 60 GHz. Ceci nous éviterait de faire des tests de vieillissement 8 60 GHz.

Cependant un vieillissement des capacités intrinseques du transistor MOS lors d’un
stress RF est observé sur la Figure 10 (a) et la Figure 12 (a). En effet, nous notons une dérive
en fréquence du gain des amplificateurs de puissance non prise en compte par le modele.
Cette dérive du gain en fréquence étant inférieure a quelques pourcents, le modele reste donc
suffisant pour étudier le vieillissement des amplificateurs de puissance a 60 GHz. Ce mode¢le
serait insuffisant pour prédire 1’évolution des performances au cours du temps de circuits tels
que les oscillateurs. Cependant ce type de circuit (principalement les VCOs) est inclus tres

souvent dans des boucles a verrouillage de phase assurant la stabilité de la fréquence.

3-4 Estimation du temps de vie d’un amplificateur de puissance
fonctionnant a 60 GHz

Les contraintes industrielles situent le temps de vie d’un amplificateur de puissance
comme étant le temps pour lequel 1’un de ses parameétres caractéristiques (OCP 4, Pgat, Gy ...)
a dérivé de plus de 10 %. Nous allons regarder la variation en pourcent au cours du temps de

ces parametres lorsque les amplificateurs fonctionnent a Vygmax= 1,2 V et P.= ICP 4p.

3-4-1 Etude de I'amplificateur a 1 étage en technologie CMOS 65 nm

L’amplificateur a un étage (cf. Chapitre 3) fonctionne sous V4= 1,2 V avec une
puissance en entrée P.= 0 dBm correspondant pratiquement a son point de compression en
entrée. La variation de son gain et de sa puissance a la saturation au cours du temps sont

présentés sur la Figure 14.

Cette figure montre que le gain de I’amplificateur a dérivé de 10 % en linéaire au bout
de 70 jours et que la puissance a la saturation a dérivé de 10 % au bout de 170 jours. La valeur
du gain en puissance passe donc de 4,5 dB a 3,3 dB. Cet amplificateur de puissance ne peut
donc étre utilisé que pendant une durée équivalente a 70 jours de fonctionnement en continu,

au-dela il serait inutilisable.
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Figure 14 : Variation du gain et de la puissance a la saturation de I’amplificateur a un étage au cours du

temps

3-4-2 Etude de I'amplificateur a 4 étages en technologie CMOS 65 nm

L’amplificateur a quatre étages (cf. Chapitre 3) fonctionne lui aussi sous Vgi= 1,2 V

avec une puissance entrante de 0 dBm correspondant pratiquement aussi a son point de

compression en entrée. La figure 15 montre la variation de son gain et de sa puissance a la

saturation au cours du temps.
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Figure 15 : Variation du gain et de la puissance a la saturation de I’amplificateur a quatre étages au cours
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D’apres la Figure 15, nous voyons que le gain de ’amplificateur a dérivé de 10 % au

bout de 110 jours et que la puissance a la saturation a dérivé de 10 % au bout de 170 jours.

Nous allons maintenant regarder sur la Figure 16, le comportement de chaque étage de

cet amplificateur au cours du temps.
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Figure 16 : Variation relative du gain des différents étages de I’amplificateur de puissance a quatre étages
(a) en au cours du temps et variation relative de la puissance a la saturation des différents étages (b)
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Dans le Tableau 3, nous présentons les valeurs du gain et de la puissance a la
saturation de chaque étage de I’amplificateur de puissance a quatre ¢tages, avant et apres 10

ans d’utilisation.

G, (dB) Py (dBm)

temps de stress t=0h t=10 ans t=0h t=10 ans
étage 1 4,65 4,34 9,94 9,94
étage 2 4,31 3,99 13,05 12
étage 3 3,64 3,42 14,75 12,39
étage 4 1,36 1,27 15,54 12,74

Tableau 3 : Valeurs des paramétres caractéristiques de chaque étage du PA a 4 étages en technologie
CMOS 65 nm avant et aprés 10 ans d’utilisation

Nous voyons sur la Figure 16 et le Tableau 3 que la dégradation de la puissance a la
saturation est plus importante pour les €tages a forte puissance (étages 3 et 4) que pour les
étages a plus faible puissance. De plus nous notons que la puissance a la saturation du premier

étage n’a pratiquement pas évolué.

Ces résultats montrent que les amplificateurs de puissance en topologie source
commune, fonctionnant en classe A se dégradent tres vite au cours du temps et qu’il faut donc
intégrer dans 1’organigramme de conception de ces circuits les contraintes de fiabilité. Pour
rendre ce type de circuit fiable, il faut donc abaisser la tension d’alimentation V44 des
transistors MOS, et utiliser par exemple une technique de recombinaison de puissance en
sortie. Par contre la consommation de ces amplificateurs de puissance est beaucoup plus

importante [19].

3-5 Perspective de cette étude

Nos travaux ont permis la validation d’un mode¢le quasi-statique de vieillissement des
transistors MOS par porteurs chauds dans la technologie CMOS 65 nm jusqu'a 60 GHz. Bien
qu’il existe quelques lacunes dans le modele, telles que la prise en compte du vieillissement
des capacités intrinséques du transistor MOS, il est complétement applicable a la conception
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d’amplificateurs a 60 GHz dans cette technologie. Ce modele peut donc étre utilisé pour
optimiser la durée de vie des amplificateurs et choisir la structure les mieux adapté a ce
parametre. Ainsi nous présentons dans I’Annexe 4 un amplificateur de puissance haute

performances et fiable a 60 GHz en technologie CMOS 65 nm.

Pour effectuer le méme travail avec d’autres nceuds technologiques (CMOS 32 nm ou
CMOS 22 nm), il faudrait :

I-concevoir un amplificateur de puissance a un étage fonctionnant aux fréquences
millimétriques ;

2-ajuster le modele disponible par un seul stress DC ;

3-faire des tests de vieillissement sous vide a 60 GHz pour expérimenter le mod¢ele
jusqu'a ces fréquences de facon a tenir compte de la diminution des dimensions. Les capacités
internes étant soumises a des champs électriques plus intenses, elles sont susceptibles de

vieillir plus rapidement.
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Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre, une étude de la fiabilité des amplificateurs de
puissance en technologie CMOS 65nm a 60 GHz. Pour effectuer ces tests nous avons
développé dans un premier temps une méthodologie originale permettant d’accélérer le
vieillissement des amplificateurs en lui appliquant en méme temps un stress statique et un
stress dynamique a 60 GHz pouvant durer jusqu’a une centaine d’heures. Dans un deuxi¢me
temps nous avons validé le modele de vieillissement quasi-statique, en le calibrant a 1’aide des
résultats de mesure de vieillissement, effectué sous contrainte statique, sur les amplificateurs
de puissances. Puis, nous avons montré que ce modele pouvait-étre utilisé pour rendre compte
du vieillissement de ces mémes amplificateurs sous contrainte dynamique, c'est-a-dire en
fonctionnement normal a 60 GHz. Cette validation a été possible grace aux tests de
vieillissement dynamique effectués par la méthode que nous avons préalablement développé.
Cette validation a été effectuée autant sur les caractéristiques statiques des transistors que sur
les caractéristiques dynamiques forts signaux des amplificateurs de puissance (principalement
le gain et le point de compression en sortie). Cependant nous avons montré que le modele ne
prend pas en compte le vieillissement des capacités intrinseques des transistors MOS.

Grace au modele validé, nous avons déterminé avec précision la durée de vie des
amplificateurs de puissance a un et quatre étages. Nous avons montré que 1’amplificateur de
puissance a quatre étages concu en technologie CMOS 65 nm présente une dégradation de
10 % de son gain apres seulement 110 jours de fonctionnement continue, c'est-a-dire polarisé
a la tension nominale V4= 1,2 V et avec une puissance en entrée égale a son point de
compression en entrée (autour de 0 dBm). De plus, nous avons montré la dégradation étage
par étage au cours du temps de ’amplificateur de puissance a quatre étages.

Ces résultats montrent I’importance de la dégradation des circuits RF au cours du
temps. La fiabilité doit impérativement étre prise en compte lors de la conception des circuits
RF, ainsi il faut repenser certains parametres de design. L’Annexe 4 détaille le design d’un
amplificateur de puissance haute performances en technologie CMOS 65 nm a 60 GHz et
fiable en terme de contraintes industrielles. Il présente une dégradation de ses performances

inférieures a 10% apres 10 ans de fonctionnement mais une forte consommation.
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Conclusion de la thése

Conclusion de la these

Ce travail de recherche porte sur I’étude de la fiabilité des amplificateurs de puissance
fonctionnant dans les gammes de fréquences millimétriques et concus dans des technologies
CMOS avancées de STMicroelectronics. Il a pour objectif principal de valider le modéle de
vieillissement quasi-statique disponible au sein de cette société et de montrer que ce modele
reste valable pour des fonctionnements dans cette gamme de fréquence. Cette étude a
nécessité dans un premier temps la réalisation d’amplificateurs de puissance optimisés en
termes de performances afin d’étudier de fagon pertinente leur vieillissement. La réalisation
d’amplificateurs présentant des caractéristiques optimales a pu étre menée a bien grace au
développement de modeles précis pour les composants passifs (lignes de propagation et
capacités localisées) ainsi que pour la partie extrinseque (acces) du transistor MOS. En ce qui
concerne les lignes de propagation de type microruban, un modele analytique large bande a
été adapté a la technologie d’intégration utilisée et validé jusqu'a une centaine de GHz. Ces
modeles ont été complétement intégrés dans les outils de CAO afin d’étre utilisés facilement
par les concepteurs. Enfin, la réalisation des amplificateurs nous a permis de proposer une
méthode de conception et d’optimisation du point de compression et du gain en prenant en
compte les contraintes d’électromigration. La comparaison des caractéristiques simulées avec
les résultats démontre la pertinence des modeles développés et de la méthodologie de
conception proposée. En particulier un amplificateur a 4 étages fonctionnant en classe A et
réalisé en technologie CMOS 65nm, présente a une fréquence de 58 GHz, un gain en
puissance de 13,5 dB, un point de compression en sortie de 12,2 dBm avec une consommation
statique de 300 mW. Ces résultats permettent de placer cet amplificateur parmi ceux ayant
d’excellentes performances. Ce point n’était pas notre objectif principal, mais il était
important de disposer d’un amplificateur représentatif de ce type de fonction pour la suite de

I’étude.
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En ce qui concerne 1’étude de la fiabilité, nous avons présenté le modele de
vieillissement quasi-statique du transistor MOS par porteurs chauds disponible a
STMicroelectronics. Afin d’expérimenter la validité de ce modele pour des amplificateurs
fonctionnant aux fréquences millimétriques, nous avons ajusté dans un premier temps le
modele grace a des mesures de vieillissement des amplificateurs ayant subi préalablement des
stress statiques. Puis nous avons fait vieillir les amplificateurs en fonctionnement dynamique
graice a une méthodologie expérimentale originale consistant a appliquer sur des
amplificateurs, des stress de vieillissement accéléré non seulement statiques (augmentation de
la tension d’alimentation) mais aussi dynamique (application de signaux a 60 GHz en entrée).
La détérioration mesurée des caractéristiques des amplificateurs (principalement le gain et le
point de compression en sortie) a été¢ comparée a celle simulée a partir du modele de
vieillissement quasi-statique. Le trés bon accord entre les résultats des mesures et les
simulations a permis de démontrer que le modele quasi-statique reste valable pour déterminer
avec précision la durée de vie des amplificateurs de puissance fonctionnant dans ces gammes
de fréquence. Ensuite nous avons présenté¢ une méthode simple permettant de relier la
dégradation relative des parameétres électriques des transistors MOS aux grandeurs
caractéristiques des amplificateurs de puissance. Le but étant de déterminer les parametres
¢lectriques du MOS responsables au premier ordre de la dégradation des performances.

En ce qui concerne I’amplificateur de puissance a quatre étages congu en technologie
CMOS 65 nm, celui-ci présente une dégradation de 10 % de son gain apres seulement une
durée de fonctionnement continu de 110 jours sous la tension de polarisation nominale de
1,2 V et avec une puissance en entrée ¢gale au point de compression de I’amplificateur. Ces
résultats montrent I’importance de la prise en compte de la fiabilité lors de la conception de

ces amplificateurs grace au modele de vieillissement que nous avons validé.

L'étude menée pour arriver a prévoir la durée de vie de l'amplificateur est basée
essentiellement sur un modele de dégradation par porteurs chauds. Cependant nous avons pu
observer en comparant les résultats de simulation et ceux des mesures faites apres
dégradation, qu'il apparaissait des différences. Quelques simulations complémentaires ont
permis de mettre en évidence le role des capacités du transistor MOS. Ces ¢éléments n'ont pas
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¢été pris en compte dans ce travail et ouvrent des perspectives d'é¢tudes qui permettront d'avoir
un modele plus précis pour 1'estimation des durées de vie des transistors et des circuits. Grace
au travail réalisé, une approche nouvelle permet d'optimiser les structures d'amplification en
tenant compte non seulement de critéres de performances comme le gain ou le point de

compression, mais aussi de la durée de vie du circuit.

Enfin, la réduction des dimensions des canaux de transistors va entrainer un
vieillissement accéléré des composants. Il deviendra alors indispensable, d'intégrer dans les
outils de conception des modeles réactualisés prenant en compte des effets nouveaux comme
le vieillissement des capacités ou d’autres phénomenes liés au fonctionnement dynamique des

circuits.
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Annexe 1 : Les mesures hyperfréquences

1 Le banc de mesure des parameétres S jusqu’a 110 GHz

Les mesures hyperfréquences sont réalisées au laboratoire IMEP-LAHC de Grenoble

grace a un banc de mesure sur plaque jusqu'a 110 GHz (Figure 1).

Figure 1 : Photo du banc de mesure

Cet appareil est constitué d'un analyseur vectoriel de réseaux ANRITSU ME7808C
Broadband Vector Network Analyser (VNA) générant un signal allant de 40 MHz a 65 GHz
et d’une station semi-automatique Cascade S300. Ce banc est décrit de fagon schématique sur
la Figure 2. Par multiplication par 6 d’une fréquence externe allant jusqu’a 20 GHz dans les
modules millimétriques, un signal est généré couvrant ainsi la bande 65 GHz a 110 GHz. En

utilisant un combineur, le signal du VNA jusqu’a 65 GHz est combiné a celui des modules
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millimétriques, nous permettant de d’obtenir un signal allant de 40 MHz a 110 GHz sans
discontinuités sur un seul balayage. Quelques problémes de dynamique (bruit élevé et

instabilité) apparaissent a la jonction des deux bandes a 65 GHz.

L’analyseur vectoriel est connecté au combineur par des cables coaxiaux en V DC-
65 GHz et le combineur est connecté aux sondes de mesures via des cébles coaxiaux W1 DC-
110 GHz. Les sondes de mesures RF utilisées sont localisées en position est et ouest et sont de
marque Cascades Microtech Infinity en configuration signal-masse-signal (ground-signal-
ground, GSG) avec un pas de 100 um entres les pointes. Les sondes permettant d’amener la
polarisation a nos circuits sont en configuration signal-signal-masse-signal-signal (signal-
signal-ground-signal-signal, SSGSS). Elles sont localisées en position nord et sud et sont
aussi de marque Cascade. Ces sondes contiennent des capacités de découplage de forte valeur

afin de ne pas abimer les alimentations DC par un retour de signal RF.

P m Q

cables coaxiaux en V

plaque de

silicium

dispositit sous test
DUT)

fry % f sortie mullimétrique ||
o mélangeur (65 GHz-110 GHz)
par 6

[—1 { sortic millimétrique

(65 GHz110 GHz)  Melangeur

par 6

extern

frp
externe

|sondes millimétriqucs|

—{ cables coaxiaux W1

combineurs

modules millimétriques

Figure 2 : Principe de la mesure sous pointes avec un banc millimétrique d’un dispositif sur plaque de
silicium

Les mesures effectuées par ce banc de test nous donnent les parametres S d’un

dispositif (DUT) et de ses acces jusqu' au VNA. Ne voulant uniquement que les parameétres S
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du dispositif seul et de ses acces sur la plaque, nous devons étalonner (ou calibrer) le VNA,
c'est-a-dire ramener le plan de mesure au niveau des plots d’entrée du circuit et ainsi nous

affranchir des pointes de mesure RF, des cébles coaxiaux et des modules avant les sondes.

2 Le banc de mesure en puissance entre 55 GHz et 65 GHz

Pour effectuer des mesures en puissance a 60 GHz nous utilisons le VNA en
configuration 65 GHz. Les modules millimétriques seront laissés de coté.
Un amplificateur de puissance (Power Amplifier : PA) a 60 GHz externe est connecté entre le
VNA et le dispositif a tester pour amplifier le niveau en puissance du signal. Le PA est relié
aux sondes de mesure via un cable coaxiale en V. L’acquisition en puissance est réalisée par

le VNA. Cette configuration est décrite sur la Figure 3.

@ WA Q

G=37 dB
Psat=20 dBm
a 60 GHz

cables coaxiaux en V

plaque de

silicium

dispositit sous test
(DUT)

|sondes millimétriques|

Figure 3 : Schéma du banc de mesure en configuration puissance

Les mesures en puissance nous donnent les parameétres grands signaux d’un dispositif
(DUT) : la puissance en sortie en fonction de la puissance d’entrée et les parameétres S grands
signaux. Ces parameétres tiennent compte des accés jusqu’au VNA. Or nous voulons
uniquement les parametres grands signaux du dispositif seul et de ses acceés sur la plaque.
Pour cela nous devons étalonner le VNA en puissance, c'est-a-dire calibrer la puissance avant

les sondes.
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3 L’étalonnage du VNA
3-1 L’étalonnage petit signal du VNA

Pour 1'étalonnage du VNA, nous ne disposons seulement d’un substrat d’impédance
standard de Cascade (ISS) de référence 104-783. Or le calibrage peut étre effectué en utilisant
d’autres substrats d'étalonnage comme la calibration sur plaque ou des substrats en GaAs
utilisé par la calibration Multi-Line (LRL) du laboratoire américain NIST. Dans ce contexte,

nous nous sommes efforcés d'obtenir la calibration optimale pour nos applications.

En utilisant le substrat ISS de Cascade, trois étalonnages sont possibles: SOLT (short-
open-loade-thru) [1], LRM (load-reflect-match) [2] et LRRM (load-reflect-reflect-match) [3].
Apres I'étalonnage du VNA avec chacun d'eux, le coefficient de réflexion et de transmission
d'une ligne en alucap de 9,2 um de largeur et 800 um de longueur en technologie 45 nm ont

été mesurés. Les résultats sont présentés sur la Figure 4.

-15 1 0

l. SOLT
18 /// { 7 o5 7\
j

/
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3 / s : cal. SOLT
= cal. LRRM = «~
» 24 / o cal, LRRM —7
cal. LRM R
27 / 15 CaLLRM  SAag
-30 w -2 ‘ 1
0 15 30 45 60 75 0 15 30 45 60 75
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 4 : Paramétres S;; et S,; mesurés d’une ligne microruban en CMOS 45 nm avec trois calibration de
VNA différentes.

La calibration SOLT est trés bruitée comme nous 1’observons sur le coefficient de
transmission Figure 4. Elle est donc difficile a exploiter et a été éliminée. Les étalonnages
LRM et LRRM donnent des résultats trés proches. Toutefois, comme il est indiqué dans [4] et
[5], la technique d'étalonnage LRM nécessite deux motifs « load » identiques pour calibrer
chacun des ports du VNA. Ces deux motifs doivent étre identiques, sinon la précision sur
I’étalonnage est réduite. De plus, l'erreur sur le positionnement des sondes a moins d'influence

lorsque 1'étalonnage LRRM est utilisé [3].
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Lorsque 1'on prend en compte tous ces parameétres et notre contexte de mesure, nous

décidons d'étalonner le VNA avec la calibration LRRM.

3-2 L’étalonnage grand signal du VNA

Pour maitriser le niveau de puissance envoyé au dispositif sous test et s’affranchir des
pertes dans les cables nous devons étalonner en puissance le VNA. Pour cela nous utiliserons
une sonde de puissance Agilent V8486A couvrant la bande S0GHz-75GHz relié a un
puissance-metre Agilent E4418B.

4 La validation du banc de test a 110 GHz

En début de these, I'TMEP-LAHC possédait le banc le mesure depuis peu de temps, il
était donc indispensable de le valider. Nous avons dus tout d'abord maitriser tous les aspects
de 1'étalonnage du VNA : moyennage, bande passante sur laquelle sont fait un point de
mesure et le nombre de points que nous voulons. Ces paramétres jouent sur la qualité des
mesures que nous faisons et le temps de mesure. Ensuite, il est indispensable d'avoir une
excellente reproductibilité de nos mesures au sein d'un méme réticule (puce sur la plaque) ou
entre plusieurs réticules.

Nous allons tout d’abord comparer les mesures des parametres caractéristiques d’une
ligne microruban (a, B et Z) effectuées a ’IMEP et celles faites a 'IEMN (Lille). Du fait de
la grande expérience du laboratoire IEMN de Lille dans les caractérisations hyperfréquences,
les mesures effectuées a Lille peuvent étre considérée comme étalon. Ces mesures seront

faites sur différents réticules de notre plaque de silicium pour en vérifier la reproductibilité.

1.4 60 i
- 1.2 55 — IEMN |
E T o s - - IMEP-LHAC
3 g > \_
T 0.8 45 ~—]
© ] "‘"M‘ﬂ\
< 06 H N 40 J
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Figure 5 : Comparaison des mesures des paramétres caractéristiques d’une ligne micro ruban (a, f et Z,)
Alucap/Metal7-Métall/Métal2 de 9,2 pm de large et de 800 pm de long en technologie CMOS 45nm faite a
P’IMEP et faites a PIEMN a Lille

La Figure 5 (a) montre que les mesures faites a ’IEMN et a ’'IMEP sont identiques.
Les pertes d’insertion o €tant le parameétre le plus sensible a une dispersion de mesure. Le

banc de mesure hyperfréquence peut donc étre utilisé.
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Annexe 2 : Les plots hyperfréquences

Nous modélisons les plots hyperfréquences (ou plots RF) de nos circuits par deux
lignes microruban modélisant les extrémités du plot de part et d’autre de la pointe de mesures

RF lorsque celle-ci est posée. Ce schéma ¢€lectrique équivalent est présenté sur la Figure 1.

w=50 um Cw=30 lm
[=20um [=20um
5 +——e sortie

entree

Figure 1 : Schéma électrique équivalent du plot RF

La mesure du plot étant une mesure 1 port, nous allons regarder ses parametres Y; et

Z11. Nous avons mesur¢ les plots sur le banc de mesure présenté en Annexe 1.
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Figure 2 : Comparaison des paramétres Z;; et Y;; mesurés et simulés de plot RF en technologies CMOS

65nm (a), CMOS 45nm (b) et CMOS 32nm (c)

La Figure 2 montre un excellent accord entre notre mod¢le et la mesure des parametres

711 et Y1;. Notre modele de plot RF est donc acceptable en technologies CMOS avancées.
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Annexe 3 : Courbes supplémentaires des comparaisons
entre mesures et simulations du vieillissement d’un

amplificateur de puissance

Sur la Figure 1 nous montrons la comparaison entre les mesures et les simulations du
parametre Sy; (a) et de la puissance en sortie a 60 GHz (b) du PA a un étage en CMOS 65 nm
avant et apres un stress de Vgg= 1,9 V et P.= -10 dBm pendant 50 h.

4.5
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t=0h £ 8 ,//
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Figure 1 : Comparaison entre les mesures et les simulations du paramétre S,, (a) de la puissance en sortie

(b) avant et aprés un stress de 1,9 V et P.=-10 dBm pendant 50 h.
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Annexe 4 : La conception d’'un amplificateur hautes
performances et fiable en technologie CMOS 65 nm a 60
GHz

1 Méthodologie de conception d’un amplificateur de puissance
fiable

Nous avons validé dans le Chapitre 4 le modele de vieillissement par porteurs chauds
des transistors MOS a 60 GHz. Compte tenue de nos connaissances sur la fiabilité, nous
avons concus un amplificateur de puissance hautes performances répondant aux critéres de
fiabilité¢ exigés dans la microélectronique a savoir une dérive des paramétre de 10 %
maximum aprés 10 ans de fonctionnement. De plus ce circuit respecte les regles

d’électromigration a 105 °C, nous assurant une robustesse aux forts courants.

— PA 5 étages -
N I
O —— pam—
i L A
00 ™

T PAS ¢tages ¥

Figure 1 : Schéma de principe de ’amplificateur de puissance fiable a 5 étages en paralléle

Le circuit présenté sur la Figure 1 a été congu en technologie CMOS 65 nm en
utilisant notre méthodologie de conception développée dans le Chapitre 3. Ce circuit est

composé¢ de deux amplificateurs de 5 étages en parallele. Chacun des étages est un montage
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source commune polarisé en classe A et polarisé avec une tension de Vg4 = 0,9 V. La
puissance émise par chacun de ces amplificateurs a cinq étages en paralléle est recombinée en

sortie par une jonction en T. Ce circuit est adapté en entrée et en sortie sur 50 Q.

2 Performances du circuit

Une photo du dessin du circuit est présentée sur la Figure 2. Les pistes de couleur grise
correspondent au plus haut niveau métallique en aluminium (alucap). Nous distinguons donc
les plots RF et les lignes de transmission. Les carrés gris sont les capacités MOM de

découplage de 200 fF.

Recombinaison

de la puissance

Figure 2 : Photographie du circuit. Taille de 2 mm’

Nous présentons sur la Figure 3, les performances simulées en petits et en grands

signaux de I’amplificateur de puissance.
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Figure 3 : Parametres S (a), gain en puissance et puissance en sortie (b) de ’amplificateur de puissance

Nous avons regroupé les résultats de mesure a 60 GHz dans le Tableau 1. Ce type
d’amplificateur est fortement pénalisé¢ en termes de performance par les pertes dans les
réseaux passifs qui sont de 1’ordre de 15 dB a 60 GHz. De plus la consommation d’un tel
circuit est bien trop forte pour étre intégré dans un émetteur/récepteur, supposé faible
consommation. En comparant ce circuit aux autres amplificateurs de puissance [1] et [2], il est

a I’état de I’art en termes de gain et de point de compression et de plus est fiable.

fréquence Gain ICP]dB OCP]dB Szz / S]] Conso
(GHz) (dB) | (dBm) | (dBm) (dB) mW
simulation 60 21.5 -8 12.5 -13/-10 540

Tableau 1: Performances mesurées du PA fiable concu en CMOS 65nm
Nous allons maintenant regarder la dégradation de ce circuit au cours du temps.

3 Temps de vie du circuit

L’amplificateur a cinq étages en paralleles congu fonctionne sous V44=0,9 V et avec
une puissance entrante ¢quivalente a son point de compression en entrée de -8 dBm. Nous
regarderons la variation de son gain et de sa puissance a la saturation au cours du temps en

fonctionnement normale. Les résultats sont présentés sur la Figure 4.
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Figure 4 : Variation du gain et de la puissance a la saturation de I’amplificateur a quatre étages au cours

du temps

Le circuit que nous venons de présenté est fiable pendant 10 ans. En effet son gain
dérive de moins de 10 % apres 10 ans de fonctionnement. Nous espérons mesurer ce circuit

courant du mois de septembre.
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TEFMS Microstrip line modelling and characterization up to 110 GHz
on 45 nm node silicon technology: application for CAD

T. Quémerais'*, L. Moquillon®, J.-M. Fournier', P. Benech', N. Corrao'

'IMEP-LHAC, UMR INPG/UJF/US/CNRS, 3 parvis Louis Néel, BP 257, 38016 Grenoble Cedex,
France
’STMicroelectronics, 850 rue Jean Monnet 38920 Crolles, France
e-mail : thomas.quemerais @st.com

Abstract — An improved analytical model for integrated
microstrip line experienced on 45 nm silicon technology is
proposed. This model is derived from previous classical ones
used for PCB circuits. Improvements have been performed to
take into account the sizing effects for integrated lines. The
study is performed up to 110 GHz for different line widths
and results accuracy allow implementing the model in CAD
software like Eldo, Spectre and the Agilent tools (RFDE,
ADS, and GoldenGate) for mm-wave designs.

Index Terms — BEOL, 45nm technology, millimeter wave
frequency, microstrip lines.

1. INTRODUCTION

The full integration of RF analog circuits on silicon
processes is a key feature for future millimeter-wave
communication systems. In this context, propagation lines
used mainly for interconnections must be well modeled in
millimeter range for every geometrical parameter (length,
width, oxide thickness) and available in Computer Aided
Design (CAD) software commonly used by designers.
Comparable works are presented in literature ([4]-[6]), up
to 60 GHz and are not demonstrated to be included in
CAD tools.

This work presents a scalable model for integrated Thin
Film MicroStrip (TEMS) lines experienced up to 110 GHz
in a 45nm CMOS technology. Coupling effects are not
taken into account in this study but guidelines are
provided in order to limit undesirable effects. The model
could easily be implemented in a Design Kit for designers.
Section II is devoted to the microstrip line description and
integration in the back end of line (BEOL) of the
STMicroelectronics 45 nm CMOS process node used for
validation. In section III, one model previously used for
Printed Circuits Board (PCB) [3] is analyzed and then
improved to consider the specific case of thin layers
thickness on a silicon substrate. A method to integrate the
model in circuit design simulators (Eldo, Spectre and ADS
(Advanced Design System)) is also proposed.
Measurements, de-embedding and parameters extraction
are presented in section IV. In section V, simulations
resulting from our analytical model are compared with
measurements of extracted lines parameters (beta, alpha
and Z ) for two line widths. Then, the proposed model is

978-1-4244-5458-7/10/$26.00 © 2010 IEEE

compared with simulation results from Momentum and an
ADS Multilayer commercial tool. Differences, advantages
and drawbacks of each tool are discussed before
concluding.

II. BEOL DESCRIPTION AND LINE CONCEPTION

The 45nm bulk CMOS back end of STMicroelectronics
offers of 7 copper metal layers (5 thin + 2 thick) and one
thick aluminium metal layer (Alucap). Each metal layer is
separated by one silicon oxide layer.

The integrated microstrip line (Fig. 1) is composed of
one Alucap metal ribbon and a ground plane composed of
Metall and Metal2 stacked layers. The ground plane
includes holes which respect the metal densities rules in
such a way that the two metal layers shield completely the
high resistivity silicon substrate. The gap between the
metal ribbon and the ground plane is composed of a
Silicon oxide layer.

- metal strip

|- dielectric

eround plane

__Si substrate

Fig. 1. Scheme of an integrated Alucap strip metal microstrip
line with a Metall/Metal2 ground plane

This configuration (Fig. 1) allows propagation lines
with characteristic impedances from 15 Q to 70 Q in
compliance with the CMOS 45nm technology
recommended rules.

III. MODEL CHOICE AND DESCRIPTION

Fig. 2 shows the geometrical parameters of a microstrip
line. Currently, three main models or approximate
solutions are available to describe the behavior of such a
line as a function of the frequency and its characteristic
parameters.
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As shown Fig. 8 to 10, an excellent agreement is
obtained between the analytical model compared to the
other softwares up to 110 GHz.

Table I presents the benefits and the drawbacks of each
simulation tool. Simulation time and integration issue into
a Cadence environment have been compared. These
results show the interest of using the proposed analytical
model to simulate the T-line frequency behavior.

In further development, this model will be used to
design matching lines for amplifiers in order to validate
the model in the context of circuit design.

VII. CONCLUSION

Model accuracy of TFMS line is improved using CMOS
45 nm STMicroelectronics process, and can be used up to

110 GHz. It takes physical parameters like conductor
dimensions and material properties into account. A good
agreement between simulations and measurements is
observed for the main line parameters (attenuation and
propagation constants and characteristic impedance) as
compared to commercial simulation software. Some
restriction for designer was also pointed out like the line
length or width that must be chosen -carefully in
accordance to be far from the line resonance frequency.
This model can be developed and implemented for any
technologies, using the same fit parameters.

TABLE 1
Comparison between simulators
ADS Momentum Proposed
Multilayer 2008 Model
-time of -simulation of | -time of
simulation the layout simulation
benefits (few sec.)' -help for (few sec.) .
-parametric attempt - parametric
model (w,1) |model (no fit | model (w, I)
parameter)
-only used -time of -does not
with Agilent | simulation (> | work well
tools 1 hour for with Spectre
EM study and
drawbacks >100 um)
-insertion into
cadence via
s2p black box
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65-, 45-, and 32-nm Aluminium and
Copper Transmission-Line Model
at Millimeter-Wave Frequencies

Thomas Quémerais, Student Member, IEEE, Laurence Moquillon, Jean-Michel Fournier, and Philippe Benech

Abstract—An improved analytical model of the CMOS 65-, 45-,
and 32-nm silicon technology integrated transmission line is pro-
posed. This model is derived from previous classical ones used for
printed circuits board lines. Improvements have been performed
to take into account the size of integrated lines. The study is val-
idated up to millimeter-wave frequencies for different linewidths
realized with various metal levels. Accurate results allow the model
to be implemented in commercial computer-aided design software
commonly used for millimeter-wave designs. A comparison with
commerecial tools is carried out.

Index Terms—CMOS 65 nm, 45- and 32-nm technologies, inter-
connect levels, microstrip lines, millimeter-wave frequency.

1. INTRODUCTION

HE MARKET of wireless transmission systems is
T growing and new industrial, scientific, and medical bands
will be available for new applications in the millimeter-wave
frequency range.

In parallel, silicon technologies offer transistors with transi-
tion frequency (fT) greater than 100 GHz. This allows the real-
ization of full integrated RF analog circuits on silicon, which is a
key feature for future millimeter-wave communication systems.
In this context, propagation lines used mainly for interconnec-
tions must be well modeled in the millimeter range for every
geometrical parameter (length, width, oxide thickness, .. .) and
available in computer-aided design software commonly used by
designers. Comparable works up to 60 GHz are presented in
the literature [1]—[3], but are not demonstrated to be included in
computer-aided design tools or are limited to 40 GHz.

The presented model could easily be implemented in a de-
sign kit for designers. Microstrip lines were designed in the in-
terconnect levels with metal and insulator layers (the back-end
of line) of the STMicroelectronics 65-, 45-, and 32-nm CMOS
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Fig. 1. Cross section of the STMicroelectronics CMOS 65-, 45-, and 32-nm
overall processes.

process nodes. Afterwards, a model previously used for inter-
connection lines of printed circuits board [4] is analyzed and
then improved to consider the specific case of thin layers on a
silicon substrate. A method to integrate the model in circuit de-
sign simulators [Cadence, Mentor Graphics Eldo, Spectre, and
Advanced Design System (ADS)] is also proposed. Finally, sim-
ulations resulting from the developed analytical model are com-
pared with measurements of extracted line parameters: atten-
uation and propagation constant and characteristic impedance
for two linewidths. These parameters, instead of conventional
R, L,C, and G, are used by millimeter-wave integrated-circuit
designers. The proposed model is then compared with simula-
tion results from Momentum and an ADS Multilayer commer-
cial tool. Differences, advantages, and drawbacks of each tool
are discussed before concluding.

II. INTERCONNECT LEVELS DESCRIPTION AND
TRANSMISSION LINE DESIGN

The STMicroelectronics 65-, 45-, and 32-nm bulk CMOS
processes offers seven copper metal layers (5 thin 4 2 thick)
and one thick aluminium metal layer (alucap), as shown Fig. 1.
Each metal layer is separated by one silicon—oxide layer and a
nitride passivation layer is placed above the alucap to protect the
circuits. The three different CMOS technologies have different
metal thicknesses.

The replacement of aluminium by copper allows a lower
resistance for conductors, but it requires a new process called
damascene. Dummy fills need to be inserted in the damascene
copper process to respect metal density rules and guarantee
component integrity. This is due to the chemical-mechanical

0018-9480/$26.00 © 2010 IEEE
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metal strip

dielectric

ground plane

Si substrate

Fig. 2. Schematic of an: (a) integrated alucap strip metal (AP) and (b) alucap
over metal 7 (AP/M7) microstrip line with a metall/ metal2 (M1/M2) ground
plane.

w: width metal strip
t: thickness
h: height
I: length

t
f
dielectric h

ground plane

Fig. 3. Microstrip line scheme showing geometrical parameters.

polishing process, which is very sensitive to the metal density
[5], and can create topographical and electrical defects called
erosion in high-density areas and dishing in wide lines [6].
To provide a uniform surface planarity, more or less severe
density rules are applied to every metal layers [7]. The density
rule imposes metal density between 20%-80%. The direct
consequence is to make holes for large metal areas. This is
not necessary for the conducting metal strip, but only for large
ground plane usually designed in the two first metal layers.

The integrated microstrip line (Fig. 2) is composed of one
alucap metal ribbon and a ground plane made of metall and
metal2 stacked layers. The ground plane includes holes that re-
spect the metal density rules in such a way that the two metal
layers shield completely the high-resistivity silicon substrate
[8]. The gap between the metal ribbon and ground plane is com-
posed of a silicon—oxide layer. For the design of the line, an ex-
emption to the rule was authorized around the metal trip of the
line.

When the strip metal is only composed of alucap, this con-
figuration [see Fig. 2(a)] results in propagation lines with char-
acteristic impedances from 15 to 69 €2 in compliance with the
CMOS 45-nm technology recommended rules, from 15 to 62 €2
in 32 nm and from 15 to 65 €2 in 65 nm. When the strip metal is
composed of alucap and metal 7 stacked [see Fig. 2(b)], the re-
sulting characteristic impedances are from 25 to 50 €2 in 65 nm,
from 20 to 52 €2 in 45 nm, and from 25 to 53  in 32 nm.

III. MODEL CHOICE AND DESCRIPTION

Fig. 3 shows the geometrical parameters of a microstrip line.
Currently, three main models or approximate solutions are avail-
able to describe the behavior of such a line as a function of the
frequency and its characteristic parameters.

These three main analytical models were formulated respec-
tively by Wheeler [9], Schneider [10], and Hammerstad and
Jensen [4]. Each of these models has advantages and drawbacks
and we can find in the literature several papers that point out the
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limitations in different cases and some improvements to match
model with measurements [11], [12].

However, these models can be used as a basis to approach a
real case of application. The more important problem reported in
literature is the determination or the representation of the dielec-
tric constant over a wide range of frequencies. For this purpose,
one possibility is to use microstrip lines, and for this reason pa-
pers using this configuration [13] can be found in the literature.
An important consideration is that the thin-film microstrip line
is quite different from classical microstrip lines in terms of di-
mensions. First, the widths of integrated lines are in the range
of a few micrometers and not hundreds of micrometers, as in
printed circuit boards, and secondly, the metal layer thicknesses
are in the range of micrometers or less, increasing conductor
losses. Some papers present transmission line models, but the
used technology is not clearly presented and the frequency range
is generally limited to a few gigahertz [5]-[9]. The three models
are quickly analyzed to detect the more accurate one in our con-
ditions of design tools and technology.

On the Wheeler model, the synthesis and analysis equations
are based upon a conformal mapping’s approximation of the
dielectric boundary with parallel conductor strips separated by a
dielectric sheet. Moreover, this model can only be applicable to
alumina type substrates with relative permittivity &, in the range
of 812, not to silicon substrates (&, ~ 4). For this reason, the
model is unusable for our purposes.

The Schneider model defines two operating regions according
to the geometrical parameters of the line, mainly width and
height. The separation region determined by w/h = 1 is lo-
cated in the range of our application. This limitation implies a
noncontinuity of the model, which makes it unusable here.

Aforementioned limitations lead to choosing the Hammer-
stad and Jensen model [4] because it allows a wide range per-
mittivity €, and w/h ratio values. Furthermore, it fits well with
the realistic conditions of integrated lines and provides the best
accuracy. Moreover, this model has to be improved to take into
account back-end effects in CMOS technologies.

The basis of the model proposed in [4] is to consider the
nonquasi-TEM mode. With this assumption, the characteristic
impedance and effective permittivity of the line are expressed
as a nonlinear function that depends on physical dimensions of
the line.

First of all, the static resistance Rp¢ of the integrated line is
added to the model, which does not take it into account, as it is
negligible in lines on the printed circuit board. The resistance is
expressed by

Rpo =2 (1)
wt
where p, w, t, and [ are, respectively, the resistivity, width, thick-
ness, and length of the metal strip.

The characteristic impedance Z.q (e, w, h) and effective per-
mittivity eefo(e,-, w, h) that depend only on the physical and
geometrical parameters of the line are then established from
[4]. A fitting parameter Coff e, g multiplies € g0 (~ 4, in this
case) to fit measurements. For the 65-, 45-, and 32-nm technolo-
gies, Coff e.og = 1.3. This result is not surprising because
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the three technologies have the same physical parameters, only
the dimensions change. Furthermore, this result is in accordance
with the literature [14], [15]. The correction parameter takes into
account the effect of the nitride passivation layer (g, = 8) de-
posited above the highest metal strip of the line and which in-
creases the e,.g0 parameter.

Since the equations for Z.o(&,, w, h) and yefro (&, w, h) as-
sume that the metal strip thickness is null (¢ = 0 pum), the
linewidth must be corrected. Indeed, growing the strip thick-
ness is physically equivalent to enlarging the strip width so that
w becomes w + Aw [4]. Since line geometries are different be-
tween silicon and on printed circuit boards, a correction param-
eter, whose value is Coff_Aw = 0.4 for the 45-nm technology
and 0.55 for the 65- and the 32-nm technologies (whose metal
layers have larger thickness), is applied on Aw to fit measure-
ments. A similar correction of the effective width value has been
done in [2].

Thus, modified formulas for the characteristic impedance and
the effective permittivity applied to thin-film microstrip lines are
established. The second step is to take into account the wave
dispersion by making these parameters dependent on the fre-
quency. Z.o and eefp established from [4] are then written as

Zo(f.enrw + Aw, b)
= Zeo(er,w + Aw, h)

% Ercﬂ(5r7w+Aw>h) 5rcﬂ(f75r7w+Aw7h) -1
Evett(fy€r, w + Aw, h) epero(er, w + Aw, h) — 1

(2)
and
5reff(f7 er,w + Aw, h)
=&r — 61re{"f0(6’r‘7 w + A’UJ./ h’)
" 1
72 pohf(er—1)
1 + GZEO(ET,w—i-Afu(:h)emrm (er,w+Aw,h)
1

. (3)

27 Zco(er,w+Aw,h)
Lo
V o

The last step is to establish from those equations the wave
propagation constant v = « + 70, where « and (3 parameters
are, respectively, the attenuation and propagation constant.

These expressions are established from [4] as a function of the
corrected e, (f,&r, w + Aw, h) and Z.(f,e,,w + w, h) and
the microstrip line physical and geometrical parameters (Fig. 3).
The microstrip line [Z] matrix can be written as

Ze Z
tanh(~1) sinh(~y1)
[Zlinc] = (4)
Z. Zc
sinh(~1) tanh(~1)

where each parameters depend on f, €,, w + Aw, h, and [.
To use the developed model in the Cadence framework for
Eldo, Spectre, or ADS simulations, the designer has to first
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Fig. 4. Scheme of the T line model.

create a black box with w and / component description format
parameters and make this object point to the netlist including the
model. This allows an easy correspondence between the layout
and the schematic for millimeter-wave designers.

To include the matrix (4) in either Eldo, Spectre, or an ADS
netlist, its components have to be identified as a T model pre-
sented in Fig. 4.

Z1, and Z, are described by

+ (&)

and

Ze(f,ersw+ Aw, h)
Zy = / ’
> sinh(y(f,er, w + Aw, h)l) ©

Equations (5) and (6) are written into a netlist for the simula-
tors. As Eldo and Spectre only accept R, L, and C passive pa-
rameters, /1 and 7 [see (5) and (6)] should be written in a com-
plex form a + jb and identified with R, L, and C in the model
netlist. Furthermore, Spectre cannot support frequency-depen-
dent components. With this simulator, the frequency has to be
fixed: this implies that the model is valid only at the chosen fre-
quency.

For an ADS simulator, (5) and (6) can be directly written in
the netlist using complex form.

IV. MEASUREMENTS AND PARAMETER EXTRACTION

To develop an accurate model of thin-film microstrip lines in
65-, 45-, and 32-nm technologies, ten lines were designed as
reported in Table I.

The lines are 500- and 800-4 m long to enable an accurate ex-
traction of the attenuation constant without parasitics up to 110
GHz. Furthermore, all the lines have a metall/metal2 ground
plane. The accesses to the line are composed of RF pads and
50-pm length accesses on each end of the line (Fig. 5).

Measurements of the S-parameters of the lines are performed
using an ANRITSU ME7808C Broadband vector network an-
alyzer (VNA) and a semiautomatic Cascade S300 station. The
measurement RF probes are Cascade Microtech Infinity probes
in a ground-signal-ground (GSG) configuration.

For the calibration of the VNA, we had at our disposal the
Cascade impedance standard substrate (ISS) with the reference
104-783. The calibration can be performed by using other cal-
ibration devices like on-wafer standards or the GaAs substrate.
The last one is used for the National Institute of Standards and
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TABLE I
LINES REALIZED IN CMOS 65, 45, AND 32 nm

Technology Metal strip Width Length
Composition (pm) (pm)
Line 1 65nm AP/M7 9 800
Line 2 65nm AP/M7 4.4 800
Line 3 65nm AP 9 800
Line 4 65nm AP 44 800
Line § 45nm AP/M7 9.2 800
Line 6 45nm AP/M7 3 800
Line 7 45nm AP 9.2 800
Line 8 45nm AP 3 800
Line 9 32nm AP 500
Line 10 32nm AP 3 500

50 pm access line

| 800 um long line
i
1

measurement
probes

Fig. 5. Microphotography of a 9.2-um-wide line 800-yum long, each with
metall/metal2 ground plane in 45-nm technology with the RF pads and
accesses.

Technology (NIST) multiline [line-reflect-line (LRL)] calibra-
tion. We have tried to find the best possible calibration proce-
dure.

With the Cascade ISS, three calibrations are possible:
short-open-load-thru (SOLT) [16], load-reflect-match (LRM)
[18] and load-reflect-reflect-match (LRRM) [17]. After each of
the calibration, the reflection and transmission coefficient of an
Alucap line of 9.2-ym width and 800-xm length in a 45-nm
CMOS technology were measured. The measurement results
are presented in Figs. 6 and 7. The SOLT calibration is very
noisy, as it can be observed on the transmission coefficient in
Fig. 7. Thus, this calibration was eliminated. The LRM and
LRRM calibrations give very close results. However, as it is
stated in [19] and [20], the LRM calibration technique requires
a match load for each ports of the VNA. If the two match loads
are not equal, the measurement accuracy is reduced. Moreover,
the probe placement error has less influence when LRRM
calibration is used [17]. For these reasons, we decided to use
the LRRM calibration.

To extract the S-parameters of the line from measurements,
the accesses (RF pad and 50-ym access) are de-embedded using
the method presented in [21]. This method that removes pad par-
asitics and pad-line discontinuities is used for the characteriza-
tion of lossy integrated transmission lines and enables an accu-
rate characteristic impedance measurement. The characteristic
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Fig. 6. Measured reflection coefficient of a 45-nm technology microstrip line
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Fig. 7. Measured transmission coefficient of a 45-nm technology microstrip
line with different VNA calibrations.

impedance (7), propagation constant (8), and attenuation con-
stant (9) of the microstrip line have been established from [21]
using the corrected Z parameters

+

8.686 |real <]0g ) \/7 ) ‘

o= (7

imag <log ( 11 + 4 / 1) ’

B = (®)

Z.= \/ Z121 - Z221 )

where [ is the line length.

V. VALIDATION OF THE MODEL

The improved model is compared to the other models and
measurements on Figs. 8—10. For this purpose, an alucap/metal7
line of 9-pm width and 800-xm length in a 65-nm technology
is chosen. The characteristic impedance obtained with the
Schneider and Wheeler models are much larger than the mea-
sured one. The improvements obtained with the presented
model are clearly visible on Figs. 8-10.

Figs. 11-13 show, respectively, the characteristic impedance,
propagation constant, and attenuation constant measured and
simulated for two alucap/metal7 metal strips of 4.4- and 9-m
width and 800-xm length in 65-nm technology.
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Figs. 14-16 show, respectively, the characteristic impedance,
propagation constant, and attenuation constant measured and
simulated for two alucap metal strips of 3- and 9.2-pm width
and 800-pm length in 45-nm technology.
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Figs. 17-19 show, respectively, the characteristic impedance,
propagation constant, and attenuation constant measured and
simulated for two alucap metal strips of 3- and 9-pm width and
500-pm length in 32-nm technology.

The results (Figs. 11-19) show good agreement between
measurements and simulations: the model is, therefore, vali-
dated millimeter-wave frequencies for different linewidths and
different technologies.

The resonance frequency observed at 100 GHz on the char-
acteristic impedance depends on length, on loading impedance,
and appears for a A/2 length line. Thin-film microstrip lines
often used in millimeter-wave designs have a maximum length
of 500 pm to avoid this frequency resonance. Nevertheless, the
difference between measurement and simulation observed from
70 to 110 GHz on the characteristic impedances curves comes
from the model [see (5) and (6)], which does not well describe
the resonance of the lines.
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Table II presents the measured and simulated characteristic
parameters of the realized lines at 60 GHz. This frequency is
one of the most used for millimeter-wave applications.
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TABLE II
COMPARISON MEASUREMENTS VERSUS SIMULATION OF THE
LINES CHARACTERISTIC PARAMETERS AT 60 GHz

Techno. [ Metal strip | Width |Alpha (dB/mm)| Zc(Q) at
Comp. (nm) at 60 GHz 60 GHz
Meas. [ Sim. | Meas. | Sim.
65nm AP/M7 9 1.15 1.15 37 37
65nm AP/M7 4.4 1.20 1.21 52 52
65nm AP 9 0.97 | 0.99 47 47
65nm AP 4.4 1.18 1.21 65 65
45nm AP/M7 6 1.12 1.2 42 42
45nm AP/M7 3 1.22 1.25 55 55
45nm AP 9.2 1.04 1.05 43 43
45nm AP 3 1.22 1.22 69 69
32nm AP 9 1.1 1.11 44 44
32nm AP 3 123 | 118 | 59 62
8 - | = = model
s 60 meas.
o = = = ADS Multilayer
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E
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Fig. 20. Characteristic impedance measured and from simulators.

The results show good agreement between measurements
and model for all the lines. The developed model is valid for
linewidths between 4.4-25 pm in 65 nm and between 3-25 um
in 45- and 32-nm technologies.

VI. COMPARISON BETWEEN ELECTROMAGNETIC SIMULATORS

Figs. 20-22 show a comparison between measurements and
simulations performed with Momentum, ADS Multilayer, and
this work simulated with Eldo of a 9.2-m width alucap metal
strip and 800-xm length in 45-nm technology.

The line simulated with Momentum is 100-zm long to avoid
time-consuming simulations. Moreover, the physical and geo-
metrical parameters of the metal and oxide layers result from
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TABLE III
COMPARISON BETWEEN SIMULATORS
ADS Multilayer | Momentum 2008 | Proposed Model
-time of -simulation of the | -time of simulation
simulation (few | layout (few sec.)
Benef sec.) -help for attempt - parametric model
* | -parametric model (no fit w, )
model (w, /) parameter)
-only used with | -time of simulation | -does not work
Agilent tools (> 1 hour for EM well with Spectre
study and />100
Draw. pm)
-insertion into
cadence via s2p
black box

the process description of CMOS 45-nm technology from the
STMicroelectronics.

The same comparisons have been made in 65- and 32-nm
technologies, but not presented here, and have given similar re-
sults. An excellent agreement is obtained between the analytical
model compared to the other softwares up to 110 GHz.

Table III presents the benefits and the drawbacks of each sim-
ulation tool. Simulation time and integration into a Cadence en-
vironment have been compared. These results show the interest
of using the proposed analytical model to simulate the transmis-
sion line frequency behavior.

In further development, this model will be used to design
matching lines for amplifiers in order to validate the model in
the context of circuit design.
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VII. CONCLUSION

The model of thin-film microstrip line is improved using
CMOS 65-, 45-, and 32-nm STMicroelectronics processes,
and validated at millimeter-wave frequencies. It takes physical
parameters like conductor dimensions and material properties
into account. A good agreement between simulations and mea-
surements is observed for the main line parameters (attenuation
and propagation constants and characteristic impedance) as
compared to commercial softwares. Some design restriction for
the designer is also pointed out like the line length or linewidth
that must be chosen carefully to avoid the line resonance
frequency. The insertion of the model into Cadence allows
an easy correspondence between the layout and schematic
for millimeter-wave designers. This model can be developed
and implemented in the three main computer-aided design
simulators for any technologies using the same fit parameters.
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ABSTRACT: Novel 3D metal-oxide-metal capacitors for 60
GHz applications in a CMOS 45 nm process are proposed.
Relatively high capacitances density of 3 fF/um’ and quality
factors from 3.2 to 10.2 at 60 GHz are measured. The study is
validated up to 110 GHz for different capacitance values.
KEY WORDS: interconnect levels, CMOS 45 nm technology,
millimeter wave frequencies, MOM capacitors.

1. INTRODUCTION

The market of wireless transmission systems is growing
and new industrial, scientific and medical bands will be
available for new applications in the millimeter wave
(mmw) frequency range. In parallel, silicon technologies
offer transistors with transition frequency (fr) greater than
100 GHz. This allows the realization of fully integrated
radio frequency (RF) analog circuits on silicon, which is a
key feature for future millimeter wave communication
systems. In this context, integrated capacitors are critical
elements of these circuits. They should have a high
capacitance density, a high quality factor (Q) and low
parasitic series elements values. Today three main
integrated capacitors are used at radiofrequencies: the
metal-oxide-metal (MOM) capacitor, the metal-insulator-
metal (MIM) capacitors and the 3D trench capacitors. The
MOM capacitor does not need another process step like
the MIM one [1-2] or process modifications like the 3D
trench capacitors [3]. Moreover the performances of these
three types of capacitor are well known at low frequencies
[1-5] but never shown at mmw frequencies. This paper
presents an innovative structure of integrated 3D MOM
capacitors in a standard advanced CMOS process used for
60 GHz applications.

The MOM capacitors are designed in the interconnect
levels with metal and insulator layers (the back-end of
line) of the STMicroelectronics 45 nm CMOS process
node. This process has MOS transistor with f/fyjax higher
than 100 GHz. The presented MOM capacitors could
easily be integrated in circuits used for millimeter wave
applications as coupling or decoupling capacitors. A
coupling MOM capacitor should have low losses and the
decoupling one should have high capacitances with low

series parasitic element values, which imply a high quality
factor.

2. INTERCONNECT LEVELS DESCRIPTION AND MOM
CAPACITOR DESIGN

The STMicroelectronics 45 nm bulk CMOS process offers
7 copper metal layers (5 thin + 2 thick) and one thick
aluminium metal layer (alucap) as shown Figure 1. Each
metal layer is separated by one silicon oxide layer and a
nitride passivation layer is placed above the alucap to
protect the circuits.

Nitride layer
Alucap
Metal 7

Metal 6

Metal 5
Metal 4
Metal 3
Metal 2
Metal 1
Poly Si

Inter metals via

Active

Silicon substrat

Figure 1 Cross section of the STMicroelectronics CMOS
45 nm overall process.

The metal fingers which compose the MOM capacitors are
designed to maximize the capacitance density. Metal 5, 6
and 7 are used to design the 200 fF transmission capacitor.
The large size of the metal 6 and 7 paths enable low
resistivity of the device. Figure 2 shows an example of a
3D Metall/Metal5 MOM capacitor.

out

metal 6

metal 1

Figure 2 Cross section of a Metall/Metal5 MOM
capacitor.

The  capacitance  density  performed with a
metal5/metal6/metal7 MOM capacitor is 1 fF/um” As



examples a 215fF MOM capacitor performed with
metal5/metal6/metal7 exhibits a quality factor of 6.8 at
60 GHz and a 1,15 pF MOM where all metals are stacked
has a quality factor higher than 10 at 60 GHz.

I1l. MODEL AND DESCRIPTION

The complete equivalent electrical schematic commonly
used for integrated capacitors is presented in [4]. The
presented MOM capacitors have an electrical equivalent
model simpler (Figure 3), where the substrate losses are
removed because of the very low capacitive coupling. This
simple model can be easily used in computer aided design
software. It includes series elements R), L, and Cp
modeling respectively the resistive and dielectric losses,
the inductive part of the electrodes and the intrinsic
capacitance of the device. Two parallel capacitors C; are
added to model the low parallel capacitive coupling.

The designed MOM capacitors have been modelled using
Post Layout Simulation (PLS), a parasitic extraction tools.
This software extracts the capacitance C, and the
resistance R, from the layout. The capacitance extraction
value has been validated with Quickcap software, a
capacitance extraction tools. The inductance L, is
extracted from measurements.

C
Lo PR
CI I
T I

Figure 3 Equivalent electrical model of the MOM capacitor

4. MEASUREMENTS AND PARAMETER EXTRACTION

S parameters measurements of the capacitors are
performed using an Anritsu ME7808C Broadband Vector
Network Analyser (VNA). However, small capacitance
values (lower than 5 fF) are very difficult to extract from
measurements du to the accuracy of the RF setup.

To extract the S parameters of the capacitors from
measurements, the accesses (RF pad and two 50 pm long
access lines) presented Figure 4, are de-embedded using
the method presented in [6]. This method involves the
measurement of an open circuit and a short circuit. This
correction method is particularly suitable for the extraction
of Y or S parameters of discrete passive elements such as
capacitors or inductors.

50 pm
accesses

MOM capacitor

Figure 4 Micro-photography of a MOM capacitor test
structure in CMOS 45 nm technology with the RF pads and the
accesses.

From the corrected Y parameters, the intrinsic elements of
the equivalent model (Figure 3) of the MOM capacitors
can be written as

imag(Y,, )+imag(Y,
C, = g( 11)w g(Y;,) (1)
1
Ly=—— @)
Cy.y

1
R, = —real(—] 3)

Y,

Cy= )
1+1-4imag(Y,, ) R}
where o is the angular frequency of the signal and ®, the

resonance one.

2.imag(Y ;5 ) [w_j—l}i 4)
;) @

5. VALIDATION OF THE MODEL
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Figure 5 Simulated and measured Y, parameters of a 215
fF MOM capacitor.
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Figure 6 Simulated and measured Y,; parameters a 1.15 pF
and a 5.6 pF MOM capacitor in CMOS 45nm.

A comparison between the measured and the simulated Y5,
parameters of the MOM capacitors is presented in Fig. 5
and Fig. 6. The simulations are made with Cadence
framework and Eldo as simulator.
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Figure 7 Measured quality factor of the 215 fF MOM
capacitors.

The quality factor is extracted from measurement using the
relation:
1

Q Ry.Cy.w ©)
where Ry and C, are the series resistance and capacitance
of the MOM capacitor. For a 215 fF MOM, the result
presented Figure 7 gives 6.8 at 60 GHz, which is higher
than those obtained with MIM capacitors [1-2] but lower
than those obtained with trench capacitors [3].
Nevertheless the trench capacitors are not able to reach
very high quality factor at very high frequencies. The
results show Figures 5 and 6 a good agreement between
measurements and simulations: the model is therefore
validated close to 60 GHz for different MOM designed in
a CMOS 45 nm process. The extracted lumped elements of
the designed MOM capacitor are presented in Table 1. It is
shown that the quality factor increase with the capacity
density.

6. CONCLUSION

An innovative structure of 3D MOM capacitor designed in
a standard CMOS 45 nm STMicroelectronics process was
presented. These MOM capacitors dedicated to mmw
applications present high capacitance density from 1 to 3.2
fF/um” and losses lower than 1 dB at 60 GHz. Moreover,
the presented MOM capacitors have higher Q (from 3 to
10) than MIM, and lower losses than 3D trench capacitors
due to the very low coupling effect with the substrate, in
an advanced CMOS process.

TABLE 1 Extracted lumped elements of MOM
capacitors with the metal stack

Dens. (fF/um?
er-:smgtallpsm ) Co C1 Ro Lo fres. @Q60
levels (PF) | (FF) | (Q)| (PH) | (GH2) | <\
1 0.12
M5/M7 9 1,97 |04 | 3 160 3.2
11 0.21
M5/M7 5 35 (03| 5 110 | 6.7
3.1 0.62 0.4
M5/M6 9 |3 |5 | 1 80 | 95
3.2
M1/M6 115 | 44 |07 15 | 70 | 102
3.1
M1/M6 56 | 195 | 1 | 74 25 X
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Abstract— A fully integrated single-pole double-throw (SPDT)
transmit/receive switch (T/R switch) is implemented on a
standard 45nm CMOS process. This circuit is dedicated to fully
integrated CMOS RF front end modules operating at 94 GHz.
The traveling-wave topology was used to minimize the insertion
loss at millimeter wave frequencies. The switch exhibits a
measured insertion loss of 5.3 dB, an isolation of 20.5 dB, and a
return loss at Tx/Rx port of -12 dB at 94 GHz. An input 1dB
compression point higher than 11 dBm is measured at 60 GHz
and 15 dBm at 94 GHz after simulation. Excellent agreement
between measurement and simulation results is observed.

I. INTRODUCTION

CMOS technologies are enabling integration of high
frequency applications like Radar (77 GHz and 94 GHz). As
an essential component for wireless transceivers,
transmit/receive (T/R) switch with low insertion losses, high
isolation and high linearity is required. The feasibility of
CMOS single-pole double-throw (SPDT) switch operating at
frequencies lower than 10 GHz has been demonstrated
previously [2-6], at quasi-millimeter wave frequencies [7] and
[8] and at millimeter wave frequencies [9-12] but not in a
standard CMOS process dedicated to fully integrated systems.

This paper describes the implementation of a single-pole
double-throw (SPDT) transmit/receive switch in a standard
45nm CMOS technology for 94 GHz applications and
dedicated to be integrated in a RF Front-end.

The switch needs active and passive structures like
propagation lines, so an accurate modeling of these
components to ensure high performances is needed during
design. In this context, the second section is devoted to
passive structures description, integration and modeling in the
back-end of line (the interconnect levels with metal and
insulator) of the STMicroelectronics 45 nm CMOS process. In

section III, the MOS extrinsic and intrinsic model is presented.

In the fourth section, the RF switch design methodology is
described. Switch measurements are explained in section V. In
the last section, simulations and measurements of the insertion
losses, isolation, return losses and large signals are presented.

II. PASSIVE STRUCTURES

The 45nm bulk CMOS back-end of STMicroelectronics
offers 7 copper metal layers (5 thin + 2 thick) and one thick
aluminium metal layer (Alucap). Each metal layer is separated

by one silicon oxide layer. In this process, the best choice of
passive structure is the microstrip line with two-metals ground
plane (Metal 1 and Metal 2) and a one metal conducting layer
(Alucap) as shown in Fig. 1. The discrimination factor is the
attenuation constant for a given characteristic impedance.

The microstrip line ground plane includes holes to respect
the metal densities rules in such a way that the two metal
layers completely shield the high resistivity silicon substrate.
The gap between the metal ribbon and the ground plane is
composed of a silicon oxide layer.

— metal strip

- dielectric

" Fground plane

—Si substrate

Fig. 1. Scheme of an integrated Alucap strip metal microstrip line with a
Metall/Metal2 ground plane

This configuration (Fig. 1) allows propagation lines with
characteristic impedances from 15 Q to 70 Q in compliance
with the CMOS 45nm technology recommended rules. An
accurate model presented in [1], describing the behavior of the
lines for different metal strip widths (corresponding to
different characteristic impedances Zc), is developed and
included into a computer aided design tool.
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100 *l meas. w=9.2 uym
90 — = model w=3 pm
=~ 80 ‘ meas. w=3 ym
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Frequency (GHz)

Fig. 2. Simulated and measured characteristic impedance



Fig. 2 and 3 show a comparison between measured and
simulated attenuation constant and characteristic impedance
for a 9.2 um and a 3 um width and 800 pm length lines.

At 60 GHz, a 43 Q characteristic impedance line exhibits
an attenuation constant of 1.05 dB/mm.

An excellent agreement between measurement and
simulation for the passive structure at millimeter wave
frequencies is observed Fig. 2 and 3. It enables a SPDT switch
design with high control on losses and on impedance
matching at the desired frequency of operation.

1.6 - /
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% 1 S //./G-g,f/
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(_‘:- 0.6 Y/ meas. w=9.2 ym
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02 | ‘ meas. Yv—3 MM
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Frequency (GHz)

Fig. 3. Simulated and measured attenuation constant

1. MILLIMETER WAVE MOS MODEL
An existing PSP (Penn State Philips) model dedicated to
RF applications is used and complemented with an extrinsic
model including parasitic elements from the access like series
resistors, coupling and substrate capacitors and access lines.

drain
access

gate source drain active

Fig. 4. Scheme of MOS connection

The coupling and substrate capacitance extraction is done
using Quickcap tool and the parasitics resistances of each

access are extracted using Post Layout Simulation (PLS) tools.

The top drain access is modeled as a cascade of small
Metal5/Metal6/Metal7  series  microstrip  lines  with
Metall/Metal2 ground plane (Fig. 4 and 5).
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*— = ---
C gate-substraté =60
~ ESD protect =60 nm =00 nm
e diode W=l um - W=l um
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Fig. 5. MOS extrinsic model used at millimeter wave frequencies

IV. SWITCH DESIGN METHODOLOGY

The SPDT  switch is  implemented in  the
STMicroelectronics standard 45 nm CMOS process. The
nMOS transistors have a f; of 160 GHz and a f,,,. over 200
GHz.

The switch is composed of two distributed single-pole-
single-throw (SPST) switches connected to a matching T-
junction (Fig. 6). The four transistors M1 to M4 have a 40 nm
gate length, a total gate width of 43 pm (Fig. 6). The on-state
resistance Ron of the MOS is 12 Q and the off-state
capacitance of the transistors is 50 fF. The gate biasing Vgg,
and Vgg, are applied through access lines with capacitor of
1pF in parallel to ensured parasitic RF and DC decoupling.

1p F decoupling 1 Veel
MOM capacitor 76570
______ =80 um -
r ! ort 2
| matching T!
LjfllCt_1011_ _: M1 M2 output
W=43 pm| ;‘:33 MM RF pad
_ = [[=40 nm
=40 nm ]
"""" — -

. i [
mput : 50 Q
RF pad | \

: Ze=40Q Zc¢=62Q Zc¢=62Q Ze=62Q

| /12250 um =50 um 1=100 um =230 pm

|

1

1

1

1

/ / / / output
RF pad
|
Lo L + ) ) ) ) g —
series line M3 M4 |
Zc=40Q w=43 pm| w=43 um| 50 Q

=50pum [=40 nm

1p F decoupling

MOM capacitor

— [I=40 nm

Ze¢=57Q
=80 pm

1 Vag2

Fig. 6. Schematic of the 94 GHz SPDT switch including element values

In the transmit path, from port 1 to port 2, when the control
voltage Vgg; (Fig. 6) applied to the gates of M; and M, is set



to OV and Vgg, = 1 V, the MOS M, and M, are tuned off and
are equivalent to two capacitors of 50 fF. The integrated
microstrip lines loaded with the off-state capacitances of the
parallel MOS form an artificial line to pass the RF signals.

In the receive path, from port 1 to port 3, when the control
voltage Vgg, applied to the gates of M3 and M, is set to 1V
and Vgg,=0 V, the MOS M; and M, are turned on and work in
the linear region with low on-state resistance Ron = 12 Q.
This shorts the RF signal to the ground.

Then the MOS dimensions are chosen to be a compromise
between low insertions losses and high isolation. When the
MOS are in the off-state, small dimensions are needed to
lower the insertion losses due to capacitance coupling in the
lossy substrate. When the MOS are in the on-state, large
dimensions are needed to obtain a small value shortening
resistor and consequently a high isolation.

The matching T junction is composed of Zc = 40 Q
integrated thin film microstrip lines (line width of 10 pm),
which is used to transform into high impedance the port 3
while the RF signals pass to the port 2.

V. SWITCH MEASUREMENTS

Fig. 7 shows a photography of the SPDT switch
implemented in the 45 nm CMOS process. The die size is
0.8x0.7 mm2. The capacitors are 3D multi-finger integration
Metal Oxide Metal (MOM) structures.

S AAAM
Fig. 7. Micro-photography of the SPDT switch: 0.8 x 0.7 mm2.

S parameters measurements of the circuit are performed
using an Anritsu ME7808C Broadband Vector Network
Analyser (VNA) and a semi-automatic Cascade S300 station.
A Line Reflect Reflect Match (LRRM) VNA calibration was
used. Output power and compression point measurements are
limited to 65 GHz by using the VNA 65 GHz test set with an
external power amplifier operating in the band 55-65 GHz and

the input power is limited to 11 dBm at the input of the device
under test.

Power calibrations are done via an Agilent V8486A power
sensor coupled with an Agilent E4418B power meter. The RF
probes used are Cascade Microtech Infinity Probe in a
ground-signal-ground (GSG) configuration.

VI. COMPARISON OF MEASUREMENT AND SIMULATION

Fig. 8 shows the SPDT switch measured and simulated
insertion losses (S,; parameter) and return losses (Sy;
parameter). Fig. 9 shows the measured and simulated isolation
(S3; parameter) and Fig. 10 shows the switch large signal
parameters.
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Fig. 8. Simulated and measured switch insertion losses (S, parameter) and
return losses (S;; parameter).
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Fig. 9. Simulated and measured switch isolation (S31 parameter).

When the SPDT switch is in on-state from port 1 to port 2,
with Vgg; = 0V and Vgg, = 1V, the measured insertion losses
(S21) is 5.3 dB at 94 GHz, the measured return losses (S11) is
-12 dB at 94 GHz and the measured isolation is 20.5 dB at 94
GHz from port 1 to port 3.



The input 1dB compression point measured with the VNA
65 GHz is higher than 11 dBm at 60 GHz. As extension,
simulations give an input 1dB compression point of 15 dBm at
94 GHz.

The results presented in Fig. 8 to 10 show excellent
agreement between measurements and simulations which
demonstrate the importance of the passive and active models
accuracy.
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Fig. 10. Simulated and measured output power and power gain.

As shown in Table I, the presented switch has
performances comparable to the ones on different
technologies. The standard 45 nm CMOS process have the
disadvantage to have a thin back-end of line compared to the
90 nm or older CMOS processes, which imposes high
insertion losses and low isolation. Nevertheless this switch
can be included into a fully integrated front end module
operating at 94 GHz.

TABLE I
CMOS SPDT SWITCH STATE OF THE ART
Freq. | Insertion Isolation
Ref. | (GHz) | loss (dB) (dB) ICP 145 (dBm)
191
CMOS DCto 2t05.8 25 to 40 19.6 @ 40 GHz
50
180nm
[10] 1574
CMOS 45t058 [24.1t026 |4.1 @ 60 GHz
66
130nm
1] 27 to
CMOS 2.7t05 27 to 35 13.8 @ 40 GHz
50
130nm
12] 50 to
CMOS 3to4 27 to 30 15 @ 77 GHz
94
90nm
This > 11 @ 60 GHz
Work (meas.)
cmos | 53 205 17 @ 94 GHz
45nm (sim.)

VIL

A fully integrated millimeter wave SPDT switch in a
standard 45 CMOS process has been presented. The circuit is
included into a fully integrated RF front end module designed
for 94 GHz applications. The switch shows a measured
insertion losses of 5.3 dB, a measured return losses of -12 dB
and a measured isolation of -20.5 dB at 94 GHz. The
measured input 1dB compression point is 14 dBm at 60 GHz
and 15 dBm at 94 GHz after simulation. These performances
have been obtained thanks to an accurate microstrip line
model validated for a large characteristic impedance range and
to an accurate extrinsic MOS model validated at millimeter
wave frequencies.

CONCLUSION
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Abstract — Two millimeter-wave (mmw) Power Amplifiers
(PAs) designed in a 65Snm CMOS process with 8-metal layers
and transistor f/f,.. of 160/200GHz and complying with
125°C electromigration design rules are reported. The
amplifiers are designed to first validate the passive and active
millimeter-wave models and then study the MOS reliability
at 60 GHz. In this way, the PAs design takes electromigration
constraints at 125°C into account which implies limitations
on MOS width and thus on the circuits performances. The
PAs operate from a 1.2V supply voltage. A power gain of
7.8dB and 4.5dB, an OCP 45 of 9dBm and 6dBm with 12.2%
and 12.3% PAE and a saturated output power of 12dBm and
9dBm at 60GHz are measured respectively for the 2 stages
and the 1 stage amplifiers. Excellent agreement between
measurement and simulation results at small and large
signals is observed.

Index Terms — CMOS mmw circuits, 65Snm technology,
power amplifier, microstrip lines, electromigration.

I. INTRODUCTION

CMOS technologies are enabling integration of high
frequency applications like HDMI, WLAN or WPAN
communications (60GHz band). The CMOS Power
Amplifier (PA) is one of the most challenging blocks in a
transmitter due to the important reliability constraints
existing on MOS transistors and losses in the integrated
passive components. The feasibility of mmw PAs has
been demonstrated previously in SiGe technologies [2]
and in CMOS technologies [3] to [7]. Nevertheless
electromigration design rules impact on PA performances
were never clearly established.

Studying the PA reliability consists in investigating the
MOS transistor degradation with time, when subjected to
high voltage levels. To perform this exercise,
electromigration (reliability in current) must be guaranteed
to avoid degradation due to this phenomenon, making sure
to observe only degradation caused by high voltages. This
paper describes the methodology of design of a 1 stage
and a 2 stages PA in 65nm CMOS technology dedicated to
upcoming reliability tests at 60GHz respecting
electromigration constraints at 125°C. These constraints
require limitation on MOS size which impacts the
amplifier performances. Furthermore the developed

millimeter wave models for active and passive devices are
validated through the PAs measurements results.

The second section is devoted to passive structures
description, and modeling in the Back End Of Line
(BEOL) of the STMicroelectronics 65nm CMOS process.
In section III, the MOS extrinsic and intrinsic model
respecting electromigration constraints is presented. In
section IV, the power amplifiers’ design methodology is
described. In a fifth section, simulations and
measurements of power gain, compression point and S
parameters are compared between the two amplifiers.

II. PASSIVE STRUCTURES

Concerning the transmission lines, the best choice for
passive structures is the microstrip line with two metals
ground plane (Metal 1 and Metal 2) and a two metals
conducting layer (Alucap and Metal 7) as shown in Fig. 1.
The discrimination factor is the attenuation constant for a
given characteristic impedance. The ground plane includes
holes to respect the metal density rules in such a way that
the two metal layers shield completely the high resistivity
silicon substrate. The gap between the metal ribbon and
the ground plane is composed of Silicon Oxide.

—metal strip

- dielectric

——ground plane

__Si substrate

Fig. 1. Structure of an integrated Alucap/Metal7 strip metal
Metall/Metal2 ground plane microstrip line.

This configuration allows realizing propagation lines
with characteristic impedances from 25Q to 55Q in
compliance with the CMOS 65nm technology
recommended rules. An accurate model based on [1], to
describe the behavior of the lines for different metal strip
widths  (corresponding to different characteristic
impedances Zc), is developed and included into the

978-1-4244-6689-0/10/$26.00 ©2010 IEEE



simulator tool Mentor Graphics Eldo. An excellent
agreement between measurements and the model is
observed Fig. 2 and 3.

1.6

_ 141 s L)
£
@1 — \Y
T
% 0.6 — Meas.
0.4 —1--Sim. |
0.2 1
0 30 60 90 120

Frequency (GHz)
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III. MILLIMETER WAVE MOS MODEL

An existing PSP (Penn State Philips) model dedicated to
RF application is used and improved with an extrinsic
model including parasitic elements for the access like
series resistors, coupling and substrate capacitors and
access lines.

In a second step, electromigration constraints at 125°C
are included in the design flow. In this way, the maximum
current that can be driven by a transistor and by metal
lines as a function of physical and geometrical parameters
has been calculated. The critical drain and source accesses
areas, crossed by the current in the MOS are presented in
Fig. 4. First of all, to respect the 125°C electromigration
design rules, the maximum current across a MOS finger is
0.35mA for a width of 2.4pm with three metal layers
stacked (Metall/Metal2/Metal3). Secondly the source
access length with three metal layers stacked
(Metal5/Metal6/Metal7) is chosen to be 20um. This value
results from a trade off between the maximum current than
can be driven in this access (due to electromigration
design rules) and the higher number of MOS fingers
which depends on this length. Resulting from the last two

rules, the maximum number of MOS fingers is 60 when
using the topology presented in Fig. 4.

Consequently, the transistor maximum current
respecting electromigration design rules current is
60x0.35=21mA which corresponds to total MOS width of
144pm. Concerning the MOS accesses, the minimum
width of each metal layer follows the Design Rule Manual
(DRM) recommendations at 125°C. Nevertheless, current
reliability constraints impose large metal lines width on
the transistors access to drive high current, which implies
high parasitic capacitances and inductances, so that an
accurate model of the access must be developed (Fig. 5).

source acces
length

source
access

' 1dS/Nineer

\
\
1y

..... finger width

gate active

drain source

Fig. 4. Scheme of MOS connection

The coupling and substrate capacitance extraction is
done using Mantle Quickcap tool and the parasitic
resistances of each access are extracted using Post Layout
Simulation (PLS) tools. The top source access is
distributed and modeled as a cascade of small
Metal5/Metal6/Metal7 series microstrip lines with
Metall/Metal2 ground plane (Fig. 5).
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Fig. 5. MOS extrinsic model used at mmw frequencies.

IV. PAS DESIGN METHODOLOGY

To develop a MOS reliability model at 60GHz and to
validate the millimeter wave actives and passives models,
two amplifiers are designed respecting electromigration
design rules at 125°C. This will allow a future exhaustive



study of the impact of high voltages on the PA reliability
without worrying about electromigration effects.
Consequently the output compression point and gain are
knowingly limited. The amplifiers are composed of class-
A stages using a common source topology as shown in
Fig. 6. Transistors M1 to M3 have a 60nm gate length and
are biased with V44=1.2V (Fig. 6).

The PA 1 stage, designed to validate the actives and
passives models and study the MOS reliability at
millimeter wave, is first described. The transistor M1 has a
total width of 60 pm and is biased at I;;=17mA. For this
stage, the DC power consumption of 20mW enables a
theoretical maximum output 1dB compression point
(OCP,g4p) of 7dBm. The power gain is about 6dB (8dB
without the extrinsic model).
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Fig. 6. Schematic of the 60 GHz power amplifiers including
element values.

The PA 2 stages, is designed to validate the
methodology of design developed in this paper. The
transistor M3 has a total width of 144pm with 60 fingers.
For this second stage, the maximum allowed DC power
consumption (Ppc) of 34mW, enables a theoretical
maximum OCP 4z of 9.5dBm (OCP 4z~ Ppc/4, from [4]).
The M3 Maximum Available Gain (MAG) considering the
model depicted in Fig. 5 is about 5dB (7dB without the
extrinsic model). M2 has a total width of 60um and is

biased at I34=17mA. Furthermore, an increase of the MOS
in each stage ensures a globally high linearity of the
amplifier, while at least 4dB gain is reached per stage.

In a first step, the imaginary part of the MOS output
impedance due to the drain bulk capacitor is cancelled
using a parallel stub. Then the optimum real load
impedances (Rjp,q) for the two stages are determined to
reach the maximum OCP,4g, and a power gain of at least
4dB. R;,q=40Q for the second stage, gives a gain of 4dB
and an OCP 4 of 9dBm (as expected previously). The
value of the load is close to the theoretical one, defined by
V4a/l4g=35Q. Concerning the first stage, a R;,,q=50Q gives
a gain of 6dB and an OCP, 43 of 7dBm.

In a second step passive networks are used to obtain the
optimum real load at the drain of each MOS. These
networks include series transmission lines, DC feed stubs
and series decoupling capacitors (Fig. 6). Optimal Zc and
length of transmission lines are determined to obtain
minimum power losses between stages (close to 1dB). The
stability is ensured by a short line connected to the source
of the MOS acting as a degenerative inductor.

Finally, the input and output networks ensure the
matching of the amplifier to the 50Q2 external impedances.
The total power losses in the 1 stage and 2 stages
amplifiers due to the passive networks are respectively 1
and 2dB at 60GHz, corresponding to a maximum power
gain of 5dB and 8dB respectively.

Fig. 7. Micro-photography of the 1 stage power amplifier
(left) and the 2 stages power amplifier (right).

Fig. 7 shows the photography of the PAs implemented
in 65nm technology. The 2 stages die size is 1x0.6mm?2.
The capacitors are 3D multifinger integration Metal Oxide
Metal (MOM) structures.

V. COMPARISON BETWEEN MEASUREMENT AND
SIMULATION

Fig. 8 to 10 show the two power amplifiers small and
large signal measurement with corresponding simulations.
The measured output Power at Saturation (Pg,) is 12dBm,
and the OCP,4g is 9dBm at 60GHz for the 2 stages PA
with a total power gain of 7.8dB. Py, and the OCP 4 are
9dBm, and 6dBm respectively for the 1 stage PA with a
power gain of 4.5dB. The Power Added Frequency (PAE)
are 12.4% and 12.3% for a consumption of 17mA and



45mA under 1.2V supply respectively for the 1 stage and
for the 2 stages PA. All the MOS are biased with V=1V
and Vg=1.2V. Transistors M1 and M2 drive 17mA each,
while M3 drives 28mA. S;; and S, parameters are below -
10dB for both amplifiers.
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Fig. 10. Simulated and measured 1 stage and 2 stages power
amplifier output power and gain versus input power at 60GHz.

The results presented in Fig. 8 to 10 show excellent
agreement between measurements and simulations at
small and large signals that validates the passive and
active models developed and the design methodology.
Moreover, inter stage passive network topology with one
stub is used to minimize the power losses and finally

enhance the amplifier efficiency. As shown in Table I, the
presented 2 stages PA is at the state of the art by
considering the high output P4, the power gain and the
PAE which lead to a Figure Of Merit (FOM) of 42.

TABLE I
CMOS POWER AMPLIFIERS STATE OF THE ART
Ref Freq | P, P G | PAE | FOM
(GHz) | (dBm) | (dBm) | (dB) | (%)
CMOS
90nm [3] 60 14.2 121 42 | 58 [ 137
CMOS
65nm [4] 62 9 6 45 | 85 | 7.3
CMOS
45nm [5] 60 13.8 11 6 7 30
This work | 60 12 9 7.8 [ 12.2 | 42

(FOM = £2xGxPg,xPAE, from ITRS)

VI. CONCLUSION

A fully integrated power amplifier in a 65nm CMOS
process, operating at 60GHz has been presented. The
amplifier has more than 10dB small signal gain in a
frequency range of 50-62GHz. The obtained results are
above the state of the art by considering the high OCP,gp
and power gain value with the relatively high PAE. The
comparison with previous published results reports the
best FOM never shown in CMOS technology at mmw.
These performances have been obtained thanks to an
accurate microstrip line model validated for a large
characteristic impedance range and to an accurate extrinsic
MOS model for mmw up to 110GHz.
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Abstract — A millimeter-wave Power Amplifier (PA)
implemented in a 65nm CMOS process with 8-metal layers
and transistor fp/fy,x of 160/200 GHz is reported. The PA
operates from a 1.2V supply voltage. A power gain of 13.4 dB,
an output P45 of 12.2 dBm with 7.6 % PAE and a saturated
output power of 13.8 dBm at 58§ GHz are measured. S;; and
S,, are lower than 10 dB, which ensures an input and output
matching to a 50 Q impedance. These results are obtained
thanks to accurate millimeter wave models for MOS and
integrated microstrip lines used as passive components. The
amplifier design takes electromigration constraints at 105°C
into account. Excellent agreement between measurement and
simulation results is observed.

Index Terms — CMOS millimeter-wave integrated circuits,
65nm technology, power amplifier, microstrip lines.

1. INTRODUCTION

CMOS technologies are enabling integration of high
frequency applications like HDMI, WLAN or WPAN
communications (60 GHz band). CMOS Power Amplifier
(PA) is one of the most challenging blocks in a transmitter
due to the important reliability constraints existing on
MOS transistors and losses in the integrated passive
components. The feasibility of mm-wave PAs has been
demonstrated previously in SiGe technologies [5], and in
CMOS technologies [2] - [4], [6] and [7].

This paper describes the implementation of a 4-stages
60 GHz PA in 65nm CMOS technology respecting
electromigration reliability constraints at 105° C.

The second section is devoted to passive structures
description, integration and modeling in the Back End Of
Line (BEOL) of the STMicroelectronics 65 nm CMOS
process. In section III, the MOS extrinsic and intrinsic
model respecting reliability constraints is presented. In
section IV, the power amplifier design methodology is
described. PA measurements are explained in section V.
In a sixth section, simulations and measurements of power
gain, compression point and S parameters are compared.

II. PASSIVE STRUCTURES

In the 65 nm back-end used, the best choice of passive
structure is the microstrip line with two metals ground
plane (Metal 1 and Metal 2) and a two metals conducting

978-1-4244-5458-7/10/$26.00 © 2010 IEEE
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layer (Alucap and Metal 7 layers) as shown in Fig. 1. The
discrimination factor is the attenuation constant for a
given characteristic impedance.

The ground plane includes holes to respect the metal
density rules in such a way that the two metal layers shield
completely the high resistivity silicon substrate. The gap
between the metal ribbon and the ground plane is
composed of Silicon Oxide. This configuration allows
realizing propagation lines with characteristic impedances
from 15 Q to 70 Q in compliance with the CMOS 65 nm
technology recommended rules.

- metal strip

I dielectric

" |-ground plane

__[Si substrate

Fig. 1. Scheme of an integrated Alucap/Metal7 strip metal
Metall/Metal2 ground plane microstrip line

An accurate model based on [1], to describe the
behavior of the lines for different metal strip widths
(corresponding to different characteristic impedances Zc),
is developed and included into the simulator tool Eldo.
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Fig.2. Simulated and measured attenuation constant
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Fig.3.  Simulated and measured characteristic impedance

Fig. 2 and 3 show a comparison between measured and
simulated attenuation and characteristic impedance for a 9
pm width and a 4.4 pm width of 800 pm long each.

At 60 GHz, a 37 Q characteristic impedance line
exhibits an attenuation constant of 1.1 dB/mm and a
propagation constant of 2400 rad/m.

The excellent agreement between measurement and
simulation results of the passive structure up to 110 GHz
presented Fig. 2 and 3 enables an amplifier design with
high control on losses and on impedance matching at the
desired frequency of operation.

III. MILLIMETER WAVE MOS MODEL

An existing PSP (Penn State Philips) model dedicated to
RF application is used and complemented with an
extrinsic model including parasitic elements from the
access like series resistors, coupling and substrate
capacitors and access lines.

In a second step, electromigration constraints are

included in the conception flow. In this way, the
maximum current that can be driven by a transistor and by
metal lines as a function of their physical and geometrical
parameters has been calculated.
The critical areas drain and source accesses, crossed by
the current in the MOS are presented Fig. 4.
Consequently, to avoid electromigration three metal layers
are stacked at the MOS source and drain accesses. The
maximum current across a MOS finger of 4 pm maximum
width is fixed at 0.5 mA.

The width of each metal layer follows the Design Rule
Manual (DRM) recommendations at 105 °C. Nevertheless,
current reliability constraints impose large metal lines
width on the transistors access to drive high current, which
implies high parasitic capacitances and inductances, so
that an accurate model of the access must be developed

(Fig. 5).
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critical area
in term of reliability
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access

etal 7
Ids

gate drain source active

Fig. 4. Scheme of MOS connection

The coupling and substrate capacitance extraction is
done using Quickcap tool and the parasitics resistances of
each access are extracted using Post Layout Simulation
(PLS) tools. The top source access is distributed and
modeled as a cascade of small Metal/5/Metal6/Metal7
series microstrip lines with Metall/Metal2 ground plane

(Fig. 5).
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Fig.5. MOS extr del used at millimet
frequencies

IV. PA DESIGN METHODOLOGY

The amplifier is composed of four class-A stages with
common source topology as shown in Fig. 6. The four
transistors M1 to M4 have a 60 nm gate length and are
biased with Vdd=1.2 V (Fig. 6).

Transistor M4 has a total width of 180 um and is biased
at 0.4 mA/pm, which correspond to the peak f# [4]. For the
last stage, the DC power consumption (Ppc) of 84 mW
enables a theoretical maximum Output 1dB Compression
Point (OCPIdB) of 13.5 dBm (OCPlde Ppc/4, from [4])
The M4 Maximum Available Gain (MAG) considering the



model depicted Fig. 5 is about 6 dB (8 dB without the
extrinsic model).

M3 has a total width of 180 pm and is biased at [4;=64
mA. M1 and M2 are biased under a lower current to
enhance the Power Added Efficiency (PAE), and drive 58
mA each with a total width of 160 pm.

Furthermore, a slight increase of the MOS in each stage
ensures a globally high linearity of the power amplifier,
while at least 4 dB gain is reached per stage.
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Fig. 6.  Schematic of the 60 GHz power amplifier including
element values

In the first step of the design, the imaginary part of the
transistor output impedance due to the drain bulk capacitor
is cancelled using a parallel stub. Then the optimum real
load impedances (Ryq,q) for each stage are determined to
reach the highest OCP 4, and a power gain of at least 4
dB. Rj,q=20 Q for the last stage, gives a gain of 4 dB and
an OCP,gz of 13.5 dBm (as expected previously). This
load value is close to the theoretical one, defined by
Vdd/Idd that gives 17 Q.

Ri0aa=20 Q for the third stage, gives a gain of 4 dB and
an OCP 4 of 12.5 dBm. R;,,¢=25 Q for the two first stages
gives a gain of 5 dB and an OCP 45 of 11.5 dBm each.

The second step is to use passive networks to obtain the
optimum real load at the drain of each MOS. These
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networks include series transmission lines, DC feed stubs
and series decoupling capacitors (Fig. 6). Optimal Zc and
length of transmission lines are determined to obtain
minimum power losses between stages (close to 1 dB).
The stability is ensured by a short line connected to the
source of the MOS acting as a degenerative inductor.

Moreover the input and output networks ensure the
matching of the amplifier to the 50 Q external
impedances. The total power losses in the amplifier due to
the passive networks are of 4.5 dB at 60 GHz, which give
a maximum power gain of 13.5 dB.

V. PA MEASUREMENTS

Fig. 7 shows photography of the PA implemented in
65nm technology. The die size is 1.5x0.6 mm2. The
capacitors are 3D multifinger integration Metal Oxide
Metal (MOM) structures.

Fig. 7. Micro-photography of the four stages power amplifier.
1.6 x 0.8 mm’.

S parameters measurements of the amplifier are done

using an Anritsu ME7808C Broadband Vector Network
Analyser (VNA) and a semi-automatic Cascade S300
station. A Line Reflect Reflect Match (LRRM) VNA
calibration was used. Output power and compression point
measurements are done using the VNA 65GHz test set
with an external power amplifier at the input of the device
under test.
Power calibrations are done via an Agilent V8486A power
sensor coupled with an Agilent E4418B power meter. The
RF probes used are Cascade Microtech Infinity Probe in a
ground-signal-ground (GSG) configuration.

VI. COMPARISON OF MEASUREMENT AND SIMULATION

Fig. 8 and 9 show the power amplifier small and large
signal measurement and simulation results. The measured
P, is 13.8 dBm, and the OCP, 4z is 12.2 dBm at 58 GHz.
The measured power gain is 13.4 dB, while the PAE is 7.6
% for a consumption of 250 mA under 1.2 V supply. All



the MOS are biased with Vgs=1 V and Vdd=1.2 V.
Transistors M1 and M2 drive 58 mA each, while M3 and
M4 drive 64 mA and 70 mA respectively. S;; and Sy,
parameters are below -10 dB.
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The results presented in Fig. 8 and 9 show excellent
agreement between measurements and simulations, that
demonstrate the importance of the passive and active
models accuracy. Moreover, inter stage passive network
topology with one stub is used to minimize the power
losses and finally enhance the amplifier efficiency.

As shown in Table I, the presented PA is above the
state of the art by considering the high OCP,,, the power
gain and the PAE which lead to a Figure Of Merit (FOM)
of 102.

VII. CONCLUSION

A fully integrated power amplifier in a 65 nm CMOS
process, operating at 60 GHz has been presented. The
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amplifier has more than 10 dB small signal gain in a
frequency range of 50-62GHz. The obtained results are
above the state of the art by considering the high OCP, 45
and power gain value with the relatively high PAE. The
comparison with previous published results reports the
best FOM never shown. These performances have been
obtained thanks to an accurate microstrip line model
validated for a large characteristic impedance range and to
an accurate extrinsic MOS model for mm wave up to
110 GHz.

TABLE 1
CMOS POWER AMPLIFIER STATE OF THE ART
Ref Freq ot P, G | PAE | FOM
(GHz) | (dBm) | (dBm) | (dB) | (%)
4 stages
CMOS 60 14.2 12.1 42 | 58 | 13.7
90nm [2]
2 stages
CMOS 62 9 6 45 | 85 | 7.3
65nm [3]
2 stages
CMOS 60 13.8 11 6 7 30
45nm [7]
This work | 58 13.8 122 | 134 | 7.6 | 102

(FOM = £ xGxP,,,xPAE, from ITRS [8])
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Abstract — The effects of dc hot carrier stress on the
characteristics of 60GHz power amplifiers on CMOS 65nm
are investigated. The increase in the threshold voltage, the
decrease in the transconductance and the output
conductance of the MOSFETs caused by hot carriers leads to
a loss performances of the PAs. A reliability study is first
made on a 1 stage PA to validate the ageing model and the
degradation explanation. A drop of 5% the gain, 7% of the
OCP 4p, 7% of the P, are measured at S8GHz after 50 hours
of stress under Vdd=1.7V on a 4 stages amplifier.

Index Terms — CMOS mmw circuits, 65nm technology,
power amplifier, hot carrier stress, reliability.

[. INTRODUCTION

CMOS technologies are enabling integration of high

frequency applications like HDMI, WLAN or WPAN
communications (60GHz band). The CMOS power
amplifier (PA) is one of the most challenging blocks in a
transmitter due to the important reliability constraints
existing on MOS transistors and losses in the integrated
passive components.
The feasibility of millimeter wave (mmw) PAs has been
demonstrated previously in SiGe and CMOS technologies.
Reliability hot carrier impact on PA performances has
been studied [8] and [9] but never at millimeter wave
frequencies. Indeed, during operation, common source
class A mmw power amplifiers degradation is due to the
hot carrier injection phenomenon.

Reducing the transistor channel length turns the hot
carriers into an important reliability issue [4] to [9].
Carriers in the channel can gain high energy (hot carrier)
in the pinch off region and cause an avalanche effect very
similar to what happens in a reverse-biased p-n junction.
The collisions of hot carriers with the atomic bonds at the
interface of the substrate and gate oxide leads to the
generation of dangling bonds, also known as interface
traps [7]. These traps affect different parameters of the
MOS.

Effects of hot carriers on the RF characteristics of single
NMOS transistor have been before reported ([4] to [9]).

978-1-4244-6241-4/978-1-4244-6242-1/
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Studying the power amplifier reliability consists in
investigating the MOS transistor degradation with time,
when stressed under high voltage levels.

In this paper, a dc hot carrier reliability model is
demonstrated to be correct at 60 GHz thanks to a 1 stage
60 GHz power amplifier reliability study in CMOS 65nm.
An ageing study is also done on a state of the art 4 stages
PA [1]. The reliability model is validated thank to
comparison with the measurements of the PA
characteristic parameters (small and large signals)
degradation after 50 hours of stress under Vdd=1.7V
power supply. The reliability test protocol is also
described.

The section II is devoted to the devices and circuits
description. In section III, the experimental procedure is
presented. In section IV, simulations and measurements of
power gain, compression point and S parameters are
compared for the two amplifiers before and after stress
and the results are discussed before conclude.

II. DEVICES AND CIRCUIT DESCRIPTION

The developed design methodology of the PAs is
described in [1] and their performances are summarized
on Table I. The PAs are biased under Vdd=1.2V and are
matched to the 50 ohms external impedances.

To design a millimeter wave power amplifier, a thin

film microstrip line and an accurate millimeter wave MOS
model are developed [1]. For this purpose, an existing PSP
(Penn State Philips) model dedicated to RF application is
used and improved with an extrinsic model.
This model includes parasitic elements due to drain,
source and gate accesses like series resistors, coupling and
substrate capacitors and access lines. Electromigration
constraints at 125°C are also considered in the design
flow. The amplifier power gain is inversely proportional to
the gate length [2]. Increasing this dimension to gain life
time deteriorates the PA efficiency.

2010 IEEE Radio Frequency Integrated Circuits Symposium
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Fig. 1. Schematic of the CMOS 65nm 1 stage (up) and 4 stages
(down) power amplifiers including element values.

. 1
Micro-photography of the 1 stage PA (left) and the 4
stages PA (right).

Fig. 2.

Fig. 2 shows the micro-photography of the PAs
implemented in 65nm technology. The die sizes are
respectively 0.4x0.6 mm’ and 1.5x0.8 mm’ for the 1 stage
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and the 4 stages amplifiers. The measured performances of
the PAs at Vdd=1.2V are summarized in Table I.

TABLE 1
CMOS POWER AMPLIFIERS PERFORMANCES
PA ot P, G Cons. | PAE | FOM
(dBm) | (dBm) | (dB) | (mW) | (%)
1 stage 9.2 6.4 4.5 20.5 26 22
4 stages 14.2 12.2 13.7 300 8.4 174

(FOM = £ xGxP,,xPAE, from ITRS)

III. EXPERIMENTAL PROCEDURE

When biasing the amplifiers at an operating point higher
than Vdd=1.2 V, strong electric field are generated inside
the transistor. This reduces the time at which the hot
carrier effects can be observed. Nevertheless, too high
drain voltage applied to the transistor will make the oxide
broken.

A model of degradation under dc hot carrier stress to
study the PAs ageing is implemented in Mentor Graphics
Eldo simulator. For the simulation of the circuit after
stress, the values of carrier mobility, threshold voltage,
DIBL (drain induced barrier lowering) coefficient,
velocity saturation and channel-length modulation of the
MOSFETs take into account the dc hot carrier stress
effects. These parameters degradation is only function of
the stress duration, the stress voltage Vdd and is modeled
using the substrate current model presented in [7].
Furthermore with dc hot carrier stress these parameters
degradation are not function of the transistors dimension
and biasing current. Then, process parameters are
introduced into the model thanks to measurements made
on a large quantity of MOSFETSs of various widths, length
for several stress voltage and stress time durations of
stress.

Experimentally, large 65nm MOSFETs width (W>>10
um) avoid statistical approach of the degradation. Indeed,
the degradation of the presented PAs can be measured on
few devices.

To study the impact of hot carrier on PAs performances,
the power gain, the input and output matching (S, and
S,,), the output saturated power (P_) and the output 1dB
compression point (OCP1dB) are studied before and after
the stress. The measurements (S parameters and power
characterization) are performed before ageing and after 1
hour, 10 hours, 20 hours and 50 hours of stress. These
measurements are done with Vgs=1V and Vdd=1.56V,
1.7V and 1.83V. These stress voltages are chosen to
observe significant degradation (higher than incertitude of
measurement) of the PAs parameters after 50 hours.



IV. COMPARISON BETWEEN MEASUREMENT AND
SIMULATION

Fig. 3 and 4 respectively present the measured and
simulated S,, and S, parameter before and after a stress of
44 hours with Vdd=1.83V of the 1 stage PA.
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Fig.4.  Simulated and measured degradation of the 1 stage PA

S,, and S,, parameters stressed with Vdd=1.83V.

The difference between the measured and the simulated
bandwidth around 60 GHz shown Fig. 4 and Fig. 5, comes
from losses not took into account in the stub models.

A relative gain drift of 8 % is measured at 60 GHz after
the amplifier was stressed with 1.83V during 44h, while
S,, and S,, parameters have only a relative drift lower than
3 % at 60 GHz. Moreover measurements and simulations
show that MOSFETs intrinsic capacitances are not
impacted by hot carrier degradation because no significant
frequency shifts are observed on the S parameters after
stress. The MOS threshold voltage V,, the
transconductance gm and the drain source dynamic
resistance R, are extracted from the transistor static
characteristics before and after stress. V, has increased of
3 %, whereas gm has dropped of 3 % and R, of 2 %.

The analytic equation of the power gain G, of a 1 stage
PA [3]. After dc hot carrier stress the relative drift of the
linear gain is only proportional to the relative drift of gm

and R,. In the approximation that R, >>R, :
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Equation (1) is validated by the measurements presented
on Fig. 1 and the MOS transconductance extraction. The
transconductance gm relative drift is expressed as:

Agm _ AVy | A,

2)
gm  Vy ou,

where gm is function of the threshold voltage V, and the
carrier mobility x,. From equation (2) and the
measurement of V, the carrier mobility relative drift can

be approximated to 1%.
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Fig. 5. Simulated and measured degradation of 1 stage PA output
power and gain versus input power at 60GHz stressed after 44h
of stress at Vdd=1.83V.

Fig. 5 presents the output power, the power gain and the
output 1dB compression point before and after a stress of
44 hours under Vdd=1.83 V. The saturated power and the
output 1dB compression points have both decreased of 10
%. Furthermore, P_ and OCP1 , [2] are both function of x,
and (Vgs-V,)". Consequently the relative drift of P, can be
expressed as:

APSat _
P,

sat

AOCP,

_Alds

Ids

AV, | A,
Vth Hp

2

3

Equation (3) is validated through the measurements shown
on Fig. 5 and V,, and u, extracted values. Moreover, Fig. 3
to 5 show an excellent agreement between measurements
and simulations at 60 GHz. These results demonstrate that
the dc hot carrier stress reliability model is accurate at
millimeter wave frequencies to predict the degradation of
the small and large signal power amplifier performances.

In a second step, a reliability study is made on a 4 stages
state of the art millimeter wave PA. The amplifier is
stressed at Vdd=1.7 V during 50 hours. On Fig. 6 and 7
are respectively presented the measured and simulated S, ,
the output power and OCP, , parameter before and after
stress.
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Fig. 7. Simulated and measured degradation of 4 stages PA
output power at 58 GHz after 50 hours of stress at Vdd=1.7V.

The difference between the measured and the simulated
maximum gain (Fig. 6) comes from parasitic not perfectly
took into account in the model.

A linear power gain relative drift of 5 % is measured on
Fig 6 after a stress of 50 hours at Vdd=1.7V. A relative
drift of 7 % of linear OCP,4p and Py, are measured on Fig.
7 after the same stress at 58 GHz. Consequently, a dc hot
carrier stress during 50 hours at Vdd=1.7V leads to a drop
of 20 % of the PA figure of merit, which represent a
strong loss of performances. In the 4 stages PA, each
transistor [1] are much larger than the one used in the 1
stage PA which implies that the source access line acts as
a relatively large degenerative inductor. Thus for the
MOSFETs used in the 4 stages PA, an equivalent dynamic
transconductance gm, must be defined for each stage as:

gmy = EMint vinsic (4)
1+ EMint rinsic 'ZL
where  g@muigie and  Z; are respectively the

transconductance and the degenerative source access
impedance. Consequently, for a relative drift of gm,insic
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due to the dc hot carrier stress, the corresponding relative
drift of gm, is attenuated according to:

Agm,  Agm

gmy

int rinsic 1

EMint rinsic |1 + EMipt vinsic 'ZL |

)

Furthermore, the stress applied on each MOS in the 4
stages PA (50 hours at Vdd=1.7V) is lower than for the 1
stage PA (44 hours at Vdd=1.83V). Therefore the relative
drift of the power gain of the 4 stage PA, proportional to
the relative drift of gm,, is only of 5%.

VI CONCLUSION

In this work, the effects of dc hot carrier stress on the
characteristics of 65 nm fully integrated millimeter wave
power amplifiers are presented. After stress, the increasing
of V,, and the drop of u, imply a decreasing of the
transconductance and the drain source resistance of the
MOS. This leads to a reduction of the biasing current and
consequently a reduction of the circuit performances.
Measurements show that V, is the largest contributor to
the deterioration of the PAs performances. A decreasing of
5% of the power gain and 7% of the OCP, , are measured
on a 4 stages PA at 58 GHz after a stress of 50 hours with
1.7V. That leads to a drop of 20% of the figure of merit of
the power amplifier.
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Hot-Carrier Stress Effect on a CMOS 65-nm
60-GHz One-Stage Power Amplifier

Thomas Quémerais, Laurence Moquillon, Vincent Huard, Jean-Michel Fournier,
Philippe Benech, Nicolas Corrao, and Xavier Mescot

Abstract—The effects of RF hot-carrier stress on the character-
istics of 60-GHz power amplifiers (PAs) on a CMOS 65-nm process
are investigated, for the first time, in this letter. A reliability study
is made on a one-stage PA to validate an aging model and the
degradation explanation. A drop of 16% of the gain, 17% of the
1-dB output compression point (OC P 4g), and 17% of the P,
are measured at 60 GHz after 50 h of stress under Vgq = 1.65V
with P;;, = 0 dBm and Vgq = 1.9 V with P,, = —10 dBm at
60-GHz frequency.

Index Terms—CMOS millimeter-wave (MMW) power amplifier
(PA), hot-carrier stress, reliability, 65-nm technology.

I. INTRODUCTION

HE CMOS power amplifier (PA) is one of the most

challenging blocks in a high-frequency (60-GHz band for
HDMI, WLAN, etc.) transmitter due to the important reliability
constraints existing on the MOS transistors and the losses in the
integrated passive components. Reliability hot-carrier impact
on the PA performances has been studied [1], [2] up to several
gigahertz but never at millimeter-wave (MMW) frequencies.
Indeed, during operation, common-source class-A MMW PA
degradation is due to the hot-carrier injection phenomenon.
Reducing the transistor channel length turns the hot carriers
into an important reliability issue [1]-[3], [6]-[8]. Carriers in
the channel can gain high energy (hot carrier) in the pinch-
off region and cause an avalanche effect. The collisions of hot
carriers with the atomic bonds at the interface of the substrate
and gate oxide leads to the generation of dangling bonds, also
known as interface traps [1]. Studying the PA reliability consists
in investigating the MOS transistor degradation with time, when
stressed under high dynamic voltage levels.

II. DEVICE AND CIRCUIT DESCRIPTION

A one-stage PA design with the STMicroelectronics CMOS
65-nm process is dedicated to reliability study because of its

Manuscript received June 9, 2010; accepted June 17, 2010. Date of publica-
tion August 9, 2010; date of current version August 25, 2010. The review of
this letter was arranged by Editor S.-H. Ryu.

T. Quémerais is with STMicroelectronics, 38920 Crolles, France, and
also with IMEP-LHAC, UMR INPG/UJF/US/CNRS, 38016 Grenoble Cedex,
France (e-mail: thomas.quemerais @st.com).

L. Moquillon and V. Huard are with STMicroelectronics, 38920 Crolles,
France (e-mail: laurence.moquillon @st.com; vincent.huard @st.com).

J.-M. Fournier, P. Benech, N. Corrao, and X. Mescot are with IMEP-
LHAC, UMR INPG/UJF/US/CNRS, 38016 Grenoble Cedex, France (e-mail:
fournier@enserg.fr;  Philippe.Benech@minatec.inpg.fr;  corrao@enserg.fr;
mescot@minatec.inpg.fr).

Color versions of one or more of the figures in this letter are available online
at http://ieeexplore.ieee.org.

Digital Object Identifier 10.1109/LED.2010.2055535

927
12V lpF decoupling
~MOM capacitor
parallel stub 36 Q h
= = v =
Z¢=36 Q, =150 um output
25 um RF pad
R=2k Q —¢ 500

1T

input

34Q 34Q
RF pad IH 200 fF
50 Q Ml
P w=60 um
200 fF MOM 160 nm
o series capacitor
series line N
Zc=48Q., 1=130 um 390
~  Sum

Fig. 1. Schematic of the CMOS 65-nm one-stage PA including element
values.

Fig. 2. Microphotography of the one-stage PA.

TABLE 1
CMOS POWER AMPLIFIER PERFORMANCES
Psat Pigs | Gp | Conso. | PAE
PAtopo. | (4Bm) | (dBm) | (dB) | (mW) | (%)
Tstage | _ 92 64 | 45 | 205 | 26

robustness to high current. The developed design methodology
of the PA is described in [4]. Electromigration constraints at
125 °C are considered in the design flow. Figs. 1 and 2 show,
respectively, the schematic and the microphotography of the
PA implemented in 65-nm technology. The die size is 0.4 x
0.6 mm?. The measured performances of the PA at Vgq = 1.2V
are summarized in Table 1.

III. EXPERIMENTAL PROCEDURE

When biasing the amplifier at an operating point higher than
Vaa = 1.2 V, strong electric fields are generated inside the
transistor. This reduces the time at which the hot-carrier effects

0741-3106/$26.00 © 2010 IEEE
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Fig. 3. Measured degradation of the PA current I35 when stressed with

Vaa = 1.65 Vand P, = 0 dBm and with V3q = 1.9 Vand P;;, = —10 dBm
at 60 GHz.

can be observed. Nevertheless, too high drain voltage applied
to the transistor will break the oxide. A model of degradation
under hot-carrier stress to study the PA aging is implemented
in the Mentor Graphics Eldo simulator. In the aging model, the
number of hot-carrier injection-related defects generated during
stress is evaluated, and the spice parameters are corrected
taking into account the effect of these defects on the electrical
parameters. The simulation of the circuit after stress takes into
account the hot-carrier stress effects on the values of carrier
mobility, threshold voltage, drain-induced barrier lowering co-
efficient, velocity saturation, and channel-length modulation
of the MOSFETs. These parameters’ degradation is only a
function of the stress duration and the dynamic stress voltage
and is modeled using the substrate current model presented in
[6]. Then, process parameters are introduced into the model,
owing to measurements made on a large number of MOSFETSs
of various widths and lengths for several stress voltage and
stress time durations of stress. Experimentally, large 65-nm
MOSFET width (W >> 10 um) avoids the statistical approach
of degradation. Indeed, the degradation of the presented PAs
can be measured on few devices. To study the impact of RF
hot carrier on PA performances, the power gain, the input and
output matching (S7; and Sos), the output saturated power
(Psat), and the output 1-dB compression point (OCPj 4p)
are measured before and after the stress. The measurements
(S parameters and output power) are performed before aging
and after 20 and 50 h of stress. These RF stresses are done with
Ves =1V, Vgq = 1.65V with P, = 0dBm, and Vgq = 1.9V
with P, = —10 dBm at 60 GHz, which corresponds to the PA
input 1-dB compression point. This RF stress signal magnitude
is chosen to observe significant degradation (higher than the
incertitude of measurement) of the PA parameters after 50 h and
to be close to standard operation of the amplifier. Nevertheless,
longer stress time could be used. Moreover, to avoid oxidation
of the RF probe during stress, the RF signal is applied to the PA
in a Karl Siiss vacuum chamber.

IV. COMPARISON BETWEEN MEASUREMENTS
AND SIMULATION

Fig. 3 shows the measured drain—source current /45 before
and after a stress of 50 h with Vg = 1.65 V and P,, = 0 dBm
and with Vgq =19 V and P, = —10 dBm. Figs. 4 and 5
show the measured and simulated S5, S11, and Sso parameters
before and after a stress of 50 h with the same stress voltage. A
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Fig. 4. Simulated and measured degradation of the PA S21 parameter stressed
with (a) Vgq = 1.65 V and P, = 0 dBm and (b) Vgq = 1.9 V and P, =
—10 dBm at 60 GHz.
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Fig. 5. Simulated and measured degradation of the PA (a) S11 and (b) S22
parameters stressed with Vqq = 1.65 V and P;;, = 0 dBm at 60 GHz.

relative gain and bias current variation of 16% and 17%, respec-
tively, are measured at 60 GHz after the PA was stressed with
1.65 V and 0 dBm and with 1.9 V and —10 dBm during 50 h.
Moreover, measurements and simulations show that MOS
intrinsic capacitances are impacted by hot-carrier degrada-
tion because a frequency shift of 1 GHz is observed on the
S parameters after stress (Figs. 4 and 5). The model does not
take yet into account this phenomenon, difficult to model. The
MOS threshold voltage Vi, and the transconductance gm are
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input power before and after a stress of 50 h with Vg = 1.65 V and P, =
0 dBm and with Vgq = 1.9 V and P,;, = —10 dBm at 60 GHz.

extracted from the transistor static characteristics before and
after stress. V4, has increased to 9%, whereas gm has dropped
to 8%. The analytic equation of the power gain G,, of a one-
stage PA [5] when biased at its peak fr, in the approximation
that Rgs > Rjoad, can be approximated as

1 gm?

G~ =
Py CgQSWZ

D

where Cy is the gate—source MOS capacitance and w is the
signal pulsation. From (1) and [9], it can be written that, after
RF hot-carrier stress, that the relative drift of the linear gain is
only proportional to the relative drift of gm?

AG), ~ Agm

ek @)

Equation (2) is validated by the measurements shown in Fig. 3

and the MOS transconductance extraction. The transconduc-

tance gm relative drift is expressed as

o A‘/:ch + Aun
‘/th Hn

Agm
I ~ 3)

am

where gm is a function of the threshold voltage Vi, and
the carrier mobility p,. From (3) and the measurement of
Vin, the carrier mobility relative drift can be approximated to
1%. From the results in Fig. 5, the saturated power and the
output 1-dB compression point have both decreased to 17%.
Furthermore, P,; and OC P, 4p [10] are both functions of 1,
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and (Vs — Vin)?. Consequently, the relative drift of Py, can be
expressed as
AP, sat
F)sat B

AOCP 45 _ Al

OCPrag  Ias ) .

~ =2
‘/th Hn

“4)

Equation (4) is validated through the measurements shown in
Fig. 3 and V;y, and pu,, extracted values. Moreover, Figs. 4-6
show an excellent agreement between measurements and sim-
ulations at 60 GHz. These results demonstrate that the hot-
carrier stress reliability model is accurate at MMW frequencies
to predict the degradation of the small- and large-signal PA
performances.

V. CONCLUSION

In this letter, the effects of RF hot-carrier stress on the char-
acteristics of a 65-nm fully integrated MMW PA are presented
for the first time. After stress, the increase of Vi, and the
drop of p,, imply a decrease of the transconductance and the
drain—source resistance of the MOS. This leads to a reduction
of the biasing current and, consequently, a reduction of the
circuit performances. Measurements show that V;y, is the largest
contributor to the deterioration of the PA performances. A
decrease of 16% of the power gain and 17% of the OC' P, 4p
are measured after a stress of 50 h with Vyq = 1.65 V and
P, =0 dBm and with V33 =19 V and P, = —10 dBm at
60 GHz.
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Conception et étude de la fiabilité des amplificateurs de
puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques en
technologies CMOS avancées

Résumé : Avec I’émergence d’applications millimétriques telles que le radar automobile ou
le WHDMI, la fiabilité est devenue un enjeu extrémement important pour I’industrie. Dans un
émetteur/récepteur radio, les problémes de fiabilité concernent principalement les transistors
MOS intégrés dans les amplificateurs de puissance, compte-tenu des niveaux relativement
élevé des puissances. Ces composants sont susceptibles de se détériorer fortement par le
phénoméne de I’injection de porteurs chauds impactant lourdement les performances des
amplificateurs.

Ce travail de thése concerne la conception et I’étude de la fiabilité des amplificateurs
de puissance fonctionnant aux fréquences millimétriques en technologies CMOS avancées. Le
mémoire est articulé autour de quatre chapitres. Les deux premiers chapitres concernent
I’étude, la conception, la modélisation et la caractérisation des ¢léments actifs et passifs
intégrés sur silicium et utilisés pour réaliser des amplificateurs de puissance aux fréquences
millimétriques. Le troisiéme chapitre décrit les trois amplificateurs de puissance congus et
réalisés pour les tests de fiabilité. Enfin, le dernier chapitre propose une étude compléte de la
fiabilité de ces circuits jusqu’au calcul de leur temps de vie.

Mots clef : amplificateurs de puissance, CMOS 65 nm, 45 nm et 32 nm, fréquences
millimétriques, lignes microruban, capacités MOM, transistors MOS, électromigration,

fiabilité, temps de vie des circuits.
_____________________________________________________________________________________________________________________|

Design and study of the reliability of millimeter-wave power
amplifiers in advanced CMOS technologies

Abstract: With the emergence of millimeter-wave applications such as automotive radar or
WHDMI, the reliability became a very important issue for the industry. In a radio transceiver,
the main reliability problems concern the MOS transistors used in the power amplifiers, due
to the high power level. These devices are subject to deterioration by the hot carrier
phenomenon. This impacts heavily the power amplifiers performances.

This thesis work concerns the design and the study of the reliability of millimeter-
wave power amplifiers in advanced CMOS technologies. The manuscript is divided into four
chapters. The two first one concern the study, the design, the modeling and the
characterization of integrated active and passive elements on silicon and used into power
amplifiers at millimeter wave frequencies. The third chapter describes the three power
amplifiers designed and realized for reliability tests. The final chapter provides a
comprehensive study of the reliability of these circuits to calculate their lifetime.

Kev words: power amplifiers, CMOS 65 nm, 45 nm and 32 nm, millimeter-wave
frequencies, microstrip lines, MOM capacitors, MOS transistors, electromigration, reliability,
circuit lifetime.



