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Figure 11-7: Mesure des coefficients de réflexion d'entrée des détecteurs a diodes entre 140 et
220 GHz — Détecteurs seuls (bleu et noir) et détecteurs associés a un isolateur (rouge et vert)

Figure 11-8: Mesure de I’atténuateur on fonction de la rotation du bouton mécanique a 180
GHz — (Rouge et noire) Atténuation mesure 1 et 2 — (Bleu) Répétabilité — (Vert) Offset

d’atténuation par rapport a 1a graduation ...........cccceereiriieiiciee s 65
Figure 11-9 : Illustration des coefficients de couplage, d’isolation et de pertes d’insertion au
SEIN d"UN COUPIEUL 4 POTES ...ttt b e 65
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Figure 11-15 : Analyse du spectre de la source au FSU. Exemple pour un signal généré a 185
GHz. (Gauche) Affichage sur toute la bande G — (Droite) Affichage centré a 185 GHz avec un
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Figure 11-16: Réponse temporelle du PM5 - (Gauche) Calibre 200 uW - (Droite) Calibre 2

1) /A TSP 71
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Figure 11-18 : Illustration des plans de référence et charges utilisées pour caractériser et
calibrer 1eS deteCteurs & GIOUES. ......cvuveiiiieieii s 73

Figure 11-19 : Courbes caractéristiques du détecteur DET_IN entre 185 et 191 GHz: (Gauche)
Tension mesurée en fonction de la puissance en entrée du détecteur — (Droite) Courbes de
sensibilité en fonction de la puissance en entrée du détecteur ...........ocvvveveeieieere e 74
Figure 11-20 : Erreur sur la mesure de la puissance incidente SPIN mesurée par le détecteur
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Figure 11-21 : Courbes caractéristiques du détecteur DET_REF entre 185 et 191 : (Gauche)
Tension mesurée en fonction de la puissance en entrée du détecteur — (Droite) Courbes de
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Figure 11-26 : Mesure des écarts absolus de puissance et des coefficients de réflexion
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Figure 11-29 : Courbes de tendance (CT) pour définir la relation Pinj = f(VDETIN).
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Figure 11-33 : Erreur résiduelle sur la puissance réfléchie et le coefficient de réflexion S11 en
fonction de la puissance réfléchie obtenue sur la mesure d’une ligne de transmission a 185
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Figure 11-34 : Précision de mesure a 185 GHz sur la puissance réfléchie obtenue a partir des
états d’impédance d’un tuner de caractéristiqUes CONMUES. .........uevirerrierieiseesreenresreseesreanens 86

Figure 11-35 : Recherche de I’effet de la phase du coefficient de réflexion sur la mesure de la
puissance réfléchie a 185 GHz. Coefficients présentés par un tuner et par un transistor chargé
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Figure 111-28 : Mesure en paramétre S du tuner BARROW 1. (Haut gauche) Coefficients de
réflexion génerés en fonction de la tension Vg1 entre 140 et 220 GHz — (Haut droite)
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INTRODUCTION GENERALE

Les applications en gamme d’ondes millimétriques et submillimétriques connaissent
une croissance notable. Elles concernent principalement les applications en imagerie pour le
médical, les systemes radars et le déploiement de différents réseaux de télécommunication haut
débit. Le réseau 5G par exemple, actuellement en cours de déploiement, s’est orienté vers des
fréquences d’utilisation plus élevées [1].

L’émergence de ces applications entraine un marché important pour les industries de
semi-conducteurs [2], [3] qui se tournent vers la filiére silicium en raison de son grand potentiel
[4]. En effet, des transistors aux fréquences de coupure f; /f,.x Supérieures a 700 GHz [5] ont
pu étre développés. Leur utilisation dans les technologies BICMOS a permis de réduire le colt
de production en offrant une grande diversité d’intégration pour des fonctions digitales et
analogiques sur une méme puce. La fiabilité de ses applications et de leurs performances
découle de la modélisation des composants. Leurs simulations permettent de limiter le nombre
de fabrications avant d’obtenir les résultats escomptés. Pour valider le modele des composants,
plusieurs étapes de caractérisations sont toutefois nécessaires, en particulier les caractérisations
statiques, petits signaux, grands signaux, en bruit et en température.

Avec I’émergence des nouvelles technologies, les bancs de tests doivent évoluer pour
répondre a de nouveaux besoins et ainsi permettre I’acquisition des mesures nécessaires a
1’étude des nouveaux composants. C’est dans ce contexte que les travaux de recherche présentés
dans ce manuscrit trouvent leur intérét. Ils s’inscrivent dans le cadre du projet ECSEL
TARANTO [6] et font suite aux travaux de thése précédemment menés dans les thématiques
des bancs de puissances, de la conception des tuners intégrés et de la caractérisation des
composants sur silicium au-dela 140 GHz [7], [8], [9]. Ce travail de recherche a pour but la
réalisation d’un banc de mesure load-pull pour la caractérisation de transistors bipolaires dans
la technologie silicium BiCMOS 55 nm en bande G. Il doit répondre a quatre défis majeurs.

Les deux premiers défis concernent la conception du banc de mesure en puissance pour
répondre a :

e Une conception pérenne du banc de mesure aux fréquences de fonctionnement
supérieures a 140 GHz et a des puissances supérieures au milliwatt. Le terme de
« conception pérenne » est employé ici par opposition aux systemes de mesure
appelés BIST (Built-In-Self-Test), qui correspondent aux systemes de mesure
intégrés avec le composant sous test et qui nécessitent d’étre fabriqués pour
chaque composant a caractériser. Ainsi, le banc de mesure visé dans ce travail
doit étre externe, ou « off-wafer ». Cependant, une source externe nécessite
I’ajout d’éléments passifs avant de se connecter au dispositif sous test (DST ou
DUT pour Device Under Test en anglais), en particulier une sonde RF, un
coupleur et des guides d’ondes. Or, ces differents éléments présentent des pertes
d’autant plus élevées avec la fréquence et réduisent considérablement la
puissance finale délivrée au composant. Cette contrainte est d’autant plus
difficileé a surmonter lorsque la conception de la source de puissance repose sur
des dispositifs encore rares sur le marché et de puissance modérée.

e Une détection des signaux sur une dynamique de puissance élevée. En effet,
chaque systeme de détection montre ses limites. En particulier, le seuil minimal
de détection limite la mesure des bas niveaux de puissance et est di a la
technologie méme du détecteur et de son rapport signal sur bruit. Les hauts
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niveaux de puissance sont limités par la linéarité du détecteur et par la résistance
des matériaux face a la puissance. Par ailleurs, la sensibilité du détecteur impacte
la précision de la mesure et peut dépendre, pour certains types de détecteurs, de
la charge placée en sortie. Enfin, les détections peuvent étre de nature scalaire
ou vectorielle. Dans les deux cas, on notera des avantages et des inconvénients.

Le troisieme défi concerne la réalisation de la mesure load-pull qui repose sur
I’utilisation d’un synthétiseur d’impédances, appelé tuner, placé a la sortie du DUT. Sa fonction
est de presenter différentes charges a la sortie du composant jusqu’a trouver la charge optimale
définie lorsque le DUT délivre son maximum de puissance. La problématique actuelle est la
synthese des impédances qui chargent le DUT a sa sortie. Celui-ci étant intégré sur puce et le
tuner étant externe, ces deux éléments sont séparés par une sonde RF dont les pertes, d’autant
plus fortes avec la fréquence, modifient les impédances synthétisées. Dans certains cas, le DUT
ne voit plus sa charge optimale pour le transfert de puissance et sa caractérisation est alors
compromise. La réalisation d’un tuner intégré « on-wafer » avec le DUT apparait alors comme
une solution pour s’affranchir des pertes de la sonde. Cependant, sa réalisation n’est pas sans
difficulté notamment lorsque la fréquence augmente. Le tuner doit présenter une impédance
d’entrée variable sans action mécanique a la différence des tuners externes. Son fonctionnement
par rapport aux simulations de son design dépendra de la fiabilité des modeles des composants
choisis pour le réaliser. Ses pertes devront également étre les plus faibles possibles pour
permettre la détection de la puissance de sortie.

Le quatriéme défi se retrouve dans la mesure du transistor. Le design d’un transistor
s’accompagne des lignes d’acces entrée et sortie et des plots RF pour permettre le contact avec
la sonde RF. On a recours a des techniques d’épluchage, ou de-embedding en anglais, de ses
éléments lignes et plots. Plusieurs techniques sont aujourd’hui bien connues mais leur
validation est limitée en fréquence. De plus, lorsque le transistor et le tuner sont intégrés
ensemble, le plan de référence recherché est a la sortie du composant et non a la sortie du tuner
sur le plot RF. Afin de revenir dans le plan de sortie du transistor, il faudra la aussi éplucher le
tuner.

En réponse a ces defis, les travaux de recherche réalisés s’organisent de la maniére
suivante.

Le chapitre | a pour objectif de situer le contexte de nos travaux. Nous rappelerons alors
I’intérét des ondes millimétriques et submillimétriques pour le développement de certaines
applications. Nous nous intéresserons alors au potentiel des technologies silicium pour répondre
a la montée en fréquence. Nous introduirons ensuite la technologie silicium BICMOS 55 nm
produite par STMicroelectronics et en particulier son transistor bipolaire que nous utiliserons
comme composant sous test. Ensuite, les effets de la puissance dans les composants actifs
pouvant étre observés lors d’une campagne de caractérisation seront détaillés. Cela nous
conduira a définir les parametres limitants et ceux favorisants les performances en puissances.
Nous listerons alors trois techniques de caractérisations hyperfréquences récurrentes pour
définir le comportement du composant. Nous établirons un état des lieux sur I’avancement des
bancs de test en fonction de la fréquence et définirons le cahier des charges et le synoptique du
banc de puissance Visé.

Le chapitre 11 est dédié au développement du banc de mesure en puissance constitué de
la source et des détecteurs. Pour les raisons qui seront evoquées dans le chapitre I, la source de
puissance sera réalisee par association d’éléments actifs et passifs disponibles dans le
commerce. Il en sera de méme pour les systemes de détection. Les performances des différents
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blocs du banc ainsi constitué, devront étre analysées avant leur utilisation lors d’une campagne
de caractérisation. Les techniques de calibrage spécifiques a ce banc de mesure seront ensuite
étudiées et nous permettront de définir la précision de mesure. Une évolution de ce banc de
mesure viendra compléter ce travail. Nous verrons ses avantages et inconvénients par rapport a
la version du banc précédent. En parallele, un programme de mesure sera développé dans le but
d’automatiser les mesures pour gagner en temps et en précision. Les différentes étapes de ce
programme seront alors présentées pour parfaire la compréhension des acquisitions de mesures
effectuées et le calcul des paramétres du DUT.

Dans le chapitre 111, nous tenterons de réaliser des tuners d’impédance intégrés pour un
fonction dans la gamme de fréquence 140-220 GHz. A travers un état de 1’art des tuners
mécaniques et intégrés, nous emploierons deux stratégies pour leur conception autour de
I’architecture et de la charge variable. Les résultats de mesures seront présentés et nous
procéderons a la caractérisation des transistors bipolaires de la technologie BICMOS 55 nm.

Enfin, le chapitre IV engage des travaux complémentaires pour poursuivre le
développement du banc. En effet, plusieurs configurations sont possibles pour concevoir un
banc load-pull. Ainsi, a partir des étapes déja réalisées et des connaissances qui auront été
aquises, de nouvelles perspectives seront exposees.

Finallement, une conclusion du manuscrit sera donnée
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| CHAPITRE | : BESOIN DE CARACTERISATION EN
PUISSANCE EN GAMME DE FREQUENCES
MILLIMETRIQUES ET SUBMILLIMETRIQUES

Ce premier chapitre expose les objectifs de nos travaux de recherche. Dans un premier
temps, les évolutions des applications hyperfréquences et les technologies émergentes associées
seront énoncées. Nous nous intéressons alors au transistor bipolaire sur silicium de la
technologie BICMOS055 que nous souhaitons caractériser a la fois pour analyser son
comportement et également pour valider le banc de mesure qui sera mis en place. De par sa
nature, ce composant est susceptible aux phénomenes de non-linéarité. Nous les définirons et
discuterons des conditions impactant leur apparition. Les trois techniques de mesures
récurrentes en gamme de fréquences millimétriques seront ensuite présentées et nous établirons
leur état d’avancement. Nous discuterons plus particulierement de 1’avancement de la
caractérisation load-pull et de la stratégie envisagée pour développer la solution la plus
appropriée pour un fonctionnement en gamme de fréquence 140-220 GHz. Le cahier des
charges de cette solution sera établi.
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I Applications en gamme de fréguences millimétriques et
submillimeétriques

La propagation d’une énergie €lectromagnétique est dépendante de la fréquence et du
milieu dans lequel elle se propage. Ces conditions conduisent a des utilisations diverses du
spectre électromagnétique tel que le montre la Figure I-1.
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Figure I-1 : Applications des ondes millimétriques et térahertz. [10]

D’une part, cette figure met en avant 1’atténuation croissante de la propagation d’une
onde électromagnétique en fonction de la fréquence et d’autre part, I’évolution croissante du
débit pouvant étre transféré en fonction de la fréquence.

Malgré la forte atténuation dans 1’air des ondes millimétriques et sub-millimétriques
définies de 30 a 300 GHz et de 300 GHz a 3 THz respectivement, le débit de données offert
dans ces gammes suscite un intérét particulier pour faire évoluer les systémes de
télécommunication. Ces gammes de fréquences trouvent également leur place dans des
applications telles que I’imagerie ou la spectroscopie.

1. Spectroscopie

La spectroscopie est une technique fondamentale en astrophysique ou en chimie pour
déterminer la composition chimique d’un milieu. Cette technique est basée sur 1’intéraction de
la matiere avec un signal en gamme de fréquence terahertz. Cela conduit a analyser la
modification spectrale du signal dans le milieu dont on peut en déduire certaines propriétés.
Cette technique est d’un grand intérét en astronomie pour déterminer la composition chimique
des astres, leur vitesse ou leur température ainsi que la nature des étoiles. Sur Terre, cette
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technique se retrouve dans le domaine médical [11], dans les contrdles de qualités industrielles
[12] ainsi que pour des controles défensifs en détectant des explosifs a 1’état gazeux [13] par
exemple.

2. Imagerie

Différentes techniques d’imagerie se distinguent en fonction de I’application visée.
L’imagerie passive repose sur le rayonnement émis par chaque objet en fonction de sa nature.
La reconstitution d’une image est effectuée par la détection de ce rayonnement au moyen de
plusieurs capteurs [14]. Cette technique est d’autant plus importante par le fait qu’elle n’émet
aucun signal sur les corps et ne peut étre repérée par d’autres capteurs. Ainsi, des caméras a
imageries passives se retrouvent désormais dans des lieux publics pour repérer des objets
dangereux. Cette technique se retrouve également dans les systémes radars des véhicules. En
parallele, des systemes actifs [15] sont utilisés pour des diagnostics médicaux ou dans des
systemes radars pour la sécurité. Ce type d’imagerie offre généralement une meilleure
résolution.

3. Télécommunications

Le développement des réseaux de télécommunications traduit des étapes importantes de
I’évolution des technologies ainsi que des changements dans le quotidien des consommateurs.
Les réseaux de télécommunications ont donc évolué pour permettre des transferts de données
haut-debit a grande vitesse [16]. La 4G marquait d’ailleurs une évolution dans I’utilisation des
nouvelles bandes de fréquences qui s’accompagnent de nouvelles techniques de transferts et
d’équipements pouvant émettre et générer des signaux sur davantage de canaux fréquentiels
(systemes MIMO). Dans le méme temps, apparaissait 1’Internet des objets connectés (IoT). La
quantité de données transférées se voit alors doublée chaque année et le développement du
réseau 5G se révele indispensable [17]. Un réseau 6G est également en cours de développement
[18] pour des applications spatiales [19] afin de compléter les dispositifs mis en place par le
réseau 5G. L’utilisation des fréquences millimétriques permet alors d’augmenter la capacité de
données transférées avec des infrastructures de proximité. Par conséquent, les architectures des
mobiles et des infrastructures sont repensées, repoussant les limites des dispositifs et travaux
de recherche actuels.

4. Conclusion

Nous venons d’énoncer ’intérét des fréquences millimétriques et submillimétriques
pour le développement d’applications diversifiées devant répondre a des besoins actuels et
futurs, en particulier celui des réseaux de telecommunications. Ceci est permis par 1’évolution
des connaissances, les progrés technologiques et la montée en fréquence. La technologie
silicium et en particulier la technologie BiICMOS montre un fort potentiel pour des applications
hautes fréquences. De ce fait, le projet européen ECSEL TARANTO a mis en ceuvre une
coordination de nombreux partenaires impliqués dans le développement de ces technologies.
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11 Emergences des technologies Silicium

1. Intérét des technologies Silicium

Le potentiel d’une technologie impacte la réalisation des circuits RF et notamment leur
fréquence de travail. Chaque technologie de composants électroniques propose des éléments
passifs et/ou actifs. C’est en se basant sur les fréquences de coupure des transistors que se
définissent en grande partie les fonctionnalités d’une technologie. Ce composant est a la base
de nombreux circuits électroniques et son utilisation est souvent inévitable. On distingue des
transistors a effet de champ (FET) des transistors bipolaires. Si les technologies 111-V ont rendu
possible des communications de hautes performances, la densité d’intégration dans les
technologies silicium avec une compatibilité d’intégration des transistors CMOS et bipolaires
est d’un grand intérét pour multiplier les fonctionnalités logiques et analogiques au sein d’une
méme puce. La photonique sur silicium est méme en cours d’étude [20]. Le potentiel des
technologies s’évalue toutefois par les performances et le niveau d’intégration ainsi que par la
maturité et le colt de production par rapport au marché [21]. Les performances actuelles des
transistors bipolaires et celles visées par les prochaines générations de technologie BICMOS
sont présentées Figure I-2.
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Figure I-2 : Etat de I’art des performances bipolaires et représentation des performances visées par les
prochaines générations de technologies BICMOS [22]

Par ce graphique, on constate I’intérét des entreprises pour le développement des
technologies BICMOS et I’amélioration du transistor bipolaire. Déja largement utilisé dans de
nombreux systemes, sa caractérisation a forte puissance aux fréquences supérieures a 110 GHz
reste encore un challenge et justifie les travaux présentés ici pour le développement d’un
systeme de caractérisation load-pull. Les transistors bipolaires que nous tenterons de
caractériser sont ceux de la technologie BICMOS 55 nm de STMicroelectronics. Ces transistors
offrent un couple f;/ finax de 320/370 GHz.
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2. Architecture du transistor bipolaire de la technologie BICMOS 55 nm

La fabrication du transistor de la technologie BICMOS 55 nm n’est pas le cceur de notre
sujet mais il est important de noter certains aspects qui ont contribué a ses capacités
fréquentielles.

La technologie BiCMOSO055 actuellement en production a STMicroelectronics, intégre
le transistor bipolaire a hétérojonction (TBH) dans un neeud CMOS 55 nm. Cette dimension de
nceud est définie par la largeur de la grille du transistor MOS de I’ordre de 55nm. Cette
technologie dispose de 8 couches métalliques en cuivre et une derniere en aluminium
permettant d’interconnecter les composants entre eux. Cet empilement de métaux, illustré en
Figure 1-3, forme ce que 1’on appelle le Back-End Of Line (BEOL).
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Figure 1-3 : Vue en coupe par imagerie SEM des composants les plus courants de la technologie
BiCMOSO055 et du BEOL jusqu’au métal 8. [23]

Le BEOL permet la connexion entre les composants répartis sur différents niveaux de
couches métalliques. Les transistors sont localisés dans la zone active située sous la couche de
métal 1. Les capacités sont réalisées dans les couches intermédiaires au niveau du métal 5 tandis
que les lignes de transmission sont situées sur les couches supérieures dont 1’épaisseur, plus
élevée, induit une résistivité moindre et donc des pertes plus faibles. Aussi, une couche
d’aluminium, dite couche de passivation, permet de protéger les circuits de 1’extérieur. Enfin,
une ouverture est réalisée au niveau des zones d’accés dédiées au contact avec les sondes de
mesure.

Le transistor bipolaire des récentes technologies silicium est basé sur une structure a
hétérojonction par un alliage de silicium et de germanium (SiGe). Cet alliage a donné le nom
de transistor bipolaire a hétérojonction (HBT). Il permet d’une part de réduire la largeur de
bande interdite dans la base intrinséque et entraine 1’augmentation de la capacité d’injection
d’¢lectrons de I’émetteur vers la base. D’autre part, un profil de dopage de germanium graduel,
c’est-a-dire faible coté émetteur et riche coté collecteur, permet de créer un pseudo-champ
électrique pour accélérer le déplacement des électrons et diminuer leur temps de transit dans la
base. C’est une des méthodes qui a permis d’augmenter la fréquence de transition des
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transistors. La conséquence finale de I’alliage Silicium-Germanium est une diminution du
courant de base qui induit une augmentation du gain du transistor ainsi qu’une diminution de la
résistance de base, ce qui améliore les performances fréquentielles. Afin d’assurer les effets de
cet alliage, du carbone est incorporé dans la base pour limiter les contraintes mécaniques dues
a la différence de paramétre de maille entre le germanium et le silicium. Il présente également
I’avantage de limiter la diffusion de bore dans la base. Ainsi, une base plus fine est realisée et
permet de diminuer le temps de transit dans la base intrinséque en évitant donc, des phénomenes
de recombinaisons.

On retrouve cet alliage dans la structure représentée en Figure 1-4 dont 1’architecture
DPSA-SEG est dite structure a double polysicium (d’émetteur et de base) auto-alignée par
épitaxie sélective. La structure double polysicium a été introduite pour supprimer des défauts
de diffusion dans le SiGe et I’auto-alignement permet de réaliser toutes les parties actives a
partir d’un seul masque. On note les régions :

e DTI (Deep Trench Isolation) : Permet d’isoler électriquement les composants entre
eux mais peut jouer le réle de cage thermique et donc impacter les performances en
puissance.

e STI (Shallow Trench Isolation) : Permet d’isoler les parties extrinséques base et
collecteur afin de réduire la capacité Cgc entre ces deux régions, laguelle impacte
fortement sur les performances en fréquences.

Polybase Base SiGe:C Polyémettenr Espaceurs

NN Py
ff/ffﬂL‘ff/f&/

Figure I-4 : Représentation schématique en coupe d’un transistor bipolaire d’architecture auto-alignée
par épitaxie sélective de la base [24]

Cette structure de HBT est celle actuellement disponible dans les design-kits proposés
par STMicroelectronics. Son ameélioration se poursuit pour réduire le codt de fabrication et
augmenter les performances fréquentielles [25]. Par ailleurs, ces performances ont été mesurées
dans différentes conditions et ont donné lieu a 1’établissement d’un modéle électrique possédant
deux versions, appelées HICUM LO et HICUM L2 [26]. Ces modéles nous permettront de
simuler son comportement pour le comparer a nos mesures.

3. Conclusion

Les fréquences de coupure élevées des transistors bipolaires et leur intégration avec des
composants CMOS sur méme puce justifient I’intérét des technologies silicium. Par
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miniaturisation des composants [27], les fréquences de coupure des transistors ont largement
augmenté et atteignent aujourd’hui 700 GHz. Ainsi, le transistor bipolaire de la technologie
BiCMOS 55 nm de STMicroelectronics, intégré dans un nceud CMOS de 55 nm, présente des
fréquences f;/fmax de 320/270 GHz. Il connait un long processus de développement et une
version est déja commercialisée. Afin de contribuer a la validation de ses performances et la
fiabilit¢ de son modele a haute fréquence, nous avons pour objectif de caractériser son
comportement non-linéaire qui intervient dans des conditions de fortes puissances.

III  Non-linéarité du transistor bipolaire

Le transistor bipolaire est un élément actif qui engendre des non-linéarités en condition
de fortes puissances. Nous allons ici décrire les manifestations de ces non-linéarités pouvant
étre observées lors de sa caractérisation. Nous nous intéresserons aux parametres limitant ses
performances en puissance ainsi que ceux qui I’optimisent. Pour cela, nous definirons les
grandeurs caractéristiques liées a la puissance dans un transistor.

1. Effets non-linéaires d’un transistor bipolaire

La maniére la plus courante et la plus simple de comprendre le comportement non-
linéaire d’un dispositif actif est 1’observation de sa puissance de sortie en fonction de sa
puissance d’entrée. A partir d’une certaine puissance d’entrée, le gain du transistor diminue et
conduit a la compression de sa puissance de sortie. On note alors le point particulier P1gg, appelé
point de compression a 1 dB, qui marque la limite du fonctionnement linéaire du composant. Il
correspond a une baisse du gain en puissance de 1 dB. La puissance de sortie a ce point est
notée OP1gs et montre une différence de 1 dB par rapport a un comportement linéaire sans
compression. La puissance d’entrée associée est notée IPigg. Ce phénomene est illustré en
Figure I-5.
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Figure 1-5 : Effet de la compression sur le signal de sortie

Par ailleurs, lorsqu’un transistor est soumis a un signal RF de forte puissance et
fonctionne en régime non-linéaire, il devient capable de générer des harmoniques notées n - f;,
avec n le numéro de 1’harmonique et f; la fréquence fondamentale, comme illustré en Figure
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I-6. Cet effet est parfois souhaité en fonction de I’application visée, notamment pour la
conversion de fréquence. En revanche, il peut étre un inconvénient pour un fonctionnement
mono fréquence lorsqu’il s’agit d’amplifier un signal par exemple. Un filtre peut étre utilisé
pour isoler le signal a la fréquence f;, mais a basse fréquence la proximité des raies peut rendre
le filtrage plus compliqué avec des exigences plus €levées.
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Figure 1-6 : Génération d’harmoniques n - f, d’un transistor en fonction de sa puissance d’entrée. [8]

Un autre phénomeéne de nature spectrale est 1’intermodulation d’ordre 3 noté IMD3.
Celui-ci apparait lorsqu’un signal composé de deux fréquences est injecté en entrée de 1’élément
actif. Ceci constitue un signal biton que I’on retrouve dans les systémes de communications. La
non-linéarité du composant entraine des produits d’intermodulation aux fréquences définies par
la relation f;yp = nf; + mf, (n,m € Z) que I’on retrouve dans le spectre de sortie tel
qu’illustré en Figure I-7.
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Figure I-7 : Phénoméne d’intermodulation en sortie d’un élément actif lorsque le signal d’entrée est
constitué de deux porteuses.

Le troisieme ordre d’intermodulation pose généralement probléme puisque les raies
spectrales associees se retrouvent proches de celles des signaux utiles et il devient difficile de
les filtrer. De plus, ’amplitude de ces signaux évolue trois fois plus vite que I’amplitude des
signaux fjet f, [28]. On note alors le point de croisement IP3 des courbes d’extrapolation des
pentes en régime linéaire comme indiqué en Figure 1-8.
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Figure 1-8 : Evolution des puissances aux fréquences fondamentales fet f, et celles de leurs produits
d’intermodulation d’ordre 3

L’observation de ce phénomeéne s’avére complexe a haute fréquence de par la capacité
a pouvoir générer un signal biton. En effet, la puissance des sources hautes fréquences est
limitée en puissance. Toutefois, a 1’aide de sources laser, une mesure récente du produit
d’intermodulation de troisi¢me ordre a été réalisée sur un amplificateur faible bruit (LNA) au
sein de notre laboratoire IEMN a des fréquences f; et f, autour de 300 GHz [29].

2. Limite de puissance dans un transistor bipolaire

Comme tout élément actif, le transistor nécessite d’étre polarisé pour conditionner le
déplacement de ses charges libres, électrons et trous. Le transistor bipolaire est composé de
trois régions dopées: le collecteur, la base et I’émetteur. La structure la plus courante,
notamment a haute fréquence, passe par un dopage N-P-N avec un montage émetteur commun
pour un effet amplificateur. Ces zones de dopage et ce montage sont présentés en Figure 1-9.
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Figure 1-9 : Représentation des différentes régions du transistor bipolaire de type npn (Gauche) et
illustration du transistor en configuration émetteur commun (Droite)
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Les matériaux utilisés pour un dopage N sont 1’arsenic (As) ou le phosphore (P) et le
bore (B) pour la zone de type P. Le montage émetteur commun fait intervenir une polarisation
en direct sur la jonction base-émetteur (Ve > 0 V) et une polarisation en inverse sur la jonction
base-collecteur (Vne <0 V). A ces jonctions se forment des zones de charge d’espace (ZCE) qui
sont des zones neutres de paires électrons-trous, dont la barriére de potentiel bloque le flux de
courant. La largeur de ces ZCE est modulée par les tensions appliquées aux bornes du dispositif.
Une polarisation appropriee sur les jonctions PN permet de changer la hauteur des barrieres de
potentiels a 1’équilibre thermodynamique, de sorte que les €lectrons de 1’émetteur puissent se
déplacer vers le collecteur et contribuer ainsi a la création d’un courant.

La puissance dissipée dans un transistor correspond au bilan de puissance donné dans
I’équation (1) :

Pry = Ppc + Pg + Ps (1)

Pry - Puissance dissipée sous forme thermique (W)
Py : Puissance consommée au continu (W)

Py, : Puissance RF d’entrée (W)

Ps : Puissance RF de sortie (W)

La puissance de sortie du transistor est, quant a elle, fonction de ses excursions -V a un
point de polarisation fixe et se définit par I’expression suivante pour une polarisation en classe
A:

Ps = (AV¢g +Alc)/8 (2)

Cette définition montre que tout phénomene ou condition pouvant impacter 1’excursion
des tensions et courants impactera donc la valeur de la puissance. D une part, le courant Ic
dépend des tensions Vg et Vg qui modulent la largeur de la base neutre Wy. Cette modulation
dépend de I’effet Early et conduit a une variation de la résistance de sortie du transistor [30].
D’autre part, les excursions de tensions et courants sont impactées par des phénomenes
d’ionisation et d’auto-échauffement lors de fortes injections. Des tensions dites d’avalanche
sont a I’origine de ces phénomenes et correspondent & un fort champ électrique au niveau des
jonctions. Les électrons présents gagnent en énergie cinétique, entrent en collision avec les
atomes, leur arrachant des électrons qui en feront de méme a leur tour. Les atomes deviennent
alors des atomes ionisés d’ou le nom d’ionisation par impact. Ainsi, on note les tensions
d’avalanche suivantes :

- Latension d’avalanche BVego a la jonction émetteur-base

- Latension d’avalanche BVcgo a la jonction base-collecteur

- Latension d’avalanche BVceo & la jonction collecteur-émetteur

Ces effets d’1onisation entrainent un échauffement dans le transistor li¢ a I’augmentation
du nombre de porteurs libres. C’est la conséquence de 1’effet Joule qui est fonction du champ
électrique et de la densité de courant. Ainsi, a courant de base I fixe, le courant I, diminue
avec [’augmentation de la température par la puissance dissipée, tandis qu’il augmente a tension
de base Vg fixe en fonction de V5. Cette augmentation du courant accroit I’auto-échauffement
et un phénomene d’emballement peut tres vite avoir lieu. On constate ainsi que le phénomene
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d’échauffement est beaucoup plus critique a tension de base fixe et influe de maniere plus
importante sur le réseau statique, comme illustré sur la Figure 1-10. Toutefois, un
fonctionnement en tension de base permet au transistor de s’auto-polariser et est donc preféré
lors d’un fonctionnement en puissance.

pour différents Iy pour différents Vg

Ic(A)
Ic (A)

0 0.5 1 15 2 0
Vee (V) Vee (V)
Figure 1-10 : Mise en évidence du phénomene d’auto-échauffement sur la caractéristique de sortie du

réseau I-V — (a gauche) Auto-échauffement a courant de base fixe — (a droite) Auto-échauffement a
tension de base fixe

La polarisation du transistor joue donc un réle fondamental et plusieurs classes de
fonctionnement se distinguent selon 1’optimisation visée : linéarité, puissance ou rendement.
Les classes de fonctionnement les plus courantes sont :

e Laclasse A estobtenue en polarisant le transistor par courant de base et tension de collecteur
au milieu de sa caractéristique statique. Cette configuration est optimale pour un
comportement linéaire et permet d’utiliser I’entiéreté du signal RF mais est colteuse en
consommation et amene le composant dans un état thermique défavorable. Le rendement
est inférieur a 50 %.

e Les classes B et C sont obtenues pour de fortes tensions de collecteur et impliquent un
courant continu consommé nul en I’absence de signal RF. Ce courant augmente ensuite en
fonction de la puissance RF. Cette configuration est intéressante pour la puissance de sortie
mais défavorable en terme de gain et de linéarité avec des phénomenes d’auto-échauffement
du composant. Le rendement théorique en classe B est de 78.5 % avec la moitié du signal
RF utilisé tandis qu’il est supérieur a 78 % pour une classe C avec une exploitation de
I’amplitude de la sinusoide inférieure a la moitié en raison des distorsions.

e La classe AB offre un compromis entre linéarité et puissance. Polariser le transistor en
courant de base par I’intermédiaire d’une résistance série permet d’améliorer la linéarité et
la puissance sur une dynamique de puissance optimale tout en limitant les phénomenes
d’échauffement.

Ces classes impactent I’'impédance de sortie du transistor et conduisent & des cycles de
charge dynamique fonction de I’impédance de charge Z; placée en sortie du collecteur. La
Figure 1-11 illustre les cycles de charges optimisés en puissance d’une part et en rendement
d’autre part.
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Cycle de charge optimisé Cycle de charge optimisé
I (A) en rendement.

Ic (4)

en puissance.

Ico»

v

Ver (V) Vee (V)

VCEO VCEO

Figure 1-11 : Cycles de charges optimisés en puissance (a gauche) et en rendement (a droite).

Nous venons de citer 1’effet de la polarisation et de la charge sur les optimisations en
puissance ou en rendement. \Voyons maintenant comment faire intervenir cette charge a travers
les expressions des puissances et des gains en puissance.

3. Définition des parametres de puissance

Représentons le transistor comme un quadripble de parametres S référencé par
I’impédance Z, comme illustré sur la Figure 1-12.

Porty Port,
h l2
aq g g a;

Z; w DUT + 2 ,
EG bl Vl [S] VZ bz L
<A _ Zy _ N—
Sl T
I¢ Ty Iy I

Figure 1-12 : Représentation du transistor par un quadripble de parametres S et alimenté par une source
d’impédance Z; et chargé en sortie par Z;. Mise en évidence des coefficients de réflexion et des ondes de
puissance aux bornes du quadripble pour la définition des termes de puissance.

Ce quadripdle est alimenté par une source d’impédance Z; et chargé par la charge
d’impédance Z;. A chaque port, on associe une tension et un courant V, et I,,, ou x représente
le port d’entrée ou de de sortie. Les termes a, et b, correspondent aux ondes de puissance
incidentes et réfléchies ou sortantes respectivement. Ils sont reliés par les parametres S du DUT
tels que :
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bi] _ [S11 512] a;
bz] 1821 S22 [a2] ®)
Les coefficients de réflexions notés I;, sont le rapport entre 1’onde réfléchie et 1’onde
incidente aux bornes du quadripdle DUT et des dipdles source et charge. Il faut toutefois préter

attention au calcul de I qui se définit lorsque la source est placée en sortie afin de générer
I’onde a,.

Les puissances considérées aux bornes du dispositifs sont :

P, : la puissance absorbée dans la charge Z,,

P,y : la puissance absorbée dans le quadripdle DUT

P,,,, : la puissance maximale disponible du quadripdle délivrée a la charge Z;
P,,s  la puissance maximale disponible de la source délivrée au quadripdle

Les puissances P et P;y s’expriment en fonction des tensions et courants aux bornes de
la charge et du quadripdle, respectivement ainsi que par la différence des ondes de puissances
incidentes et réfléchies telles que :

1 1
PL=§Re[V2-I;]=§(|b2|2—|a2|2) (4)

Et

1 1
PIN = ERe[Vl . II] = E(lallz - |b1|2) (5)

A partir de I’équation (3), 1’onde de puissance b, s’exprime par :

b, = S;1a4 + ;0 (6)

Et le coefficient de réflexion présenté par la charge s’exprime par :

I, =a,/b, (7

Par combinaison, il est possible d’exprimer la puissance Py, en fonction de I’onde de puissance
incidente a, et du coefficient de réflexion de la charge telle que :

11517 - A -10%) 2 (8)
pp=5- “laql
2 18,002
Puis avec b; = I'; - a4, la puissance absorbée dans le quadripdle, P;y s’exprime par :
1
PIN=§(1_|FE|2) -Jag |? )

La présence de I; dans I’équation (8) montre bien que la valeur de ce coefficient impacte
sur la puissance que pourra délivrer le DUT. La puissance P, délivrée a la charge sera alors
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maximale si son coefficient de réflexion I}, est égale au conjugué de I’impédance de sortie du
quadripdle, soit I, = I5". Attention, cette situation implique une modification du coefficient I
du composant qui dépend de I, par I’expression :

512 ) 521 ) l—‘L

[, =8
E 11+1_SZZ'FL

(10)

Cette puissance maximale se note alors PB,,, (power available from the two-port
network) et prend la forme suivante :
1 55117 - |1 = T |?

P,.,=P =—- . 2 11
wn = Pheyory =3 TSP (- ILP) | v

La puissance P;y deviendra quant a elle maximale lorsque I; = I, c’est-a-dire lorsque
I’impédance d’entrée du quadripdle est le conjugué de I’'impédance de la source. Cette
puissance maximale se note alors P, et prend la forme suivante :

1 2 2 12
Pavs=PIN|F - =_(1_|FG| ) - layl (12)
BT 2

A partir des expressions de puissances données ci-dessus, on definit trois types de gains
en puissance :

Le gain en puissance Gp :

c =£= 1So11% - (1 — |1L1%)
P Py 1=SuL2-(1—1P) (13)

Le gain en puissance disponible G, :

Pavn _ |521|2 ) (1 B |FGD2
Pavs 11— Sill2 - (1 - 1% (14)

G, =

Le gain en puissance transducique Gr :

P, 1821 (A —|IED* - (A = |LD?

Gr = =
"7 Pos A AL (15)

On note le cas particulier ol le gain transducique vaut |S,,|? lorsque Z, = Z; = Z, soit
n,=1I;=0.

Toutes ces formules sont données sans unité avec des puissances en Watts et des gains
sans unité. En pratique, ces valeurs sont exprimées en décibel par la fonction logarithmique de
la maniére suivante :

P(mW)
) (16)

P (dBm) =10 * lOglO <W
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Et
G (dB) = 10 * log,(G) (17)

Nous avons déja évoqué le parameétre de rendement pour représenter 1’état dans lequel
se trouve le transistor lors de son fonctionnement. Le rendement en puissance ajoutée est celui
qui exprime le mieux I’état du transistor. Il tient compte de I’amplification par rapport a la
puissance DC consommeée et donc de I’échauffement. Il s’exprime en pourcentage et se calcule
par :

P (mW) — Py (mW)

PAE(H) = =5 )

(18)

Un autre parametre découlant de la puissance de sortie permet de montrer les
performances d’un composant actif. Il s’agit de la densité de puissance qui correspond au
rapport entre la puissance de sortie et I’aire effective A, du composant.

(mW) _ B (mw) (19)

um?) A, (um?)

Enfin, pour savoir si un composant actif est capable d’amplifier le signal RF, il faut
recourir au calcul de la fréquence maximale d’oscillation f,,,,. Ce calcul passe par le gain de
Masson, U, défini dans I’équation (20). La fréquence f,,., est obtenue lorsque la valeur de ce
gain est égale a I’unité. Ce gain est indépendant de 1I’environnement du transistor et donc de son
adaptation.

S|
U] = g e (20)
2 ke f32] - re 52
Avec (21)
K= 1+ 1811822 = 128211 = [S111% = 1S221?
2181215241

Le facteur k, appele facteur de rollet, est le facteur de stabilité. 1l est couramment utilisé
pour vérifier les risques d’oscillations. Lorsque sa valeur est inférieure a 1, le systéme est
conditionnellement stable tandis qu’il est annoncé comme inconditionnellement stable pour une
valeur supérieure a 1. D’autres étapes de simulations existent pour compléter 1’étude de stabilité
car la valeur du facteur k apparait comme nécessaire mais insuffisant dans certains cas [25].

De maniére similaire est définie la fréquence maximale de transition f; par le calcul du
gain en courant H,,lorsque celui-ci est égale a 1’unité. Cette fréquence représente la vitesse de
transit des charges dans le composant.

|Hy |2 = 2 St 2 (22)
21 (1 =811+ S35) + S12 - S
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Puisque les composants montrent des fréguences caractéristiques élevées, leurs
parametres S mesurés dans une gamme de fréquence permettent d’extrapoler la valeur de ces
gains a plus haute fréquence.

4, Conclusion

Nous venons de montrer la manifestation des non-linéarités d’un élément actif. Leur
présence peut étre souhaitée en fonction de I’application visée. Afin de caractériser les
performances en puissance d’un composant, il est nécessaire d’établir, d’une part les conditions
de polarisation afin d’étendre les excursions tensions et courants. Il faut également tenir compte
des tensions de claquage du composant. D’autre part, une charge optimale permettra au DUT
de délivrer une puissance maximale. Ces deux conditions impactent sur les gains et le
rendement.

Toutefois, la mise en place de la mesure non-linéaire rencontre quelques difficultés.
Ainsi, la partie suivante donne 1’état d’avancement des caractérisations réalisees en gamme de
fréquences millimétriques et au-dela.

IV~ Besoin de caractérisation RF en gamme millimétriques et au-dela

A chaque composant électrique peut étre associé un modele qui reflete son
comportement. Le modeéle est extrait a partir des mesures DC et fréquentielles, jusqu’a 110 GHz
pour les composants fabriqués par STMicroelectronics. Puis par extrapolation le comportement
est obtenu a plus haute frequence. Puisque le transistor appartient a la famille des composants
non-linéaires, des conditions de mesures particulieres permettent de définir ses figures de
mérites hyperfréquences.

En régime linéaire, ces figures de mérites sont :
e f; :lafréquence maximale de transition
®  fmax : la fréquence maximale d’oscillation
e NEF,,;, : le facteur de bruit minimum
e R, :larésistance équivalente de bruit
® Gopt : la partie réelle de I’admittance de source optimale en bruit (Yg,.)
® B,y : la partie imaginaire de I’admittance de source optimale en bruit (Y,y)

En régime non-linéaire, on note les grandeurs :
* G, : legain en puissance
® Zopt gp - 'impédance de charge optimale en gain definie a G,
e P,. . lapuissance maximale de sortie
®  Zopt pmax - I'impédance de charge optimale en puissance définie a By gy
e P, ,4p : lapuissance d’entrée au point de compression 1 dB
e PAE : le rendement en puissance ajoutée

En fonction de I’application visée et pour une caractérisation HF d’un composant ou
d’un circuit, trois types de caractérisation sont utilisés :
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e La caractérisation petit signal consiste a mesurer les performances en fréquence d’un
dispositif sous test (DUT) en condition d’un signal de faible amplitude. Cette condition
conduit a observer le comportement linéaire du transistor.

e La caractérisation en bruit permet de définir la contribution en bruit du transistor et a
extraire ses 4 parametres de bruit.

e La caractérisation large signal consiste a déterminer le comportement non-linéaire du
transistor et a définir ses performances en puissance.

Chaque caractérisation est réalisée au moyen d’un banc de mesure approprié. Pour un
méme type de caractérisation, plusieurs montages sont nécessaires lorsqu’il s’agit de couvrir
différentes gammes de fréquences. Ceci est di aux fréquences de fonctionnement de chaque
appareil ainsi qu’aux fréquences de coupure des connecteurs. Aux fréquences millimétriques,
les acces sont en guide d’onde et leurs dimensions definissent les fréquences de coupure
minimale.

Du fait des différents montages nécessaires pour couvrir I’étendue des gammes
millimétriqgues et submillimétriques, chaque type de caractérisation rencontre des
problématiques qui lui sont propres. Celles-ci conduisent a des états d’avancement différents.
Nous allons ainsi décrire les étapes de la caractérisation petit-signal et en donner le statut actuel
d’un point de vue fréquentiel. La disponibilité des blocs élémentaires pour la caractérisation en
bruit sera également presentée. Enfin, le principe du montage d’un banc load-pull, qui est le
cceur de notre sujet, sera également décrit et sera suivi par son état d’avancement.

1. Caractérisation petit signal et état d’avancement

La caractérisation petit signal est réalisée au moyen d’un analyseur de réseau vectoriel
(VNA) dont la frequence de fonctionnement peut atteindre 110 GHz. Des tétes d’extension
sont ajoutées lorsqu’une fréquence plus élevée que celle fournie par le VNA est requise et des
sondes RF viennent compléter cet assemblage pour permettre le contact avec les composants
sur wafer. Un schéma de principe est présenté sur la Figure 1-13.

" 4
mmW Téte ‘\,’ I’ ,' ‘| ‘\ ‘V’ mmW Téte
d’extension g vV d’extension

Figure 1-13 : Schéma de principe d’un montage de mesure de paramétres S d’un dispositif sur wafer avec
un VNA 24 GHz de base et des tétes d’extension millimétrique. [31]

Nous avons vu que les parametres S reposent sur des rapports entre les ondes de
puissance émises, a,, et sortantes ou réfléchies, b, ou x représente le port utilisé, d’entrée ou
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de sortie en condition de petit signal. La caractérisation en parametres S nécessite une
configuration spécifique de 1’analyseur, suivie d’une procédure de calibrage pour corriger les
valeurs obtenues dans les plans de mesure aux valeurs dans le plan des plots de contact RF
comme illustré en Figure 1-14. Cette figure fait également apparaitre une étape d’épluchage
pour supprimer les effets des plots RF et des lignes d’accés quand il y en a.

Décrivons tout d’abord I’architecture du VNA en se basant sur I’image de la premicre
étape indiquée en Figure 1-14. Le VNA est constitué des blocs élémentaires suivants :

- Une source de fréquence qui génere le signal incident.

- Un qui permet de diriger le signal incident vers I’un des ports et de charger 1’autre
par une charge 50 2. Son utilisation permet de réaliser des mesures au moyen d’une
seule source, ce qui est un avantage économique mais qui garantit surtout la référence
de phase contrairement a I’emploi de deux sources.

- Un systeme de séparation des signaux incidents et réfléchis entre le DUT et la source.
Cette séparation est réalisée en entrée et en sortie a I’aide de coupleurs directifs pour
prélever une fraction des signaux égale au couplage C. Les coupleurs doivent présenter
une forte isolation entre la voie incidente et la voie réfléchie afin de séparer correctement
les signaux incidents et réfléchis.

- Un module de détection du signal réalise au moyen de mélangeurs. Ces derniers
permettent de convertir le signal RF vers un signal IF & basse fréquence pour acquerir
les informations d’amplitude et de phase.

- Un basse fréquence et sa numérisation.

La configuration du VNA (étape 1 Figure 1-14) est la premiere étape clé pour réaliser
des mesures de qualité. On note 1I’impact particulier de 4 parametres :

- Lafréquence intermédiaire (/F) de la bande passante du filtre des récepteurs : elle doit
étre optimisée pour limiter le temps de la mesure et sa précision. Son réglage passe par
celui de la fréquence (LO) dont la puissance, PLo, doit étre suffisante pour réaliser le
mélange avec la fréquence RF. Plus la fréquence IF est faible, plus la mesure est précise
mais longue. Si la mesure devient trop longue, des effets de dérive des instruments qui
constituent le VNA peuvent venir dégrader la mesure.

- La bande passante (BWW) du filtre des récepteurs : elle impacte sur la sensibilité et la
dynamique de puissance. Un filtre étroit permet de réduire le seuil de bruit et améliore
la réjection des harmoniques et des imperfections du signal.

- Le moyennage (AVG) consiste a réaliser la moyenne de plusieurs mesures afin de
s’affranchir des erreurs aléatoires. La précision de mesure est améliorée avec un nombre
important de points mais au détriment du temps de mesure. Un nombre optimal de points
existe au-dela duquel la précision ne sera plus améliorée et en-dessous duquel la
précision est insuffisante.

- La puissance d’entrée (Psource) : elle doit étre suffisamment faible pour assurer le
comportement linéaire du dispositif sous test. En revanche, elle doit étre suffisamment
forte pour augmenter le rapport signal sur bruit (SNR pour signal to noise ratio) et rendre
le signal détectable par les récepteurs du VNA.
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Etape 1 : Configuration VNA (Pgoyrce LO,IF, BW, AV G)

SOURCE

DETECTION P DETECTION
(LO — IF) (Psource) (LO — IF)
1 TRANSFER SWITCH 1
o - 5 - L0
1 1
e ‘ -[eip o C-by|: L IF
TRAITEMENT [ADC> 'F 1 2 (Q—<ADE TRAITEMENT
] 50 Q |
ET : : ET
NUMERISATION : SEPARATION DES SIGNAUX : i NUMERISATION
(BW — AVG) IF 5= (BW — AVG)
ase . [C-ay C-a "
| 1|
o , ; Lo
Plan de Plan de
Mesure 1 ' ' Mesure 2

Plan de Plan de
Référence RéférenceK)

Calibrage Port1 Port 2 Calibrage

Etape 2 : Calibrage des plans de référence

Etape 3 : Mesure du DUT dans les plans de références

Port Port.
! Sre ' § DUT %
I L
Qiref + o, _ $21 b+ Qrer
7 Ve i T & Ligne & Ligne ¥ & " W 7
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Etape 4 : Epluchage des accés du DUT (Plots RF et lignes d’accés)

Lignes d'accés

Lignes d'acces Plots RF Plots RF
I\ B e ey

O = gy vias
Couches de .—" l. .l
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O

leUT] S11put SlZDUT] . [awur]

baput S21pur  S22put! '@2pUT

Figure 1-14 : Principe d’architecture d’un VNA et mise en évidence des étapes de calibrage et
d’épluchage.
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Apres avoir configurer le VNA, vient 1’étape de calibrage (étape 2 Figure 1-14) des
plans de mesure aux plans de référence. Certaines méthodes de calibrage en guide ou sur puce
utilisent des procédures similaires mais différent par les standards utilisés. Le standard Open
par exemple est un circuit ouvert qui n’existe pas en guide tandis que sa réalisation est possible
sur puce. Les standards utilisés a 'TEMN pour un calibrage en guide d’ondes sont présentés sur
la Figure 1-15. Fourni par le fabricant OML (Oleson Microwave Labs), ce Kit est composé de
deux charges 50 Ohms, tres utiles pour un calibrage deux ports. Cette charge présente une partie
téflon dans le guide qui joue le role d’absorbant. Le court-circuit est une section plane en or.
Complété par la section quart d’onde, il est ainsi possible de synthétiser le coefficient de
réflexion d’un circuit ouvert par un déphasage de 180 ° par rapport au court-circuit. Un guide,
¢galement recouvert d’or sur toute sa longueur est utilisé pour certains types de calibrage en
transmission. Une charge ajustable complete ce kit pour réaliser différents tests de calibrage.

Charge 50 Ohms ;

ajustable : 1 section guide

2 Charge 50 Ohms Une section quart d’'onde

Figure 1-15 : Kit de calibrage en guide fabriqué par la société OML, INC, de Rohde & Schwarz

Pour un calibrage sous pointes, la sonde RF est ajoutée. Elle posséde une transition
guide d’onde vers une ligne coplanaire et permet ainsi le contact sur wafer. On note aussi que
le calibrage en guide est extrémement dépendant du vissage des standards qui induit des défauts
d’alignement et conduit a des pertes et des réflexions aux interfaces des guides. Sous pointes,
une mesure est quant a elle trés dépendante du posé des sondes sur les plots RF.

Le calibrage sous pointes présente de nombreux standards contrairement au calibrage
en guide. Ces standards peuvent étre dessinés de maniére unique et ponctuelle avec des plots
« masse-signal-masse ». Toutefois selon la technologie, la précision des standards est relative,
notamment pour I’impédance d’une ligne ou d’un court-circuit. Ainsi, le recours a un kit de
calibrage permet de s’assurer de la qualité des standards. A 'IEMN, le kit de calibrage utilisé
est celui de FormFactor présenté en Figure 1-16, dont le substrat est en alumine. Une couche
d’accroche en titane est déposée avant la couche d’or qui forme les standards.

Plusieurs techniques de calibrage existent [32]. Les plus utilisées sont les méthodes :

- SOLT (Short-Open-Load-Through): méthode a 12 termes d’erreurs
- TRL (Through-Reflect-Line) : méthode a 8 termes d’erreurs voir 10 termes
- LRRM (Line-Reflectl-Reflect2-Match) : méthode a 8 termes d’erreurs
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Figure 1-16 : Kit de calibrage 1SS (Impedance Standard Substrat) sur alumine fournit par FormFactor

Chaque méthode de calibrage utilise des motifs, ou standards, qui s’accompagnent
d’hypothéses faites sur leurs valeurs ce qui permet de définir les différents termes d’erreurs. La
Figure 1-17 illustre les différents standards utilisés pour les 3 méthodes mentionnees.

a) Thru | Reflect (court-circuit) Line | :

4 . . . .
"0 miim B: ;B

. [ ' '
H:E E:iE BE: :HN

' L . .
mE miim m m

s

Figure 1-17 : a) Motifs d’étalonnage utilisés pour un calibrage TRL au milieu du motif THRU. b) Motifs
d’étalonnage utilisés pour les méthodes LRRM et SOLT.

L1
1L
TITY

—
e

b ) Thru Reﬂec t (Optm ) Reflect (Short) Match

La méthode SOLT requiert la connaissance parfaite des standards tandis que les
méthodes LRRM et TRL n’en ont pas besoin. Ceci est un avantage car la connaissance des
standards dépend elle-méme de la méthode de calibrage qui a été utilisée pour les mesurer. En
tenant compte des méthodes supplémentaires existantes [7], [9], le nombre de standards peut
varier entre 3 et 7. Un temps de calibrage non négligeable est donc a considérer ainsi qu’une
surface non négligeable pour les fabriquer. Enfin, la validité de ces méthodes est limitée en
fréquence. La méthode SOLT est assez courante jusqu’a 110 GHz en guide. Sous pointes, les
méthode TRL et LRRM sont préférées pour leurs algorithmes de résolution et pour leur
souplesse vis-a-vis de la préecision des standards. Toutefois, la méthode TRL reste dépendante
de I’impédance de la strcuture Line qui doit rester proche de 50 Ohm. Cette condition est
difficile a remplir a haute fréquence et la méthode TRM (Through-Reflect-Match) peut venir
en complément dans les zones ou la TRL n’est pas précise. Une condition existe également sur
le déphasage entre la Line et la Thru qui doit étre différent de 0° ou 180°. La méthode LRRM
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ne présente quant a elle aucune limitation en fréquence et I’'impédance de référence est fixée
par la Match. Cette méthode est celle utilisée a I’'IEMN et permet un calibrage au milieu des
plots RF contrairement a la méthode TRL dont les plans de référence sont situés au milieu de
la ligne THROUGH. Une étape supplémentaire utilisée pour toutes les méthodes de calibrage
est la détermination dite du « switch term » qui vient de la dissymétrie entre les ports liés au
switch interne du VNA.

Apreés avoir configurer les parameétres du VNA et enregistré les termes d’erreurs obtenus
lors de I’étape de calibrage, vient I’étape 3 (Figure 1-14), pour la mesure du DUT dans les plans
de référence 1 et 2. La qualité de la mesure est affectée par les imperfections du systéeme de
mesure. Ces imperfections sont classées en trois catégories :

- Erreurs systématiques dues aux imperfections du calibrage et dérive temporelle des
instruments. Elle est la méme d’une mesure a une autre.

- Erreurs de dérive de I’environnement dues aux variations de pression, d’humidité ou de
température. Ces parametres environnementaux dans une salle de mesure sont
généralement bien controlés. Ces effets sont donc pris en compte dans le calibrage et
une variation de ces parametres est directement visible sur une mesure dont les résultats
attendus sont connus.

- Erreurs aléatoires et non reproductibles dues au bruit environnemental et connexion au
acces du composant notamment.

Lors de I’étape 3, la mesure obtenue dans les plans de référence et correspond aux
paramétres S du DUT accompagné des effets des plots RF et des lignes d’acceés. Les effets de
ces éléments sont éliminés des résultats de la mesure lors de 1’étape d’épluchage (étape 4 Figure
I-14), aussi appelée étape de de-embedding. Cette étape nécessite d’embarquer des structures
de ces éléments afin de les mesurer séparement et de définir leur paramétres capacitifs, inductifs
et résistifs. On trouve dans la littérature de nombreux essais de de-embedding et les méthodes
les plus courantes sont les méthodes « open-short », « open-thru » ainsi que « pad-open-thru ».
Basées sur la premiére méthode, des études de de-embedding sur silicium ont été reportées
jusqu’a 500 GHz [33]. Toutefois, ces méthodes sont relativement peu précises et leur validité
est encore discutée du fait notamment de la difficulté a mesurer les effets parasites des plots ou
des vias métalliques, qui se confondent parfois dans I’erreur de mesure obtenue apres calibrage.

Dans nos travaux, afin de pouvoir mesurer nos composants sur silicium, les plots utilisés
sont des plots employés pour I’ensemble des circuits RF de STMicroelectronics. Lors des
travaux de thése de J. Azevedo [31], ces plots ont été modifiés afin de réduire leur effet capacitif
et de permettre leur utilisation sur une tres large gamme de fréquence du DC a 500GHz. En
effet, ces plots ont une architecture coplanaire avec deux plots de masse et un plot de signal. Le
plot de signal est de dimension 40 um par 50 um, avec un pitch de 100 um ou 50 um par
rapport au plot de masse. Ce pitch permet I’utilisation des différentes sondes RF aux pitchs
variables en fonction des gammes de fréquences. Pour une mesure a plus haute fréquence, des
plots RF aux pitchs de 25 um ont été développes. L’effet capacitif est par ailleurs réduit par la
diminution du plot RF et la suppression du métal 1 sous le plot comme présenté en Figure 1-18.
Aussi, une couche de passivation présente sur 1’ensemble du wafer est retirée sur les contacts
RF et masse afin de permettre la transmission du signal RF depuis les sondes.
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Figure 1-18 : Illustration du plot RF employé pour les designs de la technologie BICMOS 55 nm a
STMicroelectronics.

Les lignes d’acces, lorsqu’elles sont présentes, sont €¢galement épluchées. Pour ce faire,
des structures sont dessinées. Elles doivent présenter une longueur adaptée a la technique
d’épluchage envisagée et peuvent inclure les vias de métaux entre la couche M1 et M8 qui ont
¢té utilisés pour connecter le composant a ces lignes d’acces.

Nous venons de décrire les étapes clés d’une caractérisation de paramétres S effectuée
en condition de petit signal, a une puissance avoisinant -25 dBm généralement en sortie des
tétes d’extension. A I’aide de ces tétes, des mesures aux fréquences supérieures au terahertz ont
pu étre réalisées en guide et sous pointes [34]. La mesure de parametres S est ensuite exploitée
pour effectuer la mesure en bruit et en large signal.

2. Avancement de la caractérisation en bruit

La caractérisation en bruit consiste a extraire les 4 parametres de bruit mentionnés un
peu plus tét dans cette partie. Le facteur F est défini comme le ratio entre le rapport signal sur
bruit en sortie et le rapport signal sur bruit en entrée. Pour mesurer ce facteur, une source de
bruit et un récepteur sont nécessaires. Son évolution se mesure également par rapport a
I’impédance qui lui est présentée a son entrée. Pour cela la méthode multi-harmonique de type
source-pull est réalisée au moyen d’un synthétiseur d’impédance (ou tuner) a I’entrée du
dispositif afin de faire varier 'impédance et de déterminer 1’impédance optimale pour un
facteur de bruit minimal du composant. Une sonde RF est de nouveau ajoutée en entrée et en
sortie lors d’une mesure sous pointes. Un schéma de principe est présenté sur la figure suivante.
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Figure 1-19 : Schéma de principe du montage pour la caractérisation en bruit par la méthode source-pull

Le développement des bancs de bruit dépend de la disponibilité de ces trois blocs. Les
sources et récepteurs sont disponibles jusqu’a 170 GHz dans le commerce. Des sources de bruit
ont par ailleurs été réalisées jusqu’a 325 GHz au moyen de diodes intégrées sur silicium lors de
récents travaux de these [35]. Dans ces mémes travaux, une source optique a base de
photodiodes appelées UTC-PD (unitraveling-carrier photodiode) a été utilisée permettant la
conversion d’un signal optique généré par des lasers, en un signal électrique. Avec cette source,
des mesures de bruit en guide de dispositifs en boitier sont rendues possible jusqu’a 325 GHz.
En utilisant I’effet du mélange photo-diode, cette source est capable de générer un signal a deux
fréquences (cité précédemment en partie D. 1) et des mesures de puissance IP3 et IP5 d’un LNA
ont été obtenues.

En parallele, des récepteurs de bruit basés sur 1’utilisation d’un mélangeur pour la
conversion d’un signal RF en un signal IF basse fréquence ont été réalisés. Plusieurs récepteurs
sont nécessaires pour couvrir la bande de fréquence 130-325 GHz. Leur seuil de bruit impose
une condition appelée MDS (minimum detectable signal), qui implique qu’un signal puisse étre
détecter a partir d’un certain niveau de puissance. Lorsque cette condition ne peut étre respectée
du fait de la faible puissance du signal généré par la source de bruit, un amplificateur faible
bruit (LNA) est ajouté pour amplifier le signal et permettre sa détection.

Les tuners d’impédances en guide sont quant a eux disponibles dans le commerce
jusqu’a 170 GHz [36] pour des solutions passives mais cette solution est évitée pour la
caractérisation on-wafer. En effet, les pertes de la sonde entre le tuner et le DUT réduisent
considérablement le coefficient de réflexion présenté dans le plan du composant sous pointes.
Au-dela, il devient difficile de synthétiser de forts coefficients de réflexion méme de maniere
active. Le tuner doit également présenter un facteur de bruit et des pertes minimum pour ne pas
dégrader le signal de la source de bruit. Pour pallier a ce probléme, une solution active intégrée
a été réalisée. Elle consiste en I’intégration commune d’un LNA et d’un tuner associes au DUT
sur une méme puce. Les 4 paramétres de bruit du transistor bipolaire de la technologie BICMOS
55 nm ont ainsi été extraits jusqu’a 170 GHz [37].

L’avancement des bancs de mesures de bruit en fonction de la fréquence au regard de la
source, du récepteur et du tuner est présenté en Figure 1-20.
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Figure 1-20 : Etat d’avancement des composantes d’un montage de mesure de bruit en fonction de la
fréquence pour répondre aux besoins de caractérisation

En résumé, les sources de bruit et les récepteurs sont disponibles jusqu’a 325 GHz pour
la réalisation d’une mesure de bruit sous 50 Ohms a I’entrée du DUT. La mesure multi-
impédances est disponible jusqu’a 170 GHz mais est limitée en terme d’impédance. La
réalisation des tuners est donc un des freins majeurs pour envisager la mesure multi-impédance
aux fréquences submillimétriques et il en est de méme pour la caractérisation large signal qui
fait I’objet de ces travaux.

3. Avancement de la caractérisation large-signal

Suite aux phénomeénes non-linéaires déja abordés dans cette partie, nous comprenons
que la puissance injectée dans un composant actif ainsi que sa charge ont un impact sur son
comportement. La mesure dédiée a ’analyse de ce comportement est appelée mesure load-pull
et nécessite un environnement instrumental adapté.

a) Instrumentation

La caractérisation large-signal a été introduite dans les années 1970. On distingue depuis
les bancs pour I’analyse des formes d’ondes et ceux pour la variation de la charge. D’un point
de vue tres général et idéal, un banc load-pull permettant 1’analyse des formes d’ondes et de la
variation de la charge est constitué :

-d’une source générant le signal RF et dont la puissance peut étre modulée

- d’un synthétiseur d’impédance pour varier la charge a la sortie du composant sous test

- de récepteurs en entrée et en sortie du DUT pour mesurer les ondes de puissances
incidentes et réfléchies, a la fréquence fondamentale f;, et ses harmoniques, comme illustré sur
la Figure 1-21.
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Figure 1-21 : Schéma de principe du montage de caractérisation en bruit par la méthode load-pull

Le premier banc réalisé est celui de TAKAYAMA. Il permet de réaliser une mesure
vectorielle & f, et utilise une charge active pour générer de forts coefficients de réflexions [38].
Markku Sipila [39] en 1988 et Gunter Kompa [40] en 1990 ainsi que Urs Lott [41] en 1989 ont
ensuite travaillé a I’analyse des formes d’onde en entrée et en sortie du composant dans le
domaine temporel et fréquentiel respectivement. Les ondes de puissance étaient générées par
un analyseur de réseau tandis que leur détection était réalisée par un oscilloscope. Une version
modifiée du VNA a ensuite vu le jour pour réaliser a la fois la génération et la mesure de ces
ondes dans les plans d’entrée et de sortie du composant [42]. Cette modification a donné lieu a
deux analyseurs de réseaux large signal : Le LSNA (Large Signal Network Analyzer) et le
NVNA (Non-linear Vectorial Network Analyzer). Il se différencient par leur méthode de
détection des signaux, dans le domaine temporel pour le premier et dans le domaine fréquentiel
pour le second. Ce dernier est aujourd’hui le banc de référence pour la mesure des formes
d’ondes et son architecture est présentée en Figure 1-22.
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Figure 1-22 : Schéma de principe d’un systéme NVNA basé sur le mélange hétérodyne. [43]
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Ce systéme repose sur la détection hétérodyne au moyen de mélangeurs qui effectuent
la conversion a basse fréquence. L’oscillateur local (LO-Source) sert a réaliser le mélange
hétérodyne de tous les mélangeurs pour permettre une acquisition des signaux dans le domaine
fréquentiel. Cet oscillateur est synchronisé par une reférence de phase qui génere des impulsions
dans le domaine fréquentiel afin de déterminer parfaitement la relation de phase entre la
fréquence fondamentale et ses harmoniques. Chaque onde est individuellement comparée a
I’onde de référence qui doit rester constante dans le temps. Sans cette synchronisation,
I’oscillateur local serait déphasé d’une valeur inconnue et variable pour chaque mesure de
fréquence. Ensuite les signaux sont digitaliseés et peuvent étre représentés dans le domaine
temporel ou fréquentiel. L’inconvénient de ce systéme est un temps de mesure relativement
long puisque chaque harmonique est mesurée séparément 1’une par rapport a ’autre. En
revanche, il offre une dynamique de détection bien supérieure a un systeme LSNA a base
d’échantillonneurs et est devenu I’analyseur non linéaire le plus utilisé aujourd’hui.

Trois étapes de calibrage sont necessaires afin de réaliser la mesure des ondes de
puissance dont la puissance est variable. La premiere étape est un calibrage classique tel que
celui réalisé avec un VNA par I'utilisation des standards open, short, thru, match et line selon
le type de calibrage choisi. Tandis que la mesure des-parametres S correspond au rapport des
ondes incidentes et réfléchies, la caractérisation large signal nécessite de les séparer pour les
quantifier individuellement. Deux autres étapes sont alors réalisées : un calibrage en puissance
et un calibrage en phase. Le calibrage en puissance consiste a placer un détecteur de puissance
sur le port 1 du DUT et a corriger la valeur absolue de la puissance obtenue avec le signal
temporel. Le calibrage en phase est requis pour la mesure spectrale afin de corriger les relations
de phase entre les harmoniques. Pour cela, une référence de phase est utilisée. Lorsqu’un
systeme de détection est réalisé au moyen de détecteur de puissance, I’information de phase et
donc de temps est absente. Ce type de détection est appelé « mesure en temps non réel, ou plus
communément « non-real time measurement » en anglais. A I’inverse, lorsque des détecteurs
de types mélangeurs sont employés, la puissance et la phase sont mesurees. On obtient une
détection en temps réel et on nommera la mesure « real-time measurement » en anglais.

b) Etat d’avancement

De nouveau, la disponibilité commerciale des sources, des détecteurs et du synthétiseur
d’impédance est un frein pour le développement d’un banc de mesure en puissance dans les
gammes de fréquences millimétriques et au-dela.

En effet, des sources de puissance existent jusqu’a des fréquences de 1’ordre du térahertz
comme le montre la Figure 1-23. Cependant, le niveau de puissance requis pour amener le
composant dans son état non-linéaire n’est pas suffisant. De plus, I’ajout d’un coupleur et de la
sonde RF introduit des pertes supplémentaires de 1’ordre de 7 dB dans la gamme de fréquence
140-220 GHz. Ces pertes réduisent considérablement les chances de mesurer les non-linéarités
des composants de derniére génération.
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Figure 1-23 : Puissance délivrées par les sources de types SGX fabriquées par VDI [44].

Ensuite, deux méthodes de détection sont possibles. Lorsqu’il s’agit d’une mesure de
puissance pour 1’analyse des formes d’ondes, il est indispensable de recourir & des mélangeurs
pour obtenir les informations d’amplitude et de phase telles que pour un systeme NVNA. Pour
qu’un mélangeur puisse convertir un signal a la fréquence RF en un signal IF a plus basse
fréquence, un signal OL (oscillateur local) doit étre fourni par une seconde source. Lorsque la
fréquence du signal RF devient tres élevée, les mélangeurs subharmoniques (SHM) se montrent
les plus appropries puisque la fréquence OL requise est faible et facilement synthétisable par
les génerateurs de signaux actuels. En générant ce signal OL a une puissance suffisamment
élevée, le mélangeur va générer des harmoniques n - f,; qui vont se mélanger avec le signal
RF. Lafréquence du signal IF détecté par le récepteur correspondant alors a la différence entre
la fréquence RF et I’harmonique n - f,;. Des mélangeurs fonctionnels jusqu’a des fréquences
avoisinant le térahertz sont actuellement disponibles sur le marché. Toutefois, les pertes de
conversion et la linéarité des mélangeurs réduisent la dynamique de fonctionnement en
puissance du banc. De plus, plusieurs mélangeurs et sources sont recquis pour effectuer la
détection des différentes ondes de puissance, augmentant le cott imputé au développement d’un
tel banc.

Les détecteurs de type calorimétre ou a base de diodes sont une alternative pour mesurer
la puissance et ainsi caractériser les dispositifs actifs. Dans ce cas, seule 1’information
d’amplitude est obtenue. Ces détecteurs ne néecessitent pas de pompage OL. Les détecteurs
thermiques utilisent des résistances dont 1’échauffement, connue par rapport a la température
d’une résistance de référence, permet d’évaluer la puissance du signal. Ces détecteurs doivent
étre thermalisés avant utilisation. Les détecteurs a base de diodes, eux convertissent le signal
RF en un signal DC dont I’amplitude varie en fonction de I’amplitude du signal RF. Ce type de
détecteur présente un fonctionnement linéaire dans une certaine plage de puissance. Le carré de
la tension détectée est proportionnel a la puissance a I’entrée du détecteur par un facteur de
sensibilité S exprimé en (mV /mW). A plus forte puissance, cette sensibilité tend a diminuer et
rend la détection non-linéaire. L’acquisition d’une tension DC facilite la réalisation de la
mesure. Des précautions sont tout de méme nécessaires afin de s’affranchir des dérives
temporelles et de tenir compte du plancher de bruit du détecteur. Nous détaillerons ces
précautions dans le chapitre I1. Ces détecteurs de puissance sont également disponibles jusqu’a
des fréquences térahertz. La difficulté rencontrée concerne leur dynamique de détection et leur
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sensibilité afin de permettre une caractérisation sur une plage de puissance étendue tout en
conservant une précision de mesure élevée.

Enfin, tout comme pour la mesure multi-impédance en bruit, la mesure load-pull est
contrainte par la disponibilit¢é des synthétiseurs d’impédance dans le plan de sortie du
composant. Dans le cas d’un banc de puissance, des solutions actives utilisant une seconde
source RF permettent de synthétiser de forts coefficients de réflexion. Un exemple de montage
est présenté en Figure 1-24.
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Figure 1-24 : Schéma de principe simplifié d’un banc load-pull a charge active en boucle ouverte

Cette solution est disponible jusqu’a 110 GHz [45]. La réalisation des synthétiseurs
d’impédances a plus haute fréquence passe de nouveau par des solutions intégrées.

Ainsi comme le montre la Figure 1-25, la réalisation des bancs load-pull suit une
progression temporelle trés lente.
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Figure 1-25 : Etat d’avancement des bancs load-pull 2 PIEMN et mise en évidence des solutions pour
la caractérisation dans la bande 140-220 GHz.
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Pour pallier a la géenération de puissance en gamme de fréquences millimétriques, la
source du banc load-pull 94 GHz disponible a 'IEMN a été réalisée par association d’éléments
actifs (amplificateur et mélangeur) et atteint 24 dBm dans le plan du composant sous pointes
[46]. Par ailleurs, on observe une évolution de ce banc avec le passage d’une détection scalaire
a une détection semi-vectorielle (la détection de la puissance de sortie reste scalaire mais est
vectorielle a I’entrée du composant). Aussi, une solution active pour la génération d’impédance
est actuellement en cours d’étude.

Comme présenté en Figure 1-23, au-dela 140 GHz, des sources commerciales sont
disponibles et peuvent convenir pour atteindre le comportement non-linéaire de certains
dispositifs. En revanche, nous verrons que de tres fortes puissances seront nécessaires pour
caractériser nos transistors d’étude. Une solution complete (source, détecteur et tuner) a donc
¢té réalisée sur silicium lors d’une précédente thése [8] pour s’affranchir des pertes de la sonde
hyperfréquence entre la source et le DUT ainsi qu’entre le DUT et le tuner. L’intégration de
cette source permet d’injecter une puissance de 10 dBm a 140 GHz a I’entrée du composant
sous pointe. On y retrouve également un tuner d’impédance intégré avec le DUT. Ce tuner est
celui réalisé pour la mesure de bruit. Son architecture a été adaptée pour une utilisation en sortie
du DUT avec la présence du réseau de polarisation dédié a I’accés du collecteur du transistor.
Son coefficient de réflexion atteint une amplitude de 0.75 a 140 GHz. Cette valeur diminue
ensuite avec la fréquence. Des détecteurs sont également intégrés et présentent un
comportement linéaire entre -10 et 5 dBm a 150 GHz. Cette solution a permis de montrer les
potentialités de la technologie BICMOS 55 nm mais son intégration de ces différents blocs
nécessite toutefois une fabrication récurrente pour chaque caractérisation et n’est donc pas
viable a long terme.

En réponse a ces problématiques, le développement d’un banc de mesure hybride
apparait comme une architecture pérenne, mon co(teuse et plus fiable si le systeme est bien
connu. Comme illustrée en Figure 1-26, cette solution consiste en une source de puissance en
gamme de fréquence 140-220 GHz, assemblée avec des systemes de détection externes. En
parallele, le tuner dédi¢ a la génération d’impédance est conservé on-wafer. Son intégration au
plus pres du composant est indispensable tant que ce dispositif est de nature passive.
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Figure 1-26: Synoptique du banc load-pull hybride visé dans la gamme de fréquences 140-220 GHz : Source
RF et systemes de détection (W) externes avec séparation de I’onde incidente a, ,, et réfléchie by ,,, @
I’entrée, puis intégration commune du DUT et du synthétiseur d’impédances (DUT+TUNER)
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4. Conclusion

Nous venons de donner le prinicpe de fonctionnement des trois caractérisations
récurrentes pour les dispositifs RF. La mesure des paramétres S s’effectue en condition d’un
signal de faible puissance au moyen d’un VNA. L’architecture de cet analyseur de réseaux est
complexe et la précision de mesure requiert des étapes de calibrage rigoureuses. Aussi, le VNA
est désormais bien connu et permet de travailler jusqu’a des fréquences de 1’ordre du térahertz
par association avec des tétes d’extension. Différentes méthodes de calibrage ont été établies et
la méthode LRRM apparait la plus appropriée pour un calibrage aux fréquences millimétriques.

Par ailleurs, les caractérisations en bruit et en puissance rencontrent des limitations pour
travailler a des fréquences supérieures a 170 GHz et 110 GHz respectivement, dues aux sources,
aux récepteurs et au tuner d’impédance. La caractérisation en bruit connait toutefois une
évolution plus rapide en termes de développement des sources et des systéemes de détection
jusqu’a 325 GHz. A ’inverse, la conception des bancs load-pull suit une évolution plus lente
pour parvenir a une caractérisation aux fréquences supérieures a 110 GHz. Une solution
compléte intégrée sur silicium a été démontrée entre 140 et 220 GHz. L’enjeu de nos travaux
consiste toutefois a établir une architecture disponible et pérenne. Pour cela, une source de
puissance et des systéemes de détection externes doivent étre associés pour constituer le banc de
puissance. La puissance de la source devra étre suffisamment forte pour compenser les pertes
d’un coupleur et d’une sonde RF en entrée du DUT. Sans le coupleur, la puissance injectée ne
pourra étre connue et une incertitude de mesure importante pourrait compromettre la fiabilité
de la caractérisation. De leur coté, les détecteurs devront offrir une dynamique de détection de
la puissance étendue. Enfin, au-dela 110 GHz, la génération de forts coefficients de réflexion
dans le plan du composant, au moyen de tuners de nature passive, passe de nouveau par
I’intégration commune de ce dispositif avec le DUT.

V  Cahier des charges

Afin de fixer le cahier des charges de la source de puissance externe, des détecteurs de
puissance et du tuner d’impédance, des simulations du transistor bipolaire d’étude, de
dimensions standard (longueur d’émetteur le : 5.56 um, largeur d’émetteur we : 0.2 um et 1
doigt d’émetteur), ont €té réalisées pour évaluer la puissance d’entrée que doit fournir la source
et les puissances a détecter. Pour cela, nous simulons le gain en puissance, G, et la puissance
de sortie, P,,;, sous 50 Ohms a 200 GHz en fonction de la puissance injectée. Nous polarisons
la jonction collecteur-émetteur, V., au mileu de la droite de charge statique a 1.2 V et varions
la tension de la jonction base-émetteur, V;, entre 0.8 et 0.9 V. Le comportement du DUT est
indiqué en Figure 1-27.
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Figure 1-27 : Simulation a 200 GHz du comportement en puissance du DUT de dimensions
standard en fonction de la puissance injectée pour différentes tensions de base V, etaV,: 1.2V

Le gain le plus élevé est obtenu a V,: 0.88 V tandis que la puissance de saturation
maximale proche de 7 dBm est obtenue a V,,: 0.80 V. Bien qu’il n’y ait pas d’intérét a utiliser
un transistor ne possédant pas de gain, il y a un intérét a détenir cette information pour réaliser
le modgle en fonction de la tension V,,. Egalement, nous conservons une impédance de source
de 50 Q pour représenter les conditions de mesures dans lesquelles sera mesuré le composant.
Ensuite, de maniere genérale, le point de compression a 1 dB apparait pour une puissance
injectée de 1’ordre de 5 dBm tandis que la saturation est atteinte entre 8 et 12 dBm en fonction
de la polarisation. Aussi, le coefficient de réflexion du DUT varie en fonction de la polarisation.
Il impacte sur la puissance absorbée par le composant ¢’est pourquoi, nous présentons ici la
puissance que doit délivrer la source et non la puissance que doit absorber le composant.

D’autre part, une dynamique de détection de 30 dB nous permettrait une analyse
compléte du comportement en puisance et permettrait d’anticiper 1’analyse de futurs
composants. En revanche, les détecteurs présentent une réduction de leur dynamique lorsque
leur sensibilité augmente. Un compromis sera donc a effectuer. La limite de détection a basse
puissance sera fixée par la puissance de la source a bas niveau tandis que la valeur de la
sensibilité dependra du seuil de détection des voltmétres, de 1’ordre du microvolt.

Enfin, le cahier des charges du tuner est fixé par les charges optimales a présenter en
sortie du DUT. Pour cela, nous avons simulé le paramétre S;, a 200 GHz qui indique de
maniére genérale les lieux d’impédances a synthétiser. Ce parameétre a été simulé en variant le
nombre de doigts d’émetteur ainsi que les polarisations V;, entre 0.8 et 0.9 V et V- entre 0.8 et
0.9 V. Dans la simulation, nous conservons une impédance de source de 50 Q pour représenter
les conditions de mesures dans lesquelles sera mesurer le composant.
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Figure 1-28 : Simulation du paramétre S22* du transistor HBTs en configuration (CBEB)-C en variant le
nombre de doigts d’émetteur de 1 a 5 pour des dimensions le : 5,56pm et we : 0,2pum et les polarisations V,
entre0.8et0.9 VetV entre0.8et0.9V.

Ces simulations indiquent que les charges optimales seront situées dans la région
inductive de I’abaque de Smith avec de fortes valeurs d’amplitudes, proche de 0.8 . Par ailleurs,
les pertes du tuners devront étre les plus faibles possibles pour permettre la détection de la
puissance de sortie. Aussi, les parametres du tuner devront étre prises en compte afin de pouvoir

déterminer la puissance qui sera délivrée a la sortie du DUT.
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Conclusion du chapitre |

Nous assistons a des progres technologiques notables afin de répondre aux besoins liés

a 1’évolution de notre société et afin de faire progresser nos connaissances. La technologie
silicium présente un fort potentiel pour répondre aux défis des nouvelles applications dans le
domaine des fréquences millimétriques et sub-millimétriques. La commercialisation d’une
technologie passe toutefois par un long processus de maturation. La fabrication est a la base de
celle-ci puis la caractérisation permet de rendre compte des performances réelles des
composants et de valider leur comportement pour définir des modéles fiables. Nous nous
intéressons ici aux aspects non-linéaires qui se produisent en condition de forte puissance et
entrainent une saturation du signal de sortie. La polarisation du composant et la charge
présentée a sa sortie conditionnent son comportement et 1’apparition de ce phénoméne. La
caractérisation des non-linéarités passent par le développement d’un banc load-pull. Celui-ci
est aujourd’hui limité a 110 GHz de par la disponibilité des instruments commerciaux qui sont
également confrontés a la disponibilité de technologies fiables et validées dans ces gammes de
fréquences. Une solution compléte intégrée sur silicium fonctionnant au-dela 110 GHz a été
proposée dans une précédente thése. Les travaux présentés ici sont alors motivés par le besoin
d’un banc de test permanent dans la gamme 140-220GHz. En s’inspirant des réalisations faites
en guide & 94 GHz et on-wafer en bande G, le choix s’oriente vers une conception hybride :

- Une source et un systeme de détection externe en guide

- Un synthétiseur d’impédance intégré

Le cahier des charges s’articule autour de la puissance délivrée par la source, la
dynamique de détection de puissance des détecteurs qui s’accompagne d’un compromis avec
la sensibilité. Le tuner d’impédance devra étre capable de synthétiser de forts coefficients de
réflexion dans la partie nord de I’abaque de Smith.

Nous envisageons de réaliser la source par association d’éléments commerciaux, actifs
et passifs. Une tres forte puissance est recherchée pour permettre 1’ajout d’un coupleur et d’une
sonde de puissance a ’entrée du composant. Le synthétiseur sera intégré avec le DUT et
imposera une technique de deembedding pour connaitre 1’onde b, délivrée par le DUT. Enfin,
les detections seront dans un premier temps de type scalaire afin de valider le setup et de ne pas
surcharger le montage. Nous nous intéresserons dans un second temps aux solutions
vectorielles.
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Il CHAPITRE Il : DEVELOPPEMENT DU BANC DE
MESURE EN PUISSANCE EN BANDE G

Ce chapitre a pour objectif de présenter la conception de la source et des détecteurs de
puissance au-dela 140 GHz. Une étude de marché sur la disponibilité des instruments
commerciaux sera tout d’abord réalisée et les performances des éléments sélectionnés seront
mesurées. Apres assemblage des différents élements, la source et les systémes de détection
devront étre validés. Une étude sur les conséquences de la mesure scalaire en gamme de
fréquences millimétriques viendra compléter I’analyse de la partie détection. La répétabilité des
mesures pourra alors étre évaluée. Le calibrage et la précision de la puissance réfléchie
nécessitera une méthode de calibrage particuliére pour pallier aux effets de la mesure scalaire.

Afin de profiter du potentiel de la source et ainsi augmenter la puissance pouvant étre
délivrée aux composants sous test, une deuxieme version du banc de puissance sera €laborée.
Cette modification est motivée par la mesure des transistors d’étude, décrits dans le chapitre I11
dont les besoins en puissance injectée sont forts.

Enfin, nous présenterons le programme dédié a I’automatisation de la mesure. 1l s’agira
de controler le signal RF en fréguence et en puissance tout en mesurant les différentes ondes de
puissance (incidente et réfléchie) associées a la mesure du DUT. En paralléle, la polarisation
du DUT devra étre contrblée et ses courants/tensions en fonction de la puissance injectée
devront étre acquis. Ceci a pour but de faciliter les calculs et I’observation des différents
parametres Py, G, et PAE.
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I Développement du banc de puissance en bande G (140-220 GHz)

La conception de la source de puissance nécessite 1’utilisation de dispotifs non-linéaires,
aux faible pertes de conversion. L’ajout d’un coupleur et de la sonde fixera I’offset de puissance
et induira la dynamique de détection a laquelle devront répondre les détecteurs.

1. Disponibilité des instruments commerciaux

Le synoptique du banc visé, présenté en conclusion du chapitre | sur la Figure 1-26,
nécessite une source de fréquence fonctionnant au-dela 140 GHz ainsi que 3 détecteurs : 2 a
I’entrée et un a la sortie. Une étude de marché est donc réalisée pour identifier les produits
disponibles et compatibles a la conception d’une source de puissance au-dela 140 GHz. La
méme démarche est réalisée pour le systeme de détection. Une dynamique de 30 dB est visée
pour une utilisation sur de multiples dispositifs.

a) Sources multipliées a fort rendement de puissance au-dela 140 GHz

La puissance maximale délivrée par les VNA les plus modernes associés a des
convertisseurs de fréquences est d’environ 3 dBm. Il nous faut alors chercher une autre solution
de génération de signal. Nous nous intéressons dans un premier temps aux sources multipliées
fonctionnant dans la gamme de fréquence 140 — 220 GHz. Les sources les plus performantes
que nous avons trouvées sont proposées par la société VDI (Virginia Diodes). 11 s’agit de
I’association d’un mélangeur actif suivi d’un mélangeur externe passif ou actif telle que
présentée sur la figure suivante.

Figure I1-1 : Module SGX vue de face avant et face arriere. (Gauche) Module SGX — (Droite) Multiplieurs
externes complémentaires

3 solutions, indiquées dans le Tableau 1, sont proposées dans notre bande de fréquence
140- 220 GHz.
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bande G
miﬁilgﬁges frrn (GH2) frr_our (GHZ) Poy: (typ dBm) (+/-E:-|?/T++)
1 11 - 36 GHz 140 - 220 10 +++
2 9-42 GHz 170 - 250 10 +++
3 11-36 GHz 140 — 220 4 ++

Ces sources doivent étre précédées d’un synthétiseur basse fréquence. Elles sont
relativement compactes et peuvent facilement étre installées sur une station sous pointes.
Malheureusement, le maximum de puissance disponible est de 10 dBm dont il faut prévoir une
réduction due aux pertes de la sonde RF de I’ordre de 3 dB a ces fréquences. A cela s’ajouteront
les pertes du coupleur nécessaire pour séparer les ondes de puissance incidentes et réfléchies a
I’entrée du DUT. Ces pertes sont de I’ordre de 4 dB. La puissance maximale dans le plan du
composant ne pourra excéder 3 dBm comme illustré sur la Figure 11-2.

Poutsource: 10 dBm
1
I [L coupleur ~4dB
Source RF 1 _Pi____p_ ; ILRFsondewgdB
b I -
140-220 GHz ®: :_ F_ :1_ : W—Rs\
! b1 m 4 m DUT
I
W W Siligon

|
Pinj DUTyyay 3 ABM

Figure 11-2 : Bilan de puissance a I’entrée du DUT obtenu avec une source bande G délivrant 10 dBm

La source doit donc étre réalisée a partir de plusieurs dispositifs actifs et non-linéaires
en gamme d’ondes millimétriques pour atteindre la puissance désirée en bande G. De ce fait,
nous nous intéressons a une autre source multipliée SGX (Signal Generator Extender) de chez
VDI fonctionnant dans la gamme 82 — 125 GHz, déja présente au laboratoire. Cette source peut
étre utilisée en configuration tripleur (SGX x3) ou comme un multiplieur par 9 (SGX x9)
capable de délivrer une puissance de 14 dBm. Afin de vérifier cette performance, un calorimétre
est placé en sortie puis, selon la configuration choisie de la source, la puissance et la fréquence
du synthétiseur basse fréquence, PSG (Performances Signal Generator), doivent étre réglées.
La premiere configuration (SGX x3) s’utilise en respectant une puissance d’entrée Py, ; s6x de
0 dBm, tandis que la seconde configuration (SGX x9) nécessite d’injecter jusqu’a 10 dBm. En
tenant compte des pertes du cable entre la source et le PSG, ce dernier est paramétré de deux
manieres, comme indiqué sur la Figure 11-3.
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Figure 11-3 : Conditions d'utilisation de la source SGX selon une configuration (SGX x3) ou (SGX x9).

Les puissances de sorties obtenues pour ces deux configurations en faisant varier la
puissance injectée par le PSG sont présentées en Figure 11-4.
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Figure 11-4 : Performances et comparaison des puissances de sortie du module SGX _ (Haut)
Configuration tripleur — (Bas) Configuration multiplieur par 9

D’apres les mesures obtenues, la puissance de sortie entre 95 et 105 GHz en
configuration tripleur se montre plus impactée par la variation de la puissance d’entrée que dans
la configuration (SGX x9). Toutefois, cette source, souvent utilisée au laboratoire, a montré
une meilleure réjection des harmoniques dans une configuration (SGX x3), ainsi qu’une trés
bonne répétabilité. Avec cette source, ’ajout d’un doubleur est envisagé.

b) Disponibilité des éléments actifs et non linéaire au-dela 82 GHz
Le Tableau 2 ci-dessous, présente une sélection de doubleurs actuellement en vente sur
le marché. La puissance maximale de sortie est le critére de sélection. Pour cela, nous prétons
attention a la puissance nécessaire et supportable a son entrée ainsi qu’au rendement du
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doubleur. Encore une fois, nous trouvons deux doubleurs fabriqués par la société VDI. Un
troisiéme nous est proposé par la société RPG (Radiometer Physics GmbH filiale de la
compagnie Rhodes & Schwarz).

Tableau 2 : Doubleurs commerciaux a fort rendement de puissance générant un signal RF en bande G.

N° Doubleur Fréquence Puissance Ef_ficacité Codat
(GHz) d’entrée (dBm) | typique (%) (H/++/+++)
1 183 - 194 21.7-27.8 25-30 +++
2 183 - 194 17-21 28 +++
3 185 — 205 23 15— 25 ++

Le doubleur n°1 est sélectionné car il se montre le plus performant en terme de puissance
de sortie. Le doubleur recu montre un shift de fréquence de 2 GHz, ce qui conduit a une bande
passante entre 185 et 196 GHz. En utilisant la source de puissance du banc load-pull 94 GHz
disponible a I’'IEMN, le doubleur a pu étre caractérisé et ses performances sont présentées en
Figure I1-5.

Les puissances maximales obtenues s’¢élévent a 22 dBm aux fréquences 185 et 186 GHz.
Au-dela 191GHz, le doubleur devient plus compliqué a caractériser car la puissance fournie par
la source en bande W se réduit. Ensuite, le rendement de conversion, ratio entre la puissance de
sortie en bande G et la puissance d’entrée en bande W, se révéle meilleur que les données du
fabricant, dépassant 45% a 185 et 186 GHz.
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Figure 11-5 : Performances mesurées du doubleur en fonction de sa puissance d’entrée de 185 a 191 GHz.
(Haut)Puissance de sortie — (Bas) Rendement de conversion

La puissance d’entrée nécessaire pour le fonctionnement du doubleur est toutefois trop
élevée pour étre fournie par la source SGX. Un amplificateur doit alors étre ajouté entre ces
deux éléments. Seuls deux amplificateurs correspondaient a nos besoins et fonctionnaient dans
la gamme 90 — 98 GHz. Le choix s’est donc porté sur I’amplificateur proposé par la société
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SAGE, offrant le maximum de puissance de sortie. Ses performances en puissance, Figure Il-
6, sont également mesurées avec la source du banc load-pull 94 GHz.
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Figure 11-6 : Performances mesurées de I'amplificateur 90-98 GHz - (Haut) Puissances de sortie - (Bas)
Gain en puissance

La puissance de sortie de I’amplificateur atteint 25 dBm a saturation pour une puissance
d’entrée entre -7 et +3 dBm. Son gain est compris entre 25 et 35 dB en fonction de la fréquence.
L’amplificateur fournira donc une puissance suffisante pour maximiser le rendement du
doubleur. Par ailleurs, deux courbes a 90 GHz sont présentées a des températures de 28 et 38°C
relevées en surface de I’amplificateur en début et en fin de caractérisation. Ces deux mesures
montrent ainsi que le comportement de I’amplificateur est répétable méme apres son
échauffement. Un ventilateur lui sera tout de méme associé pour contribuer a sa thermatlisation
en prévention de son fonctionnement sur toute une journée. Les performances présentées de la
source SGX, du doubleur et de I’amplificateur montrent que leur association permettra la
génération d’un signal entre 185 et 191 GHz a fort niveau de puissance.

c) Disponibilité des détecteurs au-dela 140 GHz

En parallele, les détecteurs de puissance disponibles dans le commerce sont également
comparés. Comme présentés dans le chapitre I, différents types de détecteurs se distinguent.
Dans le cas de détecteurs pour la mesure d’amplitude, nous avons le choix entre les détecteurs
adiode et les calorimétres. La gamme de fréquences, la sensibilité et la dynamique de détection,
parametres pris dans la zone linéaire de détection, sont les critéres principaux de comparaison.
Dans de nombreux cas, la puissance minimale détectable est un critére majeur. Dans notre cas,
nous cherchons avant tout un détecteur offrant une dynamique de détection importante et
capable de supporter de forts niveaux de puissance. Quatre modéles se distinguent alors. Le
premier est propose par la société Millitech, le second et le quatrieme par VDI et le troisieme
par la société ELVA-1.
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Tableau 3 : Détecteurs commerciaux a forte dynamique de détection en bande G et au-dela

. ez Dynamique N
o ) Frégquence Sensibilité ot Codt
N Détecteur (GH2) (MV/mW) de détection (H/+H++4)
(dBm)
, . 220
1 Zéro bias 140 — 220 -40 -> 10 +
@ Rload :1MQ
, . 2000
2 Zéro bhias 140 - 220 <-25 ++
@ Rload :5OQ
g | Zerobiast |0 o0 NA 25->15 +
Calorimetre
4 Calorimétre 75 - 3000 NA -35->23 +++

Si le premier détecteur montre une faible sensibilité, il offre une dynamique de détection
trés importante a un prix trés bas. Le second présente une forte sensibilité mais au détriment de
sa dynamique, qui diminuera pour une résistance de charge plus élevée. De plus, son prix est
plus élevé que le premier détecteur. Enfin, le troisiéme et le quatrieme fonctionnent avec des
calibres pour s’adapter au niveau de puissance et offrent ainsi des mesures de haute précision
mais a un co(t tres élevé. De plus la dynamique de détection indiquée est la dynamique totale
obtenue avec les 4 calibres. En pratique, un seul calibre est sélectionné pour éviter le temps de
calibrage pendant la mesure.

Sachant que trois détecteurs sont requis, deux détecteurs du type n°1, basés sur des
diodes Schottky sans polarisation, sont finalement choisis pour réaliser la détection des ondes
incidentes et réfléchies a I’entrée du DUT. Un modéle du détecteur n°4, déja présent a ’TEMN,
sera utilisé pour mesurer la puissance de sortie du DUT. Son fonctionnement bien connu et ses
4 calibres (200uW, 2mW, 20mW et 200mW), en feront notre détecteur de référence pour le
calibrage du banc.

Afin de pouvoir utiliser les détecteurs a diodes, il est important de mesurer leur
parametre de réflexion d’entrée pour s’assurer que 1’énergie de 1’onde injectée est bien
transmise a la diode. Cette mesure est realisée par un VNA pour les deux détecteurs. Les
courbes sont présentées en Figure I1-7 (courbe noire et bleue) et indiquent un coefficient de
réflexion tres élevé notamment au-dela 170 GHz. Pour cette raison, nous avons ajouté un
isolateur a chaque entrée des détecteurs. Les mesures au VNA sont répétées et présentées sur
la Figure 11-7 également.
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Figure 11-7: Mesure des coefficients de réflexion d'entrée des détecteurs a diodes entre 140 et 220 GHz -
Détecteurs seuls (bleu et noir) et détecteurs associés a un isolateur (rouge et vert)

L’effet des isolateurs a I’entrée de chaque détecteur est nettement visible (courbe rouge
et verte). Nous parvenons ainsi a faire chuter le coefficient de réflexion de -6 dB a -20 dB aux
fréquences d’intérét 185-191 GHz. Désormais, un détecteur correspondra a un détecteur avec
isolateur. Leur caractérisation se poursuivra apres I’installation de la source et sera présentée
dans la suite de ce chapitre.

d) Disponibilité des éléments passifs au-dela de 75 GHz

Les détecteurs se sont révélés étre trés réflectifs et un isolateur a d0 étre ajouté pour
assurer la qualité de la détection. De méme, la conception de la source au moyen de la source
SGX, de I’amplificateur et du doubleur ne peut €tre réalisée par une association directe.

Tout d’abord, on a pu observer en Figure I1-6, que la saturation de I’amplificateur était
atteinte pour une puissance injectée entre -7 et +3 dBm selon la fréquence, or la source SGX
qui le précede délivre 14 dBm. La puissance délivrée par le PSG est alors réduite de quelques
dB mais pour conserver la qualité spectrale du signal en sortie de la source SGX, un certain
niveau de puissance doit étre respecté a son entrée. Un atténuateur 10 dB est alors ajouté entre
la source SGX et I’amplificateur.

Il est également préférable de placer un isolateur entre I’amplificateur et le doubleur afin
d’augmenter 1’adaptation entre ces deux éléments et d’assurer qu’aucune onde réfléchie,
générée par un composant sous test, ne revienne vers I’amplificateur et ne le dégrade. En gamme
de fréquences 75-110 GHz, les isolateurs passifs disponibles dans le commerce sont basés sur
des matériaux ferrites. L’avantage principal est qu’ils ne nécessitent aucune source
d’alimentation et sont capables de supporter plus d’1W de puissance.

Un atténuateur variable est également requis pour faire varier la puissance injectée au
DUT. Une attention particuliere est portée a la puissance que peuvent supporter les atténuateurs.
En effet, le doubleur a montré sa capacité a delivrer une forte puissance jusqu’a 22 dBm, soit
pres de 160 mW. Les atténuateurs capables de supporter autant de puissance n’existent pas.
Celui choisi se limite a 100 mW. Nous pensons toutefois qu’il n’a pas été testé a plus forte
puissance par manque d’une source de puissance.
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Cet atténuateur fonctionne par rotation mécanique. Son atténuation en fonction de la
position mécanique est présentée en Figure 11-8. Cette mesure est réalisée une deuxieme fois
pour évaluer la répétabilité de ces positions. On note également 1’écart entre la position du
bouton rotatif et la valeur de 1’atténuation a cette position.
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Figure 11-8: Mesure de I’atténuateur on fonction de la rotation du bouton mécanique a 180 GHz — (Rouge
et noire) Atténuation mesure 1 et 2 — (Bleu) Répétabilité — (Vert) Offset d’atténuation par rapport a la
graduation

On constate une trés bonne répétabilité (courbe bleue) entre les deux mesures jusqu’a la
graduation 35. On note aussi une différence d’environ 2.5 dB entre la graduation et la valeur
réelle de I’atténuation (courbe verte) dont la mesure a été réalisée deux fois (courbe rouge et
noire). Cette différence augmente pour de plus fortes atténuations. Par ailleurs, 1’adaptation
entrée-sortie n’est pas presentée mais a bien été vérifiée.

Enfin, un coupleur directif quatre ports est nécessaire a I’entrée du dispositif sous test
pour mesurer les ondes incidentes et réfléchies et ainsi réaliser le calcul de la puissance
absorbée. L’isolation, la directivité et le couplage sont des paramétres importants du coupleur.
Une attention particuliére est également accordée aux pertes d’insertion afin de connaitre la
réduction de la puissance délivrée par la source. Les parametres cités sont illustrés sur la Figure
11-9 et leurs expressions sont donnees dans les équations suivantes.

aq IL b,
> —_ T
bl @ — @ a,
Ci 150,0 Cref
©) @
a1 cin % % Az cref

Figure 11-9 : Illustration des coefficients de couplage, d’isolation et de pertes d’insertion au sein d’un
coupleur 4 ports
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Les pertes d’insertion IL :

|b,|?
lai|?

IL (dB) = 1010g< > = S21dB

Les couplages Cin et Cref :

2
aq -:
Cin = 10 log (%) = $31dB
1

2
|a2 Cref

la,|?

Cref = 10log = S42dB

Les facteurs d’isolation I50;y, et IS0y :

2
aq -:
Iso;, = 10log (%) = $32dB

2

a;
I50per = 10lo0g |V:—|e£ = S41dB
1
La directivité D :
| 2
a;
D=1Iso—C=10log| —=L | = s43dB
alCin

(23)

(24)

(25)

(26)

(27)

(28)

Deux coupleurs directifs trois ports déja présents au laboratoire ont été associes pour

former un coupleur 4 ports. Le vissage de ces deux éléments est trés important afin de conserver
I’alignement des guides d’ondes. La mesure des coefficients de cet assemblage, réalisée avec
un VNA, est présentée en Figure 11-10.

Ces mesures montrent que cet assemblage offre une isolation typique de 40 dB et une
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directivité typique de 30 dB sur toute la bande de fréquence 140-220 GHz. Les coefficients de
couplage ont une valeur moyenne de 12.4 dB et les pertes d’insertion sont de 4 dB dans la bande
d’intérét 185-191 GHz.
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Figure 11-10 : Coefficients du coupleur 4-ports (association de deux coupleurs 3-ports) mesurés entre 140
et 220 GHz

2. Montage et validation de la source de puissance n°1l

Aprés avoir mesuré chaque élément séparément, 1’assemblage est réalisé et présenté en
Figure I1-11.

Le bloc 1 est constitué des eléments actifs afin de générer le signal continu CW dans la
gamme 185-191 GHz a forte puissance. On y retrouve le générateur de signal en puissance
(PSG), la source SGX suivie de I’atténuateur fixe de 10 dB puis 1’amplificateur de puissance,
I’isolateur et enfin le doubleur de fréquences. Une puissance de prés de 18 dBm est obtenue en
sortie de ce premier bloc.

Le bloc n°2 est constituée de I’atténuateur variable, du coupleur 4 ports et des détecteurs
a diodes. Ce bloc permet de faire varier la puissance d’entrée du dispositif et de prélever les
puissances incidentes et réfléchies a I’entrée du DUT. La variation de puissance aurait pu étre
réalisée par le PSG mais cela impliquerait une modification des régimes de fonctionnement des
éléments actifs du bloc n°1, ce que nous préférons éviter. Le détecteur destiné a mesurer la
puissance injectée est précédé d’un atténuateur fixe de 10 dB afin de rester dans sa zone linéaire
de detection. Enfin, la sonde RF est placée en bout de la chaine pour permettre le contact avec
le composant.

Le troisieme bloc est composé du calorimetre PM5 (N°4 dans le tableau) déja disponible
a ’TEMN. Il est précédé par la sonde RF pour permettre le contact en sortie du composant sous
test.
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Bloc n°1 Blocn® 2 Bloc n°3

Vie DET_REF

Bloc n°1 : Bloc n°2 : VDCDET’IN Bloc n°3:
- PSG (Agilent E8257D) - Atténuateur variable (CERNEX) - Sonde RF (FormFactor)
- SGX (VDI) - Coupleur 4-ports (Mi-Wave) - Calorimetre PM5 (VDI)
- Atténuateur fixe 10 dB - Détecteurs a diode Schottky (Mi-Wave)
(SAGE) - Isolateurs (MicroHarmonics)
- Amplificateur (SAGE) - Atténuateur (ELVA)
- Dissipateur (SAGE) - Sonde RF (FormFactor)
- Isolateur (SAGE)
- Doubleur (VDI)

Figure 11-12 : Banc de puissance n°1 réalisé apres assemblage de tous les éléments.

Afin de valider le fonctionnement de la source, son coefficient de réflexion, son spectre
et sa puissance de sortie sont mesurés. Trois instruments de mesure sont nécessaires :
e Le coefficient de réflexion est mesuré au moyen du VNA.
e La puissance de la source est mesurée a I’aide du calorimetre PM5
e Le spectre est analysé au moyen d’un analyseur de spectre appelé FSU
nécessitant un mélangeur sous harmoniques en amont permettant de revenir dans
une bande de fréquences détectable par 1’analyseur de spectres.

Atténuation

variable

VNA

e
g0t

ooilie

Figure 11-11 : Illustration des instruments de mesure utilisés pour mesurer les parameétres de la source
coefficient de réflexion, puissance délivrée et qualité spectrale.

L’analyse du coefficient de réflexion présenté par la source est réalisée afin de s’assurer
qu’aucune réflexion ne soit réémise vers la source si le DUT est lui-méme réflectif. Cela
pourrait endommager la source et causerait une forte incertitude de mesure. Cette mesure est
effectuée avec le VNA. La puissance RF de la source est éteinte pour ne pas endommager le
VNA d’une part, ainsi que pour eviter toute interférence avec le signal RF émis par le VNA.
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Cela conduirait a une mesure du S, ; erronée. La position de 1’atténuateur variable est également
modifiée pour observer son impact. Cette mesure est presentée en Figure 11-13.
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Figure 11-13 : Mesure du coefficient de réflexion de la source entre 185 et 191 GHz effectuée au VNA pour
différentes positions de I’atténuateur variable

On constate que la source présente une adaptation meilleure que -20 dB et que celle-ci

s’améliore lorsque le niveau d’atténuation augmente, c’est-a-dire lorsque 1’atténuation passe de
04a10dB.

Ensuite, la puissance disponible de la source est mesurée avec le PM5. La Figure 11-14
présente la puissance mesurée dans la bande de fréquence d’intérét pour différentes positions
de I’atténuateur variable.
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Figure 11-14 : Mesure de la puissance de la source entre 185 et 191 GHz effectuée avec le PM5 pour
différentes positions de ’atténuateur variable

La source est donc capable de délivrer jusqu’a 12 dBm en sortie du coupleur. Cela
permet d’envisager la caractérisation des composants.
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Le spectre est ensuite analysé sur toute la bande G pour des fréquences émises entre 185
et 191 GHz. La Figure 11-15 présente le spectre sur toute la bande G pour un signal émis a 185
GHz.

Ref -5 4B
o

m1

G
B
HiH
H

T T

Center 120 GHsz

m1: 185 GHz
pate: 20.02N.2020 15:18:33 mz' 174 GHZ Date: 20.JAN.2020 15:22:16

Figure 11-15 : Analyse du spectre de la source au FSU. Exemple pour un signal généré a 185 GHz.
(Gauche) Affichage sur toute la bande G — (Droite) Affichage centré a 185 GHz avec un span de 10 MHz

En observant le spectre obtenu sur toute la bande G, on distingue parfaitement notre raie
a 185 GHz. Une raie a 174 GHz mise en évidence par le marqueur m2 se démarque également.
Elle est en réalité une raie parasite due au mélangeur sous-harmonique utilisé pour convertir le
signal RF. En réduisant la résolution du filtre de moyenne fréquence de I’analyseur, cette raie
disparait. En réduisant la bande de fréquence d’affichage et en conservant une résolution de 200
kHz, la largeur de la raie spectrale a 185 GHz est inférieure 8 2MHz au plancher de bruit. Cette
mesure spectrale nous permet de valider le fonctionnement de la source. Elle est également
effectuée sur toute la bande 185-191GHz et montre une méme pureté spectrale pour chaque
point de fréquence. Par ailleurs, on peut se demander si des harmoniques peuvent apparaitre.
Cela n’a pu étre observé avec ce mélangeur qui est limité a une fréquence RF de 220 GHz.
Toutefois, le niveau de puissance de la raie principale est supposé trés supérieur a celui des
harmoniques si elles existent.

3. Capacite de détection et effet de la mesure scalaire

Aprés avoir validé le fonctionnement de la source, nous devons estimer la capacité de
détection de nos détecteurs au sein du montage. Nous devons définir la sensibilité des deux
détecteurs a diodes. Pour cela, le calorimetre est pris comme détecteur de référence mais
nécessite une attention particuliéere de son paramétrage. Ces trois détecteurs doivent nous
permettre de mesurer trois ondes de puissance au cours de la mesure load-pull d’un DUT. La
précision de mesure doit elle aussi étre définie.
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a) Caractéristique du calorimetre PM5

Le PMS5 est utilisé dans le bloc 3 pour mesurer la puissance en sortie du composant sous
test et sert de référence pour I’étalonnage des détecteurs a diode. Ce dispositif possede une
grande dynamique de détection entre -35 et 23 dBm gréce a ses quatre calibres de puissance.
Le choix du calibre dépend du niveau de puissance a mesurer, laquelle produit un changement
de température d’une résistance interne au PMS5. La différence avec la température de cette
résistance et la tempérenture d’une résistance de référence permet de connaitre la puissance
présentée au détecteur. Le plus petit calibre est de 200 ulW avec un plancher de bruit moyen de
0.003 uW. La précision diminue ensuite pour de plus gros calibres. Ce calorimétre nécessite un
temps de chauffe variable selon le calibre choisi et un voltmétre lui est associé afin d’acquérir
de maniere automatique les mesures de puissance. A 10 V correspond la puissance maximale
détectable avec le calibre choisi. Comme le montre les données du constructeur en Figure 11-
16, chaque calibre nécessite un temps de montée qui lui est propre. Les courbes indiquent que
la réponse a 90% est obtenue au bout de 12s pour le calibre 200 ulW et 0.6s pour le calibre
2mW.
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Figure 11-16: Réponse temporelle du PM5 - (Gauche) Calibre 200 uW - (Droite) Calibre 2 mW.

La puissance réellement délivrée au PM5 doit étre calculée en tenant compte de ce temps
de montée ainsi que de la dérive naturelle de ce détecteur. Pour ce faire, trois valeurs de
puissances sont relevées. Tout d’abord, nous tenons compte de 1’état initial du PMS5
lorsqu’aucun signal RF n’est émis et mesurons la puissance de bruit Poff1. A 1’état ON,
lorsque le signal RF est émis, la puissance Pon est acquise apres avoir respecté le temps de
réponse du PM5 sur le calibre sélectionné. Puis, nous relevons de nouveau la puissance a 1’état
OFF, Poff2, a la fin de la mesure pour tenir compte de la dérive naturelle du PM5. La
puissance délivrée se calcule donc de la maniere suivante :

Pacq = Pon- Poff1l- (Poff2— Poff1)/2 (29)

Pof f1 : Puissance OFF avant acquisition correspondant a un offset de mesure pris a t =0s
Pon : Puissance a 1’état ON acquise a t = 90 % du temps de montée

Poff2 : Puissance OFF apreés acquisition de 1’état ON correspondant a la variation de puissance
temporelle du calorimétre pris a 90% du temps de descente, acquise un nombre n fois puis
moyennée.
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Toutes ces grandeurs sont mesurées un n nombre n fois puis moyennées.

Afin d’éviter tout changement de calibre au cours de la mesure, ce qui demanderait un
nouveau temps de calibrage, le calibre 2 mW, précisa 0.1uW, a été fixé car il permet de couvrir
une grande dynamique de détection et montre également une dérive du calorimétre beaucoup
plus lente que le calibre inférieur 200 ulW. Aussi, la valeur de n a été fixée a 20 apres avoir
analyser la répétabilité de la mesure et la dérive du PM5.

Toutes ces informations nous permettent désormais d’utiliser le calorimeétre pour
étalonner les détecteurs a diodes utilisés.

b) Caractérisation des détecteurs a diodes

Les détecteurs utilisés pour la mesure des puissances incidentes et réfléchies a I’entrée
du dispositif sont des détecteurs a base de diodes Schottky qui permettent de convertir une
puissance RF en une tension DC mesurée avec un multimetre.

Les détecteurs choisis sont prévus pour fonctionner dans la gamme 140-220 GHz. En se
basant sur une résistance de charge de 1 MOhm, ils sont linéaires jusqu’a -10 dBm et leur
sensibilité est comprise entre 200 et 300 mV /mW . Cette sensibilité tend a diminuer avec la
réduction de I’impédance de charge. Toutefois, cette valeur de sensibilité doit étre vérifiée et
définie le plus précisément possible ainsi que la puissance minimale détectable.

Une premiere caractérisation est réalisée manuellement afin de définir grossiérement les
valeurs de sensibilités et d’identifer le détecteur le mieux adapté aux faibles puissances
attendues sur la voie de la puissance réfléchie. Un seul point de fréquence a été choisi en raison
du temps relativement long de cette mesure. L’un des détecteurs se révele plus sensible. Il est
donc sélectionné pour la détection de la puissance réfléchie, qui est en théorie plus faible que
la puissance incidente.

Les détecteurs sont alors connectés au coupleur 4-ports de la source de puissance comme
présenté en Figure 11-17.

f
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. oe ea

Figure 11-17 : Configuration pour la caractérisation et le calibrage des détecteurs.

% DET_REF

Les caractéristiques des détecteurs sont alors définies en méme temps que nous
effectuons le calibrage en guide dans le plan A. D’autres montages pour la caractérisation des
détecteurs étaient envisageables mais afin de limiter le nombre de montages-démontages cette
méthode se montre la plus efficace.

La Figure 11-18 présente les deux étapes réalisées pour caractériser les détecteurs dans
les plans de mesure (Ppgr ;v €t Pper rer) @ partir de la mesure au calorimetre dans le plan de
référence A.
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L’étape 1 consiste a établir la caractéristique du détecteur DET_IN en placant le PM5
en sortie de la source et en faisant varier la position de I’atténuateur variable. Puisque le PM5
et la source présentent une impédance de 50 Ohms, toute la puissance délivrée par la source est
absorbée. Le détecteur a diode étant précédé par un isolateur, les réflections sont négligeables
et nous pouvons considérer que toute la puissance a son entrée est absorbée. Les tensions Vpc
du détecteur a diode et du PM5 sont alors acquises n fois puis moyennées. La encore, nous
tenons compte de 1’état initial des détecteurs a diode en 1’absence de signal RF dont la tension
est non nulle en raison du bruit environnant capté et du seuil de bruit du détecteur. En revanche,
aucune tension de dérive n’est prise en compte a la fin de la mesure avec ce type de détecteur
car il se montre trés stable.

Atténuateur Py A
variable N> I PM>
[ M\ Z:50 Ohms
I\ X r=0
A
c ﬁp Etape 2
Source de in] [CTEf PpEr REF ~n /2~ Court-circuit
puissance nlv Z:0
bande G —-—=" —
i

* VDET_REF

VpeT IN

Figure 11-18 : Illustration des plans de référence et charges utilisées pour caractériser et calibrer les
détecteurs a diodes.

En faisant varier la puissance de la source par la position de 1’atténuateur, la puissance
Py de référence est mesurée par le PM5 et la puissance Ppgr ;v est calculée par un bilan de
puissance tel que :

Pper,y = Piv + [IL| — [Cy| — |A] (30)
Avec :

|IL| la valeur absolue des pertes du coupleur 4 ports, de 1’ordre de 4 dB.
|C;n | le facteur de couplage de la puissance incidente, de I’ordre de 12 dB
|A| le facteur d’atténuation de I’atténuateur, de 1’ordre de 10 dB.

Les valeurs indiquées pour ces trois paramétres font référence aux valeurs typiques dans
la bande de fréquences 185-191 GHz. L’addition de ces trois valeurs implique une puissance
dans le plan d’entrée du détecteur inférieure d’environ 18 dB par rapport a la puissance dans le
plan A. Ainsi, nous tragons les tensions détectées en fonction de la puissance Ppgr ;y pour les
différentes positions de I’atténuateur variable et points de fréquence. Nous en déduisons
également la sensibilité du détecteur. Les tensions mesurées et les sensibilités calculées sont
présentées en Figure 11-19. Ce détecteur montre une faible variation de sensibilité en fonction
de la fréquence et le régime non-linéaire apparait pour une puissance Ppgr ;y d’environ -17
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dBm. De ce fait, nous établissons une fonction unique, également indiquée sur la Figure 11-19,
pour tous les points de fréquences entre 185 et 191 GHz. L’intérét est de simplifier le nombre
d’équations dans le programme de mesure.
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Figure 11-19 : Courbes caractéristiques du détecteur DET_IN entre 185 et 191 GHz: (Gauche) Tension
mesurée en fonction de la puissance en entrée du détecteur — (Droite) Courbes de sensibilité en fonction de
la puissance en entrée du détecteur

Cette fonction unique doit nous permettre de connaitre la puissance Ppgr jy a partir de
la tension mesurée. Cette fonction est définie pour toute la plage de puissance entre -47 dBm et
-7 dBm dans le plan d’entrée du détecteur et son expression est telle que :

Ppgr v = 44« In(Vpgr v) — 23.3 (31)

Les variations de sensibilité en fonction de la fréquence et des niveaux de puissance
pour un régime linéaire et non-linéaire du détecteur, se retrouvent alors sur I’erreur relative a la
puissance mesurée au PM5 dans le plan A. Cette erreur, notée §PIN,,, ., (PIN4,,.,). est
présentée sur la Figure 11-20 en fonction de la puissance mesurée au PM5 dans le plan A pour
les différents points de fréquence. L’erreur obtenue est de 1’ordre de +/- 0.5 dB pour des
puissances dans le plan A entre -30 et 10 dBm. Aussi, hous avons tenté de réduire cette erreur
en prenant un nombre plus important de chiffres significatifs dans 1’équation (30) mais
I’amélioration ne se révele pas significative.

Ensuite, puisque les erreurs obtenues montrent une méme évolution pour les différents
points de fréquence, des fonctions d’erreur sont définies afin de les prendre en compte lors de
la caractérisation du second détecteur, DET_REF. Ces fonctions sont obtenues par des courbes
de tendance fonction de la puissance de référence dans le plan A, PIN,,,,. Puisque I’erreur
n’est pas continue avec la puissance, elle augmente jusqu’a 0 dBm et diminue au-dela, marquant
le début de la région non-linéaire du détecteur, deux fonctions par fréquence sont nécessaires.
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Figure 11-20 : Erreur sur la mesure de la puissance incidente SPIN mesurée par le détecteur DET _IN en
fonction de la puissance dans le plan A mesuree par le PM5 de 185 a 191 GHz

Tableau 4 : Expressions des courbes de tendance pour représenter ’erreur, SPIN,,, ... = f(PIN 4., ),
sur la puissance injectée en fonction de la puissance de référence mesurée au PM5 dans le plan A et pour
différents points de fréquence.

Fréquence Fonctions d’erreur 6PIN,,,.,. = f(PIN ... )

(GHz) y1 5i-30 dBm < PIN,, <0 dBm y;si0dBm < PIN,  <12dBm
185 y: = 0,01x; + 0,12 y, = —0,10x, + 0,19

186 y; = 0,00x, + 0,11 y, = —0,10x, + 0,27

187 y, = 0,01x, + 0,14 y, = —0,10x, + 0,33

188 y: = 0,01x; + 0,22 y, = —0,10x, + 0,37

189 v, = 0,02x, + 0,39 y, = —0,09x, + 0,48

190 y, = 0,01x, + 0,53 y, = —0,09x, + 0,64

191 y; = 0,01x, + 0,38 y, = —0,08x, + 0,44

Le deuxieme terme de ces courbes de tendance est prépondérant sur le premier,
néanmoins, afin de tenir compte de la pente de chaque courbe de tendance, deux chiffres
significatifs sont considéres. Seul le point a 186 GHz pour les faibles niveaux de puissance ne
présente pas de pente mais un terme d’offset. Par ailleurs ces termes sont plus élevés lorsque la
fréquence augmente et doivent étre pris en compte pour la caractérisation du deuxiéme
détecteur.

La deuxiéme étape consiste a remplacer le PM5 par un court-circuit afin de réfléchir
toute 1’onde incidente de puissance |P;y| désormais connue en mesurant |Ppgr,, |. Cette
puissance réfléchie revient au détecteur DET_REF avec lequel on obtient la tension Vpgr rer.
La puissance réfléchie dans le plan du détecteur est calculée par 1I’expression :

|PDETREF| = |PIN| - |CREF| (32)
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Le régime non-linéaire intervient autour de -17 dBm. Des caractéristiques propres a
chaque fréquence sont observées et se distinguent nettement sur les courbes de sensibilite,

Figure 11-21.
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Figure 11-21 : Courbes caractéristiques du détecteur DET_REF entre 185 et 191 : (Gauche) Tension
mesurée en fonction de la puissance en entrée du détecteur — (Droite) Courbes de sensibilité en fonction de
la puissance en entrée du détecteur

Nous cherchons alors la fonction Pper, ... = f (Vpergg). Chaque caractéristique est
définie par deux équations dont I’une traduit le comportement en régime linéaire et la seconde
traduit un comportement non-linéaire a plus forte puissance avec une diminution de la
sensibilite. Nous definissons alors les caractéristiques Ppgrp,,. = f (Vpergg;) POUr chaque
point de fréquence. Les courbes de tendance obtenues sont indiquées dans le Tableau 5.

Tableau 5 : Expressions des courbes de tendance en fonction de la puissance réfléchie et des points de
fréquence pour définir les caractéristiques Ppgr,,, = f(Vper,,,) du détecteur DET_REF.

PDETREF = f(VDETREF)'

Fréquence Sensibilité en zone
(GHz) Y1 Si Y, Si linéaire (mV/mw)
-40 dBm < Ppgrp,, < -11dBm -11dBm < Ppgrp,, <-2dBm
185 V1 = 4.4 x In(x;) — 24.3 Y, = 4.8 xIn(x,) —24.9 266 < § <293
186 v, = 4.4 x In(x,) — 24.5 v, =5#*In(x,;) —25.7 270 < § <306
187 y1 = 4.4 xIn(x,) — 24.3 v, =5=%*In(x,) —25.4 265 < § <1280
188 y; = 4.5 * In(x;) — 23.7 Y, = 4.9 xIn(x,) — 24.6 220 < § <262
189 v, = 4.4 xIn(x;) — 23.5 v, = 4.7 xIn(x,) — 239 220 < § <257
190 y1 = 4.9 xIn(x,) — 23.5 v, = 4.4 xIn(x,) — 22.8 180 < § <200
191 v, = 4.6 * In(x;) — 23.1 v, = 4.5 xIn(x,) — 229 195 < § <223

76



These de Caroline Maye, Université de Lille 2021

Puis comme annoncé précédemment, nous devons tenir compte de la répercution des
erreurs de mesure de la puissance injectée, §PINy,, ., (PIN,,, ., ) définies dans le Tableau 4,
sur la puissance réfléchie.

Nous commencons par exprimer la puissance injectée dans le plan A mesurée au
détecteur DET_IN par le terme théorique, PIN,,, ., puissance dans le plan A mesurée au PM5,
et par le terme d’erreur PINy,, ., (PINa,,..0) -

PIN,.,s dBm =PIN, . dBm + 8PIN,, ., (PINy,, ) dB (33)
A partir de la mesure du court-circuit nous savons que :

s11 dB = PREF,,,,.dBm — PIN,, .. dBm (34)

CCMEAS

Avec PREF, ., la puissance reflechie dans le plan A mesurée par le détecteur DET_REF.

De la méme maniére que pour la puissance injectée, cette grandeur peut s’exprimer par un
terme théorique, PREF, .., et un terme d’erreur, SPREF, ., tel que :

PREF,,,. . dBm = PREF,,,_ dBm + SPREF, , dB (35)

Ou:
- PREF,,,,, estla puissance réflechie théorique connue par la détection de la puissance

injectée en présence du court-circuit.
- OPREFy,, . est le terme d’erreur sur la puissance réflechie mesurée au détecteur

DET_REF, dépendant de I’erreur §PIN,,, ., .

En utilisant les relations (33) et (35) dans (34), les puissances théoriques dans le plan A
s’annulent puisque supposées égales sur un court-circuit et alors :

S11 dB = SPREF,,, . dBm — 8PIN,, . (PINa,,,,) dBm (35)

CCMEAS
Connaissant les fonctions d’erreurs, §PIN,, ¢ présentées dans le tableau 4, et en
prenant les valeurs de S11 obtenues, on en déduit I’erreur SPREF,,, ., ., calculée pour chaque

niveau de puissance. De cette manicre, I’erreur sur la puissance injectée n’impacte pas sur
détermination de la puissance réfléchie calculée. Les courbes d’erreurs SPREFy,, ., . obtenues

sont tracées sur la Figure 11-22. Le coefficient S11..,,,., . est tracé en Figure 11-23.
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Figure 11-22: Erreurs 8PREF sur la puissance réfléchie mesurée par le détecteur DET_REF en fonction
de la puissance dans le plan A mesurée par DET_IN de 185 a 191 GHz
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Figure 11-23 : Erreurs sur le coefficient S11 résultantes des mesures PIN et PREF mesurées par les
détecteurs entre 185 et 191 GHz.

De maniére générale, une précision de mesure de +/- 0.5 dB est assurée sur les détections
de puissance entre -28 et 6 dBm de puissance injectée dans le plan A. Puisque ces précisions de
mesure sont relativement constantes et du méme ordre de grandeur, nous parvenons a
déterminer correctement la valeur du S11. Par ailleurs, on observe la dépendance fréquencielle
et périodique des détecteurs. Ces différences d’erreurs en fonction de la fréquence et de la
puissance méritent que I’on étudie 1’effet de la mesure scalaire qui ne tient pas compte, par
définition, de la phase de I’onde, laquelle varie d’autant plus vite avec la fréquence.

C) Effet de la mesure scalaire
Le comportement du détecteur DET_REF a montré une dépendance fréquencielle plus
importante que le détecteur DET_IN. En I’absence de I’information de phase du signal qui
arrive dans le plan d’entrée de chaque détecteur, I’onde mesurée peut étre sous-estimée ou
surestimée. De plus, dans la gamme de fréquences de travail 185-191 GHz, I’onde présente une
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périodicité spatiale dans le guide d’environ 2.07 mm, soit treés inférieure a la longueur de la
cavité du coupleur d’environ 20 cm. Cette différence de dimension est propice a la création
d’une onde stationnaire. Si un défaut d’alignement a la jonction des deux coupleurs 3-ports était
également present, cette onde stationnaire serait renforcée.

Pour cette raison, nous décidons d’utiliser un guide d’onde de longueur variable terminé
par un court-circuit. En le placant a la sortie de la source, nous favorisons 1’apparition d’une
onde stationnaire. Le court-circuit utilisé pour la caractérisation de DET_REF favorisait déja
ce phénomene mais cette fois, le court-circuit étant précédé d’un guide de longueur variable, il
nous est possible de faire apparaitre des maxima et minima de puissance a I’entrée des
détecteurs et ainsi de mesurer I’erreur sur les puissances et le coefficient de réflexion.

Dans un premier temps, le coefficient de réflexion est mesuré au VNA en fonction de la
fréquence et en faisant varier la longueur de la cavité au moyen d’une vis micrométrique. Les
positions de la vis correspondant a un court-circuit (cc positions) ou un circuit ouvert (co
positions) sont repérés.
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Figure 11-24 : Mesure des coefficients de réflexions entre 185 et 191 GHz présentés par le stub de longueur
variable terminé par un court-circuit.

En faisant varier la longueur du stub, nous repérons les positions des court-circuits et
circuit ouverts comme le montre 1’abaque de Smith a droite de la Figure 11-25. La valeur du
coefficient de réflexion mesuré est toutefois différente de 0 dB. Cela peut s’expliquer par la
qualité du court-circuit, les pertes aller-retour engendrées par la longueur du stub, les défauts
de calibrage du VNA de I’ordre de 0.1 dB ainsi que par la qualité du vissage. La mesure par les
détecteurs doit conduire dans le cas idéal a ces mémes imperfections.

Nous procédons alors a la mesure du coefficient de réflexion présenté par ce court-
circuit au moyen des détecteurs a diodes. En faisant varier la longueur du guide, des maxima et
des minima de puissance apparaissent aux positions de court-circuit et circuit-ouvert observés
au VNA. A noter que lors de cette campagne de mesure, les calibrages des détecteurs n’étaient
pas encore bien optimisés. Cependant, ici nous nous intéressons aux écarts entre les valeurs
maximales et minimales. Ces écarts sont reportés en Figure 11-25 & 185 GHz.
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Figure 11-25 : Mesure des puissances incidentes et réfléchies en fonction de la longueur du stub & 185 GHz
pour une puissance injectée de 2 dBm.

On constate que la déetection de la puissance injectée, PIN, est peu impactée par la
variation de la longueur avec un écart absolu de puissance de 1’ordre de 0.2 dB. Ceci confirme
la bonne isolation et directivité du coupleur. La détection de la puissance réfléchie, PREF, est
en revanche beaucoup plus impactée, notamment parce que le court-circuit est sur le chemin de
la voie réfléchie. On note un écart absolu de 1’ordre de 0.6 dB. Ceci résulte en une variation du
S$11 de 0.7 dB contre 0.5 dB d’écart absolu mesuré au VNA a 185 GHz.

Cette analyse a également été effectuée aux différents points de fréquence et en fonction
de la puissance injectée. Les écarts maximum obtenus pour les puissances PIN, PREF et le
S$11 sont résumés sur les graphes des Figures 11-26 et 11-27.
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Figure 11-26 : Mesure des écarts absolus de puissance et des coefficients de réflexion résultants, entre 185
et 191 GHz, obtenus par variation de la longueur du stub en court-circuit pour PIN : 5,0 dBm.
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Figure 11-27 : Mesure des écarts absolus de puissance et des coefficients de réflexion résultants, entre 185
et 191 GHz, obtenus par variation de la longueur du stub en court-circuit pour PIN : -5, -15 dBm.

Encore une fois, on constate que la cavité du coupleur a plus d’influence sur la mesure
de la puissance réfléchie que sur la mesure de la puissance incidente. Les variations de PIN
sont généralement inférieures a 0.5 dB et représentent donc une incertitude sur la puissance
mesurée de +/- 0.25dB autour de la valeur moyenne. En revanche, la détection de PREF est
beaucoup plus impactée par la phase du coefficient de réflexion selon la fréquence de travail et
impliquera une incertitude a +/- 0.4 dB dans le pire des cas (Pinj: -5 dBm). Le delta S11
résultant est par conséquent impacté par la variation de la longueur de la cavité. 1l se montre
trés répétable entre -5 et 5 dBm et atteint 0.8 dB soit une incertitude de +/- 0.4 dB dans le pire
des cas.

Ces incertitudes de mesures sont acceptables par rapport aux précisions de mesures
obtenues précédemment. Les différences observées sur les détections aux différents points de
fréquence sont peu impactées par le taux d’onde stationnaire dans la cavité du coupleur et sont
principalement dues aux détecteurs eux-mémes.

4, Calibrage sous pointes et repétabilité de mesure

Aprés avoir défini les caractéristiques des détecteurs et effectué le calibrage en guide,
des sondes RF sont ajoutées pour parvenir a la mesure sous pointes.

a) Calibrage sous pointes

Le synoptique du banc de mesure sous pointes est présenté en Figure 11-28. Cette figure
met en évidence les plans visés pour le calibrage on-wafer. Le quadripdle de sortie est composé
de la sonde RF de sortie ainsi que du guide et d’un taper. Ce taper permet le passage d’un quide
de type WR5 vers un guide WR10 plus grand, a I’entrée du PMS5. Les parametres du quadripdle
de sortie sont obtenus par une mesure au VNA dans le plan d’entrée de la sonde RF de sortie
jusqu’au plan de sortie du taper. La précision de cette mesure est de 0,1 dB. Concernant le
quadripdle d’entrée, nous retrouvons le coupleur 4 ports et ajoutons la sonde RF. En revanche,
en raison d’un dysfonctionnement du doubleur présent dans le montage de la source, la
puissance injectée est réduite @ 2 dBm contre 8 dBm attendus. L’atténuateur en entrée du
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détecteur DET_IN a donc été supprimé pour rehausser la dynamique de détection vers de plus
forts niveaux de puissance.

Le quadripble Quad_in n’a pas été mesuré au VNA car cela nécessitait plusieurs
montages-démontages et engendrait une incertitude supplémentaire. Nous connaissons
toutefois les parametres de chacun des dispositifs et les caractéristiques des détecteurs. Par un
bilan de puissance, nous pouvons alors déterminer la puissance injectée dans le plan du plot RF
d’entrée mais en raison des defauts d’alignements aux interfaces des guides ainsi que des
défauts de contacts des sondes RF avec les plots RF, nous procédons a un nouvel étalonnage
du détecteur par la mesure des standards LINE et SHORT disponibles dans le calkit ISS de
FormFactor.

VpET REF Pinj
- Pout
PpET_REF Pref
Quad_in | Quad_out
. # .
AT N D WG Taper
@ ol A 2 £ l= WR5 /wrs| wr5 || wrs>wrio || PMS
PSG T_ = !
| [ tssstructures |
P DET IN I s -
DETIN | f I Ppus
1
Calibrage ! |
guide X 2

Cdlibrage sous poiﬁtes,
milieu des plots RF

Figure 11-28 : Synoptique du banc de mesure en configuration on-wafer. Mise en évidence des quadrip6les
d’entrée et de sortie ainsi que des plans de références.

La détection de la puissance injectée est redéfinie par la mesure d’une ligne d’une
longueur de 200 um qui présente 0.13 dB de pertes. De la méme maniére que pour le calibrage
en guide, nous relevons la tension indiquée par le détecteur DET_IN et la puissance indiquée
par le PM5 pour chaque niveau de puissance de la source. Connaissant I’offset de puissance
introduit par le quadripdle Quad_out et les pertes de la ligne, nous ramenons la puissance
indiquée par le PMS5 dans le plan de la sonde d’entrée pour déterminer la relation entre Pinj et
Vper in- Puisque I’atténuateur fixe présent a I’entrée du détecteur a été supprimé, les niveaux
de puissance dans le plan du détecteur sont plus élevés et le régime non-linéaire est davantage
sollicité. Une seule courbe de tendance se réveéle alors insuffisante pour décrire la relation
Pinj = f(Vpgr,,) Si nous voulons conserver notre precision de +/-0.5 dB. Trois courbes sont
finalement retenues : la premiére a basse puissance pour le régime linéaire, la seconde a forte
puissance pour le régime non-linéaire et la troisieme dans la région intermédiaire entre les deux
régimes. Ces trois courbes sont présentées en Figure 11-29.
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CT* : courbe de tendance
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Figure 11-29 : Courbes de tendance (CT) pour definir la relation Pinj = f(Vpgr,,). (courbe verte) CT en
régime linéaire a faible puissance. — (courbe rouge) CT en régime intermédiaire — (courbe bleue) CT en
régime non-linéaire - (carrés noirs) Puissance injectée mesurée au PM5.

Les trois relations se révelent différentes et justifient bien qu’une seule équation ne peut
correctement définir la caractéristique du détecteur lorsque son régime non-linéaire est
fortement sollicité. Aussi, le facteur de pente de la fonction y;;, définie a faible puissance, est
identique a celui défini lors de I’étalonnage en guide eq (30) et nous conforte dans notre
caractérisation. Le second terme differe puisque nous ne sommes plus dans le méme plan de
mesure et que le quadripole d’entrée a été modifié. L’erreur résiduelle sur cet étalonnage est
présenté en Figure 11-30 avec une répétition de cette mesure qui confirme une erreur de +/- 0.5
dB a 185 GHz lorsque la puissance injectée et la puissance de sortie sont supérieures a -25 dBm.
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Figure 11-30 : Mesure de ’erreur résiduelle AGy a 185 GHz en fonction de la puissance injectée obtenue
sur la mesure d’une ligne de transmission.

AGt line (dB)

Cette correction est valable sur un substrat alumine avec des lignes Afin de vérifier la
correction de la mesure et de tenir compte de I’effet du substrat silicium et du métal cuivre avec
lequel sont fabriqués nos composants a tester, nous décidons de mesurer le gain transducique,
Gr d’un tuner d’impédance, passif et linéaire. Ce tuner, congu au cours de cette thése, sera
présenté dans le chapitre I11. Trois états du tuner sont alors mesurés. L un de ces états est proche
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d’une adaptation 50 Q avec un coefficient de réflexion d’entrée, S;;, de — 13.0 dB. Les deux
autres états présentent des coefficients de réflexion de -9,0 dB et — 6,8 dB avec des pertes
d’insertion de 13, 13.5 et 13.4 dB respectivement. Nous comparons le gain transducique obtenu
par la détection de puissance avec les paramétres S,; mesurés au VNA pour ces différents états.
L’erreur de mesure AGt est présentée sur la Figure 11-31 accompagnée des courbes de puissance
et de gain.
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Figure 11-31 : Incertitude de mesure en transmission AGt a 185 GHz obtenues par la mesure de 3 états du
tuner (cercles) Incertitude AGt — (triangles) Gain transducique Gt — (carrés) Puissance de sortie Pout

Ces mesures indiquent une erreur résiduelle de I’ordre de +/- 0,5 dB pour une puissance
injectée supérieure a -12 dBm. Ceci réduit notre dynamique de détection considérée. Aussi, un
écart est observé entre I’erreur obtenue sur le troisiéme état (courbe bleue) et les deux premiers
états. Nous supposons que cet écart provient de I’incertitude de mesure sur la puissance de sortie
lorsque celle-ci devient inférieure a -25 dBm. Nous effectuerons cette analyse par la suite.

Dans la continuité de la procédure de calibrage, la détection de la puissance réfléchie
est corrigée par la mesure d’un standard SHORT en suivant la procédure réalisée en guide par
les équations 31 a 35 et en considérant le nouveau quadripole d’entrée. Trois courbes de
tendance sont & nouveau définies comme le montre la Figure 11-32.
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CT* : courbe de tendance
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Figure 11-32 : Courbes de tendance (CT) pour définir la relation Pref = f(Vpgr,,,)- (courbe verte) CT
en régime linéaire a faible puissance. — (courbe rouge) CT en régime intermédiaire — (courbe bleue) CT en
régime non-linéaire - (carrés noirs) Puissance injectée mesurée au PM5.

Puisque le calibrage de la puissance injectée est valable entre -25 dBm et 2.5 dBm sur
les structrures du calkit 1SS, nous considérons les puissances réfléchies dans cette méme gamme
de puissance. La fonction linéaire, y;y, est toutefois définie a partir de -20 dBm car aucune
fonction ne permettait de considérer les points a plus faible puissance sans accroitre I’erreur de
détection de la puissance réfléchie et I’erreur sur le parametre S;,. Les incertitudes finalement
obtenues a 185 GHz pour ces deux parametres sont présentées en Figure 11-33.
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Figure 11-33 : Erreur résiduelle sur la puissance réfléchie et le coefficient de réflexion S11 en fonction de la
puissance réfléchie obtenue sur la mesure d’une ligne de transmission a 185 GHz.

Nous procédons ensuite a la mesure du tuner précédent pour confirmer notre calibrage
sur différentes valeurs de coefficients de réflexion. Nous comparons la valeur du S;; obtenue
par la mesure de puissance a la valeur mesurée au VNA et tracons leurs différences.
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Figure 11-34 : Précision de mesure a 185 GHz sur la puissance réfléchie obtenue a partir des états
d’impédance d’un tuner de caractéristiques connues.

De forts écarts sont obtenus avec les valeurs mesurées au VNA. La mesure de puissance
indique des valeurs du coefficient de réflexion plus élevées. Pour chaque mesure, on note aussi
trois régions en fonction de la puissance, dont les pentes different et correspondent aux
fonctions définies pour caractériser la relation Pref = f(Vpgryzp)-

Il semble donc que le calibrage effectué sur le SHORT ne soit pas valable sur la mesure
d’autres impédances. Nous observons une forte dispersion de I’erreur en fonction de
I’amplitude des coefficients de réflexion. Cette erreur augmente lorsque 1I’impédance présentée
se rapproche d’une adaptation sur 50 Q (S11: -13 dB) et diminue lorsque nous nous en
éloignons. Aussi, les différents états de réflexion ont des phases relativement proches (entre 61°
et 76°) et il est donc difficile de définir son impact sur nos mesures. Nous mesurons alors le
paramétre d’entrée d’un transistor dont le coefficient de réflexion est 0.519/153°. L’erreur
obtenue sur cette mesure est tracée en Figure I1-35, accompagnée des erreurs obtenues
précedemment avec cette fois, les coefficients de réflexion exprimés en module et en phase
pour une meilleure comparaison.

ErrS11 (dB)

45 10
Pref (dBm)

[= 1

+ S11
S11
v S11
S11

:0.223/61°
: 0.319 /66°
:0.401/71°
: 0.503/79°
:0.519/153°

Figure 11-35 : Recherche de I’effet de 1a phase du coefficient de réflexion sur la mesure de la puissance
réfléchie a 185 GHz. Coefficients présentés par un tuner et par un transistor chargé par un tuner.

Cette fois on observe un changement de signe sur I’erreur effectuée. L’erreur semble
diminuer lorsque la phase se rapproche de 180° mais cette diminution peut également provenir
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de I’augmentation du coefficient de réflexion. Nous en déduisons que le calibrage ne peut
reposer uniquement sur un court-circuit surtout lorsque des coefficients de réflexion tres
différents de I': 1£180° doivent étre mesurés.

Puisque I’erreur tend a diminuer lorsque le coefficient de réflexion augmente, nous
tentons de réaliser un calibrage ajustable en fonction de la valeur du coefficient de réflexion et
du niveau de puissance. Dans un premier temps, nous moyennons 1’erreur effectuée sur le S;;
pour chaque état du tuner et sur toute la plage de puissance. A partir des valeurs moyennes
calculées (Offset calculé sur le graphe de la Figure 11-36), nous définissons la fonction
Of fset,y fonction du S;;. Cette fonction est présentée sur la Figure 11-36 accompagnée du
tableau donnant les valeurs moyennes calculées pour chaque état et les valeurs données par la
fonction. Il est important de considérer deux chiffres significatifs dans les termes de la fonction.

6
= Offset, . Calculé 0 ¢ dB 0 ¢ dB
5 Fonction Offset, _(S11) Sy1 Tuner (dB) | Offsetave (dB) | Offsetayc (dB)
AVG calculé défini par la fonction

4 4

m -13.0 438 5,0

o

o 37

2 _ -10.0 3.7 3.9

T y=-037"x+022

2 2 8.0 4 3.2

(@]
i 6.0 24 2.4
04 a 0.0 0.0 0.2

—1'6 —1I4 —1‘2 —1r0 —IB 6 -4 -2 0 2
S,, DUT (dB

Figure 11-36 : Définition de la fonction Offset 4y5(S11) dB @ 185 GHz a partir des impédances d’entrée
du tuner.

Cet offset est ensuite soustrait & I’erreur effectuée présentée en Figure 11-37. Ainsi
I’erreur se recentre autour de 0 pour tous les états d’impédance. Ceci nous permet de définir
une fonction de I’erreur en fonction de la puissance, fiorr(PT€fimeas), OU Prefieqs €St la
puissance refléchie mesurée et calibrée avec le SHORT ISS.
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Figure 11-37 : Définition de la fonction de correction f .o (Pref meas) @ 185 GHz
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La fonction de correction est définie par une seule équation pour toute la plage de
puissance afin de limiter le nombre de fonctions pour parvenir au calibrage. En effet, la
puissance Pre f.qs Utilise déja 3 fonctions basées sur le niveau de puissance dans le plan du
détecteur. A cela s’ajoute le terme d’offset Of fset y¢(S11) et la fonction £, (Prefimeas)-
Plusieurs essais ont tout de méme été réalisés pour suivre au mieux 1’évolution de la courbe
d’erreur. Aussi, en appliguant une fonction plus complexe pour mesurer d’autres DUT, la
précision ne s’est pas révélée meilleure et la procédure de calcul se révele incertaine en fonction
de la puissance. Outre la définition simple ou complexe de cette fonction, la puissance réfléchie
sera obtenue par I’expression suivante :

Pref(dBm) = Prefpeqs(dBm) — Of fsetayg (S11) (dB) — feorr (PTefimeas)(dB)  (37)

Cette fonction est appliquée pour la mesure d’états supplémentaires offerts par le tuner
et nous permet d’améliorer la précision de la mesure comme nous pouvons le constater sur la
Figure 11-38.

1,54 o S11:-12408 |
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Figure 11-38 : Erreur résiduelle sur le coefficient de réflexion apres application du calibrage ajustable a
185 GHz

Dans la continuité de la procédure de calibrage, la répétabilité des mesures est un aspect
essentiel pour garantir la dynamique de puissance sur laquelle nous pouvons travailler.

b)  Répétabilité

Comme annoncé précedemment, une étude de répétabilite est effectuée afin de
déterminer le seuil de détection de la mesure Pout au PM5 lorsque celui-ci est calibré a 2 mW/.
La repétabilité, en fonction de la puissance, est évaluée a partir des écarts de puissance d’une
mesure a une autre. Nous effectuons une séquence de 30 points de mesure, correspondant
chacun a la moyenne de 20 points de mesure des états ON et OFF. Aussi, nous répétons ces
mesures pour deux poses de sonde. A noter que la source, accompagnée des systemes de
détection impose un encombrement mécanique et un poids non négligeables. Cela peut avoir
des répercussions sur le posé des pointes RF. En effet, un poids trop élevé endommagerait les
aiguilles de la sonde et impacterait la répétabilité de la mesure [47]. La perte de contact a déja
été rencontrée aux cours de nos mesures. Sans perte de contact, la répétabilité des mesures rend
compte de la qualité de la détection et de I’impact du contact de la sonde sur les plots RF, surtout
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qu’un posé de pointe n’est jamais Strictement identique d’une fois a une autre. L’épaisseur de
métal présent sur les plots RF tend également a diminuer au fur et & mesure des poses. Ces
mesures sont effectuées sur le tuner pour deux états différents. Les pointes ont été soulevées et
reposées entre ces deux états. La repétabilité obtenue sur les trois puissances mesurées est
présentée en Figure 11-39.
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— U N
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Figure 11-39 : Répétabilité des puissances mesurées obtenues sur 30 points de mesures a différents niveaux
de puissance a 185 GHz. Le calibre du PM5 est fixé a 2 mW.

La détection de la puissance injectée est répéetable en fonction du niveau de puissance
ainsi qu’entre les deux posés avec un écart maximal de 0.02 dB. La puissance réfléchie montre
une amélioration de sa répétabilité avec I’augmentation de la puissance. Au-dela de -25 dBm,
une répétabilité meilleure que 0.14 dB est observée a I’exception du niveau -12 dBm dont la
répétabilité est de 0.38 dB. On observe la méme tendance pour la détection de la puissance de
sortie mais avec des écarts plus elevés en dessous de -25 dBm. Ceci explique pourquoi la
précision de mesure de Pinj évaluée a travers la mesure du tuner (Figure 11-31) se dégradait
entre -25 et -12 dBm.

Ensuite, la qualité du posé de la sonde d’entrée est évaluée a travers les mesures de la
puissance réfléchie Pref . La qualité du posé de la sonde de sortie est évaluée par la mesure de
la puissance de sortie Pout. La mesure de la puissance injectée Pinj ne nous permet pas
d’évaluer le posé puisqu’elle s’effectue au travers du coupleur donc avant que le signal ne
traverse la sonde. En regardant les écarts obtenus sur la puissance réfléchie, le posé n°2 semble
de meilleure qualité que le premier avec un écart max de 0.26 dB. La mesure de Pout nous
laisse aussi penser que le deuxieme posé de la sonde de sortie est de meilleure qualité si I’on
regarde le niveau de puissance a -20 dBm. Ceci montre bien I’importance du posé des sondes
RF sur la qualité de la mesure. Finalement, une précision de mesure de +/- 0.5 dB est assurée
pour une puissance de sortie supérieure a -30 dBm et une puissance réfléchie supérieure a -25
dBm.

89



These de Caroline Maye, Université de Lille 2021

5. Conclusion

Nous venons de présenter la conception d’une source de puissance fonctionnant entre
185 et 191 GHz ainsi que les systemes de détection des puissances incidentes, réfléchies et
délivrées par le DUT. Dans un premier temps, nous avons cherché une source de puissance
fonctionnant dans la bande de fréquences 140-220 GHz. Cette source devait nous permettre
I’ajout d’un atténuateur variable pour contrdler les niveaux de puissance, d’un systeme de
détection pour mesurer la puissance absorbée ainsi que d’une sonde RF pour permettre le
contact avec un dispositif on-wafer. Aprés un bilan de puissance, I’association des sources
proposées dans le commerce avec les différents éléments cités, nous limitent a une puissance
maximale délivrée dans le plan du composant de 3 dBm. Cependant, les simulations du
transistor de référence indiquent qu’une puissance supérieure a 8 dBm est nécessaire pour le
conduire a saturation. De ce fait, nous avons recours a 1’association de dispositifs actifs a fort
rendement de puissance. Des précautions sont prises pour respecter leur puissance d’entrée
consignée par les constructeurs ainsi que pour améliorer leur adaptation. Aprées avoir ajouté
I’atténuateur variable et le coupleur 4 ports, la puissance délivrée par la source, son adaptation
et sa qualité spectrale sont vérifiées. Puis avec 1’ajout de la sonde RF, une puissance de 8 dBm
est finalement obtenue dans le plan du plot RF, bien que le dysfonctionnement du doubleur
nous ait ensuite limité a une puissance de 2.5 dBm.

En paralléle, deux détecteurs a diodes Schottky et un calorimétre sont employés pour
mesurer la puissance incidente, réfléchie et de sortie. Les détecteurs sont caractérisés a I’aide
de la source précédemment congcue. Une procedure de calibrage est ensuite établie en guide.
Les variations de sensibilités des détecteurs en fonction de la fréquence nous ont conduit a
analyser la présence du taux d’onde stationnaire dans la cavit¢ du coupleur. Cette onde
stationnaire est provoquée par la présence d’un court-circuit. Ce phénomene révele que la phase
du signal dans le plan d’entrée d’un détecteur implique une incertitude sur la mesure. Toutefois,
cette incertitude reste inférieure a notre précision de mesure de 1’ordre de +/- 0,5 dB.

Cette précision de mesure est conservée lorsque nous effectuons des mesures sous
pointes pour une puissance de sortie supérieure a -25 dBm dans le plan du plot RF. En revanche,
la mesure des coefficients de réflexion différents de I': 1 £180° est fortement impactée par
I’absence de la mesure de la phase. La précision de mesure ne peut étre améliorée si le calibrage
de la puissance réfléchie est basé uniquement sur la mesure d’un court-circuit. Un calibrage
ajustable est donc mis en place a partir de dispositifs connus aux valeurs de coefficients de
réflexion différentes. Ce calibrage consiste a appliquer un premier terme de correction fonction
de la valeur du S11 ainsi qu’une fonction de correction dépendante de la puissance.

Aprés avoir établi nos procédures de calibrage, nous poursuivons nos travaux par une
modification de la source afin d’augmenter la puissance injectée.
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I Amélioration du banc de puissance pour la génération de puissance

La source précédement congue est capable de délivrer une puissance de 8 dBm dans le
plan du plot RF. Cette valeur est suffisante pour atteindre la compression de nos composants
mais pas pour mesurer leur puissance maximale a saturation. Pour cette raison, des
modifications sont apportées. Nous reconsidérons alors les éléments constituants la source. En
effet, I’atténuateur variable nous avait contraint a limiter la puissance délivrée par le doubleur
a 20 dBm tandis que celui-ci est capable de délivrer 22 dBm. Ce doubleur a d’ailleurs été
remplacé et a montré des performances similaires au premier. En retirant I’atténuateur variable,
nous supprimons ses pertes d’insertion d’une valeur de 2.5 dB a sa position d’atténuation
minimale. Nous pouvons alors augmenter la puissance a I’entrée du doubleur pour que celui-Ci
puisse délivrer davantage de puissance. Un isolateur présentant des pertes de 1’ordre de 1.5 dB
est tout de méme ajouté en sortie du doubleur pour le préserver des réflexions des dispositifs
sous test. Cette premiére modification apporte un gain de puissance de 3 dB. La présence du
coupleur 4-ports est également reconsidérée. Puisqu’il consiste en 1’association de deux
coupleurs 3 ports, le coupleur dédié a la mesure de la puissance réfléchie est retiré tandis que
celui dédié a la mesure de la puissance incidente est conservé. Cette suppression représente un
gain de puissance d’environ 2 dB. Nous procédons alors a la caractérisation de cette deuxiéme
version.

1. Performances de la source de puissance n°2

De la méme maniére que pour la premiére source, nous mesurons la puissance délivrée
par cette deuxieme source avec le PM5. Le montage est présenté en Figure 11-40 et le synoptique
du banc en Figure 11-44.

Détecteur DET_IN

Atténuateur 10 dB A
Ilateurs

SGX (X3) MPA Doubleur

Figure 11-40 : Montage de la source associé au PM5 pour la mesure de puissance dans le plan A

Nous en profitons pour mesurer les performances de la source sur une plage de
fréquences plus grande. Les mesures obtenues sont présentées en Figure 11-41.
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Figure 11-41 : Puissance générée par la source n°2 : (Gauche) sur la bande de fréquence 166-207 GHz
pour 3 puissances de PSG. (Droite) Puissance a 185 et 187 GHz en fonction de la puissance PSG

En prenant comme objectif une puissance de source supérieure a 15 dBm, celle-ci peut
étre utilisée entre 173 et 189 GHz. Aussi, la figure de droite montre que les dynamiques de
puissance varient en fonction de la fréquence. Un fonctionnement a 185 GHz se montre
particulierement intéressant. Par ailleurs, il nous est également beaucoup plus facile de faire
varier la puisssance avec le PSG qu’avec I’atténuateur variable utilisé dans la source n°1. Nous
gagnons en temps de mesure puisque le niveau de puissance est contr6lé par lee PSG. Celui-ci
est automatisé et ne présente pas d’interruption d’un niveau de puissance a un autre
contrairement a I’atténuateur qui nécessite une pause pour effectuer les variations mécaniques.

Le spectre de la source est ensuite analysé avec un mixer associé au FSU. Deux
atténuateurs précédent le mixer afin de respecter la puissance RF maximale autorisée. Le
montage est présenté sur la Figure 11-42 et la mesure du spectre est présentée en Figure 11-43
pour un signal généré a 185 GHz.
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Figure 11-42 : Montage de la source associé au mixer pour ’analyse du spectre
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Figure 11-43 : Analyse spectrale de la nouvelle source pour un signal généré a 185 GHz. Analyse sur toute
la bande G 140-220 GHz et sur un span de 10 MHz

Comme nous I’avions vu pour la premiére source, un point a 174 GHz apparait. Apres
affinage de la résolution, ce point s’est avéré étre de nouveau une fausse raie due au mélangeur.
Ensuite, la raie a 185 GHz, prise a -3 dB, présente une largeur de 1’ordre du kHz ce qui permet
de valider la qualite spectrale de la source.

2. Calibrage sous pointes

Le synoptique du banc pour des mesures sous pointes est présenté en Figure 11-44. Le
quadripdle de sortie n’a pas changé par rapport au banc n°1. Le quadripole d’entrée est cette
fois constitué du coupleur 3 ports et de la sonde RF.

Pinj Pout
I I
I 1
ao.ssiaaaac;uz 92.5 GHz 185GHz  Quad in I 1 Quad_out
| 1
wa LA thea—= 5| yo N | - WG Taper PM5
i A — [[RFprobe \ / RFprobe | WRS5 | WR5->WR10
PSG 1 1 T
1 ISS structures
Aluine |
I 1
" .

Ca‘librage sous pointes,
milieu des plots RF

Figure 11-44 : Synoptique du banc n°2 en configuration de mesure on-wafer. Mise en évidence des
quadripdles d’entrée et de sortie ainsi que des plans de références.

Connaissant les caractéristiques de notre détecteur a diode, du coupleur et de la sonde,
nous calculons un premier offset de puissance entre le plan du détecteur et la pointe de la sonde
RF. De nouveau, nous réalisons un calibrage sous pointes. Cette fois nous utilisons deux lignes
du calkit de longueurs 200 um et 900 um dont les pertes sont de 0.13 dB et 1.1 dB
respectivement, dans le but d’améliorer le calibrage.

Nous Vérifions notre calibrage sur la puissance injectée par la mesure d’un tuner pour
différentes positions. Les erreurs obtenues sont reportées en Figure 11-45.
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Figure 11-45 : Incertitudes de mesures en transmission AGt a 185 GHz obtenues par la mesure de 4 états
du tuner (cercles) Incertitude AGt — (triangles) Gain transducique Gt — (carrés) Puissance de sortie Pout

Les incertitudes de mesure obtenues sont inférieures a +/- 0.4 dB pour tous les états
lorsque Pinj est supérieure a -14 dBm. En dessous, la puissance de sortie est inférieure a -28
dBm. L’étude de répétabilité réalisée précédemment montre une puissance de sortie difficile a
mesurer en dessous de -25 dBm. La différence observée ici peut-étre due a une meilleure
thermalisation du calorimetre. Par ailleurs, nous observons que la puissance maximale délivrée
dans le plan de la sonde est désormais de 13.9 dBm ce qui satisfait nos attentes pour atteindre
la saturation des plus gros composants a caractériser.

3. Conclusion

Cette deuxiéme source de puissance a €té réalisée dans le but d’augmenter la puissance
générée afin de pouvoir caractériser les transistors bipolaires de la technologie BICMOS055,
dont la puissance injectée requise pour atteindre le régime de saturation est forte. Cette
modification nous a permis de constater que la puissance pouvait étre contrblée par la PSG sans
détérioration du spectre. Une puissance de 13.9 dBm est finalement obtenue ce qui en fait une
source a I’état de I’art. Ainsi, un calibrage est réalisé avec deux lignes de transmission d’un
calkit ISS. Il semble que ce choix améliore quelque peu la précision de mesure.
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III  Automatisation du banc

Afin de renforcer la précision des mesures et de gagner en temps de mesure, un
programme d’automatisation est réalisé au moyen du logiciel LabView.

1. Automatisation pour la génération de signal et ’acquisition des mesures

Rappelons tout d’abord I’environnement du setup de mesure pour la caractérisation d’un
transistor avec un tuner intégré tel qu’illustré sur la Figure 11-46.

30.833333GHz 92.5GHz 185 GHz Quﬂd in, i i Q“ﬂd out
1 1 S

1
1 WG Taper
@ o RF probe '\ | vpolar | /arprobe | wRs | wrsowRio | PM8 @
PSG | tuner

DUT + Tuner

L
Silir|on ‘
| | I
Pinj Poutpyr Pouty, e,

52417
1-15,2

Of fset(Pout_DUT)/(Pout_Tuner ) =

Figure 11-46 : Synoptique du banc load-pull pour la mesure d’un transistor avec tuner intégré.

Afin de procéder a la mesure, la premiére étape est de thermaliser le PM5 en choisissant
le calibre désiré et en respectant un temps de chauffe d’au moins 20 minutes. L’allumage du
PSG s’effectue également au préalable. Puis, les dispositifs actifs de la source sont allumeés un
par un en commencant par le doubleur et en remontant vers le PSG. A ce moment, aucun signal
RF n’est généré. La mesure est ensuite réalisée par le programme de mesure congu avec le
logiciel LabView, dont les différentes étapes sont présentées en Figure 11-47. Ce programme
est partagé en quatre étapes distinctes.

La premiére etape concerne la connexion et la configuration des appareils de mesure,
par bus GPIB.

La seconde étape concerne les conditions de mesure. Dans un premier temps, les
conditions de polarisation du DUT et du tuner sont saisies et envoyées au SMU. Les paramétres
S du tuner pour la polarisation choisie sont également pris en compte. Le programme calcule
I’offset de puissance qui en résulte pour calibrer la mesure de la puissance de sortie dans le plan
de sortie du composant et non en sortie du tuner. Puis, nous paramétrons le fonctionnement
attendu du PSG. La fréquence et la puissance sont initialisées et le mode de fonctionnement en
fréquence variable ou puissance variable est sélectionné. Il peut également s’agir d’un
fonctionnement a fréquence et puissance fixe mais a polarisation DUT ou tuner variable.

La troisieme €tape controle I’activation du signal RF et I’incrémentation de la puissance.
Ainsi, les tensions des détecteurs sont acquises aux états RF OFF1,RF ON et RF OFF2, un
nombre n fois puis moyennees. Ces acquisitions sont effectuées aprés avoir respecté les temps
de réponse t1 et t2 du PM5 en fonction du calibre choisi.
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Connexion appareils :
SMU, PSG, Voltmétres
1
Initialisation :
Polarisation et Offset de puissance
|
—p Modes de fonctionnement :
Variation en Fréquence, Puissance ou Polarisation
|
Procédure de mesure:
1. Polarisation, Fréquence, Puissance
2. Détection des tensions détecteurs a t=0 (Etat OFF1 PSG)
3. Détection des tensions détecteurs et courants DUT @ t= t1 (Etat ON PSG)
> 4. Deétection des tensions a t = t2 (Etat OFF 2 PSG)
Valeurs de t1 et t2 associées au temps de réponse du PM5
1
Calcul des tensions absolues ON-OFF
et Conversion en puissance détectée
|
Calculs des parameétres du DUT
Courants, Puissances, Gain, Rendement
|
Demandes utilisateur remplies ?
NON
< oul
Continuer ? Etape4d
Oul
<
NON
v
Stop

paramétres du DUT

Etape l

Etape 2

Etape 3

Figure 11-47 : Diagramme de fonctionnement du programme LabView permettant ’acquisition des

Enfin la derniére étape finalise la procédure de mesure. Un échange avec 1’utilisateur

permet de stopper la mesure ou de continuer dans les mémes conditions ou pour des conditions
de polarisations, frequences ou puissances différentes.

Ce programme a été réalisé pour les deux sources de puissance. Une premiere version
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tient compte de la puissance injectée, réfléchie et sortante. Celle-ci était contrélée au moyen de
I’atténuateur variable. Un temps de pause était réalisé entre chaque point de puissance pour
permettre de modifier la position de 1’atténuateur. La seconde version ne tient plus compte de
la puissance refléchie mais permet d’incrémenter la puissance sans interruption a 1’aide du PSG.
Une troisieme version pourrait étre réalisée, basée sur le fonctionnent de la deuxiéme source
dont la variation de puissance s’effectue par le PSG. Cette troisieme version correspondrait a
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un troisieme montage dans lequel nous ajouterions le couplage et la détection de la puissance
réfléchie. Ceci se produirait dans le cas ou nous pourrions atteindre la non-linéarité du
composant a une puissance d’entrée inférieure a 10 dBm.

2. Conclusion

Nous venons d’expliquer le fonctionnement du programme d’automatisation pour la
génération du signal RF de la source de puiisance au-dela 185 GHz et 1’acquisition des mesures
d’un DUT. Ce programme permet de piloter les instruments pour générer le signal, faire varier
la puissance et acquérir un nombre n de points de tensions obtenus par les détecteurs et de les
moyenner. La prise en compte du temps de réponse du PMS5 est aussi 1’un des parameétres les
plus importants pour la précision de mesure. Par ailleurs, un offset de puissance peut étre pris
en compte si le plan de calibrage ne correspond pas au plan de mesure recherché. Cette situation
se retrouve dans le cas d’un tuner intégré avec le transistor. Enfin, ce programme permet de
calculer les paramétres en puissance d’un DUT et d’obtenir les paramétres courants-tensions
afin de calculer la puissance consommeée, P, pour chaque niveau de puissance. De cette
maniere, nous en déduirons le rendement en puissance ajoutée, la PAE.
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Conclusion du chapitre 11

Apres avoir sélectionné les dispositifs disponibles dans le commerce, deux sources ont
été réalisees. La premiére source utilise un atténuateur variable pour faire varier la puissance
délivrée a sa sortie en conservant des conditions de puissance stables pour les dispositifs actifs
qui constituent notre source. Celle-ci est suivie d’un coupleur 4 ports pour la détection des
puissances incidentes et réfléchies. La finalité est de pouvoir mesurer le coefficient de réflexion
d’entrée du DUT en fonction de la puissance injectée et ains de déterminer la puissance
absorbée par le composant. Cependant la mesure de la puissance réfléchie a révélé I’impact fort
qu’engendrait I’absence de I’information de la phase. Un calibrage ajustable est donc propose.
Son application nécessite de connaitre au préalable les paramétres S du DUT a caractériser. Une
étude de répétabilité a également servi pour compléter la connaissance de nos détecteurs.

La deuxiéme source est constituée des mémes éléements actifs que la premiére source
mais I’atténuateur variable a été supprimé pour s’affranchir de ses pertes et permettre d’utiliser
le potentiel du doubleur. Le coupleur 4 ports a ensuite été remplacé par un coupleur 3 ports
pour réduire les pertes entre la source et le plan du DUT on-wafer. Ceci entraine la suppression
de la puissance réfléechie mais la détection de la puissance injectée est conservée. Au final, il
sera possible de caractériser un composant jusqu’a 13.9 dBm de puissance injectée ce qui
semble satisfaire le cahier des charges.

Les performances générales des deux sources sont résumeées dans le tableau ci-dessous.

Source 1 Source 2

Dynamique de

y g Pinj (dBm) -40 a8 dBm -30a 13,9 dBm
puissance" ] entre 185 et 191 GHz entre 173 et 189 GHz
Dynamiques de

y g Pinj (dBm) -25 4 2.5 dBm -25 4 13,9 dBm

, . 1
détection
vérifiées pour une Pref (dBm) -2142.5dBm NAN
précision de +/-
0.5dB & 185 GHz Pout (dBm)°’ -2546 dBm -2546 dBm

Idans les plans de références on-wafer - 2calibre 2 mw

Si la premiére source permet de mesurer la puissance réfléchie, la seconde source offre
une puissance proche de 14 dBm. Selon les besoins en puissance injectée, il sera possible de
réintégrer le coupleur 4-ports avec cette deuxiéme source. Sa puissance délivrée dans le plan
des plots RF d’un composant pourrait atteindre 12 dBm.

La prochaine étape consiste a réaliser un tuner d’impédance capable de genérer de forts
coefficients de réflexion avec des pertes limitées pour préserver notre dynamique de détection
de la puissance de sortie.
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[l CHAPITRE Ill: REALISATION DES TUNERS
INTEGRES EN TECHNOLOGIE BICMOS 55 NM ET
APPLICATION A LA MESURE MULTI-IMPEDANCE
DES TRANSISTORS SIGE

Ce chapitre présente la conception des tuners d’impédance dans le but de compléter la
source de puissance et ainsi parvenir a une caractérisation load-pull des composants sur
silicium. A I’heure actuelle, nous ne disposons pas de tuners nous permettant de mener une
campagne de caractérisation multi-impédances des transistors bipolaires sur silicium au-dela
140 GHz. Nous nous tournons alors vers une réalisation des tuners intégrés sur silicium pour le
placé au plus pres du DUT.

Dans un premier temps, nous rappellerons les difféerentes méthodes de génération
d’impédances dans les bancs load-pull. Nous présenterons les tuners mécaniques disponibles
dans le commerce et nous montrerons 1’effet de la sonde sur le coefficient de réflexion obtenu
a la sortie du DUT.

Ensuite, nous décrirons le principe de fonctionnement des tuners intégrés et discuterons
de ceux reportés dans la litérature. Ceci nous permettra d’établir les architectures possibles pour
la réalisation d’un tuner intégré. Nous detaillerons alors les designs réalisés au cours de ces
travaux accompagnés des résultats de simulations et de mesures.

Enfin nous mettrons a profit la source de puissance réalisée dans le chapitre Il ainsi que
les designs développés dans ce troisieme chapitre, pour caractériser trois transistors bipolaires
de la technologie B55. Les designs de ces composants seront présentés. Les comportements
statiques et dynamiques obtenus par la mesure et les simulations seront ensuite comparés et
discutées afin de fixer la simulation qui représentera au mieux le comportement en puissance.
Nous terminerons par la mesure multi-impédances de nos structures.
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I Génération d’impédance dans les bancs load-pull

La génération d’impédance dans les bancs load-pull peut étre réalisée selon différentes
architectures. On distingue des solutions passives et actives.

1. Méthodes de génération d’impédance dans les bancs load-pull

a) Banc load-pull a charge passive

Ce banc est constitué d’une source de puissance délivrant un signal RF a la fréquence
fo- Un synthétiseur d’impédance passif est présenté a la sortie du DUT et permet de faire varier
le coefficient de réflexion I, en amplitude et en phase. La puissance délivrée par le composant,
P, , est mesurée par un détecteur de puissance, W, place a la sortie du tuner.

|
DUT ’33' I

I

Source RF Pin ay I—-r I \4.
Oy | B 2
r b, ﬁ’l @
«~Ap = r I
Ig
I,

Figure 111-1 : Schéma de principe simplifié¢ d’un banc load-pull a charge passive

Afin de connaitre la puissance délivrée par le composant, les pertes du tuner sont prises
en compte ainsi que son coefficient de réflexion en entrée. L’adaptation de sortie du tuner sous
50 Ohms étant généralement bien assurée, I’expression de 1’offset de puissance introduit par le
tuner est telle que :

|S211

(0] set = ——mm—
fIset =157

(38)

Par ailleurs, un tuner passif introduit des pertes par transmission et implique que le
coefficient de réflexion présenté ne peut excéder I'unité. Le risque d’instabilité du composant
est alors tres faible. Ce coefficient de réflexion ne dépend que du synthétiseur d’impédance et

S’ exprime par .
r = -2
load / 3 (39)

b) Banc load-pull a charge active

Les bancs a charge active permettent de générer de forts coefficients de réflexion a partir
d’une source ou en réutilisant le signal délivré par le DUT.
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e Banc load-pull a charge active en boucle fermée

Contrairement au banc précédent, celui-ci utilise un synthétiseur d’impédance actif. La
charge active est réalisée a partir d’un déphaseur pour varier la phase de I} . 11 est précédé d’un
atténuateur pour ne pas le saturer. Un amplificateur de puissance offre la possibilité de varier
I’amplitude du coefficient de réflexion. La particularité de ce type de charge est de générer une
onde de puissance a, a partir de I’onde b, sortant du DUT. Pour ce faire, un circulateur est
utilisé permettant de diriger 1’onde b,vers le tuner et I’onde a, vers le DUT.

Source RF . a

r N 1 —
r azzberjq‘)G
I,

Figure 111-2 : Schéma de principe simplifié d’un banc load-pull a charge active en boucle fermée

L’utilisation d’un amplificateur permet de créer des différences importantes entre I’onde
incidente et I’onde réfléchie en sortie du composant. Le coefficient de réflexion I peut alors
prendre des valeurs qui dépasse I’unité. Un risque d’oscillation est alors présent. On note la
relation de la charge I';,,4 telle que :

r o =%2_ 4. .0.¢
load b2 (40)
Avec A I’atténuation de I’atténuateur, ¢ le déphasage introduit par le déphaseur et G le gain de
I’amplificateur.

e Banc load-pull a charge active feed-forward

Dans ce montage, la synthése des impédances est réalisée de maniéere similaire a celle
d’une charge active en boucle fermée mais cette fois, I’onde a, est générée par la source
principale RF au travers d’un diviseur de puissance pour prélever une fraction k de I’onde a;.

by
DUT =
. L
Pin e [ 1T !
N— P <_(V\ |
T b "]- L az I
]. e
Source RF r A r
: ﬁ FE' FL
A o9 TG ay=- A& G

Figure I11-3 : Schéma de principe simplifié d’un banc load-pull a charge active feed-forward
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Dans ce cas, I’expression du coefficient de réflexion devient beaucoup plus complexe
car il dépend du gain de la boucle et des paramétres du DUT eux-mémes dépendant de la
puissance et du coefficient de réflexion. En repartant des expressions de a et b, en fonction des
parameétres S du DUT puis en remplacant a, par son expression avec les parameétres de la
boucle et I’onde a;, on obtient :

r a, 1
L= T =
b, S21-k (41)
TG o/® + 522

e Banc load-pull a charge active en boucle ouverte

Ce banc a la particularité d’utiliser deux sources de puissance. La premiere génere le
signal RF a I’entrée du DUT. La seconde contribue a la synthése d’impédance en sortie du
DUT.

2
)

Source RF
DUT

Source RF Pin a, S E— M

© X P
r ol

Ig

T

TR RGN

Figure I11-4 : Schéma de principe simplifié d’un banc load-pull a charge active en boucle ouverte

Ainsi, le coefficient de réflexion I;, est indépendant du DUT et de la source de puissance
RF principale. Il se calcule facilement comme celui d’une charge passive. Ce banc offre
également une stabilité absolue, conditionnée toutefois par I’amplificateur du tuner, et permet
la mesure load-pull multi-harmoniques.

2. Tuners mécaniques

Il est intéressant de constater 1’évolution des tuners mécaniques, c’est pourquoi un état
des lieux est présenté ci-apres.

a) Etat des lieux sur les performances des tuners mécaniques

Les premiers tuners sont mécaniques et reposent sur le changement de la constante de
propagation a I’intérieur d’un cable coaxial ou d’un guide d’onde. Cette opération est réalisée
a1’aide d’un ou plusieurs stubs en court-circuit, orientés dans un ou plusieurs axes. On distingue
alors les tuners possédant une jonction en T, appelée « magic Tee » [48], associée a deux bras
mécaniques dans les plans E/H tel que le tuner présenté en Figure 11-5 a gauche. D’autres tuners
utilisent plusieurs stubs dans le méme plan. C’est le cas du tuner de la Figure 11-5 a droite.
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Ceux-ci permettent d’opérer sur une plage de fréquence plus étendue et de travailler sur les
fréquences harmoniques.

Figure 111-5 : Ilustration des tuners mécaniques multi-stubs : (Gauche) Tuner mécanique avec jonction
en T — (Droite) Tuners mécaniques multi-stubs dans le méme plan.

Ces tuners se diversifient par la nature des stubs utilisés, en matériaux métalliques ou
diélectriques [49], [50]. Ces derniers introduisent moins de pertes et peuvent ainsi étre utilisés
a des fréquences plus élevées. Aussi, la derniere génération de tuners mécaniques automatisés
a permis de réduire le temps de mesure et d’améliorer la précision contrairement auX tuners
manuels pour lesquels la reproduction a I’identique d’un état du tuner est difficile. Avec ces
tuners automatisés, un calibrage reste toutefois nécessaire a chaque campagne de mesures dues
aux vibrations mécaniques. Il en existe jusqu’a 140 GHz. La figure suivante présente deux
tuners automatisés, 1’un avec des accés coaxiaux pour un fonctionnement jusqu’a 50 GHz et le
second en guide pour un fonctionnement jusqu’a 140 GHz.

PROGRAMMABLE TUNER
PWR

INK & <1=D>

Figure 111-6 : Exemple de tuners mécaniques automatisés. (Gauche) Tuner avec acces coaxiaux — (Droite)
Tuner avec acces en guide

Bien que ces tuners soient capables de synthétiser de forts coefficients de réflexions, la
mesure d’un composant on-wafer requiert 1’ajout d’une sonde RF entre le DUT et le tuner. Les
pertes de la sonde réduisent considérablement la couverture d’impédance pouvant étre
présentée a la sortie du composant. Des solutions actives sont alors proposées par quelques
sociétés et reposent sur I’utilisation d’une source associée a une tuner passif comme réseau de
pré-matching. Cela permet d’une part de conditionner la gamme d’impédance et d’autre part de
réduire la puissance nécessaire de la source pour obtenir des coefficients de réflexion éleves.
Derniérement, la société Focus Microwave a également mis en place un systeme appelé
DELTA, spécifique pour les mesures sous pointes hautes fréquences. Avec une connexion
prévue pour le contact sous pointes et ses faibles pertes, 1’utilisation d’une sonde RF telle que

105



These de Caroline Maye, Université de Lille 2021

nous la connaissons est évitée. Ce systéme est disponible jusqu’a 110 GHz avec des pertes
inférieures &4 1.5 dB [51].

b) Effet de la sonde sur la génération d’impédance en bande G

Les pertes des sondes RF augmentent avec la fréquence. Entre 140 et 220 GHz, ses
pertes avoisinent 3 dB. Lorsqu’un DUT est séparé¢ du tuner externe par une sonde RF, le
coefficient de réflexion présenté en sortie du DUT est réduit en raison des pertes allers-retours
dans cette sonde. Afin de constater cette réduction, nous avons mesuré les parametres S de la
sonde RF que nous utilisons en mesure dans la gamme de fréquence 140-220 GHz. En paralléle,
nous avons simulé le coefficient de réflexion d’une ligne de longueur variable terminée en
court-circuit. Le coefficient de réflexion est alors égal a 1 et parcourt 1’abaque de Smith lorsque
nous varions la longueur de la ligne (VOIr Iyiup variabie en court—circuit SUr 12 Figure 11-7). En
ajoutant la boite de paramétres S de la sonde RF a ’entrée de cette ligne dont les pertes sont de
26 a 185 GHz, le coefficient de réflexion est réduit a 0.488. (voir

FRF sonde+stub variable en court—circuit SUl la Flgure I |'7)-

Ligne de

longueur variable

| I |
g T b - oAb
erm. T2 - - A [
Tms | 3eegnonm COUrt=Circuit
Num=9 E=Evar
Z=50 Ohm F=185 GHz.

Sonde RF

r RF sonde+ Ei ]

T stub Variable ey
en court_circuit

o

Ligne de
longueur variable
 ——
TUN —

T . .
zso0onm Court-circuit
E=Evar o

F=185 GHz

stub variable >
en court_circuit

md4

/ r stub variable

en court_circuit

m4

freq=185.0GHz
S(9,9)=1.000/102.000

Evar=39.000

impedance =Z0 * (5.551E-17 +)0.810)|

S0

m5

freq=185.0GHz

S(7,7)=0.488 / 107.322
Evar=116.000

impedance = Z0 * (0.499 +j0.609)

I' rr sonde+
stub variable
en court_circuit

freq (185 0GHz to 185.0GHz)

Figure I111-7 : Effet de la sonde RF sur un coefficient de réflexion idéal égale a ’unité illustré a 185 GHz -
(Gauche) Schématiques utilisés — (Droite) Coefficients de réflexion obtenus pour la ligne de longueur
variable en court-circuit (en bleu) et pour la mise en cascade de la sonde RF et de la ligne en court-circuit.
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Cette simulation illustre le fait qu’un tuner externe présentant un coefficient de réflexion
idéal €gale a 1’unité, ne permet pas d’obtenir une constellation complete d’impédance. Ce
résultat justifie le choix de réaliser un tuner intégré placé au plus prés du DUT sur wafer.

I Tuners intégrés

Nous décrivons ici le concept théorique des tuners intégrés avec la mise en équation du
coefficients de réflexion généré par la mise en casacde de cellules d’impédance variable. Nous
étudierons ensuite les tuners rapportés dans la littérature. La stratégie utilisée pour la conception
des tuners au cours de ces travaux sera présentée et appliquée. Par ailleurs, la technologie
utilisée pour les designs sera la technolgie BICMOS 55 nm, afin de pouvoir I’intégrer avec les
transistors bipolaires de cette méme technologie.

1. Concept théorique des tuners intégrés

Les tuners intégrés ont fait leur apparition pour la réadaptation entre un module front
end et une antenne dédiée a 1’émission ou a la réception d’un signal, mais qui Se retrouve
désadaptée a certaines fréquences. L’utilisation de tuners d’impédances intégrés permet de
réaliser des systemes reconfigurables [52],[53]. Leur utilisation trouve également un intérét
pour la génération d’impédances dans les systémes de métrologie pour des applications source-
pull et load-pull aux fréquences supérieures a 110 GHz. Leur intégration s’est ensuite révelee
nécessaire pour s’affranchir des pertes trop importantes de la sonde RF. Le design des tuners
intégrés repose généralement sur une ligne chargée par des éléments variables qui offrent une
excursion d’impédance en fonction des conditions de polarisation. Une fagcon de modéliser cette
architecture est la mise en cascade de N sections toutes définies par un trongon de ligne de
constante de propagation y;, de longueur [; et d’impédance caractéristique fixe Zr,,. Chaque
trongon est terminé par une charge variable d’impédance, notée Z;, comme illustré sur la figure
ci-apres.

Oo—’
Zo l_. Zieq Zn-1€q Zyeq
o—
|
I‘Tuner r TL1 r TLN_l r _TLN
(r1. 1) (-1 Iln-1) (rw In)
Iieq Tv-1)eq

AR 1

Figure 111-8 : Schéma représentatif de la mise en cascade de différentes cellules d’impédance variable
constituant un tuner intégré.

Avec :
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T21 le coefficient de transmission de 1’onde arrivant du milieu d’impédance Zo et arrivant dans
le milieu d’impédance Zeq.

Ti21e coefficient de transmission partiel de I’onde arrivant du milieu d’impédance Zieq €t
arrivant dans le milieu d’impédance Zo.

Ces coefficients sont définis tel que :

2 * Zleq
Ty1 =1+ =0——7—
21 +1; Zreq + Zo (42)
Et
2 * Zleq
Ty =141, =0——7—
21 + 13 Z1eq + Zg (43)
L’impédance équivalente de chaque trongon est :
7eqd = 7 Zi + ZTLL' . tanh(yili)
eq = 2L Zr; + Z; - tanh(yly) (44)
Le coefficient de réflexion équivalent associé est :
Zieq —Z;_qe
Fieq i€q i-1€4q (45)

B Zieq+ Zi_ieq

Du fait des réflexions induitent par chaque cellule, une fraction de 1’onde incidente
transmise est ensuite réfléchie en arrivant a la cellule suivante. Cette onde effectue alors de
multiples allers-retours au sein de chaque section. Dans le cas ou N = 1 comme illustré sur la
Figure 111-9, le coefficient de réflexion s’exprime par :

T+ T e 2! (46)
Tuner =1 4 [ I, e—2/V

Zy r Z,eq Z,

|
l—‘Tuner r .-l r
r, I; Iy

Figure 111-9 : Schéma illustrant les coefficients de réflexion considérés pour le calcul du coefficient de
réflexion Iy, ,.,-dans le cas d’une cellule d’impédance variable
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Dans le cas ou le nombre de cellules augmente, les trajets de ’onde s’additionnent. Si
I’on considére qu’a chaque section I’onde est réfléchie une seule fois, alors 1’expression du
coefficient de réflexion est :

Truner = Iy + To1Ti,(1 = TT,e ™20 + Ty T3, Tos Tyo (1 — T (1 — T) e 47
+ T21T32T43T34T23T12(1 — Fl)(]- - FZ)(]- — l"3)1"4e—6j19

(47)

Cette expression devient beaucoup plus complexe si I’on souhaite tenir compte des
multiples allers-retours au sein de chaque cellule mais dans le cas ou les longueurs de chaque
troncons sont égales a [, que I’impédance augmente ou diminue de maniére continue d’une
section a une autre, et que I’impédance de charque Z; est réelle, le coefficient peut étre
approximé de la maniere suivante :

Fruner = I + [6727% 4 Le™49 4 ... 4 [} = 2/NY (48)

Dans le cas ou le nombre N de cellules devient important, le coefficient de réflexion
peut étre approximé par les séries de Fourrier. 1l apparait que ces fonctions sont couramment
utilisées pour le design de multi-sections pour effectuer des transformations d’impédance [54].

Dans notre cas, nous chercherons a miminiser le nombre de cellules et le recours a ces
fonctions ne sera pas nécessaires.

2. Etat de I’art des tuners intégrés en gamme de fréquence millimétriques :

La réalisation des tuners intégrés n’est pas sans difficulté. D’une part, les modéles des
composants ne sont pas toujours veérifiés au-dela 110 GHz et implique des incertitudes dans les
résultats de simulations. D’autre part, ils nécessitent d’étre fabriqués seuls puis avec le
composant sous test. Une surface importante de silicium est alors utilisés et implique un colt
non-négligeable. Egalement, plus le tuner offre un nombre important d’impédances, plus le
temps de sa caractérisation augmente, or les dérives des instruments de mesure augmentant
dans le temps, conduisent a des incertitudes sur ses performances et par conséquent, a des
incertitudes sur les performances du DUT. Cependant I’intégration des tuners est aujourd’hui
la seule solution passive disponible pour obtenir des coefficients de réflexion élevés a la sortie
du DUT dans le haut de la gamme de fréquence millimétrique. Par conséquent, de nombreux
tuners ont été congus ces derniéres années. Le tableau ci-apres reporte les différents tuners
intégrés en gamme de fréguences millimétriques. Ces tuners sont comparés par rapport a la
technologie utilisée, leur fréquence de fonctionnement, ’architecture, le type d’éléments
variables et le nombre N de tensions de contrdle et de leur utilisation digitale ou analogique
nécessaires pour modifier les conditions d’impédance.
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Tableau 6 : Tuners intégrés en gamme de fréquences millimétriques au-dela 65 GHz reportés dans la

littérature

e [ O | PR | g | g | Ko T
[55]-1 | RFMEMS 75- 115 %‘t’ﬂgle m‘m 11 digitales | ~15<IL-2 | 0.93 @ 75 GH|
[55]-2 | RFMEMS | 75-115 | TripleStbs | p''on | lidigitales | -30<IL<-5 | 0.92 @75 GH

[56] | 5ovOS | 70140 | 20swps | L FET | 3digitales : <05
[571-1 Bll?c,:ol\/ln(r)nS 65-95 DSct)Ett))le n-'\s/lv(v)itsciET analogiques 10<IL<-2 0.56
[57)-2 | BISMOS 65 - 95 Double | nMOSFET |4 digitales | -10<IL<-2 0.56
[57] -3 'Tgo'\"n%S 110-170 | TripleStubs | , P | 6 digitales 15 Z.","- <- 0.353

s8] | BIMOSE | 60.110 Série Varacor o | 1 analogique | -20<IL<-8 0.88

[59] Eiigo“f]?ns 130 - 170 1 stub ”'MDOTSCF ET 1 sqigitates | 2 <2”‘ <" ~0.6

[60] | oo 140-190 6swbs | "MOSFET | g igitales | 22<1L>6 | 075@1406

[61] | goonros 140-160 6swbs | TMOSFET | g digitates | <4"'g <- > 05

D’une part, ce tableau montre les changements de technologie en fonction de la
fréquence. Ces changements sont directement lies aux composants a tester, lesquels présentent
des fréquences fr/fmax de plus en plus élevées comme nous 1’avons vu au début de ce
manuscrit et nécessitent d’étre caractériser a haute fréquence. On distingue également différents
types d’éléments variables. D’abord basés sur des MEMS puis des varactors, les transistors
MOSFETs ont également montré leur potentiel pour la génération d’impédance en les utilisant
comme résistance variable. Leur intégration avec des transistors bipolaires est rendue possible
seulement dans les technologies BICMOS. Les éléments variables sont dimensionnés de
maniére a générer une grande diversité d’impédances en fonction de leurs conditions de
polarisation. Le nombre d’états générés dépend principalement de la sensibilité des éléments
variables par rapport a leur tension de contréle.

s9

i

57

Les travaux reportés dans [55] sont les f_ 56
premiéres preuves de conception des tuners N _71&
d’impédance intégrés en bande W. Des S5 =
configurations double stubs et triple stubs utilisant
des switchs mécaniques associés a des capacités
métal-air-métal (MAM) y sont présentées. Ainsi,
I’action mécanique des switchs permet de réaliser
la variation d’impédance. Les deux tuners proposés
montrent de forts coefficients de réflexion et
démontrent que les tuners basés sur des MEMS
peuvent étre employés a de telles fréquences.

™

54
120 pm

- = =
INFUT f % %CU-CD OUTPUT

81 82 83
Figure I11-10 : Schéma du tuner en
configuration double stubs présenté dans [55]
basé sur des MEMS et capacités MAM.
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Dans [56], I’auteur présente deux tuners 1-
ort utilisés comme déphaseurs dans des systemes VDD VODR .\ e o CLK
(Fj)e télécommunications?)u dans des systéme); radars % E a ﬁ a - @
dans la gamme de fréquence 70-140 GHz. 20
transistors a effet de champ (FETs) sont utilisés
pour obtenir une variation d’impédance. Ces 20
résistances variables sont contr6lées par 3 tensions
de contréle seulement grace a une interface de
commande intégrée sur la puce (SCI: serial
command interface). Cette interface opere sur des
niveaux de tension différents de ceux des transistors

’ -2 Figure 111-11 : Microphotographie du tuner
FETSs. Pour cela, un redresseur de niveau est utilisé digital présenté dans [56] incluant une

(level shiftter sur la figure ci-contre). Enfin la  interface SCIetun redresseur de tension

terminaison 50 Q permet d’utiliser ce tuner en (level-shifter)

configuration 2-ports mais les pertes n’ont pas été
présentées.

Dans [57], trois tuners intégrés sont présentés et comparés pour des applications source-
pull afin d’extraire les paramétres de bruit d’un composant silicium dans les bandes W et D.
Des transistors nMOS, contr6lés de maniére analogique et digitale sont employés et leurs
différents designs sont présentés. Le tuner en bande D utilise des varactors AMOS présentant
un ratio de capacité Cmax/Cmin de 2 : 1. Afin de polariser les varactors indépendemment, une
fente est introduite dans les lignes de transmission comme le montre 1’image de droite de la
figure suivante. Un amplificateur faible bruit (LNA) est également ajouté aux tuners pour
compenser leurs pertes en transmission.

RF In 1 M5m 12 M5m ; RF Out
— 1.2k
'—|' Vig — M1-M3: 10x0.13umx Ipm
I |
I 1;-,: RF In - RF Out

A Vi

VerrL k}m] M2
it

b M1-M2: 8 = 0.130m x 2pm
\ I
N ;

- =

Figure 111-12 : Schématique des tuners d’impédances réalisés dans [57] : (Haut) Schéma du tuner a 80
GHz a base de transistors nMOS. (Bas) Schéma du tuner en bande D a base de varactors.

Ensuite le tuner présenté dans [57] se distingue par la configuration série et la mixité
des éléments variables. Congu en technologie 65 nm HR SOI, il permet de générer de forts
coefficients de réflexion. Trois structures qui different par les dimensions des lignes, des
transistors et des varactors, permettent de couvrir I’ensemble de 1’abaque de Smith jusqu’a 110
GHz.
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Figure I11-13 : Tuner d’impédance présenté dans [58] (Gauche) Schéma électrique a base d’un transistor
nMOS, d’une capacité variable et d’une ligne de transmission

Entre 130 et 170 GHz, on retrouve dans [59]
un tuner basé sur une ligne de transmission 50 Q
avec des transistors MOS en parallele jouant le réle
de capacités digitales variables (DTC). Ils offrent
un rapport de capacité de 9 a 75 GHz contre 1.8
avec des capacité variable AMOS. Trois tuners sont
réalisés pour permettre la caractérisation en bruit
des transistors bipolaires de la technologie BOMW
(BiCMOS 130 nm). L’architecture du tuner
engendre peu de pertes. En effet, pour tous les états
d’impédances proposes par les trois tuners, les
pertes sont comprises entre 2 et 5.2 dB aux
fréquences comprises entre 130 et 170 GHz.

Dans [60], la faisabilité des tuners en bande G
est prouvée au moyen d’un tuner en transmission
utilisant 6 transistors nMOS, contrdlés de maniere
digitale sur la grille et dégénérés par une ligne de
transmission sur la source. Toutes les lignes de
dégénérescence sont connectées a une méme ligne
reliée a la masse. Cette ligne permet d’augmenter la
bande de fréquence de fonctionnement du tuner. Ce
tuner est utilisé pour des mesures load-pull et source-
pull incluant un té de polarisation dedié au collecteur
ou a la base, respectivement. Ce méme tuner est
réutilisé dans [61] associé a un LNA, ce qui en fait
un tuner actif pour une application de mesure de
bruit. De forts coefficients de réflexion sont obtenus,
de l'ordre de 0.75 a 160 GHz. Avec 64 ¢tats
d’impédances, une faible couverture d’abaque est
toutefois constatée et justifie que nous poursuivions
des recherches sur les designs des tuners en bande G.

112

700 um

Tuner V1

®- Tuner
= V2

wii 1z

Tuner V3

a)

Figure I11-14 : Tuners d’impédance présentés
dans [59] a) Impédances mesurées des tuners
intégrés en bande D entre 130 et 170 GHz. -
b) Microphotographie du tuner dédié a une
utilisation source-pull pour une extraction des
parameétres de bruit.

Figure 111-15 : Schéma du tuner actif
présenté dans [61] : (a) LNA — (b) Tuner.
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A travers I’état de I’art des tuners intégrés, deux architectures se distinguent. La
premiére solution repose sur une ligne de transmission chargée sur sa longueur par des stubs
d’impédances variables. La seconde repose sur I’architecture utilisée avec les DTC, soit une
ligne de transmission avec un seul stub en paralléle terminé par une charge variable DTC. Une
commande digitale est le plus souvent utilisée tandis qu’une commande analogique apparait
dans deux références [56] et [57] et permet de réduire le nombre d’¢éléments variables et donc
le nombre de commandes. Notre stratégie pour concevoir un tuner d’impédance dans la gamme
140-220 GHz est la suivante.

3. Conception des tuners intégrés en technologie BICMOS 55 nm

Au cours de ces travaux, nous avons eu la possibilité de participer a cing multi-projets
(MPW) dans le cadre du laboratoire commun ST-IEMN. Les circuits des trois premiers MPW
ont pu étre mesurés. La chronologie de ces frabrications est indiquée ci-apres.

Envoi des MPW

B —) s

04/2019 09/2019 04/2020 11/2020 07/2021
BREHAT BARROW BARBADE BUKA BADU

Figure 111-16 : Chronologie des MPWs du laboratoire ST-IEMN. (encadré) MPW regus et mesurés — (non
encadré) MPW envoyés

Afin de concevoir des tuners d’impédance capables de générer de forts coefficients de
réflexion et dans la partie nord de 1’abaque de Smith, nous étudions la capacité des transistors
nMQOS pour obtenir de fortes excursions d’impédances.

Ensuite, nous nous basons sur les deux architectures proposées dans la littérature pour
concevoir nos tuners d’impédances. Des modifications seront apportées pour obtenir un
compromis entre les pertes et les coefficients de réflexion généreés.

Nous présentons ici les designs réalisés sur les trois premiers run.

a) Transistors MOSFETSs en technologie Silicium BiCMOS 55 nm

Les transistors MOSFET et bipolaires de la technologie BICMOS 55 nm sont intégrés
dans un méme nceud technologique en respectant un certain ordre de fabrication. Ceci est un
avantage pour la réalisation de systémes ou des fonctions analogiques et digitales sont requises.
Ces transistors MOSFETSs sont employeés a de nombreuses reprises comme interrupteur pour la
réalisation de switch [62]. Il n’est donc pas étonnant de les retrouver dans les tuners
d’impédances. Pour une telle utilisation, seule la grille est commandée tandis que la tension de
drain est nulle ou trés faible. A 1’état off, ce transistor est équivalent a une capacité puis la
modulation de la tension VVgs permet d’ouvrir le canal et induit un courant de charge qui modifie
la résistivité du transistor. Cette résistivité, Rpg, peut s’exprimer en fonction des tensions de
grille, Vg, et de seuil, V., ainsi que des parameétres de la technologie (49) :
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1
—R =2-k-Ves — Vin) (49)
DS

Avec k un coefficient qui dépend de la technologie :

1 w
k= E/Jecox ' T (50)

Ou

U, représente la mobilité des électrons

Cox Fepresente la capacité de grille-substrat par unité de longueur
L représente longueur du canal de grille

W représente la largeur du canal

La technologie BIiCMOS 55 nm offre plusieurs transistors de type nMOS qui présentent
chacun des avantages en termes de consommation, de puissance, de performances fréquentiel.
Les modeéles nlvtlp et nhpalp disponibles dans le design kit sont des modeéles fiables jusqu’a
110 GHz lorsque les parameéres, largeur de la grille, W, nombre de doitgs de grille, N, et
longueur de la grille, L, sont tels que :

- Nivtlp:0.135um <W/N <10 umet 0.06 um <1< 10 um
- Nhpalp:0.12um <W/N>10umet 0.14 um <1< 10 um

Afin de faire coincider le fonctionnement des tuners avec le banc de puissance, nous
simulons le comportement de ces transistors a 185 GHz. Pour de faibles dimensions, les
transistors présentent une résistance élevée de 1’ordre de 4 k. 1l est alors difficile de maximiser
I’excursion d’impédance en fonction de la tension Vgs. Nous cherchons donc des dimensions
entrainant une réduction de la résistance et analysons I’excursion de I’admittance d’entrée dont
I’expression est donnée en équation (51). Ceci facilite aussi I’analyse de 1’excursion en phase
par I’observation de la partie imaginaire.

1 .
Yoq = R_ds + jCasw (51)

Les admittances obtenues pour les deux types de transistors nMOS sont présentées en
Figure 111-17.
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nhpalp nivtlp
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Figure 111-17 : Analyse de la partie imaginaire de I’admittance @ 185 GHz présentée par les transistors
nMOS en fonction de la tension de grille Vgs et des dimensions L, W et N. (Gauche) Transistor de type
nhpalp (Droite) Transistor de type nlvtlp

Ces deux transistors présentent une partie imaginaire de I’admittance trés similaire. On
remarque de plus fortes excursions pour les fortes valeurs de L et W supérieures a 5 um.
Ensuite la partie réelle de I’admittance d’entrée est tracée en Figure I11-18.

nhpalp nivtlp
0,25 Sum<<W~L 025 5 um << W ~ L
1L << W 1 L<<W

0,20qwW-=0 0209 w0
") 0 .
E 0,154 E 0,154
= = ]
- -~
< 0,101 Z 0,104
@ 4}
o ] 1 .

0,05 0,05

0,00 0,00

T M T M T M T T T T T T T T T T T T M T M T M T M T
00 02 04 06 08 10 172 00 02 04 06 08 10 1,2
Vgs (V) Vgs (V)

Figure 111-18 : Analyse de la partie réelle de I’admittance a 185 GHz présentée par les transistors nMOS.
en fonction de la tension de grille Vgs et des dimensions L, W et N. (Gauche) Transistor de type nhpalp
(Droite) Transistor de type nivtlp.

Cette fois, les deux transistors se distinguent nettement par leur tension de seuil V. Le
transistor nhpalp montre une évolution progressive de la partie réelle tandis qu’elle est plus
abrupte pour le transistor nlvtlp marquée par sa tension de seuil.

On observe ainsi une forte excursion de la partie imaginaire pour de fortes valeurs de L
et W mais une forte excursion de la partie réelle pour une largeur W grande devant la longueur
L du canal. Ce comportement est nettement visible sur I’abaque de Smith reporté en Figure 111-
19.

115



These de Caroline Maye, Université de Lille 2021

nhpalp nivtlp

W — 0 :zone de forte résistivité
L K W : variation Re(Y11)
Sum < W ~ L : variation Im(Y11)

Figure 111-19 : Abaque de Smith en Admittance pour ’analyse des excursions d’admittance des
transistors nhpalp et nivtlp a 185 GHz.

Ainsi, une largeur W grande devant la longueur L du canal favorise une variation du
module du coefficient de réflexion tandis qu’une longueur et une largeur importante du canal
permettrait de favoriser une variation en phase.

b) Architecture des tuners en transmission directe

Dans un premier temps, nous conservons une architecture de tuner en transmission qui
consiste en une ligne de transmission chargée en son long et dont le signal RF est récupéré en
sortie. Cette architecture est aussi connue sous le nom d’architecture traveling wave.

Trois parties se distinguent dans les architectures des tuners. Tout d’abord, un réseau de
polarisation est nécessaire pour polariser le DUT. Cette polarisation est habituellement apportée
au travers de la sonde RF située entre le DUT et le tuner. Cette fois, la sonde est placée en sortie
du tuner pour une configuration load-pull et est utilisée seulement en transmission pour le signal
RF. La partie tuning est ensuite connectée a ce réseau de polarisation et comprend les éléments
variables. Afin de minimiser le nombre de tensions de contrdle, ce qui s’implifie les mesures et
permet d’envisager un packaging des tuners, nous cherchons a réaliser une variation
d’impédance a partir de deux étages de transistors. Cette variation d’impédance peut étre
réalisée de maniére aléatoire ou bien de maniére plus logique avec un étage de transistor pour
une variation d’amplitude du coefficient de réflexion et un second étage pour la variation
d’amplitude. Enfin un réseau d’adaptation fixe I’impédance de sortie du tuner a 50 Q.

e Tuner BREHAT 1

Le premier tuner permet une variation du coefficient de réflexion en amplitude de
manicre aléatoire a partir d’un transitor par étage. Le réseau de polarisation est constitué¢ d’une
ligne 1/4 a 185 GHz de forte impédance sur la voie dc et des capacités MOM (Metal Oxyde
Metal) sont ajoutées pour court-circuiter le signal RF s’il venait a traverser la ligne 1/4. Sur la
voie RF des capacités MOM de liaison sont la aussi utilisées pour créer un circuit-ouvert en dc
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et assurer que le courant collecteur soit dirigé vers le DUT. Le réseau d’adaptation est un réseau
double stub pour élargir la bande de fréquence.

Réseau de Polarisation
du collecteur

Partie Tuning

Réseau d’adaptation de sortie

1

1

: c

1 =

| 9, : 90°
1

1

1
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Figure 111-20 : Schéma du tuner d’impédance BREHAT 1.

Les simulations de ce tuner sont presentées en Figure 111-21.
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Figure 111-21 : Simulation du tuner BREHAT 1 entre 140 et 220 GHz : (Gauche) Coefficient de réflexion
S11- (Droite) Pertes d’insertion S,; dB et adaptation de sortie S,, dB.

D’apreés les simulations de ce tuner, I’excursion du coefficient de réflexion est comprise
entre 0.13 et 0.72. Cette variation est effectuée au moyen de la tension V1. Par ailleurs,
I’impacte de la tension V2 pour controler I’impédance du deuxiéme transistor est peu visible
sur la génération du coefficient de réflexion. Cependant, ce transistor contribue a fixer la région
de I’abaque couverte par le tuner. La tension V2 joue également sur 1’adaptation de sortie qui
est assurée lorsque V2 est supérieure a 0.37 V. Ceci est vrai entre 177 et 198 GHz. Aussi, les
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pertes sont comprises entre -14 et -18 dB dans cette bande de fréquence pour tous les états

quelle que soit la tension V1.

Nous poursuivons ensuite nos travaux pour parvenir a une variation de phase a un point

de fréquence donné.

e Tuner BARROW

1

Pour le deuxieme tuner en transmission, nous cherchons a contréler I’impédance d’une
maniere plus logique. Pour ce faire, nous concevons un étage d’impédance variable pour
controler la phase du coefficient de réflexion et un second étage pour contrdler I’amplitude. Ces
étages aux coefficients I, et I}, respectivement, sont détaillés sur la figure suivante.
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Figure 111-22 : Schémas des étages d’impédances variables (Gauche) Etage pour le controle de la phase du
coefficient de réflexion — (Droite) Etage pour le contrdle de ’amplitude du coefficient de réflexion.

Le premier étage est réalisé a 1’aide des transistors nhpalp de fortes dimensions. Une
ligne est ajoutée a la source pour réduire I’impédance R4 sur ’accés de drain. Le transistor du
second étage possede une faible longueur de grille et une largeur importante. Une capacité est
placée en série avec le transistor M2 pour réduire son effet capacitif.

Les variations d’amplitude et de phase obtenues pour chaque étage sont présentées en

Figure 111-23.
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Figure 111-23 : Variation des coefficients de réflexion de chaque étage (Gauche) Variation de ’amplitude
et de la phase en fonction de la tension de grille — (Droite) Représentation des coefficients de réflexion sur
I’abaque de Smith.
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Une variation de phase de 120° est offerte par le premier étage pour une variation de la
tension Vg1 entre 0 et 0.4 V. La variation d’amplitude offerte par le second étage est fortement

marquée entre 0.4 et 0.7 V.

Le tuner est ensuite réalisé par association des deux étages par I’intermédiaire d’une
ligne puis en ajoutant le réseau de polarisation optimisé a la fréquence 185 GHz, dédié au
collecteur du transistor bipolaire. Enfin, un réseau d’adaptation variable, au moyen d’un
transistor nMOS, est ajouté en sortie afin d’assurer 1’adapation quel que soit 1’état du tuner. Il
permet d’ajuster a la fois 1’entrée et la sortie du tuner et nécessite d’étre bien ajusté pour ne pas
impacté de maniere négative les impédances synthétisées en entrée. Le schéma final du tuner
est présenté 111-24. On observe I’effet de la longueur électrique du réseau de polarisation ainsi

que la varaitation du coefficient de réflexion en sortie pour un état du tuner
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Figure 111-24 : Schéma du tuner d’impédance BARROW 1 et effet des différents blocs

Le module du coefficient de réflexion est compris entre 0.3 et 0.73. L’adapation de sortie
est modulée par la tension V3 et est similaire pour tous les états du tuner. Enfin les pertes
résultantes de ce design en fonction de V4, V;,sont indiquées sur la figure suivante 111-25.
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Figure 111-25 : Pertes d’insertion du tuner en fonction des tensions V,, et Vg, a 185 GHz.
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Une résonnance semble intervenir a Vgl : 0.1V, la ou le coefficient de réflexion est le
plus élevé, et implique des pertes trés élevées. Les autres points d’impédances induisent quant
a eux des pertes inférieures a 15 dB et permettront la détection de la puissance de sortie.

Tuner BARBADE 1

Le tuner suivant est réalisé a partir d’un seul étage d’impédance variable et un
amplificateur a base d’un transistor bipolaire est placé en série. Un réseau d’adaptation
intermédiaire est placé entre la partie tuning et ’amplificateur. Il permet de limiter I’impact de
la variation d’impédance sur I’amplificateur.
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Figure 111-26 : Schéma du tuner actif BARBADE 1 a un stub d’impédance variable a 185 GHz.

Les résultats de simulation sont présentés en Figure 111-27.
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Figure I11-27 : Résultats de simulation du tuner actif BARBADE 1 entre 140 et 220 GHz — (Gauche)
Coefficients de réflexion générés. (Droite) Pertes d’insertion S21 et coefficient de réflexion en sortie S..

Ce tuner permet d’obtenir un bon compromis entre la génération des coefficients de
réflexion compris entre 0.35 et 0.7 et des pertes entre 11 et 9 dB. L’adaptation de sortie est
également assurée et optimée a 185 GHz.

c) Mesures des tuners en transmission directe

La caractérisation des tuners consiste a mesurer les parametres S ainsi que leur linéarité
lorsqu’il y a présence d’un élément actif comme c’est le cas pour le tuner BARBADE 1. Seul
le tuner BARROW 1 a montré une génération d’impédance exploitable. Les résultats de mesure
sont présentes en figure 111-28.
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Figure 111-28 : Mesure en paramétre S du tuner BARROW 1. (Haut gauche) Coefficients de réflexion
générés en fonction de la tension Vg1 entre 140 et 220 GHz — (Haut droite) Coefficients de réflexion
brutes et de-embeddés, générés en fonction de la tension Vg1 a 185 GHz — (Bas Gauche) Amplitude des
coefficients de réflexion générés en fonction de la tension Vg1 entre 140 et 220 GHz — (Bas droite) Pertes
d’insertion Sz1 dB et adaptation de sortie S22 dB.
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Les désaccords observés entre la simulation et la mesure s’expliquent de deux manieres.
D’une part, un court-circuit présent sur la grille du transistor M, de type nhpalp, a rendu
I’impédance de ce dernier non variable et équivalent a une capacité de 15 fF. De ce fait ce
transistor n’autorise pas de variation d’impédance. D’autre part, aprés une analyse post-layout,
il semble que le modéle du transistor nhpalp ne soit pas valide pour deux raisons indépendantes
mais combinées dans notre cas. Le premier facteur vient de la fréquence d’utilisation tres élevée
par rapport aux fréquences de fonctionnement usuelles des transistors nMOS et de leur modele.
La deuxiéme raison, sirement plus impactante serait due aux dimensions choisies qui respectent
les consignes du DK mais de grandeurs non usuelles tout de méme.

Finalement, le coefficient de réflexion est compris dans I’intervalle [0.2 - 0.5] a 185
GHz contre un intervalle de [0,3 - 0.7] attendu en simulation. Les pertes varient entre 18 et 10
dB sur la plage de fréquence et sont assez constantes a 185 GHz proche de 13 dB. L’adaptation
de sortie reste également constante a un point de fréquence pour les différents états mais aucune
modulation n’est obtenue avec le transistor M3.

A noter que ces résultats prennent en compte les plots RF et la ligne d’acces placée a
I’entrée du tuner. Celle-ci doit étre épluchée pour revenir aux coefficients de réflexion
synthétisés dans le plan de sortie du DUT. Cette ligne d’accés a pour effet majeur un déphasage
sur le coefficient de réflexion. Par ailleurs, I’amplitude du coefficient de réflexion augmentera
Iégerement lors du de-embedding de la ligne puisque cela revient également a la suppression
de ses pertes aller-retour.

d) Architectures des tuners single stub couplés

La deuxieme architecture étudiée consiste en une ligne de transmission terminée par une
charge variable. Cette ligne est couplée afin de pouvoir mesurer la puissance en sortie du DUT.
Dans cette architecture, on retrouve le réseau de polarisation puis une charge variable et un
coupleur. Ce dernier offre un avantage considérable puisqu’il fixe les pertes d’insertion et
I’adaptation de sortie. Par ailleurs, le coupleur peut étre associé¢ avec le reste du tuner selon
deux configurations telles qu’illustrées sur la figure I11-29.

C
RFy - RF,
50 0 @ @ r @ ouT
|||—J\/V\,—|:Iia Rf"OUT [N Tuner NT
REy ————Jo- g Y
r @ W @Chzj\rge @
variable
l—‘IN_Tuner Charge 50 Q
variable

Figure 111-29 : Configurations possibles pour le couplage de la puissance de sortie des tuners single stub
couplés — (Gauche) Couplage sur le port de la charge variable — (Droite) Couplage sur le port isolé de la
charge variable.
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Cette figure montre que la charge variable et le port de sortie peuvent étre placés sur des
ports couplés I’un a I’autre ou sur des ports isolés. Ces configurations rendent possible une
génération d’impédance avec des pertes d’insertions constantes ce qui facilitera la mesure de la
puissance de sortie. Pour générer de forts coefficients de réflexion, la ligne du coupleur doit
induire de faibles pertes et un déphasage approprié a la phase attendue a I’entrée du tuner. Un
compromis entre les pertes et le couplage doit également étre établi. En effet, un fort couplage,
tel que 3 dB, implique des pertes dans la ligne de 3 dB également. Puisque 1’onde en sortie du
composant effectue un aller-retour dans cette ligne, le coefficient de réflexion serait donc
atténué de 6 dB de la méme maniére qu’en présence d’une sonde entre le DUT et le tuner. Cela
n’est pas envisageable. A I’inverse, un couplage trop faible réduira la puissance de sortie dont
la détection est peu répétable en-dessous -25 dBm dans le plan du plot RF, comme nous 1’avons
vu dans le chapitre 11. Afin de conserver une dymanique de puissance intéressante pour I’étude
du comportement de nos DUTS, nous nous autorisons un couplage jusqu’a 15 dB.

e Conception du coupleur

Le coupleur est ainsi réalisé en collaboration avec le laboratoire RFIC Lab lors de
travaux de thése [63]. Le coupleur choisi est constitué de deux lignes microstripes de longueur
77 um, de largeur 8.88 wm avec un espacement de 4 um. Ses pertes, son couplage, son isolation
et sa directivité en fonction de la fréquence sont présentées sur la Figure 111-30 dans le cas ou
les 4 ports sont chargés par 50 Q.

IL (S21, S43)

| Directivite

Sij dB

[ couplage (s31, s42)
-20 [

T‘:.ﬂp.’-.t:tw-w (S11, S22, 833, S44)

-25 R—

a0 -—;O_Eﬂ\(m (S41, 832)
140 160 180 200 220

Fréquence (GHz)

Figure 111-30 : Caractéristiques du coupleur en lignes microstripes de longueur 77 um, de largeur
8.88 um avec un espacement de 4 um

Dans la gamme de fréquence 140-220 GHz, ce coupleur présente des pertes de 1’ordre
de 0.3 dB, un couplage entre 15 et 12 dB ainsi qu’une isolation entre -27 et -25 dB. Ces valeurs
conduisent a une directivité de 13 dB et une adaptation de chacun des ports & -20 dB. La
longueur de ce coupleur introduit un déphasage de 33°. Ces valeurs sont obtenues lorsque les 4
ports du coupleur sont chargés par une impédance de 50 Q. Cependant, lorsque 1’impédance
d’un port varie, les parametres caractéristiques du coupleur sont affectés. De ce fait, nous
simulons les évolutions du coefficient de réflexion sur le port 1, Sy, et du facteur de couplage,
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S31,entre le port 1 et le port 3 en variant la charge placée sur le port 2. Ce coefficient est exprimé
dans I’équation (52) en tenant compte des nouveaux parametres S3, et S;, fonction de la charge
sur le port 2.

r Séz ’
S31 =g " S11 (52)
12
Les évolutions de ces coefficients sont telles que tracées sur la Figure 111-31 en fonction
de la phase de la charge et pour différents modules.
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Figure 111-31 : Evolution du coefficient de réflexion sur le port 1, S, et du facteur de couplage, S54, en
fonction du module et de la phase de la charge variable.

Ainsi, pour un module de 0 on conserve 1’adapation d’entrée a -20 dB. Lorsque le
module du coefficient de réflexion de la charge augmente, 1’adapatation sur le port 1 diminue
jusqu’a -1.3 dB pour un module de 0.9 dB. Pour une phase proche de 120°, un creux est observé
et ce quel que soit le module tandis qu’une phase de 290° conduit a un maximum du S, ;.

Concernant le couplage, certains points de phase impliquent de fortes variations lesquelles
doivent étre précisément mesurées pour en déduire la puissance délivrée par le DUT. Nous
verrons également dans les perspectives, comment profiter de cet effet.
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e Conception de la charge variable

Cette fois la charge variable est placée en bout d’une ligne de transmission et non plus
en son long. Deux charges variables ont été designees et sont présentées en Figure 111-32.

Charge variable 1 Charge variable 2

M1
M1 nivtgp L:0.06 um
L:0.06 um W : 18 um
W:8um N: 40
N:5
M2 nhpalp M2
L:10um L:10um
W :15um W : 10 um
N:2 N:1

IetT, @185 GHz [1oaa @ 185 GHz I,etT, @185 GHz Tpqq @ 185 GHz

Figure 111-32 : Charges variables utilisées pour la conception des tuners single stub couplés.

Les deux charges utilisent deux transistors nMOS dont 1’'un permet de varier
I’amplitude, comme le montre les coefficients de réflexion I5. Le second entraine une variation
de la phase du coefficient de réflexion I;,. La premiére charge a été designée au début de ces
travaux. La deuxiéme a été designée lors de la campagne de design suivante et a pu étre
optimisée. La couverture de I’abaque est également ajustée par un stub en paralléle.

Le tuner est finalisé par association du coupleur, de la charge variable sur le port 2,
d’une charge fixe proche de 50 Q sur le port 3 ou 4 selon la configuration choisie en Figure 111-
28. Cette charge est réalisée au moyen d’une résistance de type « rnpo » de longueur 5 um et
largeur 2 um. Une impédance d’une valeur de 47 Q a été extraite de sa mesure. Ensuite, une
ligne intermédiaire entre le coupleur et le réseau de polarisation est ajoutée pour ajustée la phase
des impédances synthétisées par le tuner. Les configurations et les simulations des tuners
réalisés par I’architecture single stub couplé, sont présentés ci-aprées suivies par la présentation
des résultats de mesure.

e Simulations des tuners basés sur I’architecture single stub couplé
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Trois tuners ont été congus basés sur I’architecture single stub couplé. La position du
port de sortie et le type de charge variable utilisée sont indiquées dans le tableau suivant.

Tableau 7 : Configurations des tuners d’impédance réalisés — Port de sortie RF et charge variable

TUNER Port de sortie Type de charge variable
BREHAT 2 4 1
BREHAT 3 3 1
BARBADE 2 3 2

Les coefficients de réflexion simulés ainsi que les pertes d’insertion et les coefficients
d’adaptation sont présentés en Figure 111-33.
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Figure 111-33 : Simulation a 185 GHz des coefficients de reflexion générés par les tuners en architecture
single stub couplé, BREHAT 2, BREHAT 3 et BARBADE 2

Les deux premiers tuners utilisent la charge variable 1 et pourtant des impédances
différentes sont obtenues. Ceci est donc lié a la position du port de sortie qui vient coupler une
partie de I’énergie réfléchie par la charge variable. C’est la cas du tuner BREHAT 2.
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Les pertes et I’adaptation de sortie du tuner Brehat 2 sont également impactées par cette
position de la sortie vis-a-vis de la charge contrairement aux deux autres tuners dont les
coefficients sont maintenus a des valeurs relativement constantes et proche de la valeur du
couplage choisi. Ce tuner est donc moins avantageux en terme d’utilisation mais présente une
variation de phase non négligeable.

e Mesures des tuners basés sur I’architecture single stub couplé

Les mesures obtenues sont malheureuses différentes des simulations puisque le
transistor nhpalp a été dimensionné comme précédemment. Nous n’avions alors aucun recul
sur son comportement a ce moment. Toutefois, le tuner BARABDE 2 offre une constellation
d’impédance exploitable. Une variation de phase et obtenue pour une tension Vg2 a0 Vet 1.2
V tandis que I’excursion d’amplitude est obtenue pour une tension Vgl entre 0 et 1.2 V par
steps de 0.1 V. Ce step peut étre diminué pour une meilleure résolution d’impédance. Les
résultats de mesures sont présentes sur la Figure 111-34.

pl e \ 1</I Mesure \

/ esure \i
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n - vg2:ov N
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Figure 111-34 : Mesure du coefficient de réflexion obtenu par le tuner BARBADE 2 — (Gauche) Coefficients
générés entre 140 et 220 GHz en fonction des tensions Vgl et VVg2. — (Droite) Coefficients de réflexion brute
et épluchés, générés a 185 GHz.

Apres épluchage des plots RF et d’une ligne d’accés a I’entrée du tuner, une excursion
de I’amplitude des coefficients de réflexion comprise entre 0.15et 0.71 @ 185 GHz est obtenue.

Par ailleurs, les pertes et I’adaptation de sortie sont proches des valeurs fixées par le
coupleur. Ainsi, les pertes sont de I’ordre de 14 dB avec une variation maximale de 1dB & 185
GHz et la sortie reste tres bien adaptée sur toute la bande de fréquence entre -14 et -24 dB.
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Figure 111-35 : Mesure des pertes d’insertion et du coefficient d’adaptation de sortie du tuner BARBADE
2 entre 140 et 220 GHz pour les différents de tension
Les coefficients de réflexion épluchés des effets parasites du plot RF et de la ligne
d’accés ont été présentés. La procédure de cette étape mérite toutefois d’étre détaillée puisque
sa réalisation joue sur les parameétres du tuner retenus pour le calcul de I’offset de puissance et
la connaissance du coefficicent de réflexion présenté en sortie du DUT.

e) Etape de de-embedding des tuners

Dans le premier chapitre, nous avons cité différentes methodes de de-embedding qui
s’appliquent lorsque les acces entrée-sortie sont symeétriques. Ainsi, la méthode « open » qui
utilise les matrices admittances des plots RF, est employée pour supprimer 1’effet capacitif des
plots RF en entrée et en sortie du tuner. La structure mesurée pour obtenir les parametres de ces
plots est présentée en Figure I11-37. Le calcul employé est exprimé par la relation (53) :

[Yeuner] = [Ytunermesuré] - [Ypad] (53)

Ou:
- [Yiuner] €st la matrice admittance du tuner aprés de-embedding des plots RF.

- [Yeuner,.re) COrrespond a la matrice admittance du tuner mesuré avec les plots
[Ypaalest la matrice admittance des plots RF mesurés en stand-alone.

Par ailleurs, une ligne d’accés a été placée en entrée du tuner seulement dans le but
d’espacer le plot RF des plots DC et ainsi permettre le positionnement des sondes RF et DC.
De ce fait, les acces entrée/sortie du tuner ne sont plus symétriques. L’épluchage de cette ligne
est donc réalisé en utilisant sa matrice chaine comme pour la procédure « thru » et en
considérant la ligne et le tuner en cascade. Une structure « thru », présentée en Figure 111-36,
est donc mesurée seule. Cette ligne est d’une longueur de 140 um car elle est utilisée pour
deembedder différents circuits embarqueés sur la méme plaque. Notre ligne mesure quant a elle
70 um. Dans un premier temps, les plots RF sont de-embeddés de la ligne de 140 um par la
méthode « open ». Puis en utilisant la matrice chaine de la ligne sans les plots RF, ses
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parameétres sont redéfinis en prenant en compte la longueur desirée de 70 um. L’entrée du tuner
est enfin de-embeddée de la ligne d’acces par la relation (54) :

-1
[Atuner] = [Athru70um] : [Atunermesuré] (54)

OU [Agyner] €st la matrice chaine du tuner aprés de-embedding des plots RF et de la

-1 . . .
ligne d’acces, [Aenruzoum| €St la matrice inverse de la ligne 70 um et [Agner, ..., €st 1
matrice du tuner mesuré et de-embeddé des plots RF par la procédure « open ».

Plot RF "\ Plot RF Plot RF,

Figure 111-36 : Structures « open » (a gauche) et « thru » (au milieu) mesurées pour épluchage de leur
effet capacitif et inductif, respectivement, sur la mesure du tuner (a droite).

IIT  Performances des transistors SiGe en technologie BICMOS 55 nm
1. Modélisation du composant

Aujourd’hui, 5 modeles sont connus pour représenter le comportement du transistor
bipolaire avec du plus ancien au plus récent ou encore du plus simple au plus sophistiqueé :
- Le modéle Ebers-Moll
- Le modéle Gummel-Poon
- Le modéle VBIC (Vertical Bipolar Inter Company)
- Le modéle MEXTRAM (Most Exquisite Transistor Model)
- Le modéle HICUM (High Current Model)

Le modele HICUM est celui actuellement utilisé a STmicroelectronics. Il a été
développé pour améliorer la modélisation plus fine et plus physique du comportement
dynamique et non linéaire des transistors utilisés dans les applications haut débit. Le schéma
électrique grand signal est représenté en Figure I111-37 par le modéle HICUM/L2. Celui-ci
permet de prendre en compte de nombreux paramétres en utilisant le contréle de la charge pour
modéliser sa source de courant en réegime de forte injection et se montre tres intéressant pour
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¢tudier I’impact du design des composants sur les effets physiques et donc sur les performances
en puissance.
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Figure 111-37 : Modélisation HICUM L2 du transistor HBT de la technologie BICMOS 55 nm.

2. Structures d’études et designs

Les composants étudiés sont des transistors bipolaires de type HS (High Speed) avec
une configuration CBEBC, préférable pour assurer la symétrie du composant. Nous choisissons
d’étudier le transistor de référence a un doigt d’émetteur dont les dimensions sont l,/w,, : 5.56
um /0.2 um. La puissance de sortie étant proportionnelle au nombre de doigts, nous nous
intéressons également a un développement double de la fenétre émetteur en conservant une
largeur, w,, a 0.2 um. Cette largeur est la plus petite possible de ce transitor et pour laquelle les
fréquences fr/fimax ONt été obtenues. Une troisieme structure au comportement proche de la
premiére est également sélectionnée. Ses dimensions sont telles que [, : 4.5 umetw, : 0.2 um
avec un doigt d’émetteur. Les dimensions des trois structures sont résumées dans le tableau ci-
dessous.

Tableau 8 : Dimensions des transistors a mesurer

N°DUT | le (um) | we (um) Ne

1 4.5 0.2 1
2 5.56 0.2 1
3 5.56 0.2 2

Afin de pouvoir réaliser les mesures, des empilements métalliques sont réalisés aux
acces des transistors, du niveau de métal M1 au niveau de métal M8 en utilisant des vias entre
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chaque couche. La Figure 111-38 illustre les designs des transistors a un doigt et deux doigts
d’émetteur.

Transistor npnvhs a un doigt d'émetteur N, = 1
Plan de masse
i I_& ___________ %;
D e .
A SN N Bulk
-~ ~NL -
A Lo
[ S S e N\
Contacts métalliques M1 a M8 + vias | _)
Transistor npnvhs a deux doigts d'émetteurN, = 2
Plan de masse
< Bulk
SR L
TS
Al NN & TN
-- NS\
NN \
R AN
s B\
Contacts métalliques M1 a M8 + vias, _

Figure 111-38 : Vue layout des structures des transistors HBTs de type npnvhs en configuration CBEBC a
un doigt et deux doigts d’émetteur. Mise en évidence des contacts métalliques et vias du niveau M1 a M8
et connexion de I’émetteur a la masse.

L’émetteur est directement relié au bulk qui sera lui-méme connecté au plan de masse.
Les contacts métalliques sur le collecteur de la premiére structure sont réalisés tout le long de
I’émetteur. En revanche pour la seconde structure, les contacts sur le collecteur sont réalises sur
le bord en raison des régles de dessin. Ces contacts ajoutent des effets parasites de nature
capacitif, inductif et résistif. Une étape d’extraction de ces effets parasites est alors nécessaire
pour simuler le comportement des transistors dans le méme environnement que les structures
mesurées.

Il est possible de réaliser des extractions des effets résistifs (R) et capacitifs (C)
séparément ou ensemble (RC) ainsi que d’y ajouter les effets inductifs (RLC) et d’inductance
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mutuelle (RLCK) lors des fortes proximités latérales entre les métaux. Nous utiliserons les
notations de ses extractions pour la suite de nos travaux.

Nous avons procédé a ces différentes extractions pour le DUT N°2, aux dimensions de
référence, afin d’identifier les effets parasites prépondérants et de pouvoir comparer les mesures
aux simulations les plus réalistes. A partir des cellules extraites, nous comparons le
comportement statique et petit signal. Nous ne considérons ici que le comportement du
transistor lorsque celui-ci est commandé en tension de base, Vb.

Les extractions de types C, RC, RLC et RLCK indiquent un comportement identique.
Seul I’extraction RLCK, supposée la plus compléte, sera donc représentée sur les figures ci-
dessous. En revanche, les simulations du modele sans prise en compte des effets parasites ainsi
que les simulations avec I’extraction R se différencient.

Notons tout d’abord les comportements statiques.

DUTN°2:le:5,56 ym-we : 0,2 um-Ne : 1 Vb:09V
- - - - Simulation sans extraction parasites Vb : 0185 Vv
— — - Simulation avec extraction RLCK Vb : 018 v
Simulation avec extraction R Vb : 0'75 Vv
—e— Mesure Vb 0‘7V
40 0,10 . I
35 0,09 1 /
!
30 0,08 ; /
' , 0,07 1 /
25 S 0,06 'Ij
E 20 - ’//’/ E 0,05 ’
= 15 et = 0,04 7/
Lo < = 003 \‘ IJ
" M’ l ikl
5 ﬂ. . s \‘
0 ’ % 0w
-5 T T T T T T
0,0 0,5 1,0 15 2,0
Ve (V) Ve (V)

Figure 111-39 : Comparaison du courant collecteur, Ic, (a gauche) et courant de base, Ib, (a droite)
du DUT N°2 en fonction de la tension collecteur, V¢, pour différentes tensions de base, Vb. Courant
obtenu par simulation du modeéle du transistor, du modéle avec extraction R et RLCK et par la
mesure.

Les valeurs du courant collecteur, Ic, se révelent quasi identiques pour des tensions de
base jusqu’a 0,85 V. Au-dela, le courant Ic obtenu par la simulation du modele sans extraction
indique un effet d’ionisation beaucoup plus fort tandis que la prise en compte de la résistance
d’acces, d’environ 2 €, réduit cet effet. La mesure présente ce méme comportement pour une
tension collecteur V¢ jusqu’a 1.6 V. A noter que lors de la mesure, nous avons limité le courant
de base, Ib, a 50 uA pour limiter I’échauffement du composant, c’est pourquoi le courant Ic se
retrouve également limité en fin de courbe pour les plus fortes valeurs de Vc. Cette premiére
analyse montre finalement une meilleure corrélation de la mesure avec les simulations des
cellules aux effets parasites extraits. Cette observation se retrouve eégalement sur le courant de
base présenté a droite sur la figure.
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3. Mesures en condition de petits signaux sous 50 Ohms

Nous nous intéressons ensuite au comportement petit signal en bande G et cherchons
également a valider la qualit¢ de notre méthode d’épluchage. Les plans de mesure et
d’épluchage sont notés en Figure 111-40.

Plans de mesure brute

o\ A

Plans de mesure
de — embeddée

Figure 111-40 : Vue layout du transistor DUT N°2 avec les plans de mesure et les plans de la mesure
épluchés.

Cette figure met en avant les plans de mesure au niveau des plots RF. Par la méthode
« open », ces plots ont été épluchés puis comme pour le tuner, nous avons épluché la ligne
d’acces en sortie du transistor par la méthode « thru ». L’épluchage de cette ligne est précédeée
par 1I’épluchage de ses plots RF suivi par la conversion de sa matrice chaine pour une longueur
de 140 um en une matrice chaine pour une longueur de 70 um.

Les parametres S21 et S11 du transistor obtenus par la mesure épluchée sont comparés
en Figure 111-41 avec les paramétres S obtenus par simulation du modéle et des cellules
extraites.
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DUTN*2:le:556 um-we:0,2 um-Ne:1

Simulations modéle sans extraction VarVb:08Va09V
Simulations avec extraction RLCK VarVc:08a16V
Simulations avec extraction R @ 185 GHz
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Figure I11-41 : Comparaison des paramétres S obtenus a 185 GHz en fonction des tensions de base, Vb, et
de collecteur, V¢ — (Gauche) S21 dB - (Droite) S11 dB

D’aprés cette comparaison, il apparait que I’extraction RLCK n’est pas appropriée pour
représenter les effets induits par I’empilement métallique et les vias des acces des niveaux M1
a M8. En revanche, I’absence de leur effet résistif lorsque nous utilisons le mod¢le seul entraine
une augmentation du coefficient de transmission et de réflexion. L’extraction (R) quant a elle,
se montre plus appropriée pour simuler le coefficient de transmission du transistor alors qu’elle
entraine une diminution du coefficient de réflexion.

Nous simulons également le complexe conjugué du coefficient de réflexion de sortie,
S5, qui est un paramétre important pour nous indiquer la région des impédances optimales pour
un transfert de puissance. Ceci est vrai en condition de petits signaux tandis qu’a plus forte
puissance, cette impédance optimale évolue. Du fait des différences observées précédemment
entre la mesure et les simulations des cellules extraites et du modele, nous comparons leur
parametres S5, en Figure I11-42.

S§22*@ 185 GHz 0.5 2

Vb : 0,8VE\10,9V i0.4
/// Avec épluchagé "
de lalignede 3

Ve: 0,8Val1e6v
sortie et des

Mesure 2 \\
i ] ) Avec plots
Simulation avec extraction R RF épluchés plots RF

. . . 0.1
Simulation avec extraction RLCK 1
Simulation modele sans extraction | : 1 [ Tk

Figure 111-42 : Mesure et simulations du parameétre S22* du transistor a 185 GHz en fonction de la tension
de base, Vb, et pour une tension de collecteur, Vc, entre 0.8 Vet 1.6 V
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Tout d’abord, le parametre S22* des simulations et de la mesure est obtenu en
conservant les lignes d’accés en entrée et en sortie. Les plots RF ont été épluchés de la mesure.
Ensuite, la ligne d’acceés de sortie est épluchée de la mesure et induit un déphasage du
coefficient de réflexion. Cette ligne est egalement retirée de la simulation et conduit au méme
déphasage de 30 °.

De nouveau, on retrouve dans les résultats de simulation un écart plus important avec
I’extraction RLCK. Il semble que I’effet inductif apporté par cette simulation ne soit pas
représentatif des acces de notre transistor. Ensuite, 1’épluchage des plots RF sur la structure
mesurée conduit a un déphasage de quelques degré par rapport aux simulations. Puisque ces
plots RF ont été mesurés sur une autre plague, nous supposons que cet écart provient des
variations de procédés de fabrication. Lorsque nous éphuchons la ligne d’accés en sortie, elle
aussi mesurée sur une autre plaque, nous obtenons un déphasage de 30° comme celui obtenu
avec les lignes du design kit utilisées en simulations. La réduction plus importante observée sur
la mesure epluchée peut provenir du double épluchage des plots RF, une premiere fois sur la
cellule du transistor et une seconde fois sur la cellule de ligne.

Enfin, un meilleur accord est obtenu avec la simulation utilisant le modele du transistor
plutot qu’avec 1’extraction (R) dont la résistance de 1’ordre de 2 kQ en sortie est peut-étre
surestimee.

Finalement, bien que les simulations obtenues par le modele ou par I’extraction (R)
soient représentives du comportement du transistor, aucune ne fait 1’'unanimité a la fois sur le
comportement statique et dynamique. L’épluchage des acces du transistor par des cellules d’un
autre wafer apporte également une incertitude par rapport a un épluchage qui aurait été réealisé
avec des structures du méme wafer.

De ce fait, nous avons conservé le modeéle du transistor présent dans le design Kit, sans
extraction des acces metalliques et vias du transistor, afin de comparer nos mesures aux
simulations.

4. Mesures en puissance sous impédance variable a185 GHz

Pour amener les composants en régime de saturation, nous utilisons la source 2 présentée
dans le chapitre 11, capable de délivrer une puissance de 13.9 dBm. Ensuite, trois structures,
DUT+Tuner, ont été nécessaires pour mesurer les trois transistors. Une photographie de 1’une
de ces associations est présentée en Figure I11-43 et le schéma du banc de mesure complet est
rappelé sur la Figure 111-44.
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Figure 111-43 : Photographie de I’association d’un transistor bipolaire avec le tuner d’impédance
BARBADE 2 sur une méme puce.
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Figure I11-44 : Banc de mesure load-pull en bande G avec mise en évidence des plans de mesure et de
référence ainsi que de ’intégration commune du transistor et du tuner.
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Avec cette source, la puissance réfléchie et donc le coefficient de réflexion ne peuvent
étre mesurés. Or pour connaitre la puissance absorbée, leur mesure est indispensable. De ce fait,
nous relevons les coefficients de réflexion a I’entrée des DUTS, mesurés en condition de petits
signaux par le VNA, lorsque ceux-ci sont chargés par le tuner et pour les différents états
d’impédance. La puissance absorbée sera alors calculée de la maniere suivante :

Paps (D) = Pij - (1= 1S41%) (55)

Avec :

- P,,(i) la puissance absorbée par le composant en présence du tuner a un état
donné et pour la polarisation imposée.
- Py est la puissance delivrée par la source.
- |81, est la valeur absolue du coefficient de réflexion présenté par le composant
en présence du tuner a un état donné et pour la polarisation imposee.
Ces valeurs sont prises a la frequence de 185 GHz.

Ensuite, lorsque le composant est chargé par le tuner a un état d’impédance noté (i),la
puissance en sortie du composant, Poyr (i), est calulée a partir de I’offset de puissance ,
Gpruner (1), entre la sortie du composant et la sortie du tuner. Les expressions de ces deux
grandeurs sont telles que :

. 1521 (D]?
GPruner (i) = m (56)
. POUTT
Poutour() = G ner () 7

Avec :

- |8,,(D)] et ]S, ()] les parametres de transmission et de réflexion en entrée du
tuner a un état donné.

= Pourpyner €St 12 puissance en sortie du tuner mesurée dans le plot RF de sortie.

- Poyrpyy est la puissance délivrée par le composant a un état d’impédance
donné.

Afin de trouver la puissance de sortie maximale de chaque structure, nous avons tout
d’abord polarisé les composants en classe A a Vce : 1.2 V et fait varier la tension Vbe ainsi que
I’impédance du tuner. Une faible tension sur la base nous permet de repousser le point de
compression. Nous nous intéressons donc a une caractérisation des composants a des tensions
de base de 0.81 V pour les deux premiéres structures et de 0.82 V pour la troisieme.

La Figure 111-45 présente les contours de puissance obtenus a une puissance injectée de
5 dBm ainsi que les puissance mesurées pour certains états d’impédance.
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Figure 111-45 : Contours de puissance des trois transistors simulés par le modéle a une puissance injectée
de 5 dBm a 185 GHz et puissances de sortie mesurées avec le banc load-pull pour différents états
d’impédance présentés par le tuner - (croix) Coefficients de réflexion synthétisés par le tuner d’impédance
BARBADE 2 pour V1:0a 1.2V parstepde0.1VetV2:0et1l.2V (rond) Coefficients de réflexion
synthétisés par le tuner d’impédance BARBADE 2 utilisés pour mesurer la puissance en sortie des DUTs.

Les contours de puissance obtenus pour les deux premiers DUTSs indiquent une
augmentation de la puissance de sortie avec I’augmentation de 1’aire effective. Les puissances
mesurées traduisent cette méme tendance pour les différents points d’impédance et sont
cohérentes avec les valeurs attendues. Pour le DUT N°3, on retrouve également des valeurs
similaires entre la mesure et la simulation. En revanche, ce DUT ne présente pas des valeurs de
puissance supérieures a celles des deux premiers DUT alors que son aire effective est deux fois
plus importante. Cela peut s’expliquer par la polarisation appliquée sur 1’émeteur qui est
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différente des deux premiers DUTSs. En effet, a partir d’un certain niveau de puissance et pour
une méme polarisation du collecteur, la puissance de sortie diminue avec 1’augmentation de la
tension Vb.

Suite a la cohérence entre les valeurs mesurées et les valeurs simulées, nous poursuivons
I’analyse en puissance des trois structures. L’objectif est de mesurer la puissance de sortie, le
gain en puissance et le rendement en puissance ajouté en fonction de la puissance absorbee.

Pour cela, nous conservons les mémes tensions de base que celles fixées précédemment.
Nous polarisations ensuite le tuner de fagon a synthétiser I’'impédance de charge offrant la plus
forte puissance de sortie mesurée a V¢ : 1.2 V puis nous varions cette tension de collecteur. Les
performances ainsi mesurées sont présentées en Figure 111-46.

Les gains mesurés et les rendements calculés sont obtenus en prenant la valeur du S;,
mesuré en condition de petit signal du fait de la non mesure de la puissance réfléchie avec la
source n°2. Ce parameétre varie en fonction de sa polarisation et de sa charge synthétisée par le
tuner.

D’un point de vu général, les valeurs et les évolutions des performances mesurées
suivent la méme évolution que celles simulées. Toutefois, quelques écarts sont observes sur les
trois parameétres. D’une part, ces écarts semblent provenir de 1’absence de la mesure du
coefficient de réflexion, S;;, en fonction de la puissance. L’absence de cette information se
répercute sur la valeur de la puissance absorbée utilisée pour calculer le gain en puissance et la
PAE. Aussi, la puissance de saturation simulée du troisieme transistor intervient pour une
puissance absorbée plus élevée que celle mesurée. D’autre part, en raison de la répétabilité des
détecteurs de puissance, la précision de mesure indiquée est considérée pour une puissance
injectée supérieure a -15 dBm, lorsque la puissance en sortie du tuner est supérieure a -25 dBm.
Cette précision de mesure est d’autant plus critique lorsque les parameétres sont de faibles
valeurs. La précision de mesure peut également étre impactée par les valeurs extraites des
coefficients de réflexion du tuner aprés 1’épluchage de ses accés. Toutefois, les valeurs sont du
méme ordre de grandeur et permettent de confirmer notre méthode calcul. Les écarts observés
peuvent également provenir de la fiabilit¢ de la simulation comme nous I’avions vu sur les
paramétres S et courants DC. Aussi, I’effet d’un fonctionnement en condition de forte injection
est davantage observé sur les gains mesurés des deux premiers transistors.
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Figure I11-46 Performances en puissance mesurées et simulées des trois transistors a 185 GHz. Précision
de mesure a +/- 0.5 dB valable pour une puissance d’entrée supérieure a-15 dBm.

Les valeurs maximales des gains (Gpmax) et des rendements (PAE max) sont reportées
dans le tableau ci-dessous pour les conditions de polarisation, V,,/V;, et de charges, I'y,,, .,
utilisées. Les puissances de saturation, OPy,;, densités de puissance, Pc, et puissances
absorbées, P, correspondantes y sont également renseignées. Pour rappel, les aires effectives
considérées sont de 0.45 um?, 0.556 um? et 1.112 um? respectivement pour les différents transistors.
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Tableau 9 : Performances en puissance mesurées des trois transistors.

N° | Vy/V, inruner | PAE max| Gpmax | dg‘#],; at ? dII;sr%S Pc
DUT (V) (mag/arg®) (%) (dB) OPsat +0.5dB (MW/um?)
1 (/318; 0.359/130° 4.4 1.9 12 6.6 10.1
2 (/)18;; 0.20/142° 3.4 1.2 11 8.6 13
3 (/)18§ 0.285/129° 11.8 2.5 11 11.3 12.1
5. Conclusion

Dans cette partie, trois transistors bipolaires ont été embarqués sur silicuim associés
avec le tuner d’impédance BARBADE 2. Une comparaison des comportements statiques et
dynamiques en condition de petits signaux a tout d’abord été réalisée. Cette comparaison, basee
sur le transistor N°2 aux dimensions de référence, impliquait le modele disponible dans le
design Kkit, les modeles avec prise en compte des éléments parasites apportés par les
empilements métalliques et les vias entre les couches M1 et M8 ainsi que la structure mesurée.
Le modéle fourni par le design kit a finalement été retenu pour effectuer une comparaison des
performances en puissance avec les performances mesurées. Les résultats obtenus ont montré
une bonne cohérence et permettent de valider notre procédure de calibrage des détecteurs ainsi
que la procédure d’épluchage du tuner qui nous a permis de calculer 1’offset de puissance entre
la puissance a sa sortie et la puissance en sortie du DUT.

Enfin, les composants ont pu atteindre leur régime de saturation grace a la modification
de la source capable de delivrer de forts niveaux de puissance. Les densités de puissance
mesurées sont finalement reportés dans le tableau ci-dessous accompagnées des performances
reportées dans la littéraure pour d’autres transistors bipolaires au-dela 94 GHz.

Tableau 10 : Densités de puissance des transistors bipolaires reportées dans la littérature au-dela 94 GHz.

REFE TeBc;grlsllco)gsle Fr(egtlilezr)\ce Alre(l(j::]i;:tlve PC (MW/um?)
[64] 130 nm 94 0.11x4.9 18.5
[65] 130 nm 200 0.11x3 34
[66] 130 nm 94 0.12x4.9 22.26
[67] 55 nm 94 0.1x5.56 30.1
DUT N° 1 55 nm 185 0.1x4.5 10.1
DUT N° 2 55 nm 185 0.1x5.56 13
DUT N° 3 55 nm 185 0.2x5.56 12.1
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IV~ Conclusion du chapitre 111

Dans ce chapitre, nous avons rappelé les différentes méthodes de génération
d’impédances pouvant étre de nature passive ou active. Un état de 1’art des tuners mécaniques
a montré les limites de ces dispositifs jusqu’a 140 GHz méme avec des solutions actives et nous
a conduit vers une solution intégrée. En schématisant un tuner intégré par la mise en cascade
de cellules d’impédance variables, nous avons constaté que 1’équation du coefficient de
réflexion était difficilement simplifiable si 1’on souhaite prendre en compte les sauts
d’impédances d’une cellule a une autre ainsi que pour la prise en compte des multiples allers-
retours.

Ensuite, un état de 1’art des tuners intégrés a mis en évidence les différentes charges
variables, par I’utilisation de composants MEMS RF, de switchs, de capacités variables ou de
transistors nMOS froids. Aussi, I’on constate I’évolution des technologies utilisées en fonction
de la fréquence avec des technologies BICMOS largement présentes. Pour la réalisation d’un
tuner intégre, nous avons alors recouru a deux stratégies a travers 1’architecture et les variations
d’impédance des transistors nMOS. Deux tuners ont pu étre caractérisés et offrent des
coefficients de réflexion jusqu’a 0.71 a 185 GHz. La complexité de la technologie BICMOS a
8 couches métalliques et la validité des modeles des composants ont rendu les performances
des autres tuners inexploitables. Toutefois, nous avons montré que 1’utilisation d’un coupleur
permettait de limiter la variation des pertes du tuner en fonction de la variation d’impédance.
Les coupleurs en lignes microstrips offrent également des pertes entre le DUT et la charge
variable relativement faibles, inférieures a 0.3 dB. Par ailleurs, 1’utilisation d’un transistor aux
dimensions non usuelles et dont le modéle doit étre discuté, ne nous a pas permis de démontrer
la possibilité de réaliser une charge variable avec un nombre limité de tensions de contrdle afin
de limiter la surface du circuit.

Enfin, trois transistors bipolaires ont été caractérisés. Une comparaison des parametres
S obtenus par la simulation de leur modéle associé avec des extractions des effets parasites a
été effectuée. Les différentes extractions ont révélé des comportements différents. Le modele
et ’extraction des résistances d’accés ont conduit aux résultats les plus cohérents en parametres
S, avec la mesure. De ce fait, le modéle fourni dans le design-kit a été choisi pour comparer les
performances en puissance avec celles mesuréees. Afin d’observer le comportement non-linéaire
des transistors et d’atteindre leur saturation, la source n°2 a été utilisée. Ces transistors ont été
intégrés avec le tuner d’impédance BARBADE 2. Aprés une étape de de-embedding du plot
RF et de la ligne d’accés en entrée, les coefficients de réflexion synthétises dans le plan du
composant ont pu étre déterminés. Aussi, la source utilisée ne nous permet pas de mesurer le
coefficient de réflexion du DUT chargé par le tuner en condition de forte puissance. Ce
parameétre a donc été extrait des mesures en condition de petits signaux pour calculer la
puissance ajoutée. En comparant les puissances obtenues pour les différents états d’impédance
avec les puissances indiquées par les contours de puissance, nous avons pu valider notre
procédure de mesure : calibrage des détecteurs et de la mesure de la puissance de sortie a 185
GHz. Aussi, un bon accord est obtenu sur les valeurs du gain en puissance et du rendement en
puissance ajouté aux incertitudes de mesure pres.
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IV TRAVAUX COMPLEMENTAIRES ET
PERSPECTIVES

Dans la continuité des travaux présentés dans ce manuscrit, des actions sont prévues
pour améliorer le potentiel du banc load-pull en bande G. Ces actions concernent : 1) La mise
en place d’un systéme de détection vectorielle a I’entrée du DUT. - 2) La mesure de la puissance
de sortie du DUT a sa sortie méme.- 3) Le design d’une nouvelle architecture de tuner
d’impédance intégre.
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I Mise en place d’un systeme de détection vectorielle

L’acquisition vectorielle des ondes de puissances passe par [’utilisation d’un mélangeur
abaisseur de fréquence pour convertir le signal RF a haute fréquence en un signal IF basse
fréquence détectable par les analyseurs de réseaux. Dans la gamme de fréquence 140-220 GHz,
un mélangeur sous-harmonique est le plus approprié puisque la fréquence de 1’oscillateur local
peut étre générée par les VNA ou les PSG.

En utilisant la source de puissance n°l et les détecteurs a diodes, nous avons pu
caractériser les pertes de conversion d’un mélangeur déja présent au laboratoire. Le montage
est présenté en Figure 1.

Figure IV-1 : Montage de mesure utilisé pour la caractérisation du MIXER SAM 220

Dans ce montage, la source de puissance 185-191 GHz délivre la puissance Pgg,
contr6lée par I’attéuateur variable. Le détecteur d’entrée permet de mesurer la puissance
injectée pour chaque niveau de puissance. Ensuite, I’analyseur de spectre (FSU) fournit la
puissance P,;, a une fréquence de I’ordre de 11.7 GHz sur la voie OL du mixer tandis que la
puissance P;g, est lue au FSU a une fréquence de 0.52 GHz. Ce mélangeur utilise I’harmonique
16 de la fréquence OL pour réaliser le mélange avec le signal RF et convertir le signal a la
fréquence IF.

Les performances du mélangeur sont mesurées pour différentes valeur de la puissance
OL. Des puissances d’OL optimales ont été définies lorsque les pertes de conversion sont les
plus faibles et pour un comportement du mixer le plus linéaire. Les puissances du signal IF et
les pertes de conversions mesurées aux puissances d’OL optimales sont présentées sur la Figure
IV-2 et les pertes de conversion en régime linéaire sont indiquées dans le tableau 11.
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Figure V-2 : Performance mesurées du mixer SAM 220 de la société RPG en fonction de la puissance
d’entrée mesurée avec le détecteur DET_IN entre 185 et 191 GHz. (CL) Pertes de conversions en dB —
(PiF) Puissance mesurée au FSU a la fréquence IF

Tableau 11 : Pertes de conversion, CL, du mixer obtenues a la puissance OL optimales.

—
requence 185 186 187 188 189 190 191
(GHz)
P,y opt(dBm) | 15 15.5 15.5 15 15 15 15
CL (dBm) 29.9 30 30.2 296 292 30 304
Pinyup (dBm) | -7.5 7.7 8 7.5 8.8 110 9.6

Un deuxieme mélangeur similaire au premier doit egalement étre caractérisé pour
permettre la détection vectorielle de la puissance injectée et réfléchie a I’entrée d’un DUT. Le
synoptique du banc viseé est le suivant :

fir2t 2~3GHz
—

-

Mixer2

foiz ~11GHz
—

frr:
185-191 GHz

ZVA
24GHz

foL ~15GHz Source 2
(x6)

\ { H PM5
RF_probe RF_probe

forr~11GHz

P
.

fir1t 1~3GHz

Figure V-3 : Synoptique du banc de puissance en bande G visé pour la caractérisation vectorielle du
coefficient de réflexion en entrée d’un DUT on-wafer.

Mixer 1

Cette architecture est en cours d’étude. Nous envisageons de conserver la chaine
multiplicatrice de la source de puissance. En revanche le PSG sera remplacé par le VNA. Ce
changement a pour but principal de permettre la synchronisation du signal RF avec la détection
des mélangeurs. Les signaux d’OL usuellement générés par un FSU seront cette fois générés
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par le VNA. En sortie nous conservons le PM5 dans un premier temps. Puis, comme présenté
dans la perspective suivante, une autre solution de la puissance de sortie est envisagée.

11 Détection des ondes de puissance en sortie du DUT

Lors de la mesure d’un DUT en présence d’un tuner, intégré ou externe, un calibrage
est nécessaire pour connaitre la puissance en sortie du composant a partir de la puissance
mesurée en sortie du tuner. Cette étape est source d’incertitude puisque les paramétres du tuner
doivent étre parfaitement connus. De plus, la connexion du DUT avec un tuner on-wafer
nécessite d’avoir parfaitement réalisé 1’étape de de-embedding des acces lignes et plots. Les
pertes du tuner réduisent également la dynamique de détection de la puissance. Dans le but de
contourner ces problématiques, nous nous tournons vers une solution de tuner incluant un
coupleur connecté a deux détecteurs intégrés. De cette maniéere, nous pouvons mesurer en direct
les ondes de puissance en sortie du DUT en fonction de la charge variable, Z;. Le schéma de
principe et les équations reliant les différentes grandeurs sont présentées en Figure 1V-4.

| ’
2 2, az y b; :
|a2| : |b2| -Pout 1 ’V‘i (1) |b2|2 = |b2|2' ILcoupleur+CB
- IL ! (2) |boml|* = |ba|* - ILcg - C
pur |+ —— | Zj (3) Voets b,p, = Spers * lbam?
I )C C (4) lay]* = |ay| /ILcoupleur+CB
[ bam? aym (5) |azm|?® = laz|?-C
rinTunerl IL (6) Vbetz_ay,, = Spet2 lagm|?
VDetlinm VDerZﬁaZm

Figure IV-4 : Schéma de principe de la structure utilisée pour mesurer la puissance délivrée par le
composant par des détecteurs intégrés dans la structure du tuner.

Une structure de ce montage est actuellement en cours de mesure. Ce schéma indique la
présence d’une charge variable précédee par un coupleur dont la longueur induit un déphasage
qui participe a la synthese des coefficients de réflexion en entrée du tuner. Deux détecteurs sont
ensuite connectés au coupleur pour mesurer les ondes de puissance a, et b, en entrée de la
charge variable. Ainsi, il est possible de connaitre la puissance en sortie du DUT ainsi que le
coefficient de réflexion présenté par la charge variable. L’architecture de ces détecteurs a été
réalisée lors d’une précédente thése [69] et a été ajustée pour s’adapter a nos conditions de
puissance attendues ainsi qu’a la gamme de fréquence 185-191 GHz. Les parametres du
coupleur et des détecteurs sont indiqués sur la Figure 1V-5.
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Figure IV-5 : Parametres du coupleur et des détecteurs utilisés dans une architecture de tuner pour la
détection de la puissance de sortie du DUT — (Haut) Parameétres S du coupleur — (Bas) Adaptation
d’entrée en bande G et sensibilité a 185 GHz des détecteurs.

Les détecteurs sont linéaires pour des puissances d’entrée inférieure a -20 dBm avec une
sensibilité de 1200 mV/mW. Le coupleur designé doit présenté un faible facteur de couplage
pour respecter ce fonctionnement au détriment de la directivité.

Une structure est actuellement en cours de mesure. La charge variable est présentee dans
la perspective ci-apres.

IIT  Proposition d’un tuner intégré

Les tuners présentés dans ce manuscrit ont montré des limitations en termes de
couverture d’impédance. Des différences importantes ont ét¢ constatées entre la mesure et la
simulation en particulier par I’utilisation d’un transistor nMOS de dimensions non
conventionnelles et dont le comportement n’était pas encore connu. Ce transistor devait nous
permettre de faire varier la phase du coefficient de réflexion du tuner. Nous avons alors
poursuivi notre étude pour obtenir cette variation de phase mais aucun transistor nMOS aux
dimensions usuelles ne semble permettre cet effet. En augmentant le nombre de transistors,
nous sommes parvenu a une couverture d’abaque plus étendue. L’architecture de ce tuner est
basée sur I’architecture présentée précédemment avec un coupleur et les détecteurs de
puissance. Pour concevoir le tuner nous avons donc travaillé sur la charge variable. Celle-ci est
constituée de 5 bits de contréle, V1 a Vs.
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Figure V-6 : Architecture du tuner avec une charge variable utilisant 5 bits de contrdle et simulations
des coefficients de réflexion T; synthétisés par le tuner a 185 GHz.

MTuner

Les dimensions des lignes et transistors nMOS de type nlvtlp sont indiquées dans les
tableaux ci-dessous.

Dimensions M, M, M3 M, M
W, (um) 50 50 50 50 50
L, (um) 0.06 0.06 0.06 0.06 0.06
Ny 5 5 5 5 50
Dimensions | L1 L2 L3 L4 L5 L6 L7 Ry,
W (um) 18 18 17 17 17 17 12 6.7
L(um) 192 73 82 209 35 110 115 1
Dimensions | Coupleur
W(um) 15
L(um) 67
S(um) 9

Les coefficients de réflexion synthétisés par ce tuner ont des amplitudes comprises entre
0.21 et 0.73. La phase varie entre 63° et 133 °. Des mesures actuellement en cours confirme
déja ces resultats. L’avantage de cette architecture est de pouvoir ajuster la phase des
coefficients de réflexion en ajustant les longueurs du coupleur et du réseau de polarisation.
Ensuite les pertes de ce tuner correspondent au couplage du coupleur dont la valeur est
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maintenue constante avec les différents états d’impédance a la différence des tuners en
transmission.

Afin de pouvoir utiliser ce tuner, 5 structures sont a caractériser au préalable pour
connaitre avec précision les valeurs de couplage et les sensibilités des détecteurs. Pour cela, le
détecteur sera mesuré seul en fonction de la frequence pour valider son adpatation puis en
fonction de la puisssance pour connaitre sa sensibilité. Ensuite, une structure comprenant le
coupleur associé aux détecteurs nous permettra d’injecter la puissance sur le port 1 puis le port
2 du coupleur et d’établir les relations de tension en fonction de la puissance sur chaque port.
Au cours de cette étape nous pourrons évaluer 1I’impact de la directivité du coupleur sur les
détections de puissance. Cette méme structure est reproduite en chargeant le port 2 du coupleur
par un court-circuit et puis sur une troisieme structure en chargeant le port 2 par un circuit
ouvert. Enfin, cette méme mesure sera réalisée en présence de la charge variable pour différents
points d’impédances avec la structure finale du tuner. Ces différentes étapes ont pour objectif
de mesurer les coefficients de réflexion du tuner et de les déterminer par la mesure des ondes
a, et b, couplées. Ainsi, nous pourrons connaitre le coefficient de réflexion de la charge
variable en méme temps que nous procederons a la mesure en puissance du DUT.

La vue layout de ces différentes structures est disponible sur la Figure ci-dessous.

* Détecteur < Coupleur(sous 50 Ohm) + Détecteur

i RFoy;

G = gnd aul = d5d =
Vbet1 Ve Viet1 Vbetz

* Coupleur(en CO) + Détecteur + Coupleur(en CC) + Détecteur

VDetZ

Figure V-7 : Structures utilisées pour calibrer les détecteurs et préparer la mesure du DUT.

IV~ Conclusion sur les travaux complémentaires et perspectives

Les travaux complémentaires et perspectives reportés dans cette partie, indiquent que
différentes solutions sont possibles et déja en cours de réalisation pour I’amélioration du banc
load-pull. Un mixer fonctionnant en bande G présentent des pertes de conversion de 1’ordre de
30 dB et comportement linéaire Vvérifié sur une dynamique de puissance de 15 dB.
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L’utilisation de deux mixers offrirait une mesure vectorielle pour I’analyse des formes d’onde
a I’entrée du dispositif. Leur association avec les éléments de la source de puissance et un
VNA est en cours d’étude. Ensuite, une solution de détecteurs intégrés avec un DUT a été
congue. Cette intégration a pour but d’augmenter la dynamique de détection de la puissance
de sortie du composant. Dans un méme temps, il serait possible de mesurer I’amplitude du
coefficient de réflexion de la charge variable. Les performances de cette solution integree sont
en cours de mesure et d’analyse afin de confirmer la validité de cette méthode. Enfin, une
nouvelle charge variable a été développée et doit étre associée avec le systeme de détection
intégré. Cette charge variable utilise 5 transistors nMOS et offre ainsi une couverture
d’impédance plus étendue que celle des tuners présentés dans ce manuscrit. Sa mesure est
également en cours de réalisation et les premiers résultats indiquent une cohérence avec les
résultats de simulations.
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CONCLUSION GENERALE

Les travaux présentés dans ce manuscrit offrent une solution de caractérisation en
puissance sous impédance variable de composants actifs intégrés dans la gamme de fréquence
140-220 GHz.

Au cours du premier chapitre, le déploiement d’applications hautes fréquences a été
présenté suivi par la présentation des technologies de composants intégrés pouvant répondre a
cette montée en fréquence. Puis, les causes et phénomeénes principaux de non-linéarités des
composants actifs ont été expliqués. Ensuite, les procédures de caratérisation en condition de
petits signaux en gamme de fréquences millimétriques et au-dela, ont mis en avant les
difficultés rencontrées et les différentes techniques de calibrage et d’épluchage exploitées. Des
besoins de caractérisations haute fréquence en bruit et en puissance apparaissent ensuite. Les
principales limitations se retrouvent dans les sources de bruit et de puissance, les détecteurs et
les synthétiseurs d’impédances.

Dans le deuxiéme chapitre, 1’absence de source disponible dans le commerce capable
de générer une forte puissance et autorisant 1’ajout d’un coupleur pour la détection de la
puissance injectée nous a conduit a associer divers eléments actifs et passifs. Tous on été
caractérisés avant d’étre assemblés. Afin de conserver des conditions stables des éléments
actifs, la puissance de la source est controlée par un atténuateur variable en guide. Un coupleur
4 ports nous permet de mesurer le coefficient de réflexion d’entrée d’un composant et d’en
calculer la puissance absorbée. Par ailleurs, 1’absence de la mesure de la phase implique de
fortes incertitudes sur le coefficient de réflexion et un calibrage ajustable utilisant le parametre
S11 du DUT est proposé. Une précision de +/- 0.5 dB est finalement obtenue avec une
dynamique de puissance supérieure a 30 dB. Cette source délivre 8 dBm cependant les
transistors bipolaires de la technologie BIiCMOS055 neécessitent des niveaux élevés de la
puissance injectée pour atteindre la saturation. De ce fait, cette source a été modifiée. La
seconde source de puissance qui en résulte est désormais controlée par le PSG. Par une mesure
spectrale, nous avons constaté que la puissance pouvait étre contrdlée par le PSG sans
dégradation du signal lorsque sa puissance est supérieure a -11 dBm autour de 30 GHz. La
mesure en puissance de cette source a aussi révélé son potentiel pour fonctionner entre 173 et
189 GHz. Aussi le coupleur 4 ports a été remplacé par un coupleur 3 ports. La détection de la
puissance réfléchie n’est donc plus disponible mais la détection de la puissance injectée a été
conservée. Ainsi, cette seconde source est capable de délivrer un signal a un niveau de puissance
atteignant 13.9 dBm sous pointes a I’entrée du composant. En paralléle, un programme de
mesure a été développé pour automatiser les mesures.

Dans le troisieme chapitre, des tuners intégrés sont réalisés a travers des architectures
en transmission et des architectures couplées. Les charges variables emploient des transistors
nmos controlés de maniére analogique pour limiter le nombre de tension de contrdle et de
surface de silicium. Ces charges sont designées de fagon a générer des impédances de maniere
aléatoires ou plus logique par un contrdle de I’amplitude et la phase du coefficient de réflexion
de maniére indépendante. Deux tuners ont permis de générer de forts coefficients de réflexion
mais la varaiation de phase reste encore un challenge. Ensuite, la source et un tuner ont été
associés afin de caractériser les performances en puissance de trois transistors bipolaires a 185
GHz. La comparaison aux simulations reste discutable mais le modéle de ce composant semble
correspondre a son comportement réel. Enfin, la précision de nos mesures dépend : du calibrage
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des détécteurs et de leur répétabilité, de la qualité de la méthode de deembedding et de la
variation du coefficient de réflexion S11 qui n’a pu étre mesuré avec la deuxieme source.

Finalement, nous sommes parvenu a mesurer les performances en puissance des
transistors bipolaires de la technologie BICMOSO055 a 185 GHz pour des puissances aborbées
supérieures a 11 dBm et les densités de puissance obtenues sont a 1’état de 1’art. Ces mesures
doivent étre poursuivies pour valider le modéle dans des conditions de polarisation et de charge
plus diversifiées. Des travaux complémentaires et perspectives ont aussi été entrepris pour
améliorer le banc en proposant une mesure vectorielle du coefficient de réflexion a I’entrée du
composant, la mesure de la puissance de sortie on-wafer ainsi qu’une nouvelle architecture de
tuner.
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Développement d’un banc de mesure load-pull en bande G [140-220 GHz] et application
a la caractérisation des transistors HBTs en technologie BICMOS 55 nm

Résumé : La technologie BICMOS 55 nm, fabriquée par STMicroelectronics, montre
un fort potentiel pour les applications dans les gammes de fréquences millimétriques et sub-
millimétriques. Elle dispose d’un transistor bipolaire a hétérojonction (HBT) dont les
fréquences caractéristiques, f; et fqax, atteignent 320 et 370 GHz respectivement. Son
développement engage des processus longs de fabrication et de validation. Dans ces travaux, il
est ainsi question de développer un banc de caractérisation load-pull aux fréquences supérieures
a 140 GHz. La réalisation de ce banc est encore limitée par les performances en puissance des
sources, des détecteurs et des synthétiseurs d’impédance disponibles dans le commerce. A
travers un état de 1’art des solutions précédemment réalisées, une solution hybride est proposée.
Pour une utilisation pérenne du banc de mesure, la source, semblable a I’architecture d’une téte
d’extension d’un VNA, ainsi que les détecteurs sont conservés off-wafer. Une attention
particuliére est donnée aux étapes de calibrage au cours desquelles est mise en évidence la
difficulté de la mesure scalaire aux fréquences millimétriques. D’autre part, le tuner
d’impédance est intégre sur puce avec le HBT afin de s’affranchir des pertes de la sonde RF.
Ce tuner est designé en technologie BICMOS 55 nm. Le nombre de commandes est
volontairement minimisé afin d’envisager une mise en boitier pour une utilisation a long terme.
Une architecture innovante est également présentée. En parallele, un programme
d’automatisation est mis en place pour améliorer la précision de mesure, effectuer le calcul des
parametres du composant et réduire le temps de mesure. Finalement, des mesures load-pull sont
réalisées a 185 GHz sur le transistor bipolaire a hétérojonction et pour plusieurs dimensions.

Abstract:

The 55nm BiCMOS technology, manufactured by STMicroelectronics, shows great
potential for applications in the millimetre and sub-millimetre frequency ranges. It features a
heterojunction bipolar transistor (HBT) with characteristic frequencies, , f; and fy,4., 0f 320
and 370 GHz respectively. Its development involves lengthy manufacturing and validation
processes. In this work, the aim is to develop a load-pull characterisation bench at frequencies
above 140 GHz. The realisation of this bench is still limited by the power performance of the
sources, detectors and impedance synthesizers available on the market. Through a state of the
art of the solutions previously realized, a hybrid solution is proposed. The source, similar to the
architecture of a VNA extension head, as well as the detectors are kept off-wafer for a perennial
use of the measurement bench. Particular attention is given to the calibration steps, during
which the difficulty of scalar measurement at millimetre frequencies is highlighted. In addition,
the impedance tuner is integrated on-chip with the HBT in order to avoid the losses of the RF
probe. This tuner is designed in the BICMOS 55 nm technology. The number of control voltages
is deliberately minimised in order to allow for long-term use in a box. An innovative
architecture is also presented. In parallel, an automation program is implemented to improve
the measurement accuracy, perform the calculation of the component parameters and reduce
the measurement time. Finally, load-pull measurements are performed at 185 GHz on the
heterojunction bipolar transistor and for several dimensions.



