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Introduction

Introduction générale

Avec le développement des communications sandd,télécommunications et des
systemes aéroportés, les exigences sur les arafdificc de puissance ont augmenté
continuellement au cours de la derniere décenlds performances attendues englobent des
niveaux de puissance élevés, un fort rendement,guanade linéarité et des fréquences de
travail élevées. Notre étude est essentiellemearalif@®e sur I'accroissement de la puissance

aux hautes fréquences.

C'est dans cette conjoncture que les semi-condigctguand-gap ont focalisé
I'attention de la recherche RF. Ces matériaux ptés¢ un champ de claquage élevé et de
tres bonnes propriétés thermiques. Pendant longtelmmarbure de silicium SiC est apparu
comme le candidat idéal mais c’est actuellementtiare de gallium GaN qui prend le dessus
et bénéficie d’un important effort de recherchdeetiéveloppement a travers le monde.

Ce travail de thése s’inscrit dans le cadre d’'untred européen a l'initiative de la
DGA (Délégation Générale pour I'Armement). Il comee l'étude d'une filiere de
composants HEMT sur technologie nitrure de galleinson application a I'amplification de
puissance sur différentes bandes de fréquence.o@&at rassemble des laboratoires de
recherche frangais, unités du CNRS (LETI, CEA, CRHIRCOM), le laboratoire commun
TIGER (IEMN — THALES), ainsi que des industrieldeahands (Ferdinand Braun Institite
fuer Hochstfrequenztechnik, Daimler Chrysler). semble étant coordonné et géré par
UMS.

Au sein de ce contrat, les taches incombant a LORICconcernent la caractérisation
et la modélisation non-linéaire des composants vdira réalisé par Christophe
CHARBONNIAUD, thése a soutenir en 2005) ainsi qa@dlyse électromagnétique de ces
composants. De plus, il nous a semblé primordahsdun cadre non contractuel, d’évaluer
les potentialités de cette nouvelle filiere en ddweement a travers la conception
d’amplificateurs de puissance large bande avec glojectif ultime une puissance de sortie de

5W sur la bande 6 - 18GHz.




Introduction

Ce manuscrit se présente donc en trois parties :

Dans un premier chapitre, nous mettrons en avantlelmande croissante en
puissance plus élevée en hautes fréquences duevandment des applications de
télécommunications hyper et radiofréquence. Nousome pourquoi le nitrure de gallium
GaN est un excellent candidat pour répondre a ttestes. Nous étudierons également les

différents substrats d’accueil actuellement utilipéur la croissance du nitrure de gallium.

Dans ce méme chapitre, nous rappellerons le pendp fonctionnement du
transistor HEMT et nous recenserons I'état de I&@tce composant dans les différentes
technologies. Nous nous attacherons par la suitmefire en évidence les différents
phénoménes observés sur les composants contrac®elg finir, nous présenterons

rapidement les modeéles des transistors employésldammplificateurs réalisés.

Le deuxiéme chapitre concerne ['étude électromagueét réalisée sur les
composants contractuels. Nous parlerons briévedefd méthode retenue pour réaliser cette
étude. Nous étudierons ensuite la modélisationidigla’'un composant de base de 2 doigts de
50um. Nous verrons également l'utilité de conse&rwin modele intrinséque actif constituant
la brique de base des composants de plus granitie dbus validerons alors le modéle
hybride d’un transistor a 8 doigts basés sur lanegion de quatre briques de base de 2 doigts.
A partir de cette étude, nous réaliserons les coagmns de différentes topologies et
montages : la comparaison des topologies paratetistribuée, des topologies coplanaire et
microstrip, des montages on-wafer et flip-chip.

Le troisieme et dernier chapitre s’attache a laception de deux amplificateurs de
puissance large bande. Nous étudierons pour conaneta théorie de I'amplification
distribuée de puissance ainsi que celle du montageode. Nous exposerons pour finir le
travail de conception d’'un amplificateur distribu€ellules cascodes dans la bande 4-18 GHz
basé sur une topologie de transistor a 8 doigts5@em ainsi que celle d'un autre
amplificateur basé sur une topologie de trans&t®rdoigts de 75um. Notons que nous avons
pris le parti du risque et de l'innovation en gt des pré-adaptations MMIC des cellules
cascodes sur le substrat actif GaN au plus préstrdasistors tandis que la majorité de

I'architecture passive est intégrée sur le sub&thade report flip-chip.
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Chapitre 1 : Etude du GaN et du transistor HEMTgdeéles des transistors de base de la conception

Introduction

[1.1]

L'augmentation des performances en puissance eaxaustratégique pour tous les
systemes télécoms et en particulier pour les systéeradars. A titre d'exemple, dans des
applications telles que les communications mobilésplution du débit et du volume de
données échangées nécessitent une améliorationrtano des performances offertes

aujourd'hui par les amplificateurs présents dasistigtions de base.

Or, les technologies disponibles actuellement nametent pas de répondre a
laugmentation nécessaire des niveaux de puissdre®.composants de puissance en
arséniure de gallium GaAs sont aujourd’hui des éhisfiables aux hautes fréquences mais
ils semblent avoir atteint leurs limites concernastperformances en puissance. En terme de
densité de puissance, I'état de l'art des pHEMTAsG= situe aux environs de 1W/mm a
10GHz.

C'est alors que les matériaux a large bande it¢esint apparus comme une
alternative tres intéressante. Pendant longterepsarbure de silicium SiC a semblé étre le
candidat idéal, mais il ne remplissait pas vrainsemt role dans les applications microondes a
cause d'une faible mobilité de porteurs et deslgnoés de pieges. Le nitrure de gallium GaN
a alors focalisé l'attention des recherches commposZ matériau présente de tres bonnes

propriétés électroniques pour la puissance auxekdréquences.

Dans ce chapitre, nous nous pencherons sur lesriawuxtégrand-gap et leurs
caractéristiques. Nous étudierons plus préciséneemarbure de silicium et le nitrure de
gallium. Une comparaison des propriétés de diftSrematériaux de base des transistors est
également présentée. Nous regarderons aussi fésedif substrats de croissance du nitrure
de gallium actuellement employés.

Dans une deuxieme partie, nous étudierons le slamdHEMT, son fonctionnement
et sa structure. L'état de l'art des transistordMHE sur nitrure de gallium décrit dans la
littérature sera présenté. Pour finir, nous noté&r@sserons aux composants étudiés au cours
de ces travaux de these. Nous mettrons en avadifiésents phénomeénes observés au cours

des sessions de mesures et présenterons égal@manbileles des composants utilisés au
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cours de la conception de I'amplificateur largedeade puissance décrite au chapitre 3 de ce

manuscrit.

| - GaN: un matériau révolutionnaire pour Ila

puissance haute fréquence

1. Les matériaux grand gap

[1.2],[1.3], [1.4], [1.5], [1.6], [1.7]
a/ Historique

Afin de répondre a l'exigence croissante de denddépuissance aux hautes
fréquences, les chercheurs se sont intéressés até@xiamx a large bande interdite tels que le
carbure de silicium SiC ou encore le nitrure ddigal GaN. Ces matériaux présentent une
énergie de bande interdite jusqu'a trois fois miesée que celles des semi-conducteurs
utilisés jusqu'alors comme le silicium Si, le genmian Ge ou l'arséniure de gallium AsGa.
En effet, le nitrure de gallium montre une énergebande interdite de 3,4eV contre 1,1eV

pour le silicium.

Ces matériaux grand gap sont connus depuis plgsitEiaennies déja ; le nitrure de
gallium est d'ailleurs commercialisé depuis lesémsnl1970. La premiére application de ces
semi-conducteurs se basait sur leurs propriétésqumst : il s'agissait de diodes
électroluminescentes bleues tout d'abord pour@ fiis vertes, violettes et méme blanches

pour le GaN.

Le développement de ces éléments visant les apphisaRF n'a débuté qu'a partir
des années 1980, avec en téte de liste le carbwsdidum. Ils se révélent désormais comme
des matériaux quasi idéaux pour la réalisatiorratesistors de puissance haute fréquence. La

Figure 1-1 donne une liste non exhaustive descgijans envisagées.
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b/ Propriétés des matériaux mises en jeu dansddermances des

transistors de puissance RF

Une rapide étude des caractéristiques des semuctnds grand gap permet de
mettre en avant leur influence sur les performardes transistors réalisés a base de ces

matériaux.

Transistors de
puissance RF MMICs HF pour
pour station de bade communications larg

bande sans fil

[]

Communications militaire
par satellites

MEMS pour
capteurs de pressign

Semiconducteurs
grand gap

Communications militaire
par radar

Détecteurs pyro-
électriques pour
capteurs de chaleyr

Radar anti-collision

Diode laser

Figure 1-1 : exemples d'applications des semi-cctedus grand gap

i- Champ critigue ou champ de claguage

Ce parametre est un des plus importants a premdcerapte pour les performances
en puissance d'un transistor. Il traduit en effetdnsion maximale de fonctionnement du
composant. Cette propriété engendre donc une tiontale la puissance RF. Plus le champ
critique est élevé et plus on pourra réaliser dassistors de petites dimensions avec des
dopages plus importants. En conséquence, le compgs@sentera entre autre une
transconductance supérieure, un meilleur gain essguce, des fréquenceasef fnax plus

élevées et un meilleur rendement du aux résistatiaeses plus faibles.

ii- Conductivité thermique

Dans un composant, une partie de la puissance D€ogsertie en puissance RF,
une autre partie est dissipée en chaleur et le esttégalement transformée en chaleur mais
non dissipée. La conductivité thermique d'un matétraduit sa capacité a évacuer la chaleur
du composant. La chaleur non dissipée provoqueléwvation de température du composant

qui va entrainer une chute de la mobilité des kdast causant une diminution du rendement
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et une génération plus forte de chaleur. C'estqumiy une forte conductivité thermique est
préférable pour des applications de puissance.

iii- Mobilité des électrons

La mobilité des électrons influence la valeur deelssion de coude e Une faible
mobilité de charges induira une augmentation dédetance parasite, soit plus de pertes et
donc moins de gain. De plus, ces effets s'inteasifit pour des fonctionnements aux hautes

fréquences et /ou a des températures €élevees.

iv- Largeur de bande interdite

La bande interdite représente l'intervalle situigeele niveau inférieur de la bande de
conduction et le niveau supérieur de la bande tenga d'un matériau. L'énergie de bande
interdite est une mesure de la quantité d'énergoessaire a un électron pour passer de la
bande de valence a la bande de conduction soysulsion d'une excitation thermique ou
autre. Cette quantité est un facteur de la capabitématériau a supporter une forte
température ; elle définit la température maxinddefonctionnement du transistor. De plus,
les matériaux grand gap ont montré une plus gragdistance aux radiations, dont les

particulesa, représentant un probleme dans les transistors M®Silicium.

La Figure 1-2 résume la corrélation entre les péods des matériaux et les
performances des composants réalisés a partirsdaagriaux.

~—+

Propriétés du matériau Performances de composar

-

Puissance élevée - ch
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Fonctionnement possibl
a haute température

Large bande interdite Meilleur rendement ]

Mobilité des électrons
L élevée )

<~/ Fonctionnement possib?
“ | aux hautes-fréquence

Figure 1-2 : influence des propriétés des matémamxes performances des composants
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c/ Le carbure de silicium SiC

Le carbure de silicium SiC avance un certain nond&epropriétés physiques lui
permettant d'étre un candidat sérieux pour lesi@ifmns de fortes puissances aux hautes
fréquences. Ce semi-conducteur montre en effelamgeur de bande interdite plus de deux
fois supérieure a celle de I'arséniure de gallilsGa, largement exploité de nos jours dans la
fabrication de composants hautes fréquences. D f[@wchamp de claguage du carbure de
silicium est quasiment dix fois supérieur a celei IlAsGa. De surcroit, sa conductivité
thermique élevée laisse envisager un bon compontediecomposant lors d'utilisations aux

hautes températures.

Il reste malgré tout un bémol a apporter concernagtfaible mobilité des électrons
dans le matériau. En conséquence, les applicatiasges sur le carbure de silicium seront

limitées en fréquence aux alentours de 10GHz.

Le Tableau 1-1 recense quelques propriétés desdimatériaux utilisés pour la

fabrication de composants de puissance.

Les substrats de carbure de silicium sont dispesibbmmercialement en différentes
épaisseurs et différentes surfaces. Sa réalisasiben effet bien maitrisée de nos jours, méme

si ces wafers représentent encore un codt élevé.

d/ Le nitrure de gallium

Le nitrure de gallium est un semi-conducteur llifontrant une trés grande largeur
de bande interdite (3,4eV) ; il présente donc umemel de fonctionnement a haute
température. Ce matériau présente une conductiidémique certes plus faible que le
carbure de silicium, mais tout de méme trois fdiss glevée que l'arséniure de gallium. De
plus, le nitrure de gallium devant étre déposéusuautre substrat (faute de disponibilité de
substrat de GaN, [voir section2. ]), I'ensemblespnéera une meilleure conductivité
thermique. Ceci est déterminant pour des applicatide puissance. Ce semi-conducteur
présente également un champ de claquage élevéfaisnplus élevé que celui de l'arséniure

de gallium. Ce critére permet une utilisation a fdetes puissances.

Le nitrure de gallium offre également la possibilide réaliser des hétérojonctions
avec I'AIN et 'AlGaN, permettant la fabrication tlansistors HEMTSs.
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Tous ces parameétres physiques du nitrure de gallexpose comme un candidat
sérieux pour des applications a de plus fortesspnies et plus hautes fréquences que celles

réalisées aujourd'hui.

Ce matériau possede également de bonnes propdptiépies. En effet, le gap
présenté par ce semi-conducteur est assez gramdgpeulorsqu'un électron tombe de la
bande de conduction a la bande de valence, le phbb&ré posséde une énergie
correspondante a une émission de couleur bleueerde ou violette et méme ultra-violette.
En fait, le gap du nitrure de gallium est tellemgnind que le matériau est transparent,
comme le diamant, car les photons du spectre gigibt tous des énergies plus faibles que

I'énergie de bande interdite du GaN.

e/ Comparaison de différents matériaux de bas¢ralesistors

Le Tableau 1-1 recense quelques -caractéristiqugsigoies des principaux
matériaux utilisés pour la réalisation de transsstoapplications hyper-fréequences. La Figure
1-3 reprend quelques unes de ces propriétés sause fgraphique, permettant une
comparaison plus aisée. On observe en effet queatbure de silicium présente une
conductivité thermique 10 fois supérieure a ceéid'd@rséniure de gallium, ou encore que le

champ critique du nitrure de gallium est 10 foipéieur a celui du silicium.

matériau silicium arséniure de gallium carbure de silicium nitr ure de gallium
propriétés Si AsGa SiC GaN
largeur de bande interdite 11 14 32 34
(eVv) ' ' ’ '
mobilité des elect_rloni a 300K 1350 6000 800 1500
(cm2V ".s7)
champ crltlglue 03 0.4 2 3
(MV.cm ™)
conductivité thermique 15 05 49 17
W.cm K%Y ' ' ' '
constante diélectrigue statique 11,7 12,9 9,7 8,5
tempéra‘”(re )de ik 1412 1240 3103 2500
T

Tableau 1-1 : comparaison de quelques propriétgsiqaies de différents semi-conducteurs
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\! Ooap (eV)
5/ ]

W champ critique
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(@=1\
Figure 1-3 : comparaison de quelques propriétésighgs de différents semi-conducteurs

2. Les substrats de croissance du GaN

a/ Substrats de nitrure de gallium

[1.3], [1.7], [1.8], [1.9]

Idéalement, le substrat et les couches basses mposant sont réalisés dans le
méme matériau. Cette uniformité prévient des discoités de la structure cristallographique
en éliminant une interface entre deux matériauwsgrant des mailles différentes. La
réalisation de substrats de nitrure de gallium eérde réduire la complexité et le nombre
d'étapes du process. De plus, les discontinuitésallographiques peuvent engendrer des
dommages pouvant fortement dégrader les perforrsatedransistor. En conséquence, les
performances attendues sur de tels substrats santb-dela de celles obtenues jusqu'alors
sur d'autres matériaux.

Un point critique subsiste encore car les applceti de puissance envisagées
induisent des températures de fonctionnement adeege. Or, la conductivité thermique du
nitrure de gallium reste limitée (1,7W/cm/K). Néawins, en prétant attention au management
thermique, par montage flip-chip par exemple, ontpnvisager le fonctionnement a des
niveaux de puissance élevés sans dégradation doosaimt.

Aujourd'hui, un grand nombre de compagnies intdgren projet concernant le
nitrure de gallium dans leur programme de R&D. Bvanche, seul un petit nombre d'entre

elles ont atteint une maturité du process suffesgour la commercialisation ; en effet, les
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méthodes employées généralement pour la fabricdé@ubstrats ne sont pas applicables aux
substrats de nitrure de gallium en raison de teegds températures et pression nécessaires
pour fondre les matériaux. De plus, les wafersatifiges sont encore chers. On peut espérer
voir baisser les prix avec le développement deethrtique de fabrication et 'augmentation
des volumes de production ; mais des applicatiaas bnplantées telles que les diodes

électroluminescentes resteront sur saphir pouggeslannées encore.

b/ Les autres substrats de croissance du nitrugaltiem

[1.3], [1.4], [1.7], [1.10], [1.11], [1.12]

La réalisation de substrats de nitrure de galliaré/éle encore aujourd’hui trés
complexe et représente un codt tres élevé. En quesée, ce semi-conducteur nécessite un
substrat d'un autre matériau sur lequel un filmcdstaux de nitrure de gallium pourrait
croitre. Le choix du matériau de base est limitélgmpropriétés physiques du cristal de GaN.
Jusqu'alors, trois matériaux ont été utilisés daucroissance de ce semi-conducteur grand
gap : le silicium Si, le carbure de silicium SiC letsaphir ALOs. En effet, la structure
cristalline du nitrure de gallium ainsi que sesppigtés d'expansion thermique semble

s'accorder relativement bien avec les caractéussigle ces trois matériaux.

i- Le saphir : AJOs

Le saphir présente un désaccord de maille de 16%oaravec le nitrure de gallium.
Ce critére peut entrainer une forte densité deochisions de l'ordre de 1 1Gcm?
provoquant une baisse de la fréequence de transitioe plus, sa faible conductivité
thermique le fait apparaitre comme une barriéra didsipation de chaleur, pouvant limiter
son application aux fortes puissances. En revarebesubstrats de saphir sont disponibles a

moindre colt et dans de grandes dimensions.

ii- Le carbure de silicium semi-isolant : siSiC

Le carbure de silicium présente un bien meillewoedt de maille avec le nitrure de
gallium (96,5% d'accord). De plus, le SiC avancdrds bonnes propriétés physiques telles
qu'une excellente conductivité thermique de 4,9W.e@' (4H-SiC) permettant une
dissipation aisée de la chaleur. En revanche, ¢érima représente un codt encore élevé. De

plus, la nucléation du nitrure de gallium sur clestrat reste délicate.

_12_
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iii- Le silicium : Si

Tout comme le saphir, le silicium présente un désacde maille important avec le
nitrure de gallium, ce qui peut entrainer un steegsplémentaire au niveau de l'interface. De
plus, la conductivité thermique offerte par lecéilm est légérement inférieur a celle du
nitrure de gallium. Ceci signifie qu'une attentigmarticuliere devra étre apportée au
management thermique lors d'une conception. Ennoévg le procédé de fabrication des
substrats de silicium est mature puisqu'il estsdtiiepuis des années dans l'univers de la RF.
Les wafers de silicium sont disponibles dans daedga dimensions a moindre codt, bien en

deca du carbure de silicium semi-isolant.

iv- Le carbure de silicium conducteur : SiC type n

Derniérement, des résultats ont été publiés coanemes composants de nitrure de
gallium sur un substrat de carbure de silicium catelr. Ce matériau présente un tres bon
accord de mailles avec le nitrure de gallium (96,8%wune tres bonne conductivité thermique.
De plus, il s'agit d'une technologie trés maturgp@hible en grandes dimensions a des co(ts
tres faibles. En revanche, le procédé de croissdnceitrure de gallium reste complexe et
délicat.

Il - Composant de puissance : le HEMT GaN

1. Le transistor

[1.13], [1.14]

a/ Historique

Le transistor a été inventé a Bell Laboratories Bécembre 1947 (premiére
démonstration le 23 décembre) par John Bardeente¥Wélouser Brattain et William

Bradford Shockley, qui ont recu le prix Nobel dggiue en 1956.

Initialement, ils avaient prévu de réaliser un siator a effet de champ, décrit par
Julius Edgar Lilienfeld en 1925, mais ils ont fexent découvert le phénomene

d’amplification de courant qui évoluera ensuitesvan transistor bipolaire a jonction (BJT).
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b/ Principe fondamental

Le transistor est un composant semi-conducteurs@titomme amplificateur et
switch. C’est un composant a trois acces. Un causanune tension faible appliqué a un

acces controle le courant a travers les deux aateess.

On distingue deux grandes familles de transistes transistors bipolaires (BJT) et
les transistors a effet de champ (FET). En ce qucerne les BJTs, les trois acces sont la
base, le collecteur et I'émetteur. Un faible courdectrique appliqué sur la base permet la
modulation du flux de courant entre le collecteuf@metteur (Figure 1-4.(a)). Dans le cas
des FETSs, c’est la tension appliquée sur la ggllepermet de moduler le courant circulant

entre le drain et la source (Figure 1-4.(b)).

S [Vds
vee Vg i \‘/}5\ o= |Vds

(a) (b)
Figure 1-4 : circuits de polarisation d'un BJT€gayl'un FET (b)

Nous allons nous intéresser aux transistors a @&fehamp, et plus précisément aux
transistors HEMTS, puisqu’ils représentent les cosapts sur lesquels ces travaux de these

ont été réalisés.

2. Le transistor HEMT

a/ Historique
[1.14]

Les premiers transistors HEMT (High Electron MdWili ransistor) sont apparus en
1980 (Fujitsu, Thomson) [1.15] [1.16]. En 1985HEMT est présenté comme un composant
micro-onde unique ayant les plus faibles caradiques en bruit au monde. Initialement, ce
transistor était utilisé dans un radiotélescopeobhdyama, Japon, qui présente un diametre de

45 metres. En refroidissant le composant a la teatyé de I'hélium liquide, il est possible
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de capter un signal provenant d’'une molécule itakbagre située a mille années lumiéres de
la Terre. Plus tard, le HEMT sera implanté dansrdespteurs de télévision pour capter les
signaux des satellites géostationnaires (36000lattitdde). Puis petit a petit, ce composant

se fera une place dans notre quotidien.

Le HEMT constitue une évolution majeure du MESFE#®t(a jonction métal/semi-

conducteur) et a pris le pas sur ce dernier dépulgébut des années 1990.

Ce composant est désormais largement utilisé enguam composant faible bruit
dans les systemes de télécommunications terrettegmtiales, dans les radiotélescopes, dans
les récepteurs de télévision par satellite, .nsda@on nombre de systemes électroniques, des

téléphones portables aux véhicules automobiles .

b/ Principe de fonctionnement

[1.11], [1.13], [1.14], [1.17], [1.18], [1.19]

i- Effet fondamental

Le transistor HEMT possede plusieurs dénominationks est également appelé
TEGFET (Two-dimensional Electron Gras Field Effécansistor) ou MODFET (Modulation
Doped Field Effect Transistor). Depuis son appamitice transistor est vu comme un
composant faible bruit et faible consommation digree Il est désormais un élément essentiel
pour les applications d’amplification aux hautesgfrences. Son effet fondamental est une
source de courant contrélée en tension. En efifet tension variable appliquée sur I'accés de
grille d’'un composant permet de faire varier le remti circulant entre les deux autres

électrodes qui sont le drain et la source.

Le HEMT apparait comme une évolution du MESFET @#&emiconductor Field
Effect Transistor). En effet, le HEMT apporte umeédioration afin de palier au probleme de
transport électronique dans un matériau dopé.dsgmte une hétérojonction, une jonction
entre deux matériaux ayant des énergies de baneleite différentes. La conséquence de
cette hétérojonction est la création d'un canalfiredans le matériau non dopé de trés faible
résistance, entrainant une mobilité d’électronsédgorigine du nom HEMT). Cette couche
est appelée gaz délectrons a deux dimensionsirferigu nom TEGFET) et est la

conséquence de polarisations piézoélectriques @ttapées. En fait, I'effet fondamental
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décrit au-dessus est lié au phénoméne de variakoa densité de porteurs de ce gaz
bidimensionnel d’électrons sous linfluence d'urendion appliquée a l'acces grille du
composant ; cet effet est en opposition au principeMESFET dans lequel une tension

appliquée sur la grille contrdle la largeur du ¢aleaconduction entre le drain et la source.

ii- Principe de I'hétérojonction

Pour mieux comprendre son fonctionnement, noumsliétudier brievement les
structures de bande des matériaux mis en jeu dansiEMT AlGaN/GaN qui est la
technologie étudiée au cours de ces travaux dee.thgkétérojonction formée par la
juxtaposition de deux matériaux dont les largewrsbdnde interdite sont différentes, I'un
présentant un large gap (AlGaN : 3,82eV) et l'autneplus faible (GaN : 3,4eV), entraine la
formation d’'une discontinuité de la bande de cotidaca l'interface AE.). La Figure 1-5
présente les niveaux d’énergie mis en jeu dansuchdes matériaux de I'hétérojonction

considérés séparément, c’est-a-dire avant contact.

niveau du vide

EFerr_n_l ———————————————————————— q XGaN
Ec
__________________________ E....
EgAIGaN EgGaN Fermi
E,
E,

AlGaN (dopé) GaN (non dopé)

Figure 1-5 : niveaux d'énergie des matériaux migemlans I'hétérojonction

D'aprés les régles d'Anderson, lors de la jonatierdeux matériaux, leur niveau de
Fermi s’aligne. Le niveau du vide ne pouvant pdsirsde discontinuités, il en résulte une
discontinuité de la structure de bande d’énergiéinéerface. La Figure 1-6 montre les

niveaux d’énergie a I'hétérojonction pour une tensappliquée nulle.
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métal AlGaN GaN

Figure 1-6 : niveaux d'énergie des matériaux &lbgonction pour une tension appliquée nulle

Nous pouvons observer la formation d'un puit quari a l'interface, dans le
matériau de plus faible largeur de bande interdite. puit reste cantonné dans la partie
supérieure du matériau a plus faible gap non dapéati-dessus, le matériau de plus grande
largeur de bande interdite joue le role de barri€®est dans ce puit que se regroupent les
charges libres entrainant le phénoméne de conduatiborigine de la formation d’'un gaz
d’électrons a deux dimensions ; c’est le canaldéasité de porteurs dans ce canal dépendra
du niveau de Fermi dans la bande interdite du maaténiveau de dopage), de la différence
de largeur de cette bande entre les deux matésty et du dopage considéré. Par exemple,
la Figure 1-7 montre les niveaux d’énergie miseang I’hétérojonction lorsqu’on applique
une tension sur la grille du composant. On voieHet une modulation de ce gaz d’électrons
et donc de la concentration de porteurs dans lal.c@est pourquoi une tension appliquée

sur la grille d’'un HEMT permet le contrdle du caotrgui circule entre drain et source.

Une saturation du courant s'observe en raison deitesse de saturation des
électrons pour des fortes valeurs de tension elmai® et source. Si 'on compare une fois
encore le HEMT au MESFET, la mobilité des électrétemt plus élevée dans un gaz que
dans un matériau dopé, il est plus rapide que osiate permettant des applications a plus

haute fréquence.
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Gaz d'électrons

v 9-Ves

A AE4 AE

AE =Ny

métal AlGaN GaN

Figure 1-7 : niveaux d'énergie des matériaux &¥bgonction pour une tension appliquée non nulle

¢/ Structure physique

La structure d’'un HEMT est constituée essentielleinde trois matériaux différents :
le substrat, un matériau a large bande interditgnemnatériau a plus faible bande interdite.
Comme nous l'avons vu précédemment, c’est la jomate ces deux derniers matériaux qui
conduit a la formation d’'un gaz d’électrons a Eriace, modulé par la tension appliquée au

composant.

L’autre phénoméne caractéristique du fonctionnerdamt HEMT, outre I'existence
d’'un gaz d’électrons, est la jonction Schottky erg@@r la jonction métal de grille et semi-

conducteur du substrat.

La Figure 1-8 présente la structure de base d’'uMHBENous donnerons ensuite

quelques explications sur les différents élémeatsedcomposant.

» Substrat comme vu précédemment, un bulk GaN n’est pasjaur disponible a
faible colt et en grande taille ; les substratsittere de gallium sont encore trés peu utilisés.
Nous avons donc recours a des substrats de matéliiérents, sur lesquels peut s’opérer la
croissance d’'une couche de cristaux de nitrureatieign. Les matériaux les plus utilisés sont

actuellement le carbure de silicium, le saphieedilicium ([l - 2. b/ ]).
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TN SR

cap layer
couche donneuse

espaceur
gaz d’électrons

couche tampon

couche de nucléation

substrat

—

Figure 1-8 : structure physique de base d'un HEMT

» Couche tamponelle est également appelée buffer. Cette cosehmonstitue du

matériau de plus faible largeur de bande interdims notre cas il s'agit du nitrure de
gallium. C’est dans ce matériau, dans la partiesepre de la couche, que va se former le

gaz bidimensionnel d’électrons.

» L’espaceur. cette couche, appelée aussi spacer, est réalipaeir du matériau
de plus large gap, dans notre cas il s'agit dwneitde gallium-aluminium AlGaN. Ce film
non intentionnellement dopé affiche une épaisseumuaelques nanometres et permet de
réduire les interactions électrons-donneurs emrgaz d’électrons et la couche dopée. En
effet, la proximité de ces particules entrainemaie interaction électrostatique connue sous le
nom de Coulomb scattering. Cette zone est soumise @mpromis ; en effet, plus elle est
épaisse, plus la mobilité des électrons dans lalcamgmente associée a une plus faible
densité de charges. Au contraire, plus le spaddinest plus la densité de charges disponibles
dans le canal augmente induisant une plus faikletednce de source, une transconductance et

une densité de courant plus grandes .

» Couche donneuseelle représente une épaisseur de quelques n#esme

matériau grand gap AlGaN dopé. La concentratiotudiaium peut varier de 20% a 30%
environ. Une zone déplétée se forme dans cetteheaas niveau de la jonction Schottky de

grille ainsi qu’aux abords de I'hétérojonction.

» Cap: la couche superficielle, appelée cap layer, pitode bons contacts

ohmiques de drain et de source. Cette fine couehatdure de gallium permet également de
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réduire les résistances d’accés. Pour obtenir onadjonction Schottky de grille, un recess
complet de cette épaisseur doit étre réalisé soosritact de grille.

Cette structure posséde une couche de AlGaN. Earraies contraintes appliquées a
cette couche, il est observé un phénoméne de gati@m piézoélectrigue et spontanée
considérable entrainant un accroissement de latéefesporteurs dans le gaz bidimensionnel
d’électrons a l'interface AlIGaN/GaN. Or, nous sav@ue la mobilité des porteurs diminue
quand leur concentration augmente. En conséquetes, structures non dopées sont
également étudiées présentant une mobilité supéregwne densité plus faible.

d/ Quelques caractéristiques électriques

[1.18], [1.20], [1.21], [1.22], [1.23]

i- Modeéle petit-signal d'un HEMT

Afin de concevoir et simuler des circuits a baseeke composants, il faut construire
un modéle électrique du transistor. Le modéle s gbuvent utilisé est un modeéle électrique
en éléments localisés pour son adaptation a la CA®igure 1-9 montre l'origine physique
de ce modeéle équivalent en éléments localisés tfamsistor HEMT. La Figure 1-10

représente ce modele tel qu’il peut étre utilisierulation dans un logiciel de CAO.

|
Cds

Figure 1-9 : origine physique des éléments du neoélelctrique petit signal d'un FET
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C
L R gd R L
gd R
D_fY’a'\___/\/({/L I I AAN— AN _I'YQ'\_D
C — —_—C
pg J7 Cgs__ Vgs Rd5$ I pd
IV g €1
R ——Cy
RS
LS

Figure 1-10 : modeéle électrique petit signal d'&T F

> Eléments intrinseques

Ce sont les éléments décrivant I'aspect actifis&que du transistor.

> Le générateur de courarjt, =( Vgse_j” représente l'effet fondamental du
m

transistor. Il constitue en effet une source deramicontrélée en tension modélisant le
phénomene de gain au sein du composant. Le refandosé a la source traduit le temps de
transit des électrons dans le canal. La transcdadce @, caractéristique fondamentale d’'un

transistor, représente la variation du courant éanal modulé par la tension de grille.

— alds
O™ Ve

\Vds=cte

» La conductance de sortig=d/Rys, représente la variation du courant dans le

canal modulé par la tension de drain. Cette valaduit la résistance du canal.

— 6I ds
gd anS L/gs:Cte

» Les capacites grille-sourced®t grille-drain Gq représentent les variations de

la charge accumulé dans la zone dépeuplée, sibwsda grille. Gs détermine cette variation
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modulée par la tension grille-source pour une tengjrille-drain constante etgg le

contraire :

_0Qy _0Qy
Cgs anSV ng Vo V, =cte

9 d=cte

» La capacité drain-sourceg{décrit le couplage capacitif entre les contacts de

drain et de source.

» Les résistances;Rt Ryq décrivent le caractére distribué du canal. Lastasce
Ri est la résistance d’entrée, permettant de moddlisgpédance d’entrée du transistor. La
résistance [ quant a elle permet de modéliser la rétroactioranposant ; elle est parfois

négligée.

> Eléments extrinseques

Ce sont les éléments parasites qui dépendent paieonent des acces a la partie
intrinseque et sont donc liés a la géométrie chststor.

» Les résistances de source & de drain R traduisent l'effet résistif des
contacts ohmiques et des zones du substrat sitmdesles électrodes externes de source ou

de drain et la zone active du canal.

» Larésistance de grilleReprésente les pertes dues a I'effet distribuérlg de

I'électrode de grille du signal de commande.

» Les capacités (g et Gq sont les capacités induites par les acces de gtiltle

drain vis-a-vis du substrat.

ii- Caractéristiques électriques et figures de neéri

» Caractéristiques statiques lds(Vds)

La Figure 1-11 représente les caractéristiquegjsest classiques d’'un HEMT. I
s’agit ici de définir le courant drain-source emdtion de la tension de commande grille-

source et de la tension de sortie drain-source.
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Sur ces courbes, trois régimes de fonctionnementaiserveés :

o0 Le régime ohmique (a) : le couragidroit de facon linéaire en fonction

des tensions ¥ et Vys Cette zone est délimitée par les valeusgsdét bismax

0 Le régime de saturation (b) : le couragekt quasi-constant vis-a-vis de

la tension drain-source mais croit avec la tengrdle-source.

o L’avalanche (c): le couranysl” s’emballe " jusqu’a destruction du

composant.

Nous apportons ici quelgues détails sur ces troiseg de fonctionnement du

transistor :

(@) Pour de faibles valeurs de la tension draimesmplus cette tension augmente
et plus la mobilité des électrons dans le canalane, induisant un accroissement du
courant §s Plus la vitesse de saturation des électronsadigefet plus la limite supérieure

Vineede cette zone sera petite.

(b) Au dela d’'une tension d#Vinee (@ppelée tension de coude), les électrons du
canal atteignent leur vitesse de saturation. Erséqurence, le courangs latteint un certain

niveau de saturation pour une tension de commaniiece.

(c) Lorsque le champ dans le canal atteint la vadeuchamp critique de claquage,
un phénomeéne d’avalanche se produit. En effet,gqlmsle champ atteint cette valeur,
correspondant a une tension drain-sourge(&ppelée tension de breakdown), de plus en plus
d’électrons et de trous sont libérés jusqu’a urggrantation brutale et irréversible du courant

Ids. Le composant est finalement détruit.

On observe que le courant troit quand la tension de commandg &ugmente.
Lorsque I'on applique une tension de grille de mogplus négative, le niveau de Fermi baisse
par rapport aux énergies mises en jeu dans le,can@hinant une diminution de la densité
d’électrons dans le canal et donc une diminutioncdurant §s Lorsque la tension de
commande atteint la valeur de pincemept|¥ niveau de Fermi se trouve en dehors du canal

et le courant est donc nul.
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Ids A

Vs
T/
1
1 Vpincement
L > \/
1 7 Vids
anee Vbd
régime régime de saturation avalanche
ohmique

Figure 1-11 : caractéristiques (V) classiques $&MT

» Fiqures de mérite pour un fonctionnement en hauéegiences.

On détermine principalement trois figures de méptair un fonctionnement du

composant en hautes-fréquences :

» La fréquence de coupure du gain en courant'ést la fréquence a laquelle le
gain en courant du transistor en court-circuitégstl a I'unité. On la définit comme :

fi

__ gn
2. 7{Cqys+Cqa)

» La fréquence maximale d'oscillation.f: c'est la fréquence a laquelle le gain
transducique du transistor adapté est égal agd'ursi I'on fait I'nypothése queiGg,doo)z«l,

on obtient alors la définition dg,j; suivante :

fmax_ gm ( 1 j}é_ ft
4.71Cqs| R.Qa (4Rgd))£
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bY

» Le facteur de bruit est un autre critere a prerelrecompte. On le définit

»%
comme : NF:Z.m‘.Cg{RngR)

Om

» Fiqures de mérite pour un fonctionnement en pucssan

On détermine principalement trois criteres desésipt'un transistor pour un

fonctionnement en puissance.

» La densité de puissance de sortie ; cette valguésente la puissance de sortie
par unité de longueur de grille du transistor. Ellexprime en général en W/mm et permet
ainsi une comparaison aisée entre transistors\adappement différent.

La puissance de sortie maximale théorique en clAssst estimée en fonction des
parametres relevés sur les caractéristiop@sql) :

Psmax:% | dSNaX&/ bd_V knee)

» Le gain en puissance ; c'est le gain opéré pavrtgposant lorsqu'il est attaqué
par une puissance.Rl dépend de la fréquence, de la classe de famotiment et du niveau

de la puissance d'entrée :
Gde:P Bm_ PedBm

» Le rendement en puissance ajoutée (appelé égaldmariE. : Power Added
Efficiency) ; ce paramétre exprime le pourcentaggdissance de polarisation DC apportée
au composant converti en puissance RF. Ce crigxprgne comme suit :

,7— PS_ Pe

DC

Ce rendement présente un maximum théorique de 5% ym fonctionnement en

classe A et 78,5% pour un fonctionnement en clBsse
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e/ Etat de l'art

[1.24], [1.25], [1.26], [1.27], [1.28], [1.29], [30], [1.31]

La technologie sur nitrure de gallium est encoumgeet en constant développement.
Beaucoup de résultats sont publiés chaque anngdrathesistors de plus en plus performants

sont réalisés. Le Tableau 1-2 recense l'état ded&s transistors HEMT sur nitrure de

gallium publiés a ce jour a notre connaissance.

Certains composants présentent l'insertion d'urtellisétion appelée “field-plate”. Il

s'agit d'une extension de la métallisation de ayrisituée au-dessus de la couche de

passivation du composant. Ce procédé permet diohiee tension d'avalanchepd/plus

élevée et par conséquent des puissances supérieures

Fréquence Densité de | rongement . , Date de
Substrat (GH2) puissance 0 commentaires| laboratoires ublication
(W/mm) (%) P
4 32.2 54.8
s.i. SiC field plated* CREE March 2004
30.6 49.6 P
6.6 57
i. SiC UCSB May 2004
S5 10 7.3 36 &
A ) " February
s.i. SiC 10 16.5 47 field plated Cornell 2004
. ' " January
sapphire 4 12 58 field plated UCSB 2004
Daimler
Si 2 6.6 49 Chrysler / April 2003
CRHEA
Si 10 1.9 18 TIGER July 2004
. ) " TriQuint October
S 10 ! 38 field plated Semiconductor] 2004
. BAE Systems /| September
s.i. GaN 10 9.4 40 CREE 2004

Tableau 1-2 : état de I'art des transistors HEMThiture de gallium
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Il - Etude et modélisation des transistors étudié au
cours de ces travaux de these

[1.19]

1. Contexte

Les travaux de thése présentés ici s'inscriverg tlanadre d'un contrat européen sur
une demande de la Délégation Générale pour I'Armenwesant a étudier une filiere de
composants HEMTs sur technologie nitrure de gallairaon application a I'amplification de
puissance haute-frequence (marché n°01.34.05(3CDOM était chargé, entre autre, de la
caractérisation et de la modélisation de divers pmsants. Ainsi, nous avons eu a notre
disposition un panel de transistors de différetadies et topologies sur différents substrats
provenant de différents fournisseurs ainsi queeckfits fondeurs pour la réalisation des

composants.

En effet, les trois substrats énoncés précédem(aiticstum Si, carbure de silicium
SiC et saphir AlO3) étaient envisagés dans le contrat. Les fournissgaient ATMI pour des
substrats saphir et SiC, CRHEA pour des substratgsnSi que TIGER, RFMD et QinetiQ
pour des substrats SiC.

Concernant la réalisation des composants, troisemares étaient impliqués :
Daimler Chrysler, FBH et TIGER.

2. Caractérisation des composants

[1.32], [1.33], [1.34]

Les mesures sont réalisées a LIRCOM, antenne dee,Bpar Christophe
CHARBONNIAUD. Ce sont des mesures pulsées, soustgmyide caractéristiques I(V) et de
parameétres S. Cette caractérisation s'effectuarsbanc de mesures développé en interne. La

bande de fréquence couverte s'étend jusqu'a 40GHz.

Nous allons exposer brievement la méthode des mepuisées. Il s'agit de polariser
le composant a un point de repos,V Vaso ; lasg) qui restera identique pendant toute la
mesure d'un réseau de caractéristiques I(V). Cet gl polarisation de repos représente la

base des impulsions. Ensuite, des impulsions gaplig@ées au transistor ; leur amplitude est
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constante pendant toute leur durégs(Mgsi ; las) mais varie d'une impulsion a l'autre afin de
parcourir toute la zone de fonctionnement du commpo@-igure 1-12). Cette polarisation est

le point de fonctionnement ou encore le point danEation instantané.

S~
\\\\\
LRGN

v >
95. Vg'sitz \ SO Vgs_itl V(sit3 Vd5|t3 Vdsitl V1s0 Vd‘sitZ ;Vds
t1 t1
t2 t2
t3 t3
\ A vi

Figure 1-12 : méthode de caractérisation en moks pu

L'état thermique ainsi que I'état de pieéges dustséor sont déterminés par le point
de repos et restent donc identiqgues pendant tawtaractérisation d'un réseau. Cette méthode

permet donc de s'affranchir des effets thermiquiesnes au composant.

Les mesures pulsées sont définies par le rappatiqug des impulsions et leur
largeur. De plus, il est possible de mesurer lgarpatres S du transistor. Pour cela, il suffit
d'appliquer un signal RF dans la zone stable mUilsion (Figure 1-13).
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‘;I'ension de commande

niveau de
polarisation |-------------—W—---------------—-—--—-7—W—~-—-—————-
instantanée

niveau de
polarisation
de repos

I

Figure 1-13 : application d'un signal RF pour lesures de parameétres S

3. Quelques résultats de mesures et phénomenes oh8s

a/ Exemple de caractéristiques I(V) obtenues

La Figure 1-14 montre les caractéristiques (V) uné&ss d'un 250um, présentant
un gate-pitch de 35um et une longueur de grill®,d8um. Ce composant a été réalisé par la
fonderie Daimler Chrysler sur un substrat GaN surfdrni par le CRHEA. Ces

caractéristiques ont été obtenues pour une pdiarisde \js=0V et Vys=0V.

Nous pouvons observer un courant de drain maximtenvdon 0,13A, ce qui
correspond, considérant la taille du transistoyna densité de courant de 1,3A/mm. La
tension de pincement est relevée a —6V. La cormludlie la diode d'entrée s'opere des

Vgs=+2V. Nous pouvons noter un tres faible courarfuite sur la grille, inférieur a 0,25mA.

2x50_35 POLAR Vgs=-75.72mV, Vds=+3.103mV, Id =-0.239mA 2x50_35 POLAR Vgs=-75.72mV, Vds=+3.103mV, Id =-0.239mA
T T T T T T T T T T T T

T 0.0015 T
Vgs=+2.000 V ©— Vgs=+2.000 V 4—
Vgs=+1.000 V +— Vgs=+1.000 V +—
Vgs= +0.00nV B Vgs= +0.00nV 8-
Vgs=-1.000 V. Vgs=-1.000 V.

Vgs=-2.000 V £~ ] 0.001 Vgs=-2.000 V £
Vgs=-3.000 V ¥~ Vgs=-3.000 V %~
Vgs=-4.000 V. Vgs=-4.000 V.

Vgs=-5.000 V =~ Vgs=-5.000 V -
Vgs=-6.000 V Vgs=-6.000 V.

0.0005

T AMperes

Id_en Amperes

5
|=0.0005

-0.001

-0.0015

.02 L L L L L L L L L 0,002
E 20 25 30 35 40 a5 50 5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 a5 50
Vds en Volis Vds en Voits

Figure 1-14 : caractéristiques I(V) mesurées d4BOAmM, présentant un gate-pitch de 35um et une
longueur de grille de 0,15um, sur technologie isilic
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b/ Observation de la présence de pieges

[1.35], [1.36], [1.37], [1.38]

i- Notion de piége

Nous étudions maintenant le phénomene de générammmbinaison de paires
électron-trou dans les matériaux. Plus le gap dui-senducteur est grand et plus il offre la
possibilité a des pieges de se former sur des umvd'@nergie compris dans la bande interdite.
Ces piéges ont la faculté de capturer ou d'émettrélectron ou un trou avec des constantes
de temps diverses. Ces effets de pieges ont dancateséquences sur le courant de drain,

provoquant des effets transitoires de ce dernier.

On distingue deux phénomenes prépondérants obssuvde courant de sortie du

composant : le self-backgating et le gate-lag.

La méthode de mesure en régime pulsé permet deeneetevidence ce phénomeéne
de piéges. En effet, c'est le point de polarisatiemepos qui fixe I'état thermique et I'état des
pieges pour toute la mesure des caractéristiqyds Hn conséquence, si I'on mesure des
caractéristiques I(V) a différents points de reposconservant une puissance dissipée nulle
(pour éviter I'échauffement du composant), la dispe entre les mesures reflétera les effets

de piége.

ii- Self-backgating

Ce phénomeéne est en relation avec la dispersioaukipieges du substrat. Cet effet
est en rapport avec le champ électrique généréagansion drain-source. Afin de mettre en
évidence ce phénomeéne, on compare les caractéastiy) du composant mesurées a deux
points de polarisation de repos différents (poumi&me point de repos enyy/ pour des

valeurs instantanées identiques.

On peut voir sur la Figure 1-15 qu'aux deux instardt et t2 le méme point
instantané est mesuré mais en partant d'un poimtotiisation de repos différent ensV
c'est-a-dire un état de piege différent pour Isitandrain-source. A noter que lors des deux
mesures, la tension de polarisation de repos @ulece est fixée a la tension de pincement
de telle sorte que la puissance dissipée reste polir éviter tout effet d'échauffement du

composant.
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Vds
Vds,,

A

Vds

Vds,,=0 /A
Vgsa 4 t,
0 : 7/ I

Vs

Vgs,= Vgs,= Vp

Figure 1-15 : méthode de caractérisation pour & mn évidence de la présence de self-backgating

La Figure 1-16 présente les résultats obtenus woudransistor réalisé par Daimler
Chrysler sur substrat de carbure de silicium fopan ATMI. Le composant est urk20um
avec un gate-pitch de 35um. Les caractéristiquespacces ont été mesurées pour des
polarisations de ¥ €gale a la tension de pincemeng¥-7V) et Vys=0V dans un premier

temps puis Ws=25V dans un second temps.

Nous observons ici un affaissement des courbes rdeEswa Ws=25V. Il apparait
alors une sorte de double coude, retardant le eégiensaturation. Un critere d'évaluation de
l'influence des piéges proposé dans [1.37], cansisjuantifier la perte d'excursion en tension
et courant du cycle de charge idéal. Ici, nousvogls une différence en courantlé22mA
et une différence en tension A¥#4V. Il s'en suivra alors une diminution des parfances
en puissance du transistor. Cette grandeur esem@wnt dépendante des conditions de
polarisation de repos (icig=25V) et de la classe de fonctionnement.
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2x50_35 POLAR Vgs=-6.022 V, Vds=+20.03 V, Id =+0.657mA
0.14 T T T T T T T
Vgs=+2.000 V 9—
Vgs=+1.000 V —+—
Vgs= +0.00nV E— N
Vgs=-1.000 V >~
Vgs=-2.000 V 24— 7
Vgs=-3.000 V ¥—
Vgs=-4.000 V H— > _O
Vgs=-5.000 V — V dso— V
Vgs=-6.000 V ©—
Vgs=+2.000 V —+—
Vgs=+1.000 V H— 7
Vgs= +0.00nV %— N
Vgs=-1.000 V A—
Vgs=-2.000 V ¥—
Vgs=-3.000 V H#— - —_
Vgs=-4.000 V F— > Vdso—25V
Vgs=-5.000 V <—
Vgs=-6.000 V —+—

01r

Id en Amperes
o
°
8

-5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Vds en Volts

Figure 1-16 : comparaison des caractéristiquesdft@nues sur un 2x50um sur SiC pour des
polarisations de (-7V ; QV) et (-7V ; 25V)

ii- Gate-lag

Ce phénomene induit des effets transitoires lemtesadirant de sortie méme lorsque
la tension de commande varie brutalement, entraioanretard du signal. Cet effet est
principalement du a des piéges de surface et estlation avec la tension grille-source de

polarisation du composant. Un autre phénomenesagie gate-lag : l'ionisation par impact.

La méthode de caractérisation énoncée pour mettrévielence le phénoméne de
self-backgating peut étre mis en pratique dansase2galement ; il suffit de réaliser l'inverse,
a savoir : mesurer deux caractéristiques I(V) asgance dissipée nulle et a tension de
polarisation de repos drain-source fixeud¥V4st=0) mais a des tensions de polarisation de

repos grille-source différentes (Figure 1-17).

La Figure 1-18 montre les résultats obtenus poumime composant que
précédemment. Les caractéristiques comparées énnésurées pour des polarisations de
Vas=0V et Vygs=7V (tension de pincement) dans un premier temps Yys=0V dans un
second temps. Nous pouvons observer ici une diftére'amplitude des courbes assez faible.
Nous pouvons alors déterminer les pertes en coetatégnsion du cycle de charge comme
précédemmentAI#7mA etAV#2V.
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Vds

!

Vds,

Vds, = Vds,= 0—— /7 | ,t
Vgsa 1 t
Vgﬁz=0 i // | »t

// .

Vs

Vos,= Vp

Figure 1-17 : méthode de caractérisation pour & mn évidence de la présence de gate-lag

2x50_35 POLAR Vgs=-75.72mV, Vds=+3.103mV, Id =-0.239mA
0.14 T T T T T T T T T

Vgs=+2.000 V ©— 3N
Vgs=+1.000 V ~+—
Vgs= +0.00nV H—
Vgs=-1.000 V >—
Vgs=-2.000 V A— | > VgsO:'7V
Vgs=-3.000 V ¥—

Vgs=-4.000 V H—
Vgs=-5.000 V —
Vgs=-6.000 V ©— 7
Vgs=+2.000V +— 1 | )
Vgs=+1.000 V E—
Vgs= +0.00nV —
Vgs=-1.000 V A— —
Vgs=-2.000 V — >~ Vgso_ov
Vgs=-3.000 V H—
Vgs=-4.000 V
Vgs=-5.000 V $—
Vgs=-6.000 V +—

0.08 -

Id en Amperes
=)
=)
>
T

0.04 -

0.02 L L L L L L L L L
-5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Vds en Volts

Figure 1-18 : comparaison des caractéristiquesdft@nues sur un 2x50um sur SiC pour des
polarisations de (-7V ; OV) et (OV ; OV)

Etant donné le cadre contractuel de ces travauxs mwons étudié et modélisé un
certain nombre de composants d'origines diversdsaiés différemment. Nous avons pu
alors observer que la passivation du transistometait de diminuer grandement ce
phénomene de gate-lag. Pour exemple, la Figure tdtre les résultats obtenus sur un
composant non passivé fourni par la fonderie FBHssibstrat de carbure de silicium délivré
par ATMI. Nous pouvons observer la différence cdésable d'amplitude des courbes. Les

caractéristiques ont été obtenues par des mesurepdaarisations suivantes =0V et
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Vgs=-4V puis OV. On observe alors que I'amplitude desrbes est quasiment divisée par
deux dans le cas ouyd=-4V.

8x125_C_20R06 POLAR Vgs=+98.77mV, Vds=+6.894mV, Id =-0.900mA
0.9 T T T T T
i & Vgs=+1.000 V —
Vgs= +0.00nV —+—

ve=1000v & | }Vgso:'4V

08
Vgs=-3.000 V A—
Vgs=-4.000 V ¥—
Vgs=+1.000 V H—

Vgs= +0.00nV — _
Vgs=-1.000V ©— Vgso— OV
Vgs=-2.000 V +—

Vgs=-3.000 V H—

Vgs=-4.000 V >~

0.7

06

05

04

1d_en Amperes

03

02

01r

Vds en Volts

Figure 1-19 : comparaison des caractéristiquesdp@nues sur un 8x125um non passivé sur SiC
pour des polarisations de (-4V ; OV) et (OV ; OV)

Certains travaux [1.35] montrent la dépendanceale-tag vis-a-vis de la tension de
drain. Yasutaka Mitani &l ont mis ce phénomene en évidence dans le cas dinsité de
défauts de surface élevée, de I'ordre d€ch®?; ils montrent alors que le gate-lag diminue

lorsque la tension de drain augmente.

c/ Observation d'un courant de fuite sur la grille

Au cours des différentes sessions de caracténsgdalisées, nous avons constaté un
effet de courant de grille négatif. Le courant déegmontre deux effets induisant des valeurs
négatives ; nous avons pu effectivement constater ahute progressive dans les valeurs
négatives pour une tension drain-source croiss@itgire 1-20). Nous notons un courant
d'amplitude proche de -2mA pour une tension dendtai45V, ce qui est a prendre en compte

lors d'une conception par exemple.

Un autre comportement du courant de grille a pa ébservé. Il s'agit de valeurs
négatives constantes pour toute valeur gemais de plus en plus négatives avge Mous
relevons sur la Figure 1-21 une valeur du courargrdle de —2mA pour une tension drain-

source de 40V et une tension grille-source de -5V.
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Figure 1-20 : mise en évidence d'un courant de 8ut un 4x125um sur SiC
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Figure 1-21 : mise en évidence d'un courant de &uit un 2x50um sur saphir

d/ Observation d'un effet Kink

[1.32], [1.39]

L'effet Kink reste un phénomeéne peu expliqué dareab des HEMTs et semble lié a
un phénomeéne d'ionisation par impact et d'effetpiéges. Il se traduit par une augmentation
du courant de sortie au sein de la zone de saioraiéme pour des valeurs de tensions de
polarisation de grille trés faibles. En revanchasiavons pu constater au cours de diverses
campagnes de mesures, que cet effet disparaimsajtie le composant s'échauffait.
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Certains travaux mettent en avant l'influence deggs de substrat [1.40], d'autres
celle de pieges de surface [1.41]. Ce phénométe @asore a explorer.

La Figure 1-22 présente les caractéristiqué¥dsy d'un transistor de la fonderie
TIGER sur substrat de carbure de silicium SiC fopar QinetiQ. Il s'agit d'un composant a 8
doigts de grille de 50um (soit un développemenaltoie 400um). Nous observons une
discontinuité du courant de drain pour des faikibdsurs de la tension de grille. On peut noter
gue cette "cassure" apparait a une tension de diegitus en plus élevée pour des tensions de
grille décroissante. Ce phénomeéne conduit a unepieat impossible du composant et

perturbe donc ces performances en puissance ehdament de maniere trés importante.

8x50x015P35_1710 POLAR Vgs=-7.001V, Vds=+22.59 V, Id =+0.110 A
0.6 T T T T T

Vgs=+2.000 V $—
Vgs=+1.000 V +—
Vgs=+0.00nV H—
Vgs=-1.000 V

Vgs=-2.000V 4— |
Vgs=-3.000 V %~
Vgs=-4.000 V

Vgs=-5.000 V —
Vgs=-6.000 V

Vgs=-7.000 V ~+—
Vgs=-8.000V &— |

05

04

03

Id en Amperes

02

-0.1

-5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45
Vds en Volts

Figure 1-22 : mise en évidence d'un effet kinklssicaractéristiques (V) d'un 8x50um sur SiC

4. Modélisation électrigue linéaire et non-linéaire des

transistors de ces travaux

Il existe diverses approches de modélisation dessistors a effet de champ telles
que la modélisation physique, la modélisation nuoouér (dite "boite noire™) ainsi que la
modélisation électrique. Le premier modéle peuke &btenu a partir de simulations
physiques, mais il reste inexploitable en concep@a@\O car il est soit trop lourd en codt de
simulation, soit trop simplifi€ pour étre fiable.e Lmodéle "boite noire" constitue une

limitation des informations disponibles puisquedmcepteur n'a pas acces au composant lui-
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méme, ce qui limitera son domaine d'interventioa.nhodéele électrique est actuellement le
plus utilisé en conception CAO ; il représente wiltcde simulation et une facilité

d'implémentation tout a fait adaptés aux logiciessO.

a/ Principe de modélisation linéaire des transsstor

[1.32], [1.33], [1.34], [1.42], [1.43]

Le modeéle le plus employé actuellement est le neoduivalent en éléments
localisés. L'origine physique des éléments du neodétit signal a été montrée dans la section
[Il - 2. d/ i- ]. Le schéma électrique équivalest donné dans la Figure 1-23. Le domaine de
validité de ce modele est limité car le rapportlaldargeur de grille du composant sur la
longueur d'onde propagée doit rester inférieur%.18u-dela de ce domaine de fréquences, |l
faut considérer un modele distribué présentantguus schémas en éléments localisés reliés

entre eux par des lignes de transmission.

Dans notre étude, nous considérons une bandegiesfrée allant de 2 a 20 GHz. Par
conséquent, le modéle en éléments localisés rediev C'est ce modéle que nous allons

considérer dans la suite de ce manuscrit.

Il existe plusieurs méthodes de détermination d&ments du modéle petit signal :
une méthode numérique dite "brutale”, une méthotklyaque et une méthode mixte.
Quelgque soit la méthode utilisée, des mesures dengdres S du composant sont nécessaires.

L R CI
|

gd R R
o AR A M—— g

Cor - —_—C
T o Ve Rusg :

Figure 1-23 : schéma électrique petit signal dandistor a effet de champ
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i- Méthode "brutale"

Cette méthode consiste a optimiser en bloc tougpégametres du modéle petit
signal, aussi bien les éléments intrinséques cqueéliaments extrinseques. D'ou son nom de
"brutale”. Le but d'optimisation est d'obtenir gegametres S simulés égaux aux parametres

S mesurés. Pour cela, on impose une fonction egreait'on cherche a minimiser.

Cette méthode peut étre aisément implémentée @angutils de simulation CAO
mais elle présente les inconvénients d'une opttraisaumeérique, a savoir que la solution ne

soit pas physique ou encore que la fonction eseilipiégée dans un minimum local.

La structure d'optimisation appelée "recuit simyl&44] offre un forte probabilité
d'éviter le piégeage de la fonction erreur dansminimum local. Cette technique est
intéressante pour la modélisation linéaire et moéaire des composants méme si le

concepteur doit rester vigilant sur la pertinenes daleurs obtenues.

ii- Méthode analytique

Cette méthode consiste en I'extraction des valdesséléments en se basant sur les

mesures de paramétres S. Elle se décompose egdges :

- I'extraction des parameétres extrinseques ;

- la détermination analytique des parametresnis@ques.

Les parametres extrinseques peuvent étre déternpaegliverses méthodes qui
seront détaillées dans une prochaine section [@kapi: Il - 3. a/ ]. La technique utilisée ici
est basée sur le traitement des mesures de pagarfed froid (Wsg=0) du composant, grace a

la schématisation simplifiée du transistor en fmmcte la valeur de y4

La détermination des paramétres intrinseques s$ealiais par calcul a partir des
parameétres S mesurés ainsi que des valeurs desngigga extrinseques déterminés
précédemment. Pour cela, les mesures sont expris@es forme de matrice admittance
intrinséque Yint a l'aide d'une série de transfdiona matricielles de la matrice de

parameétres S. Ainsi nous obtenons les relationastas :
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w Im(Y12

C. ~Im(Y12) {1 J{ ReY12) ) }

R~ Ll

C.- (Im(y11}+im(v12)) +[ Rev11)+ Re(le)ﬂ

w L Im(Y11)+Im(Y12)

G,=ReY12)}+R€Y22)

C,== L(im(v12)+1m(v22)

_(ReyL1)}+ReY12)) , . ReY11}+ReY12) Y’
R Cg: W Ll (lm(Y1])+|m(Y12)”

G.=(A*BI+RC, )

r=—Larct B+ARC,
w A-BRC,w

avec : A=ReY21)-ReY12)
B=Im(Y21)-Im(Y12)

Cette méthode analytique est en fait une extracdtigette des mesures de parametres
S effectuées sur le composant. Elle est aisémesé man ceuvre et ne présente aucune

procédure d'optimisation.
iii- Méthode mixte

La méthode mixte consiste a coupler un algorithfagthction directe des éléments
intrinséques a une procédure d'optimisation desnpaires extrinseques. Les éléments
intrinseques sont calculés a partir des param&resesurés et des éléments extrinseques
optimisés ; le but de cette procédure d'optimisatgt d'obtenir des valeurs intrinséques
indépendantes de la fréquence. La technique d'mgatiion utilisée est la technique de "recuit

simulé".
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Cette méthode est implémentée dans un algorithwmelafipé a I''RCOM et utilisée
actuellement pour la modélisation des transistoe$fét de champ mais également pour les

transistors bipolaires.

Ce modéle est valable pour le point de polarisatigtantané auquel il a été extrait.
En effet, les paramétres extrinséques ne dépepadsnde la polarisation (ils dépendent de la
géométrie du composant) mais les parametres iatjues ne sont valables que pour un point
de polarisation instantané donné et doivent étralcalés a partir des paraméetres S mesurés a
chaque point de polarisation instantané d'un réskaulogiciel implémenté a I'RCOM
permet de réaliser cette opération et ainsi extris valeurs des composants intrinseques

pour tout point de polarisation instantané.

Les modéles petit signal considérés dans ces txawatuété réalisés par le biais de la
méthode mixte, grace aux logiciels développés @rrie. Par la suite, le modele petit signal
doit étre validé. Pour ce faire, les paramétresrls par simulation du modéle sont compareés

aux parametres mesurés.

b/ Principe de modélisation non-linéaire des tistoss

[1.32], [1.33], [1.34], [1.42], [1.45], [1.46], [47]

Nous venons de voir comment obtenir un modeéle pgfital ainsi que les valeurs de
ses éléments intrinséques en fonction de la pat@is Ainsi nous pouvons aisément
observer les variations de ces éléments en fondisntensions de polarisation Vgs et Vds.
Les non-linéarités les plus courantes se situemivaau de la source de courant commandée,
ainsi qu'au niveau des capacités Cgs et Cgd. Nbeslwons alors a représenter ces non-
linéarités par des expressions analytiques. Trashaaes principales sont proposées : la
modélisation par équations phénoménologiques, ldéfigation par tables et la modélisation

par réseaux neuronaux.

i- Modélisation par équations phénoménologiques

Nous cherchons ici a exprimer les non-linéaritéka@e d'équations analytiques
paramétrées. La Figure 1-24 montre le schéma néaite du transistor. Nous pouvons

observer deux types de non-linéarités : les souteedurant et les capacités.
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Figure 1-24 : schéma électrique non-linéaire dusistor a effet de champ

Les modéles analytiques les plus utilisés pourimerla source de courant sont les
modéles de Curtice ou encore un modele approch@atiele de Tajima. L'optimisation de
ses expressions peut se faire par la techniquerestwit simulé" puisqu'elle maximise la
probabilité d'éviter le piégeage dans un minimualdcar l'algorithme accepte de retenir

une solution donnant une fonction erreur plus geaquda l'itération précédente).

Concernant les capacités non-linéaires, elles sgmtésentées par des équations

mathématiques plus ou moins simples (une tangsmieribolique par exemple).

ii- Modélisation par tables

La modélisation par table permet de définir les -lio@arités du schéma sans
structure d'optimisation. Il s'agit en effet derésgnter les non-linéarités mesurées par des
fonctions polynomiales par morceaux de degré 3leégant appelées "splines”. Les
coefficients de ces fonctions sont déterminés @irges mesures en fonction de deux (Vgs et
Vds) ou trois (Vgs, Vds et T°) paramétres d'entf@e.obtient donc un tableau de valeurs en

2D ou 3D, selon le niveau de modélisation choisi.

L'utilisation de cette méthode est soumise a umdraimte majeure : les splines et

leurs dérivées premiere et seconde doivent étréincan C'est pourquoi ils ne doivent pas
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étres contraints a passer exactement par les pdintsesures. En effet, ces derniers sont
perturbés par le bruit de mesure ; si les splirmmsignt passer par chacun des points de
mesure, cela entrainerait des problemes sur leéknigégs. Pour pallier a ce probléme, les
splines utilisés dans notre laboratoire sont ddmesp d'interpolation-approximation, non

contraints a passer par tous les points de mesures.

La modélisation par tables peut étre appliquée @ifférentes non-linéarités du
transistor : sources de courant et capacités. lésiltats obtenus permettent une
représentation immédiate et trés fidéle des nddatités, sous réserve de disposer d'un grand
nombre de points de mesure principalement danszéems de variations rapides des

caractéristiques concernées.

iii- Modélisation par réseaux neuronaux

Une autre approche de la modélisation non-linéase la méthode par réseaux
neuronaux. A ce jour, cette technique montre de br@énnes performances concernant la
précision des résultats obtenus. Malheureusemé#atest encore trés codteuse en termes
d'extraction et ne semble pas adaptée pour l'inatéan modélisation de composants. Elle est
employée actuellement dans la modélisation systeme.

Les composants utilisés dans les conceptions déyéds au cours de ces travaux
ont été modélisés selon deux méthodes : la motlélispar équations phénoménologiques et
une modélisation mixte (source de courant déterenpar splines et capacités non-linéaires

modélisées par équations phénoménologiques).

c/ Mesures et modéles des transistors considéréss dmtre

conception

Au cours de ces travaux de these, deux amplificatgistribués a cellules cascodes a
transistors HEMT GaN sur SiC ont été concgus. Liacstire de ces deux circuits est identique,
a savoir un amplificateur distribué a cellules calss. Les transistors utilisés sont issus de la
méme technologie mais different de par leur déymarent : I'un des circuits est réalisé a
partir d'un composant de développement de gritid tte 400pum (8x50um) et l'autre circuit a
partir d'un transistor de développement 600um (Bx7b Nous présentons ici les mesures et

modeles de ces composants, utilisés pour la caoncept
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Notons que la tension d’avalanche n'a pas été réeswrt par conséquent pas
modélisée. Dans nos applications, les transistn@ns polarisés aux alentours de 20 Volts ;
or, les mesures ont été effectuées jusqu’a uneteds drain bien supérieure. L’avalanche ne

représente donc pas un risque dans le cas de plisadpns.

i- Mesures et modeéles du transistor de développex&Edum

La Figure 1-25 montre la photographie d'un traoside développement total de
grille 400um, présentant 8 doigts de 50um. Il s'dgin transistor HEMT GaN réalisé sur un
substrat SiC semi-isolant par le laboratoire TIGEERRs mesures pulsées de caractéristiques
I(V) ainsi que des mesures pulsées de parameétiesc8 composant ont été réalisées a Brive,
permettant de dériver les modeéles linéaire et ha¥aire de ce transistor. Les résultats de ces
mesures sont donnés dans la Figure 1-26. Nous dsnlles caractéristiques Id(Vds) et
Ig(Vds) pour un point de polarisation de repos d&¥-7 V, Vd$=22,6 V, Idg=110 mA.

Nous pouvons observer un courant de drain maximd@8D mA, ce qui équivaut a
une densité de courant de 1,45 A/mm. Nous pouvgakeient noter un courant de fuite de
grille augmentant avec Vgs et Vds, atteignant jiis@uL5 mA. Nous relevons aussi un effet
d'ionisation par impact, entrainant le pincemenpassible du canal (section [3. d/ ]) et

dégradent les performances en puissance.

» Modéle linéaire

Le modele linéaire de ce composant a été extraitigpanéthode mixte exposée
précédemment (section [a/ iii- ]) a l'aide des dogJs développés en interne. Il a été défini
pour un point de polarisation de repos de g8V, Vd$=22,2V, ldg=118mA. Les valeurs
des éléments intrinséques et extrinséques de celenpeétit signal sont données dans le
Tableau 1-3. La Figure 1-27 montre la validationcdemodéle petit signal a travers la

comparaison des parameétres S mesurés et ceux shgansimulation du modéle.
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Figure 1-25 : photographie d'un transistor de ddpmdment de grille 8x50um sur technologie SiC du

8x50x015P35_1710 POLAR Vgs=-7.001 V, Vds=+22.59 V, Id =+0.110 A 8x50x015P35_1710 POLAR Vgs=-7.001 V, Vds=+22.59 V, Id =+0.110 A
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Figure 1-26 : caractéristiques Id(Vds) et Id(Vdgsorées du transistor de développement 8x50um

Eléments extrinseques

Rg(Q) | Lg(pH) | Cpg (fF) | Ra(Q) | La(pH) | Cpa (fF) | Rs(Q) | Ls(pH)

1,2 70,1 83,2 1,2 77,3 96,3 0,4 9,8

Eléments intrinseques

Cos(fF) | Ri(Q) | Coa(fF) | Rga(Q) | Gm(MS) | ga(MS) | t(ps) | Cas(fF)

2240 1,0 49,9 6,0 88,7 7,8 1,57 36,0

Tableau 1-3 : éléments du modéle petit signalahststor 8x50um pour un point de polarisation de
repos de Vgs-7V, Vdg=22,2V, Ids=118mA
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Figure 1-27 : comparaison des paramétres S me@aiésillés) et simulés (ligne continue) du
transistor 8x50um sur la bande 2-40GHz

» Modéles non-linéaires

IR W4

Deux modeéles non-linéaires de ce composant ordértees, suivant deux méthodes
différentes : modélisation par équations phénonugiglies et modélisation mixte (couplant

la modélisation par splines et la modélisationggarations phénoménologiques).

A partir du modele petit signal multipolarisationpus avons pu observer les
évolutions des différents éléments intrinsequesnthdele en fonction des tensions de
polarisation appliquées. Nous avons ainsi détermueles capacités Cgs et Cds ainsi que la
source de courant commandée Ids présentaient ume fon-linéarité vis-a-vis de la

polarisation appliquée qu'il était nécessaire ddétiser.

Par équations phénoménologigues

Un premier modele non-linéaire a été obtenu entiiimt la source de courant ainsi
que les capacités Cgs et Cgd par équations phémbogégues. La Figure 1-28 montre la
comparaison des réseaux ld(Vds) mesuré et simu&nolpour un point de polarisation de
repos de Vgs=-7V, Vds$=22,2V, Idg=118mA. Nous pouvons observer qu'en raison de la
présence d'un effet d'ionisation par impact, le @mdle Tajima montre des difficultés a se
superposer au réseau mesuré. Il faut en effet tarcep compromis entre la modélisation du

réseau pour les tensions de polarisation de dalldes et la modélisation de I'ensemble du
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réseau. La Figure 1-29 montre la bonne corrélatimsure/modele des parameétres S
considérés pour un point de polarisation de repoggh=-7V, Vd$=22,2V, lds=118mA.

08

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Vds (V)

Figure 1-28 : comparaison des réseaux Id(Vds) radfomcé avec tics) et simulé a partir du modele
dérivé par équations phénoménologiques (clair ses)spour Vgs allant de -8V a +2V
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Figure 1-29 : comparaison des parametres S meoi@sillés) et simulés a partir du modeéle dérivé
par équations phénoménologiques (ligne continuelpdoande 1-40 GHz

Mixte

Dans le cas de ce second modele non-linéaire ulzesale courant est modélisée par
splines et les capacités Cgs et Cgd sont modéliggegquations phénoménologiques. La
Figure 1-30 montre la comparaison des réseaux &j(Wtesuré et simulé. Nous pouvons
observer une tres bonne corrélation du réseau #estudu réseau simulé. Remarquons

également sa capacité a modéliser I'effet d'icioisgbar impact observé pour des faibles
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valeurs de Vgs. La Figure 1-31 montre la validitémbdele par comparaison des paramétres

S pour un point de polarisation de repos des¥gd/, Vdg=22,2V, ldg=118mA.

0,7

Id (A)

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Vs (V)

Figure 1-30 : comparaison des réseaux Id(Vds) radfomcé avec tics) et simulé a partir du modele
mixte (clair sans tics) pour Vgs allant de -8V &/+2

15
1= dB (S21)

o

00
630°5
01307
01357
0130
01352
0130°€ |
0135°€ |
0130%

N
o
o

phase (S21)

param_S_mixt..S(2,2)
param_S_mixt..S(1,1)
L

-

o

S
|

i

)

)
|

o
)
|

freq (1.000GHz to 40.00GH?2)

)
0 (1000000000.000 to 40000000000.000)

o
N N

&
)

o
<)

630'G
0T30°T
0T3as’T
0T30C
0T3asc
0T30°€
0T3s’e
0T30'Y

Figure 1-31 : comparaison des parametres S meoi@sillés) et simulés a partir du modeéle dérivé
mixte (ligne continue) sur le bande 1-40 GHz

ii- Mesures et modeles d'un transistor de dévelopmoe

8x75um
La Figure 1-32 montre la photographie d'un traosiBtEMT GaN sur substrat SiC
présentant un développement total de grille de 6QQoit 8 doigts de 75um. Ce composant a
été réalisé par le laboratoire TIGER. Des mesunés£ps de caractéristiques (V) ainsi que de

parameétres S ont été effectuées a Brive afin degodéterminer les modéles linéaire et non-
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linéaire de ce composant. La Figure 1-33 montreadesctéristiques Id(Vds) et Ig(Vds) de ce
transistor pour un point de polarisation de 32g6,5V, Vds$=19V, Idg=113mA. Le courant
de drain maximal observé est de 850 mA, soit 1,48mM\. Nous pouvons noter la présence de
l'effet Kink observé précédemment sur les caratigries du transistor de développement
8x50um.

Figure 1-32 : photographie d'un transistor de agpEment 8x75um sur technologie SiC

8x75x025p35_1902 POLAR Vgs=-6.488 V, Vds=+19.36 V, Id =+0.113 A 8x75x025p35_1902 POLAR Vgs=-6.488 V, Vds=+19.36 V, Id =+0.113 A
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Figure 1-33 : caractéristiques Id(Vds) et Ig(Vdgsorées du transistor de développement 8x75um

» Modéle linéaire

Le modele petit signal de ce composant a été obpanda méthode mixte décrite
précédemment. Ce modele a été dérivé pour un geipblarisation de repos de \g5,5V,
Vds=19,2V, Idg=117mA. Les valeurs des éléments de ce modéle damtées dans le
Tableau 1-4. La Figure 1-34 montre la comparaises ghramétres S mesurés et simulés

permettant de valider ce modéle petit signal.
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Eléments extrinséques

Rg(Q) | Lg(PH) | Cog(fF) | Ra(Q) | La(pPH) | Coa (fF) | Rs(Q) | Ls(pH)

1,7 47,1 94,5 0,8 63,2 116,5 0,3 11,6

Eléments intrinseques

Cos(fF) | Ri(@) | Coa(F) | Rea(@) | gn(mS) | ga(mS) [ T(ps) | Cus(fF)

396,3 0,1 78,0 2,1 145,5 11,7 0,99 59,1

Tableau 1-4 : éléments du modéle petit signalahststor 8x75um pour un point de polarisation de
repos de Vgs-6,5V, Vdg=19,2V, Idg=117mA
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Figure 1-34 : comparaison des paramétres S me@aiésillés) et simulés (ligne continue) du
transistor 8x75um sur la bande 3-40GHz.

» Modéle non-linéaire

Le modeéle non-linéaire de ce transistor de dévaeommt 8x75 um a été obtenu par
équations phénomeénologiques. La source de coumairan ainsi que les capacités grille-

source et grille-drain ont été modélisées.

Par équations phénoménologigues

Ce premier modeéle non-linéaire a été obtenu errrdétant la source de courant et
les capacités Cgs et Cgd par équations phénomégoésy La Figure 1-35 montre la
comparaison des réseaux Id(Vds) mesuré et simuld pas=-6,5V, Vde=19,2V,
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ldsp=117mA. Nous pouvons noter la difficulté du modealesimuler I'effet d'ionisation par
impact observé pour les valeurs de Vgs faibles.Flgure 1-36 montre la validation du
modele a travers la comparaison des parametres sBréseet simulés pour un point de
polarisation de repos de gs6,5V, Vd$=19,2V, Idg=117mA.

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Vs (V)

Figure 1-35 : comparaison des réseaux Id(Vds) radfomcé avec tics) et simulé a partir du modele
dérivé par équations phénoménologiques (clair 8esjspour Vgs allant de -8V a +2V.
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Figure 1-36 : comparaison des parametres S meoi@sillés) et simulés a partir du modeéle dérivé
par équations phénoménologiques (ligne continuelpdoande 3-40 GHz.

_50_



Chapitre 1 : Etude du GaN et du transistor HEMTgdeéles des transistors de base de la conception

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les priesigalractéristiques physiques et
électrigues du nitrure de gallium pour des applcet de puissance haute fréquence. Nous
avons pu démontrer tout l'intérét de ce matériaur pkes applications de puissance haute
fréequence. En effet, il présente tous les critér@sessaires a la réalisation de transistor de
puissance trés large bande. Méme si la technolugs& pas encore totalement mature et la
réalisation des composants pas totalement maitrisé&lisation de passifs, de trous
métallisés, ...), le GaN s'avance néanmoins commmal&riau le plus prometteur. Il laisse
espérer l'obtention de densités de puissance ansntoifois supérieures a celles atteintes

aujourd'hui par I'AsGa.

Nous avons également étudié le fonctionnement @hsistor HEMT au travers du
principe de I'hétérojonction et de la structuregitpye d'un tel composant. A partir du modéle
petit signal d'un HEMT, nous avons étudié ses tanatiques électriques ainsi que ses
principales figures de mérite. Nous avons égalendeessé un état de l'art des transistor
HEMTs sur nitrure de gallium. Les différents phémmms observés sur les transistors
mesurés au cours de ces travaux de thése ont@tés dfans le contexte des applications de
forte puissance. L'ensemble des caractérisationséese sur les différents composants
contractuels nous ont permis de décrire préciséreenthase de modélisation électrique
linéaire et non-linéaire et en particulier pour tsnposants de la fonderie TIGER utilisés

dans les conceptions décrites au chapitre 3.

Dans le chapitre suivant, nous poursuivons le traamodélisation des transistors
HEMTs en appliguant Iapproche hybride couplant desnulations circuit et

électromagnétique de ces derniers.
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Introduction

Comme nous l'avons évoqué précédemment, des nesivelthnologies voient le
jour afin de répondre au besoin croissant de pocgshaute fréquence dans les applications
télécoms. Or, les composants, circuits et sousnenles réalisés a partir de ces technologies
représentent un colt de fabrication long et coltedfin d'éviter la multiplication des
réalisations, une phase de simulation et d'opttimiseest nécessaire, au cours de laquelle

nous cherchons a modéliser au mieux les différg@mémomenes linéaires et non-linéaires.

Ces derniéres années, différentes méthodes de isaid#l ont été développées
telles que la modélisation électrique étudiée aapitte 1 de ce manuscrit. Nous avons
également vu émerger des modéles électrothermigumsiques ou encore hybrides. Ces

derniers sont l'objet de ce deuxieme chapitre.

Nous étudierons dans un premier temps le princgpdéadmodélisation hybride de
composants microondes puis nous l'appliquerons dramsistor unitaire GaN HEMT de
développement 2x50 um et de longueur de grille /5

Par la suite, nous étendrons cette méthode adlitigs topologies de composant afin
d'anticiper leur comportement global et d'obsenregventuel couplage parasite au sein de la
structure. Le cas échéant, une phase d'optimisaléota structure pourrait étre envisagée.
Nous déterminerons ainsi le modéle d'un transideoplus fort développement (8x50 pum)

sans avoir recours a de nouvelles simulationsrél@etgnétiques.

Une comparaison entre les topologies paralléle igtilsiée d'un composant de
méme développement sera réalisée. Nous étudiergasengent la comparaison de
composants en configuration coplanaire et micqpstnsi que les montages face-up et flip-

chip d'un transistor.
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| - Approche hybride de la modeélisation de

composants actifs

Dans cette partie, le but de nos travaux est dseéales modeles de transistors dont
les comportements passifs et actifs sont bien iciéoés. Dans cet objectif, il nous faut
obtenir d'une part, un modéle électrique de lagaxtive intrinseque du composant et d'autre
part, des analyses électromagnétiques caractérisargartie extrinséque de ce méme
composant. Les intéréts principaux de la simulaétattromagnétique sont dans un premier
temps la détermination précise des éléments egtyires, correspondant aux parasites liés a la
structure géométrique du composant, mais égaletagmbssibilité de dériver le modeéle de
différents composants par des regles d'échellesiAimous développons ici la méthode de
cette étude hybride, en débutant par les moddisatelectrique et électromagnétique avant

d'exposer la théorie du couplage de ces analyses.

1. Modélisation électrigue

[2.1], [2.2], [2.3], [2.4]

Afin de réaliser une analyse hybride couplant deswulations circuit et
électromagnétique d'un composant, il nous fautidénsr tout d'abord le modeéle électrique
équivalent de ce composant. Celui-ci est dériveardirpde mesures réalisées sur le banc de
I'lRCOM de Brive [Chapitre 1 : lll - 2. ]. Le mod&léquivalent petit signal (présenté dans
[Chapitre 1 : Il - 2. d/ i- ]) est extrait des messide parametres S du transistor a l'aide d'un
logiciel développé en interne couplant un algorghnd'extraction a une procédure
d'optimisation. Cette méthode d'extraction diremasiste en effet a optimiser les éléments
extrinséques du composant afin que les élémentmsatues soient indépendants de la

fréquence. Le modéle petit signal est alors valpbleg un point de polarisation donné.

Par la suite, un modéle non-linéaire peut étre ldppe a partir des caractéristiques
I(V) mesurées ([Chapitre 1 : Il - 4. b/ ]). Deuxéthodes sont exploitées dans le laboratoire
afin d'obtenir ce modéle non-linéaire : une méthbdsée sur la résolution d'équations non-
linéaires (la source de courant étant définie pamodéle de Tajima modifié), une autre
méthode utilisant des splines. Cette deuxieme tgakrimplique la modélisation sous forme
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de boite noire des éléments non-linéaires du sclémuialent du transistor. Dans les deux
cas, des logiciels développés en interne sonsé@sili

Les éléments parasites du transistor peuvent égaledtre déterminés autrement
gue par optimisation ; une méthode basée sur dearamélectriques réalisées a froid et une
autre méthode basée sur des simulations électrartiqges de la topologie du composant

seront exposées plus loin [l - 3. a/].

2. Modélisation électromagnétique

[2.5], [2.6], [2.7], [2.8]

A ce stade de nos travaux, nous avons ainsi odeemodeéle électrique équivalent
en éléments localisés de la zone active intrinséduwecomposant étudié. Une analyse
électromagnétique est désormais nécessaire. Playrdiierentes méthodes d'analyses sont

disponibles. Une présentation succincte de cesadéthest donnée maintenant.

a/ La méthode des éléments finis (FEM : Finite EetiMethod)

La méthode des éléments finis s’appuie sur un ipeneariationnel consistant a
résoudre les équations de Maxwell par minimisatitune expression intégrale (appelée
fonctionnelle), c’est-a-dire en déterminant le minm de la fonction [2.9]. Cette technique
permet la résolution de systémes bidimensionnelss raassi tridimensionnels dans le
domaine fréquentiel, par découpage spatial (malagn triangles ou tétraédres de la
structure. Cette méthode permet la réalisation délages adaptatifs ainsi que la prise en
compte des pertes (métalliques et diélectrique'sndlyse de structures 3D complexes est
alors réalisée de facon rigoureuse et nécessiternps de calcul et un espace mémoire qui a
considérablement diminué ces dernieres années giatatilisation de techniques de
paramétrisation en fréquence. Cette nouvelle tgclenine requiert qu'un seul calcul pour
toute une bande de fréquence d'analyse et noruplgslcul pour chaque point de fréquence
[2.10].

b/ La méthode des moments

La méthode des moments est utilisée pour résoddrs, le domaine fréquentiel, des

problemes de structures planaires car l'applicationdes structures tridimensionnelles
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implique un accroissement considérable du tempsatteil. De plus, cette méthode ne gére
pas la non-uniformité du substrat. Les élémentggtygment tridimensionnels tels que les
ponts & air, sont alors abordés de facon apprqudréene technique dite 2,5D. Le maillage de
la structure sera donc bidimensionnel (rectangallaiu triangulaire) et s'effectuera

uniguement sur les conducteurs, considérés d'épaissulle dans le cas de conducteurs
parfaits.

c/ La _méthode des différences finies dans le doenaemporel

(EDTD : Finite Differences in Time Domain)

La méthode des différences finies est basée séstdution approchée des équations
de Maxwell. L'application de cette méthode dangi¢enaine temporel permet notamment
d’étudier des régimes transitoires de champ, desesyes non-linéaires, mais aussi des
structures variant de maniére spatio-temporellemiéshode FDTD utilise une discrétisation
de la structure en carrés dans le cas d'une analyseu en cubes dans le cas d’'une analyse
3D [2.11]. Elle peut s’étendre, au prix de moyemf®rimatiques puissants, a des structures

présentant des pertes ainsi qu’a des structuradetolimites physiques sont non-rectilignes.

d/ La méthode des lignes de transmission (TLM n$naission Lines

Matrix)

Tout comme la méthode FDTD énoncée précédemmentéthode TLM est basée
sur une discrétisation de la structure a partindhaillage carré ou cubique [2.12]. Chaque
segment devient une ligne de transmission et leglaaeprésentent les points de jonctions de
ces lignes. Chaque nceud est défini par une maititieles signaux incidents et réfléchis. On
peut ainsi obtenir les caractéristiques temporelles champs mais également analyser le

domaine fréquentiel grace aux transformées de &ouri

La méthode employée au cours de ces travaux de #s#da méthode des éléments
finis. Elle représente la technique la plus rigogee pour le calcul de structures
tridimensionnelles telle que celles étudiées dangercas puisque tous les transistors simulés
possédent un pont a air. Elle permet de plus lssati®n d'un maillage adaptatif, adapté aux
structures complexes. Enfin, c'est une méthodeuéndtiplle permettant en conséquence
d'observer d'éventuels comportements parasites|telgles résonances, ce qui nous intéresse

dans le cadre de ces travaux.
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3. Couplage circuit-électromagnétisme

[2.13], [2.14], [2.15]

Il existe différentes approches de modélisatiorbgle de composants permettant

d'intégrer leur comportement passif ainsi que tamportement actif dans un méme modele.

L'une de ces approches est une méthode globaletadicpii consiste a intégrer
directement les éléments actifs (ou leur schémavalgmt) aux nceuds de discrétisation de la
structure. La technique de simulation électromaguoétconsidérée dans ce cas est la méthode
FDTD [2.16]. La modélisation réalisée par cetterappe est valable pour une géométrie
fixée du composant étudié ; ce qui implique queaeanodification de la géométrie nécessite
une nouvelle simulation électromagnétique globalduant les éléments actifs aux nceuds du

maillage.

Une autre approche, appelée technigue de compmessionsiste a simuler
séparément les comportements passifs et actifepasant puis a effectuer leur connexion
[2.17]. D'une part, une analyse électromagnétigsie réalisée (par l'une ou l'autre des
méthodes décrites plus tot), permettant d'obtemérmatrice de parametres S dite "matrice de
compression” qui décrit la partie distribuée du posant. D'autre part, un schéma en
éléments localisés est dérivé du comportementnsggue du composant. Par la suite, la
connexion de ces deux composantes peut-étre eaid@ide d'un logiciel de type circuit
(Figure 2-1).

Matrice de
> >

compression

Figure 2—1 : connexion de la matrice de compressiau schéma en éléments localisés de la partie
intrinseéque du composant étudié
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Une adaptation de cette technique de compressété développée pour I'étude des
transistors a effet de champ multi-doigts [2.1Bk'dgit d'obtenir la matrice des paramétres S
de la structure a l'aide d'une simulation électrgmétique et de lui connecter les modeles
équivalents intrinseques élémentaires corresposdalat partie active d'un doigt du transistor.

Il suffit pour cela d'inclure a la structure simeilén électromagnétisme, des acces localisés
judicieusement placés, permettant la connexiomiealiée des circuits électriques non linéaires

[2.19]. Cette approche sera exposée dans la sqtitian ].

Il - Principe de l'approche hybride et application au

transistor 2x50um de référence

Aprés une rapide étude théorique de la modélisatiectrique et électromagnétique
de composants, nous allons détailler les étapessaaites a l'obtention d'un modéle hybride
de transistor. Dans un premier temps, nous étutiete modéle électrique du transistor
extrait des mesures. Par la suite, nous montrdeosisucture analysée en électromagnétisme
et exposerons la méthode de détermination des atéregtrinséques parasites. Enfin, nous
exposerons la méthode du couplage de ces deuxsanalircuit et électromagnétique dans le
but d'obtenir un modéle hybride global du transistour finir, nous appliquerons cette

méthode au transistor 2x50um sur technologie mitder gallium sur carbure de silicium.

1. Modélisation électrique du transistor 2x50um

Le transistor de base de cette étude électromagmeéprésente un développement
total de grille de 100um (2 doigts de grille de BOge large chacun et 0,15um de longueur)
(Figure 2-2). Il montre également un gate-pitctBEgm. C'est un composant en technologie
GaN sur SiC de la fonderie Daimler Chrysler. Lasiator a été mis a notre disposition pour
effectuer une caractérisation en mesures pulsées Buintes sur le banc de Brive comme
décrite dans [Chapitre 1 : lll - 2. ]. Les caractiggques 1(V) ainsi que les paramétres S ont été
mesurés (Figure 2-3), ce qui a permis I'extractiom modéle petit signal (comme présenté
dans [l - 1. ]) dont les éléments intrinséquesxéireseques sont donnés dans le Tableau 2-1.
Ce modéle a été déterminé pour un point de potarsade repos de Vgs-3,5V,
Vdsp=24,5V, Id$=25,3mA. La Figure 2-4 montre la validation du med&lectrique

équivalent petit signal a travers la comparaisamgametres S mesurés et simulés.
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Figure 2-2 : photographie du transistor de réfaetx50um (sous pointes) sur technologie SiC de la
fonderie Daimler Chrysler

2x50_35 POLAR Vgs=+0.121 V, Vds=+1.255mV, Id =0.158mA. 2X50_35 POLAR Vgs=+0.121 V, Vds=+1.255mV, Id =0.158mA

0.012

Vgs=+2.500 V o—

0.008

0.006

0.004

id en Amperes
°
S

T3 en Amperes

0.002

0.002

-10 0 10 20 30 40 50 60 -10 0 10 20 30 40 50 60
Vds en Volts Vds en Volis

Figure 2-3 :caractéristiques I(V) du transistor@x& mesurées a froid (VgoV ; Vdg=0V)

Eléments extrinseques

Rg(Q) | Lg(pH) | Cpg (fF) | Ra(Q) | La(pH) | Cpa (fF) | Rs(Q) | Ls(pH)

5,43 98,1 46,8 1,95 93,0 9,6 1,08 0,6

Eléments intrinseques

Cos(F) | RI(Q) | CoalfF) [ Rga(@) [ gn(MS) [ ga(mS) [ T(ps) [ Cus(fF)

65,5 13,7 8,1 17,2 25,8 1,0 1,04 46,4

Tableau 2-1 : éléments du modéle petit signalahststor 2x50um pour un point de polarisation de
repos de Vgs-3,5V, Vdg=24,5V, 1d$=25,3mA
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S11 S12

(1.1)
1.2)

s(L,D)

mesure_S_2x50_aj1..S

mesure_S_2x50_aj1..Si
1,

fo (2000000000.000 to 40000000000.000) fo (2000000000.000 to 40000000000.000)
freq (2.000GHz to 40.00GHz) freq (2.000GHz to 40.00GHz)

st | S22

¥

i1..5(2,1)
i1..5(2,2)

S@.1)

S(2,2)

25 20 -15 -10 05 0 05 10 15 20 25

mesure_S_2x50_aj
mesure_S_2x50_aj

fo (2000000000.000 to 40000000000.000) fo (2000000000.000 to 40000000000.000)
freq (2.000GHz to 40.00GHz) freq (2.000GHz to 40.00GHz)

Figure 2—4 : comparaison des parametres S meqoigsil{és) et simulés (ligne continue) du
transistor 2x50um

De plus, nous avons obtenu les renseignements sad@ss sur la structure, afin de
dessiner le composant en vue de réaliser les dimngaélectromagnétiques et obtenir un
modéele hybride.

Afin de se rapprocher au plus prés de la zone echivtransistor, un dé-embedding
est nécessaire (Figure 2-5). Pour cela, la matléicegpartition des parameétres S des lignes
d'acces est déterminée par simulation électromagmetpuis soustraite a la fois aux
parameétres mesurés ainsi qu'au modéle petit sagrtahu auparavant. Ceci est réalisé par un
algorithme de chainage de matrices S, implémentg @alogiciel interne de modélisation et

de traitement des résultats de mesures.

Ainsi, nous obtenons un modéle petit signal dé-eldéeau plus proche de la zone
active du composant. Le Tableau 2-2 donne les rmaldes éléments intrinseques et
extrinséques de ce nouveau modeéle, qui serviraagde #ésormais pour la suite des analyses
électromagnétiques. La Figure 2—6 montre la conipamades parameétres S obtenus des

mesures dé-embeddées et ceux obtenus par la sonuatmodéle dé-embeddé.
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Plans du modéle de-embeddé

Plans des mesures sous poir

Figure 2-5 : plans de mesures et plans du modéetentbéddé

Eléments extrinséques

Rg(Q) | Lg(pH) | Cpg (fF) | Ra(Q) | La(pH) | Cpa (fF) | Rs(Q) | Ls(pH)

5,4 29,2 1,0 2,2 28,5 8,3 11 14,3

Eléments intrinseques

Cos(F) | RI(Q) | CoalfF) [ Rga(@) [ gn(MS) [ ga(mS) [ T(ps) [ Cus(fF)

70,9 7,7 8,9 15,6 28,2 1.3 1,1 0,47

Tableau 2-2 : éléments du modéle dé-embeddé fgtélslu transistor 2x50pum pour un point de
polarisation de repos de \gs3,5V, Vdg=24,5V, 1d$=25,3mA

a Q
a) o

S11

1_deem..S|

1_deem..S(1,

j1 ¢
j
S(L,2)

S(,1)

mesure_S_2x50_aj
mesure_S_2x50_aj;

freq (2.000GHz to 40.00GHz) freq (2.000GHz to 40.00GHz)

(2.1)

1_deem..S|
)_ajl_deem..S(2,2)
SR2.2)

j1_¢

S(2,1)

J

S21

mesure_S_2x50_aj
mesure_S_2x50_aj

freq (2.000GHz to 40.00GHz) freq (2.000GHz to 40.00GHz)

Figure 2—6 : comparaison des parameétres S obtersusiesures dé-embeddées (pointillés) et ceux
obtenus par la simulation du modéle dé-embeddéglapntinue)
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2. Modélisation électromagnétiqgue du transistor 2x&um

[2.6], [2.20], [2.21], [2.22]

Dans le cadre de ces travaux de thése, la méthadealygse électromagnétique
retenue est la méthode des éléments finis. Cattenigue permet en effet de réaliser une
étude rigoureuse des structures a deux et troisrdiions ; elle permet également de prendre
en compte des éléments purement tridimensionnslgite les ponts a air dont sont munis les

transistors étudiés ici.
a/ Le simulateur

Un algorithme de résolution basé sur la méthodeétlarents finis est implanté et
développé a I''RCOM par Michel AUBOURG. Il permet tésolution dans le domaine
fréquentiel de structures diverses de formes variees conditions aux limites peuvent étre
des court-circuits électriques (CCE), des couxtiis magnétiqgues (CCM), des impédances
de surface quelconques, des plans d'acces ou edesreonditions absorbantes ou des PML

(Perfect Matched Lines) dans le cas de simulagonasspace libre.

Concernant les acces, deux catégories sont didpenides accés distribués et les
acces localisés. Les premiers sont planaires, peipdaires aux axes de propagation et
externes, c'est-a-dire qu'ils bornent le domairgude. En fonction des besoins, une
décomposition modale sur un ou plusieurs modesfésttuée pour établir la matrice [S] du
dispositif considéré. Les seconds présentent dewposis linéiqgues et ne sont pas
nécessairement placés a la périphérie du domasheld. lls permettent de créer une interface
entre une relation tension-courant et les champstrémagnétiques présents autour du
segment. lIs permettent par exemple une excitdtioalisée ou bien la connexion possible a
d'autres éléments passifs ou actifs d'un circuitteCderniére application sera nécessaire a
I'étude hybride car ces acces localisés permettlmntonnexion du schéma électrique
équivalent de la partie active du transistor aun seéme de la structure physique étudiée

électromagnétiquement (Figure 2-7).
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acces

/ localisés

) Matrice S

électromagnétiqu

Schémas
électriques
élémentaires
purement
intrinséques

Figure 2—7 : synoptique de I'analyse hybride paolenexion entre les contributions actives et
passives du composant, via des acces localisés

b/ La simulation

La structure dé-embeddée du transistor concerrté dessinée a l'aide du logiciel
Flux3D. L'algorithme de calcul prenant en comptegians de symétrie, seule la moitié de la
structure est concernée par le dessin. Sachantagteucture est uniforme selon I'axe des z
(correspondant a l'axe vertical), on détermine fégt en axe de symétrie donnant lieu a un
plan de symétrie selon (x ; z). La Figure 2—-8 metéridence la présence de ce plan de
symétrie sur la structure du transistor a 2 daigtgyrille dessiné en 2D tel qu'il serait vu du
dessus (dans le plan (x ; y)). Le plan de syméiesitue entre les deux doigts de grille et

coupe ainsi les acces externes de drain et de.qgrill

Cette figure montre également la structure du sabsbnsidéré pour les simulations
électromagnétiques 3D. Il se compose d'une épaiskeaarbure de silicium SiC de 370um
recouverte d'une couche de nitrure de gallium GaN3dm d'épaisseur. Ensuite, nous
observons les métallisations, considérées sansspgutis une couche de diélectrique SiN de
0,5um. Nous pouvons également noter la présenoe douche d'air de 4um sur laquelle

"repose” le pont de source.
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| Plan de symétrie|

| air e=4pm |

=

SicC e=37Ppm
i
X

Figure 2—8 : mise en évidence de la présence thinde symétrie sur le dessin vu du dessus du
transistor 2x50um

La structure est coplanaire et ne présente dondeagms.

Afin de diminuer les temps de calcul, la résolutsenfait dans le cas d'une structure
en milieu fermé. Par conséquent, on considererstéance d'un capot que I'on positionnera a
une hauteur suffisamment élevée par rapport a rlactate pour ne pas perturber son

comportement et I'imaginer en espace libre.

De plus, toujours dans un souci de réduction dysede calcul, les métallisations
sont considérées sans pertes. Ceci sera a pramdm@rgpte par la suite, lors de la connexion

des contributions passives et actives.

Considérant cela, la structure met en jeu un nggllae présentant pas moins de
150.000 éléments. La méthode utilisée au momentede travaux nécessitait un calcul
électromagnétique par point de fréquence. Ces lsadtunt réalisés par un supercalculateur a
IDRIS et nécessite un temps de calcul de plus @drejineures par point de fréquence. La
simulation électromagnétique a été effectuée sarhamde s'étendant de 2GHz a 20GHz. En
revanche, il est a noter que depuis cette étuddpdeiel est doté d'une méthode de
paramétrisation en fréquence permettant de réduisesignificativement les temps de calcul
puisque un seul calcul électromagnétique est nacesslans la bande de fréquence
considérée [2.10].
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La Figure 2-9 représente la demi-structure dessarédrois dimensions. Nous
mettons en évidence la présence des acces distribigrnes permettant I'excitation de drain
et de grille. Nous observons également le pont aetiant les acces externes de source. De
plus, deux acces localisés sont appliqués au sémente la structure : I'un entre le milieu du
doigt de grille et la référence de source et l@aatrtre le milieu du "doigt" de drain et la méme
référence de source. lls permettront de conneateoitribution active du transistor dans la

suite de notre étude.

Considérant le plan de symétrie, nous obtiendrare duin résultat sous forme de
matrice de parametres S a six acces : les deus dcxtéibués externes de drain et de grille et
les deux acces localisés grille-source et draimegogur chaque doigt de grille, soit quatre
acces localisés au total. Ce résultat pourra @ues traité sous forme de boite noire a six
acces dans I'environnement d'un logiciel de typmuiti

Acces Plan de
distribué symeétrie
de grille

Acces
distribué
de drain

| =

Figure 2-9 : demi-structure 3D du transistor 2x50um

3. Principe d'extraction d'un modele hybride

[2.23], [2.6], [2.7]

Plusieurs étapes sont nécessaires a I'obtentiomaaele hybride. Dans un premier
temps, nous allons étudier le principe de détertimnales éléments extrinséques. Par la suite,
nous verrons comment extraire le modeéle intrinseduecomposant puis le principe de
couplage des résultats électromagnétiques masandlla contribution des éléments parasites
et du schéma équivalent intrinséque modélisamnieportement actif du transistor.
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a/ Principe de détermination des éléments extrireseq

Nous avons vu dans la section [Chapitre 1 : I} due I'on a la possibilité d'extraire
directement un schéma équivalent en éléments $ésah I'aide d'un algorithme d'extraction
couplé a un algorithme d'optimisation. Or, nousosavque le schéma équivalent peut-étre
scindé en deux parties distinctes : les élémeritns@ques et les éléments extrinséeques
(Figure 2-10).

-------------------------------------------------

S

Figure 2—-10 : schéma équivalent d'un transistor HIEERIndé en une partie intrinseque et une partie
extrinseque

Les éléments extrinséques correspondent au compamtepassif du transistor, ils
représentent les accés du composant. Il est atmsilpe de déterminer de fagon rigoureuse
ces éléments a travers deux techniques que nauss alktailler ici, en considérant la partie
extrinseque comme une boite noire dont les acge®, @) seront connectés soit a des court-

circuits soit a des circuits ouverts, selon lesdttons.

i- Détermination des éléments extrinséques a paeirmesures
a froid (Vg=0V)

La détermination des éléments extrinséques estieepliis aisée par l'interprétation
des résultats de mesures a froid du composantffEf) éans ces conditions ou la tension
drain-source est nulle, le transistor se compddes a&omme un quadripble passif réciproque
(les parametres S en transmission sont égauxtretnisconductancexgest nulle). Alors, selon
les conditions de polarisation de grille, le schéémmivalent de la partie intrinseque du

transistor pourra étre simplifié.
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> 1520, Vg>V,

Dans le cas ou la tension grille-source est trgerseure a la tension de pincement,
la grille se trouve polarisée en direct. La résistadynamique de la jonction Schottky court-
circuite alors les réactances du composant, eamtila prédominance des éléments série
parasites et la négligence des capacités parasdeschéma du transistor est alors simplifie

car les acces 1, 2 et 3 sont court-circuités comemsontre la Figure 2—11.

-------------------------------------------------

S

Figure 2-11 : schéma equivalent d'un transistor REpMdur V=0V et V>V,

Nous déterminons alors les parametres impédanqgeatiripdle comme :

/'
Z.~FR+R+> +”kT+Ja(L+|_)

< 221=212= Rs+ gc

Tl

Z.~/R+R+R+idl*L,)
\_

avec Rc : résistance du canal (dépend des paranpélysiques du composant)

NKT - rgsistance de la diode Schottky

al, -

En conséquence, il est possible d'extraire lesuvsldes éléments parasites série a
partir des parametres impédance du transistorubrsst mesuré a froid et que la grille est

polarisée en direct : les résistances sont déduiéss parties réelles des parameétres Z
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(constantes en fonction de la fréquence) et lds seht déduites des parties imaginaires des
parametres Z (linéairement croissante en fonctoladréquence).

> 1520, V<<V,

Dans le cas maintenant ou la tension grille-soesteres inférieure a la tension de
pincement, la grille se trouve polarisée fortemamtinverse. La zone sous la grille est alors
dépeuplée et la conductance du canal s'annulealti jintrinséque du composant se résume

dans ce cas aux capacités de couplage inter-élestroomme le montre la Figure 2—-12.

-------------------------------------------------

partie intrinseque
Il

LA
Cgd, _l_

Cdso'l'

Figure 2—-12 : schema equivalent d'un transistor RENdur V=0V et Vy<<V,

Nous déterminons alors les parties imaginaires pi@meétres admittance du
quadripble pour des fréquences faibles (permettentnégliger l'influence des éléments

parasites série) comme :

/’
onfY, ie{ C,,*Cyg *Coa

oty oy JeC

ofY 16 Cpu*C o *Coa
K

En conséquence, si lI'on considére les valeurs dpeCCpd extraites du modele
électrigue obtenu par indépendance des élémenmissiques en fonction de la fréquence, il

bY

est possible d'extraire les valeurs des élémentasipes capacitifs a partir des parties
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imaginaires des parametres admittance du transistayu'il est mesuré a froid et que la grille
est fortement polarisée en inverse.

Cette méthode de détermination des éléments exries nécessite par conséquent

la connaissance de la résistance du canal dontneodsposons pas au sein de ces travaux.

ii- Détermination des éléments extrinséques a pade

simulations électromagnétiques

Une autre méthode permet de déterminer les éléneamrimséques du transistor :
cette méthode se base sur des simulations élegratiques de la structure métallique du
composant. Comme énoncé précédemment dans lars§ztib/ ], la structure dessinée en
trois dimensions inclue des acces localisés ingegn#le-source et drain-source sur chacun
des doigts de grille. Ces acces localisés ontlat®g sur chaque doigt, au milieu du pont, en
accord avec |'étude menée par Emmanuel LARIQUEcamscde ses travaux de thése [2.6]
sur l'importance du nombre et de la localisatios deces localisés. Il a montré que la
distribution des acces localisés sur les différedigyts est importante. Par contre, leur
distribution le long d'un méme doigt est inutileupales composants dont le développement
de grille est inférieur a la longueur d'onde (cé est vérifié dans notre cas) ; en effet,
'amélioration apportée est minime et ne semble ip&&ressante en comparaison a la

considérable augmentation du temps de calcul galeetla multiplication des acces.

Les résultats de la simulation électromagnétiques@Présentent donc sous la forme
d'une matrice de répartition a six acces. Cetteiceateprésente en fait la partie extrinseque
du schéma équivalent.

Par conséquent, si I'on applique des court-cirauits acces localisés de la matrice
électromagnétique, on se retrouve dans la configurades mesures a froid avec grille
polarisée en direct. Alors nous retrouvons les esgions de la matrice impédance vues
précédemment (Figure 2-13), mais sans les résetadacceés puisque la simulation

électromagnétique est réalisée sans tenir comptpattes métalliques.
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Figure 2—13 : expression des parties imaginairda detrice impédance lorsque les acces localisés d
la matrice électromagnétique sont court-circuités

Si lI'on applique maintenant des circuits ouverts aacés localisés de la matrice
électromagnétique, on se retrouve dans la configarales mesures a froid avec la grille
fortement polarisée en inverse. Nous retrouvonss d&s expressions des parties imaginaires
des parametres admittance vues précédemment (Rglg.

/—
éesm % Drr(YlJ): J Q{C pg+C gSo+ngoj

GS:I.i> -

e == oy oy, R-eC

Num=2 File="tigrou2x50_2a20.s6p"
Z=50 Ohm

| | 0tYF14{C.i*C Ca)

Figure 2—14 : expression des parties imaginairda detrice admittance lorsque les accés localisés
de la matrice électromagnétique sont en circuiteds

De ces méthodes de détermination des élémentasedries, nous obtenons donc les
valeurs des selfs d'acces et capacités de plohou® appeleronsgkm, Laem, Lsems Cog, Cod

ainsi que les valeurs des capacités de couplageétactrodes que nous noterong,CCqyqo et
CdsO

Dans la suite de notre étude, nous allons déterneneodéle hybride du transistor
2x50um de référence. La détermination des élénpntssites extrinseques passifs sera faite

par la méthode basée sur les simulations électnoétiggies que nous venons de voir.
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b/ Extraction d'un modéle intrinséque

A ce stade, nous avons donc défini un schéma édgquivan éléments localisés,
extrait des mesures, prenant en compte le compentegtobal du transistor, c'est-a-dire les
contributions active et passive. Par la suite, raemas obtenu de fagon rigoureuse les valeurs
des éléments parasites, traduisant la contribui@ssive, a l'aide de simulations
électromagnétiques km, Laem, Lsem, Cpgy Cod, Cgso Cgdao, Cusg). Nous voulons désormais
inclure ces éléments parasites obtenus par la uét@éectromagnétique dans le schéma
électrigue du transistor. Or, le modéle électriguend en compte les capacités de couplage
inter-électrodes sans les dissocier réellementc&@équent, on insert ces capacités parasites
en paralleles sur chaque électrode et on chercloptieniser le modele intrinseque du
transistor en fonction des éléments parasitessratduns le schéma global pour ne pas doubler
l'influence de ces capacités de couplage, commmdatre la Figure 2-15. Le but de
l'optimisation étant que le modele global présdntgours la méme matrice de répartition

pour que celle-ci soit égale aux mesures.

ngO
|1
1
G Lgem R JC% W R Lgew D
Cngj: A s Ry IcpdEM
CQSF B gmvgs‘ giot 1 CdsU
i C(‘:—

Figure 2—-15 : insertion des capacités de couplatge-électrode dans le schéma électrique et
optimisation des éléments intrinséques pour nelpabler I'effet de ces capacités

Aprés optimisation, ce modeéle représente doncnepcotement global du transistor,
incluant les contributions passive et active du gosant. La contribution active étant extraite
des mesures et la partie passive étant obtenuesiparations électromagnétiques des
métallisations du transistor. Ainsi, il est possille dissocier ces deux parties afin d'extraire
un modele intrinseque du transistor ; il suffitsdgprimer du modéle global tous les éléments

extrinseques pour obtenir le schéma intrinséquératsistor (sans oublier les résistances
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d'accés car rappelons que la simulation électrogtagre est réalisée sans pertes). La Figure
2-16 montre ce schéma intrinseque basé sur leggtéraptimisés et les résistances d'acces.

G R Cgldopt Rgdopt R D
D—A/‘i/j—{ | A ANN 0
Cgsopt Rdso%
gmoptv gs el
Riopt Cdsgz
RS
S

Figure 2—16 : schéma intrinséque du transistor Bageéléments optimisés et les résistances d'acceés

Nous avons donc d'une part le modéle équivalenng#que du transistor, duquel
nous pouvons en deéduire un modele élémentaire, 'aitrel part une simulation
électromagnétique de ce méme composant. Cherchaimgemant a coupler les deux pour
obtenir un modele hybride.

¢/ Modéle hybride par couplage circuit - électrom&gme

Nous cherchons ici a coupler les résultats de raulsition électromagnétique du
transistor avec le schéma équivalent intrinségquenabjuste au-dessus. Pour cela, rappelons
que la structure 3D simulée en électromagnétisraesndes acces localisés grille-source et
drain-source sur chacun des doigts de grille. Cesches localisés vont permettre la
connexion du schéma équivalent intrinseque. Or @geate intrinseque représente a lui seul la
globalité du comportement actif. Il nous faut datenir un modéle intrinséque unitaire a

connecter sur chaque acces localisé.

Si I'on représente le modéle intrinséque par saiceaadmittance [Yj;, lors de la
connexion a la matrice électromagnétique, les Nétezdintrinséques unitaires seront mis en
parallele les uns par rapport aux autres (FiguferR-Ainsi, leur matrice admittance [ini

seront mises en paralléle tel que :
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) Matrice S

électromagnétiqu

EAEANER

Figure 2—17 : mise en paralléele des N schémass#igues unitaires lors de la connexion avec la
matrice électromagnétique

Cette opération revient donc a multiplier par N\akeurs des éléments en série tels
que les résistances et a diviser par N les valdass éléments en parallele tels que les

capacités et la source de courant.

Nous venons d'exposer le principe d'extraction dhwdele hybride global par
couplage des résultats électriques et électromiagiest Nous allons maintenant appliquer

cette méthode au transistor 2x50um pris commea@férau cours de ces travaux de these.

4. Application au transistor 2x50um de référence modele

hybride global

Le transistor 2x50um a été pris comme composantétfrence pour les études
hybrides réalisées au cours de ces travaux de. tRaseffet, c'est le transistor de plus faible
développement disponible contractuellement et sangéie relativement simple permet des
simulations électromagnétiques plus aisées. De plest proche d'une cellule élémentaire
gue l'on retrouve dans les composants de plus graaitle ; cette caractéristique sera

intéressante dans la suite de notre étude.

a/ Modeéle électrique petit signal

Le modele électrique petit signal en éléments isésala été extrait précédemment.
Nous redonnons ici les valeurs des éléments igmuss et extrinséques obtenus concernant

la modélisation du transistor dé-embeddé (Tabled).2
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Eléments extrinseques
Rg(Q) | Lg(pH) | Cpg (fF) | Ra(Q) | La(pH) | Cpua (fF) | Rs(Q) | Ls(pH)
54 29,2 1,0 2,2 28,5 8,3 1,1 14,3

Eléments intrinseques

Cos(fF) | Ri(Q) | Coa(fF) | Rga(Q) | gm (MS) | ga(MS) | T(ps) | Cus(fF)
70,9 7,7 8,9 15,6 28,2 1,3 11 0,47

Tableau 2-3 : éléments du modéle dé-embeddé fugtél $lu transistor 2x50um pour un point de
polarisation de repos de 4gs3,5V, Vdg=24,5V, 1d$=25,3mA

b/ Extraction du modeéle hybride

L'analyse électromagnétique réalisée a été expgmeeéédemment. Nous avons donc
obtenu une matrice de paramétres S a six accex(és distribué de grille, un accés distribué
de drain et deux accés localisés grille-sourceraingource sur chaque doigt). De cette
simulation, nous allons dans un premier temps ddéter les éléments extrinséques du
composant pour en extraire ensuite un modéle puremiinseque. Nous établirons alors un
modele hybride. Une comparaison de ce modele aseankesures sera exposée afin de le

valider.

i- Détermination des éléments extrinséques

La méthode de détermination des €léments extriesefasée sur des simulations

électromagnétiques énoncée précédemment a etéuapku transistor 2x50um.

Par l'analyse des parametres impédance de la ematdactromagnétique, lorsque les
acces localisés de celle-ci sont court-circuitésisnavons pu déterminer les valeurs des selfs

d'accés (pour une fréquence centrale de 12GHz) :

L3E|\/|=13,1pH

LgEM:31,5pH

LdEM=3O,3pH
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Ensuite, par I'analyse des parametres admittanda deatrice électromagnétique,
lorsque les acces localisés de celle-ci sont euitiouvert, nous avons pu déterminer les

valeurs des capacités parasites (pour une fréquentele de 12GHz) :
Cyd0=6,8fF
CysatCpg=19, 7fF
CusotCpo=19, 7fF

Si I'on décide de fixer les valeurs dgg@t Gy aux valeurs déterminées lors de

I'extraction du modele électrique, soit 1,0fF &fB respectivement, nous obtenons alors :
Cqu=6,8fF
Cys0=18,7fF
Cys=11,41F

En ce qui concerne les résistances d'acces, raygeloe pour une économie de
temps de calcul, l'analyse électromagnétique nadppas en compte de pertes métalliques.
Par conséquent, nous considérerons les valeursetefians le modéle électrique, soit :

Ry=5,40

R4=2,2Q

R=1,1Q

Nous avons donc défini les valeurs des élémentaspes extrinseques passifs du
transistor a l'aide de la simulation électromagptiet du modéle électriqgue. Nous allons
maintenant supprimer ces éléments du modéle afaétrminer un modele intrinseque actif

du composant.

ii- Extraction du modele intrinséque
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Nous avons d'une part, un modele électrique, @'qudrt, les valeurs des éléments
extrinseques parasites. Or, le modéle électriqaadoen compte les capacités de couplage
inter-électrodes. Par consequent, il faut "sousttdes valeurs de ces capacitégoCCqso €t
Cydo, déterminées par la simulation électromagnétifaeir cela, on insére ces capacités en
paralléle sur les électrodes du modele électriquemyme vu précédemment sur la Figure 2—
15, et on cherche a optimiser les éléments inimsg afin de conserver les mémes
parameétres S globaux. Apres optimisation, nous noie les valeurs des éléments

intrinséques donnés dans le Tableau 2—4.

Eléments intrinseques

C t C dopt g t
(::;p Riopt (Q) (?F‘;p Rgdopt (Q) (r:(;)) Jaopt (MS)| T (pS) | Casopt (fF)
34,2 18,6 2,2 26,9 33,4 16,2 1,1 49,9

Tableau 2—4 : valeurs des éléments intrinsequesitéma électrique aprés insertion des capacités de
couplage inter-électrode et optimisation du schéma

Nous avons désormais d'une part, le modéle élaetiiigfrinséque et d'autre part, la
matrice €lectromagnétique des éléments paraditesffit donc de procéder au couplage des

deux pour obtenir le modéle hybride global.

iii- Couplage circuit — électromagnétisme et vatida du

modéele hybride

Afin de réaliser le couplage des simulations cireeli €électromagnétique, nous
devons connecter le modele aux acces localisés skeucture électromagnétique. Dans notre
étude, la structure présente quatre acces locatisggspondant a un acces grille-source et un
acces drain-source sur chaque doigt du transBtorconséquent, deux modéles intrinseques

unitaires sont nécessaires.

La matrice admittance du modéle intrinséque umitagprésente donc la matrice

admittance du modéle intrinseque global divisédearx :

[Y.lintuni:% avec N=2
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Par conséquent, les éléments série sont doublés ééments paralléles sont divisés
de moitié. Le Tableau 2-5 donne les valeurs demeadiés intrinséques et des résistances

d'accés du modéle intrinseque unitaire.

Résistances d'acces
Rguni (Q) Rauni (Q) Rsuni (Q)
10,8 4.4 2,2

Eléments intrinseques

Cysuni Cyduni Omuni Cadsuni
Riuni (Q Rgauni (Q i(mS)| T (ps

(fF) iuni ( ) (fF) gduni ( ) (mS) Oduni ( ) (p ) (fF)

17,1 37,3 11 53,8 16,7 8,1 1,1 25,(

Tableau 2-5 : valeurs de éléments intrinséquesstasistances d'acces du modéle intrinséque
unitaire d'un doigt de 50um

Nous pouvons ainsi connecter ces modeéles intrireseguitaires aux acces localisés
de la matrice électromagnétique tel que le mordréigure 2-18. Ce modele tient donc
compte des éléments parasites a travers la matigotromagnétique et du comportement
intrinseque traduit par le schéma électrique is&que unitaire. La Figure 2—19 montre la
comparaison des parameétres S mesurés du trard&opnm et des paramétres S obtenus par
la simulation de ce modele hybride. Nous pouvonseoker une bonne concordance de ces

résultats permettant de valider notre approcheidgbr
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Figure 2—18 : schéma de simulation du modele hglgtidtransistor 2x50um par connexion des
modeles intrinseques unitaires aux acces localiséa matrice électromagnétique
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Figure 2-19 : comparaison en module et phase dampéres S mesurés du transistor 2x50pum
(pointillés) et des parameétres S obtenus par lalatiion du modéle hybride (ligne continue)

Nous venons de voir que l'approche hybride de laléligation d'un transistor

permettait de clairement différencier les effetgifacintrinseques des effets passifs

extrinseques. Si I'on considere difféerents compissdmne méme technologie, cette approche

nous permet alors d'anticiper les effets de lagasttrinséque sur le comportement global et

éventuellement d'optimiser la structure sans av@iours a l'expérimentation ou tout du
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moins en la minimisant. Nous allons donc utilisette méthode hybride pour anticiper le
comportement général de différents transistorsedasir la méme technologie GaN que le

transistor 2x50 um que nous venons d'étudier.

Ill - Application de I'approche hybride a difféerentes

analyses

Nous venons d'exposer une méthode de détermirdgiomodele hybride, mettant en
jeu le couplage d'un circuit équivalent électriqueement intrinséque et d'une matrice S
électromagnétique. Cette approche est applicabksaransistors plus larges ou de topologie
différente. Nous allons tout d'abord identifier uoelule élémentaire nous permettant de
simplifier les simulations. Nous verrons ensuitesil@ulation d'un transistor 8x50um. Nous
réaliserons par la suite différentes comparaisenwplologies et de montages, répondant aux

taches contractuelles incombant au laboratoird REOM.

1. Extraction d'une cellule élémentaire

a/ Définition de la cellule élémentaire

En analysant quelque peu les différents composantire disposition dans le cadre
du contrat, nous avons pu constater qu'il exigtagt cellule élémentaire qui se répétait au sein
d'un méme composant ainsi que d'un composant téel'dette cellule élémentaire présente
d'ailleurs une géomeétrie trés proche de la stractlur 2x50um que nous venons d'étudier
comme le montre la Figure 2—20 ; on peut repéremgustructure a deux doigts de 50um se
répéte quatre fois afin de former la zone activm dtansistor 8x50um. Cette cellule a deux
doigts est identique a la zone active du trans&t®Oum étudié précédemment. Nous avons

pu repérer cette méme cellule élémentaire au Saurtrds transistors.

Par conséquent, si I'on réalise un modéle hybreleatte cellule élémentaire, on
pourra alors le chainer et seules les métallisatiexternes des structures devront étre
simulées. Il sera ainsi possible d'obtenir le medsibride de divers composants en couplant
leur matrice électromagnétique externe a X mod@jesides de la cellule élémentaire. Cette
approche n'est valable que si la topologie intgose du composant de plus fort

développement est la méme que celle de la cellahaentaire, a savoir méme gate-pitch et
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méme longueur de grille par exemple. En revanchéa $sechnologie est stable, on peut
envisager d'appliquer des regles de scaling et éieisdre cette étude a tout composant.

Figure 2—-20 : mise en évidence de la présence dalhde élémentaire de deux doigts de 50um
répétée quatre fois au sein d'un transistor 8x50um

b/ Modéle intrinségue unitaire de la cellule élétmen

Le modele intrinseque unitaire de cette cellulenélétaire est en fait le méme que
celui du transistor 2x50um complet puisqu'il s'algihs les deux cas du modeéle d'un doigt de
50um de large, présentant la méme géométrie e€tearenvironnement proche. Le Tableau
2—6 rappelle les valeurs des éléments intrinseques que des résistances d'acces de ce

modéle intrinseque unitaire.

Résistances d'acces

Rguni (Q) Rduni (Q) Rsuni (Q)
10,8 4.4 2,2

Eléments intrinseques

Cgsuni R (Q) nguni R . (Q) Omuni ' (mS) 'l'( S) Cdsuni
(fF) iuni (fF) gduni (mS) Oduni p (fF)
171 37,3 11 53,8 16,7 8,1 11 25,0

Tableau 2-6 : valeurs des éléments intrinsequassetésistances d'acces du modéle intrinseque
unitaire de la cellule élémentaire

_86_



Chapitre 2 : Analyse hybride de transistors HEM&s gouplage de simulations circuit et électromagmé

¢/ Simulation électromagnétique de la cellule éldtaiee

La cellule élémentaire que montre la Figure 2—2@espond en fait a la zone active
du transistor 2x50um étudié plus tot, excepté s dellules élémentaires extérieures
prennent en compte l'un des pads de source (F222) . |l est donc nécessaire de conserver
ces pads externes de source et de pouvoir lesdévesiu les ignorer lors de la simulation de

la matrice électromagnétique résultat.

Figure 2-21 : les cellules élémentaires extériecoasprennent le pad de source alors que les cellule
élémentaires intérieures ne considére que la zctheea

Par conséquent, la structure du 2x50um étudiéegedament a été modifiée pour
répondre a cette demande. La Figure 2—22 montie metivelle structure segmentée. On peut
en effet voir qu'un pavé de métallisation a ét@supe afin de permettre l'isolation de la zone
active. En revanche, le pad de source externeoasecvé. Entre la zone active et ce pad, on
insert des acces localisés qui permettront de déresi ou d'ignorer le pad selon si on les

laisse en court-circuit ou en circuit ouvert.
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Figure 2—22 : demi-structure 3D simulée en élecagmétisme pour obtenir le modele hybride de la
cellule élémentaire

Nous avons cherché a vérifier que l'insertion @&adocalisés au sein de la structure
ne modifiait pas le comportement de celle-ci maissaque la suppression d'un pave de
métallisation ne perturbait pas la réponse derlectstre. Nous pouvons voir en effet que la
suppression de ce pavé de métallisation entraifieraation d'une capacité entre les plans
verticaux de la zone active et du pad de souraetseuvant en vis-a-vis. Dans un premier

temps, nous avons calculé de facon théorique &uvale la capacité créée :

_gogrs i s .
- | avec g : permittivité du vide =8,85.18 F/m
€ . permittivité relative de l'air =1
S : surface des électrodes =40x10=400 pum?
L : distance entre les électrodes =32 um
C=1,1.10°F

Une si faible valeur de capacité ne devrait pasugser le comportement de la
structure. Afin de le confirmer, dans un deuxieerags une comparaison a été realisée entre

les trois structures que montre la Figure 2—23/aisa

- la structure 3D globale du transistor 2x50um éypdécédemment ;
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- la structure segmentée afin d'isoler la zonevactiu composant, présentant un

acces localisé entre la zone active et le pad deso

- la structure segmentée afin d'isoler la zonevaatiu composant, présentant trois

acces localisés répartis entre la zone activepdede source.

Figure 2—23 : (a) structure globale du transisi&@Oim ; (b) structure segmentée présentant un acces
localisé pour le pad de source ; (c) structure segge présentant trois acces localisés pour lelpad
source

De ces trois analyses, nous avons obtenu des gwmilie paramétres S que nous
avons considéré comme des boites noires a six poiitsports et douze ports respectivement
pour les trois configurations (a), (b) et (c). Langlation électrique de ces matrices
électromagnétiques a été réalisée sans modéleighechctif, ce qui nous permet d'observer
la différence des comportements électromagnétiqueessifs de ces structures. Les acceés
localisés sur les doigts de grille sont donc restésircuit ouvert et les accés localisés entre la
zone active et les pads de source sont mis en-ciocuit, de sorte que les pads soient pris en
compte. La Figure 2—24 montre la comparaison desnpetres S de ces trois simulations sur

la bande de fréquence 2-20GHz.
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Figure 2—24 : comparaison en module et phase dampé&res S des structures (a) en tirets courts, (b)
en ligne continue claire et (c) en ligne continoecée
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Nous pouvons observer que la différence entreréés $tructures est minime. Nous
considérerons donc que la suppression d'un pav@dlallisation ainsi que l'insertion des
acces localisés ne perturbent pas la réponseategnétique de la structure. Dans la suite de
cette étude, nous prendrons en compte la strupnésentant trois acces localisés entre la

zone active et le pad de source.

d/ Modele hybride de la cellule élémentaire

Pour obtenir le modele hybride de la cellule éléwies, il suffit donc de connecter
la matrice électromagnétique de la cellule (stm&c{ig)) au modéle intrinseque unitaire d'un
doigt de 50um. La Figure 2—25 expose le schémaadatieha hybride de la cellule élémentaire.
Les acces localisés entre la zone active et lelpaburce seront soit en circuit ouvert pour ne

pas considérer le pad de source, soit en counitcpour le considérer, selon les applications.

E
—l 3
—
T T T moditranEZXSOi ajl_1ltrlseq_unitR
— X1
+ Term —
Terml :Sem—e
Num=1 ) et 1f—ap
Z=50 Ohm
P —
= + Term R
Term2 Flle T2x50 _3SS_ecl_2a20.s12 ]
Num=2 ]
Z=50 Ohm —
1 mod_trar E 2x50]ajl_1trlseq_unitR
- X2

Figure 2-25 : schéma de simulation du modele hglatala cellule élémentaire

Afin de valider cette approche de cellule élémeatanous avons effectué la
comparaison entre les résultats de mesure du stan@x50um et la simulation du modele
hybride de la cellule élémentaire dont les accesli®és entre la zone active et le pad de
source sont en court-circuit. Théoriquement, esddmypothése faite au-dessus établissant la
non-influence des acces localisés, ces résultatsidat donc étre proches puisque le modeéle
hybride global du transistor a été précédemmenté&adur les mesures. La Figure 2—-26
montre ces résultats comparatifs. On peut obsemerfaible dispersion des résultats et donc

valider le modéle hybride de la cellule élémentaire
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Figure 2—-26 : comparaison en module et phase dampéres S mesurés du transistor 2x50um
(pointillés) et ceux du modéle hybride de la cellélémentaire avec les acceés localisés entre & zon
active et le pad de source en court-circuit (ligaetinue)

e/ Simulation d'un composant de fort développemantcouplage de

cellules élémentaires

Nous avons défini le modele hybride de la cellléenentaire décrite précédemment.
Nous cherchons maintenant a obtenir le modele #gbrd'un composant de fort
développement par chainage de cellules élémentaitside qui suit a été menée sur un
transistor 8x50um. De plus, des mesures de caistiiaes I(V) et de paramétres S sur une
bande de 2 a 40 GHz ont été réalisées ; elles peomede comparer la simulation aux

mesures pour une validation de cette approcheh@dnage de cellules élémentaires.

Afin de minimiser les simulations électromagnétigl8D, le modéle hybride du
composant de large développement a été réaliséutigpian proche de la zone active, comme
le montre la Figure 2-27. Par conséquent, une aiionl électromagnétique des lignes

d'accés coplanaires a été réalisée afin de lesttaine" aux résultats de mesure obtenus.

Ainsi, nous cherchons a modeéliser la zone activéralsistor 8x50um, représentée
par quatre cellules élémentaires dont les deuxmds prennent en compte le pad de source.
Par conséquent, aucune simulation électromagnésiugest nécessaire puisqu'il nous suffit

de chainer quatre modeles hybrides de cellulesegltines tel que le montre la Figure 2—-28.
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Plan de modélisation

\ Plan de mesur/

Figure 2—27 : localisation du plan de mesures (gspointes) et du plan de modélisation du
transistor 8x50um

Acces de
grille | P
Schématise
Son 1] [ T : le pont & air
Modele - . ol 1=
hybride Er ! e e
d'une
cellule
élémentaire o @_ s
™ ' o= . Acces de
= | | drain

Figure 2-28 : schéma de simulation circuit d'ungistor 8x50um par chainage de modéles hybrides
de cellules élémentaires de 2 doigts

On observe sur le schéma de la Figure 2-28 lamrésge quatre modeéles hybrides
de cellules élémentaires :

- deux, au centre, dont les acces localisés emtzerie active et le pad de source sont

connectés aux méme acces localisés de la celligmgpmatérialisant ainsi le pont a air ;
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prendre en compte le pad de source.

- deux, aux extrémités, dont les acces localisésrees sont court-circuités afin de

La Figure 2—29 montre les parametres mesurés ce@s\gaix parametres S obtenus

par simulation du modéle de la figure précédengs. lésultats sont donnés sur une bande de

fréequence de 2 a 40 GHz. Nous pouvons observebaonee concordance des parametres en

transmission ainsi que sur le TOS de sortie. Patrepun décalage important subsiste sur le

TOS d'entrée.
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Figure 2—-29 : comparaison en module et phase dampéres S mesurés (pointillés) et des parametres
S obtenus par simulation du modeéle par chainageltides élémentaires (ligne continue)

Le pont de source est un pont a air qui enjambddagts de grille deux a deux puis

revient se connecter a un pad métallique situdessmbstrat (Figure 2—30). Or, seuls les pads

de source externes sont réellement reliés a lagr@sstrique, le pont ne présente pas d'autre

retour a la masse physique tout le long du composaette longueur de métallisation

représentée par le pont peut étre vue comme une iiggtallique, au sein de laquelle peut se

produire un effet de propagation du signal, dangerzas, de la référence de masse.
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Figure 2-30 : schéma en coupe d'un transistor ftaigjts présentant la topologie du pont de source

Afin de vérifier la présence de cet effet de pr@ay et son importance, une
simulation circuit telle que la précédente a étllisée en ajoutant simplement une masse
réelle sur les connecteurs représentant le pornt. d.a Figure 2—31 montre le schéma de
principe de cette simulation. On peut observerrésgnce des masses idéales implémentées
sur chaque connecteur qui représente en fait lenpatdllique sur le substrat, sur lequel le
pont vient se "poser” entre deux paires de doigtgrdle. Nous imposons donc un potentiel
nul tout au long du pont, ou tout du moins toutdeax doigts de grille.
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Figure 2-31 : schéma de simulation circuit d'ungistor 8x50um par chainage de modéles hybrides
de cellules élémentaires de 2 doigts avec implamntate masse physique sur chaque connecteur inter-
cellule matérialisant le pont de source

_94_



Chapitre 2 : Analyse hybride de transistors HEM&s gouplage de simulations circuit et électromagmé

Les résultats de cette simulation sont donnés asWidure 2—32 sur la bande de
fréquence 2-40GHz. Nous pouvons voir une différasmeséquente entre les paramétres S du
modele avec ou sans la masse réelle le long du pont donc un effet de propagation le
long du pont, entrainant un potentiel de massenérdans la partie centrale du composant.
Cette influence sera d'autant plus importante guérdnsistor présentera une zone active

longue, c'est-a-dire avec un nombre de doigts saais
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Figure 2—32 : comparaison en module et phase dampéres S mesurés (pointillés) d'un transistor
8x50um paralléle avec les paramétres S simulésadi¢le hybride (ligne claire) et du modele hybride
avec des références de masse physique le longndifligme foncée)

La comparaison mesures / modéle réalisée précédetmmes autorise a valider
notre approche de chainage de modéles hybrideslidées élémentaires. Nous allons donc
appliguer cette méthode de modélisation a diff@erbpologies de transistor et différents

montages.

2. Topologies distribuée / parallele

A l'aide de la méthode de chainage de modéles atémes, nous cherchons a
modéliser deux topologies de transistors disposibtintractuellement afin de les comparer.
Les deux composants considérés sont des transidmrgéveloppement 12x75um, de

topologie distribuée pour l'un, paralléle pourttau

Des mesures de caractéristiques (V) et de paramé® d'un transistor de
développement 12x75um en topologie distribuée thréalisées a ''RCOM sur une bande
allant de 2 a 40GHz. Une comparaison mesures / lequiirra donc étre effectuée. Cette
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topologie est également appelée "fishbone" en maik®d sa ressemblance avec une aréte de
poisson.

En ce qui concerne le transistor en topologie fidealdes mesures de paramétres S

d'un transistor de développement 8x75um ont ét&sééa a I''RCOM, permettant de dériver

le modeéle intrinseque unitaire d'un doigt (voirtgect[a/ ]).

La Figure 2—-33 montre les schémas des transistodédeloppement 12x75um en
topologie distribuée et paralléle. Nous pouvons gaiil est indispensable de déterminer des
modeles intrinséques unitaires différents pourdiesx topologies car la géométrie de la zone

active differe, principalement due a la géométtigodnt a air.

(b)

Figure 2—33 : schéma de transistors de développet@ei5um distribué (a) et parallele (b) ne
prenant pas en compte le pont a air

a/ Modéles intrinségues unitaires

Afin de simplifier les simulations électromagnégguen nombre et en complexité,
seules les structures extrinseques des composanttéodessinées et simulées. De plus, la
zone active a été modélisée par le chainage de lesoééctriques d'un doigt de 75um
obtenus par scaling des modeles déduits des medergansistors multidoigts ; le modéle
intrinséque unitaire d'un doigt de 75um en topa@adjstribuée a été déterminé par scaling
d'un 12x75um distribué, le modéle intrinseque ungita'un doigt de 75um en topologie
paralléle a été déterminé par scaling d'un 8x75graligle.

Dans la méthode de chainage décrite précédemrentnk active était représentée
par le couplage d'une simulation électromagnétiguedu modéle électrique d'un doigt

unitaire. Par contre, ici, la zone active sera iteariquement par un modele électrique
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prenant en compte l'effet actif d'un doigt ainsie gleffet passif et son environnement
métallique direct ; c'est a dire que la contriboitpassive des métallisations de la zone active
n'‘est pas déterminée par simulation électromagmetinpais elle est déduite du modéle

électrigue permettant un gain en temps de desdm steucture ainsi qu'en temps de calcul.

i- Modéle intrinseque unitaire d'un doigt de 75umtepologie

distribuée

Des mesures de caractéristiques 1(V) et de param&d'un 12x75um en topologie
distribuée ont été réalisées sur le banc de meputsées a Brive. De ces mesures, un modele
équivalent petit signal a été déterminé pour unntpae polarisation de (Vgs6V ;
Vds=22.2V ; 1d$=304mA). Les valeurs des éléments intrinséquesxiinseques de ce

modeéle sont données dans le Tableau 2—-7.

Eléments extrinseques
Rg(Q) | Lg(pH) | Cpg (fF) | Ra(Q) | La(pH) | Cpa (fF) | Rs(Q) | Ls(pH)
0,40 68,2 182,1 0,65 135,6 199,( 0,39 0,6

Eléments intrinseques

Cos(fF) | Ri(Q) | Coa(fF) | Rga(Q) | gm (MS) | ga(MS) | T(ps) | Cus(fF)
960,0 0,8 105,6 9,0 246,7 16,9 16 776)4

Tableau 2-7 : éléments du modéle petit signalahststor 12x75um distribué pour un point de
polarisation de Vgs-6V, Vds=22,2V, I[d$=304mA

Si I'on ne prend pas en compte les éléments eatyires de ce modeéle, on obtient
alors le modéle de la zone active du composant. &tenir le modeéle intrinseque unitaire, il

suffit de dériver le modele d'un doigt en considéraomme vu section [l - 3. ¢/ ] que :

[Y.lintuni:% avec N=12

Par conséquent, nous obtenons les valeurs des ré&rda modéle intrinséque
unitaire d'un doigt de 75um énoncées dans le Tal#le8. Notons qu'une fois de plus, nous
conservons les résistances d'accés dans le madtdeaicar la simulation électromagnétique
de la structure extrinséque ne prend pas en colepigertes métalliques pour des raisons de

temps de calcul.
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Résistances d'acces

Rguni (Q) Rduni (Q) Rsuni (Q)
4,8 7,8 4,6

Eléments intrinseques

Cysuni Cyduni Omuni Cadsuni
Riuni (Q Rgauni (Q i(mS)| T (ps

(fF) iuni ( ) (fF) gduni ( ) (mS) Oduni ( ) (p ) (fF)

80,0 10,0 8,8 107,5 20,6 1,4 1,1 64,7

Tableau 2-8 : éléments du modéle équivalent irégue d'un doigt de 75um en topologie distribuée

En se basant sur la méthode de chainage de modelespouvons alors coupler la

simulation électromagnétique de la structure eetaux modeles unitaires d'un doigt.

ii- Modéle intrinségue unitaire d'un doigt de 75iemtopologie
paralléle

De la méme facon que pour le modéle intrinséquea@id'un doigt de 75um en
topologie distribuée, nous allons déduire le mod#kinséque unitaire d'un doigt de 75um en
topologie paralléle a partir du modele électrigndransistor de développement 8x75um
mesuré a Brive. Les valeurs des éléments intrireegti extrinseques du modéle équivalent
petit signal sont données dans le Tableau 2-9 gRorant les éléments extrinseques et en
appliguant la régle de scaling vue précédemments mubtenons le modéle intrinséque
unitaire d'un doigt de 75um en topologie parallétt les valeurs des éléments sont données
dans le Tableau 2-10.

Eléments extrinséques

Ry(Q) | Lg(pPH) | Cpg(fF) | Ra(Q) | La(pH) | Cpa (fF) | Rs(Q) | Ls(pH)
1,7 47,1 94,5 0,8 63,2 116,5 0,3 11,6

Eléments intrinseques

Cos(fF) | Ri(Q) | Coa(fF) | Rga(Q) | gm (MS) | ga(MS) | T(ps) | Cus(fF)
396,3 0,1 78,0 2,1 145,5 11,7 1,0 59,1

Tableau 2-9 : éléments du modéle petit signal ahststor 12x75um parallele pour un point de
polarisation instantané de gV, Vds=20V, Ids=228mA
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Résistances d'acces
Rguni (Q) Rduni (Q) Rsuni (Q)
13,6 6,4 2.4

Eléments intrinseques

Cysuni Cyduni Omuni Cadsuni
Riuni (Q Rgauni (Q i(mS)| T (ps

(fF) iuni ( ) (fF) gduni ( ) (mS) Oduni ( ) (p ) (fF)

49,5 0,8 9,8 16,8 18,2 15 0,99 7,4

Tableau 2-10 : éléments du modéle équivalent sg&goe d'un doigt de 75um en topologie paralléle

b/ Modéle hybride du 12x75um distribué

i- Simulation électromagnétique

La structure d'un 12x75um en topologie distribuadéadessinée pour étre simulée
en électromagnétisme. Seules les métallisationsrred ont été prises en compte ; la zone
active sera représentée par les modéles électritueslioigt et son environnement métallique
proche, connectés par l'intermédiaire d'accésit@smimplémentés sur la structure dessinée.

La Figure 2-34 montre le transistor en deux dinmmrssi vu du dessus. Nous
observons la distribution des doigts de grille daque coté d'une ligne d'accés commune.
Cette topologie est dénommée "distribuée”, ou encfishbone". Dans le cas de cette
topologie, le pont de source dépend de deux diraessEn effet, le pont prend contact sur un
pavé meétallique tous les deux doigts de grille nei@mbe également les accés de drain
situés de chaque coté de l'aréte de grille. Cet dfftribué du pont est a prendre en compte

dans la simulation.

De plus, considérant qu'il n'y a pas de discontisudans la direction verticale z,
nous pouvons mettre en évidence la présence damda symétrie, coupant les accés de
grille et de drain en leur milieu. L'algorithme dsolution de calculs électromagnétiques 3D
prenant en compte les conditions de symétrie, pousons donc ne dessiner que la moitié de
la structure. La Figure 2—35 montre la demi-strietsimulée. La simulation a été effectuée
sur une bande de fréquence de 2 a 20GHz.
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Figure 2-34 : transistor 12x75um distribué vu dssde

Figure 2—35 : demi-structure 3D du transistor 12uvisdistribué

Nous pouvons observer la présence d'un plan nggtaltonnecté a I'acces de source
externe et "surplombant” la ligne d'acces de deaume partie de la zone active. Cette surface
matérialise la présence du pont a air et s'aveeel@tréférence de masse des acces localisés
implantés. En effet, des accés localisés ont &érés sur la structure a lI'emplacement de
chaque doigt de grille ainsi qu'a I'emplacementlique "doigt" de drain, commun a deux
doigts de grille. La structure présente donc uresatistribué externe de grille, un acces
distribué externe de drain, douze accés localisfig-gource et six acces localisés drain-
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source. La simulation électromagnétique donne doncésultat sous forme de matrice de

parametres S que l'on matérialise par une boite aoringt acces.

A partir de cette matrice électromagnétique, nomdons observer la présence d'un
éventuel décalage en phase du signal lors de swodirs" au sein du composant. Pour cela,
une rapide et simple simulation circuit de la nt&triS permet de mettre en évidence le
déphasage présent entre les accés de grille eagestlon le doigt de grille "emprunté” par
le signal (Figure 2—36). Nous pouvons observer éralhge maximum inférieur & 10 degrés
entre les accés externes de grille et de drainaeteHréquence, ce qui nous laisse penser a

une faible influence sur la recombinaison en puissalu signal de sortie.

phase(S(4,1))+phase(S(2,4))
phase(S(3,1))+phase(S(2,3))

freq, GHz

Figure 2-36 : déphasage total entre les acce fieta structure selon le chemin considéré

ii- Couplage circuit — électromagnétisme

Nous voulons déterminer le modele hybride de cesistor de développement
12x75um de topologie distribuée. Pour cela, noamgawéja déterminé le modeéle intrinseque
unitaire d'un doigt de 75um ainsi que la matrieztbmagnétique de la structure externe. Le
couplage des deux simulations se fait donc a l'afde simulateur circuit, par simple
connexion du modele électrique a la matrice életignétique par l'intermédiaire des acces

localisés implémentés dans la structure.

La Figure 2—-37 montre le schéma de simulation ddeteohybride. Nous pouvons
voir la "boite noire" représentant la matrice él@tiagnétique au centre et douze modeles

électriques d'un doigt. Les deux premiers portdadmatrice S sont les acces distribués de
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grille et de drain connectés chacun a un port danpetres S, et les autres ports sont les acces
localisés de grille-source et drain-source, cordsechacun a un modéle électrique d'un doigt.
Nous pouvons remarquer que chaque port drain-saleda matrice S est commun a deux
acces drain du modele électrique, puisque un diegtirain est commun a deux doigts de

grille.

11—
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Figure 2—37 : schéma de simulation du modele hglaidtransistor 12x75um distribué par connexion
des modéles intrinséques unitaires aux acces $ésatie la matrice électromagnétique

La simulation couplée a été realisée sur la bamd&édjuence 2-20GHz. La Figure

2—-38 montre les parameétres S obtenus par la sionldii modele hybride vu au-dessus.
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Figure 2-38 : module et phase des parameétres Susbpar la simulation du modéle hybride d'un
transistor 12x75um en topologie distribuée
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iii- Validation par comparaison mesures / modeéle

Comme mentionné précedemment, des mesures densestina ont été effectuées a
I''RCOM sur la bande de fréquence 2-40GHz. Nousvpns par conséguent comparer les
résultats de simulation du modéle hybride aveadssltats de mesures ; cette comparaison
est donnée dans la Figure 2—-39. Nous pouvons asene tres bonne concordance des
résultats en modules et en phase. Ce qui nous pdanealider notre approche de couplage
entre la simulation électromagnétique de la strecexterne et les modeéles électriques d'un

doigt et son environnement.

S12 S21

\esures_fish_12x75..5(2,1))
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Figure 2—-39 : comparaison en module et phase dampéres S mesurés (pointillés) et des parametres
S obtenus par simulation du modele hybride (ligm&tiaue) d'un transistor 12x75um en topologie
distribuée

Cette méthode va donc étre appliquée a la modélisatun transistor de méme

développement mais en topologie parallele.

c/ Modéle hybride du 12x75um paralléle

i- Simulation électromagnétique

La structure d'un transistor 12x75um en topologiaitele a été dessinée afin d'étre
simulée en électromagnétisme. Tout comme le céiétdde de la topologie distribuée, seules
les métallisations externes sont prises en compgg|pe la zone active sera représentée par le

chainage des modeéles électriques d'un doigt.

La Figure 2—-40 montre la structure en deux dimerssicvue du dessus. Nous
pouvons observer la position des doigts, égalentistdants les uns des autres, en paralléle sur

un acces de grille de la forme d'un taper. Sachaiitn'y a pas de discontinuités selon l'axe
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verticale des z, nous pouvons également noterdsepce d'un plan de symétrie. Ceci nous
permet de dessiner et calculer la demi-structurguement en électromagnétisme, entrainant

un gain en temps de calcul.

Figure 2—40 : transistor 12x75um paralléle vu dssde

La demi-structure simulée est présentée sur lar&igud4l. Nous pouvons observer
un plan métallique relié a l'acces de source eatetrqui passe au-dessus de la zone active.
Ce plan métallique représente le pont a air du cmapt et s'impose comme la référence de
masse des acces localisés grille-source et draitesansérés dans la structure. En effet, des
acces localisés ont été appliqués au niveau daieldmjgt de grille ainsi qu'a chaque doigt de
drain. La structure présente donc un total de 2@sac un acces distribué de grille, un accés

distribué de drain, 12 acceés localisés grille-sewtc6 accés localisés drain-source.

Figure 2—41 : demi-structure 3D du transistor 12uv5aralléle
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La simulation électromagnétique de cette struatoes permet d'obtenir une matrice
de parametres S exploitable a l'aide d'un simulatéwcuit. Nous pouvons observer le
comportement passif de ce transistor. En effetspaple observation de cette structure, nous
pouvons imaginer la présence d'un certain déphadagggnal présenté a chacun des doigts
de grille du composant. De plus, ce déphasageoesié par le taper de drain étant donné que
le doigt de grille le plus excentré correspond aigtdde drain également le plus excentré.
Nous pouvons alors imaginer une influence certaunela recombinaison en puissance du

signal de sortie.

Une simulation circuit rapide et simple de la neriélectromagnétique met en
évidence le décalage de phase total entre les agt&mes de grille et de drain du composant
selon le doigts "emprunté" par le signal (Figurd2- Nous pouvons observer un décalage
maximum de 32 degrés entre un doigt extérieur etlaigt central en haut de bande. Ce

décalge peut avoir une grande importance sur tambmaison du signal en sortie de drain.

180

lOOy‘{{I‘{NNNN{I{N{T

@

Figure 2—42 : déphasage total entre les acce? fieta structure selon le chemin considéré

ii- Couplage circuit — électromagnétisme

A l'aide d'un simulateur circuit, nous pouvons dende modeéle hybride de ce
transistor en topologie distribuée. En effet, ndisposons du modéle intrinseque unitaire d'un
doigt de 75um en topologie parallele ainsi que demnlatrice électromagnétique des
métallisations externes de ce composant. Ainsioleplage peut se faire simplement par
connexion de ces modeéles unitaires aux acces $ésatie la matrice. La Figure 2—43 expose
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le schéma de simulation de ce modele hybride. hesnpétres S résultants de cette simulation

hybride sont donnés dans la Figure 2—44.
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Figure 2-43 : schéma de simulation du modéle hghtidtransistor 12x75um paralléle par connexion
des modéles intrinséques unitaires aux acces $ésatie la matrice électromagnétique
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Figure 2—44 : module et phase des paramétres Susbpar la simulation du modele hybride d'un

transistor 12x75um en topologie paralléle

d/ Comparaison des topologies distribuée et péeallé

Des modeles hybrides sont désormais disponibles lpsutopologies distribuée et
paralléle de développement 12x75um. Le modele ahsistor en topologie distribuée a pu
étre comparé a des mesures réalisées a I''RCOMigume 2—45 montre la comparaison des

parameétres S et du gain maximum obtenus par simolates modéles hybrides de ces

composants sur une bande de fréquence de 2 a 20GHz.
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Nous pouvons observer une différence certaine desrgparametres S de ces deux

topologies. Le gain maximum montre une cassure ezoant le composant en topologie

parallele. Ce phénoméne correspond a un changeseelat valeur du facteur de Rollet K

traduisant une stabilité conditionnelle de la gtitee En revanche, les simulations montrent

un gain maximum sans cassure pour la structuregikdiée. Rappelons également une

différence majeure observée sur le déphasage lestrélectrodes de grille et de drain, plus

important sur la topologie paralléle, conduisanirarecombinaison de la puissance plus

délicate.
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Figure 2—-45 : comparaison en module et phase dampéres S et du gain maximum obtenus par
simulation des modéles hybrides des transistorg32m en topologie paralléle (pointillés) et

distribuée (ligne continue)

3. Topologies coplanaire / microstrip

Nous cherchons maintenant a réaliser une comparaigo deux topologies de

transistors correspondant a des excitations difféee Il s'agit des topologies coplanaire et
microstrip. La premiére est la topologie disponibntractuellement. La seconde n'est pas

actuellement disponible car elle nécessite lagé@atin de trous métallisés permettant le retour

a la masse au niveau du plan métallique situé lecsigbstrat. Or, la réalisation de ces vias est

trés délicate et reste a maitriser concernantubstiats de carbure de silicium. Néanmoins,

une structure d'accés microstrip a été dessingienatée en hybride.

Les topologies coplanaire et microstrip se difféfent par la configuration de leurs

acces et le retour a la masse. En effet, dans rifigaoation coplanaire, les acces sont
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constitués d'une ligne de transmission, suppoxigiual, et de deux métallisations de part et
d'autre représentant la masse. Dans la configarati@rostrip, les accés ne comportent
qu'une ligne de transmission car le retour a lasma®e fait par l'intermédiaire d'un trou
métallisé relié a la surface inférieure du subsattrou métallisé peut étre un trou, de forme

souvent conique, dont les parois sont métallisédsen un trou rempli de métal.

Le transistor de référence considéré pour cettdysmaest un composant de
développement 2x50um, identique a celui étudiéda@mment dans la section [ll - ]. Nous
allons comparer les comportements passifs d'untenpais €également les modéles hybrides,
prenant en compte les comportements passifs d¢ aets composants. Pour ce faire, il est
nécessaire de connaitre le modele électrique sétgme d'un doigt unitaire, commun aux deux

topologies, ainsi que les matrices électromagnésigle ces structures.

a/ Modele intrinséque unitaire

Les deux topologies considérées pour cette analg@ssente un développement de
2x50um. Par conséquent, nous devons définir le lmad&inseque unitaire d'un doigt de
50um. Ce modéle a déja été déterminé au cours étude précédente [ll - 4. b/ iii- ]. Le
Tableau 2-11 recense les valeurs des élémentsrdedsde.

Résistances d'acces

Rguni (Q) Rduni (Q) Rsuni (Q)
10,8 4.4 2,2

Eléments intrinseques

Cgsuni R (Q) nguni R - (Q) Omuni ' (mS) 'l'( S) C:dsuni
(fF) iuni (fF) gduni (mS) Oduni P (fF)
17,1 37,3 11 53,8 16,7 8,1 11 25,0

Tableau 2-11 : valeurs de éléments intrinsequdestésistances d'acces du modele intrinséque
unitaire d'un doigt de 50pum

Ce modele pourra par la suite étre couplé a laiceattlectromagnétique afin
d'obtenir le modéle hybride des transistors coméaié
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b/ Modeéle hybride du 2x50um a acces coplanaires

La zone active des deux composants considéréscetiesanalyse est identique. Par
contre, I'environnement métallique est différedbisaue I'on considere les accés coplanaires

ou microstrip.

i- Simulation électromagnétique

La structure coplanaire a déja été étudiée dars ed. b/ iii- ]. La Figure 2—-46
rappelle la structure 3D simulée. Il s'agit en itéatle la demi-structure car le composant
présente un plan de symétrie pris en compte damslteil électromagnétiqgue. Rappelons
également que des acces localisés sont implantssiaule la structure au milieu des doigts
de grille : un acceés grille-source et un accesesaurce sur chaque doigt s'ajoutent donc aux
acces distribués des lignes externes de grille @lrdin. Nous obtenons donc une matrice de
paramétres S a six acceés définie sur la bandeddadnce 2-20GHz. La Figure 2—-47 montre

les parametres S déduits de la simulation élecigogtague de cette structure.

Figure 2—46 : demi-structure du transistor 2x50pnaeces coplanaires
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Figure 2—-47 : module et phase des parameétres &des passives d'un transistor 2x50um en
topologie coplanaire par simulation électromagnsiq

ii- Couplage circuit — électromagnétigue

A laide d'un simulateur circuit, nous réalisons t®uplage de I'analyse
électromagnétique et du modéle intrinseque unitdd@s ce but, nous connectons deux
modeles unitaires a la matrice électromagnétiquelipéermédiaire de ses acces localisés.
Les parametres S de cette simulation circuit scdggntés dans la Figure 2—48 sur la bande 2-
20GHz.
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Figure 2—48 : module et phase des paramétres Susbpar la simulation hybride d'un transistor
2x50um en topologie coplanaire

iii- Validation par comparaison mesures / modeéle

Des mesures de caractéristiques 1(V) et de param&rde ce composant ont par
ailleurs été effectuées a I''RCOM, permettant lanjgaraison mesures / modele. La Figure 2—
49 permet la validation du modéle hybride de casisdior par l'observation d'une bonne

concordance des résultats mesurés et simulés.
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Figure 2—49 : comparaison en module et phase dampéres S mesurés (pointillés) et des parametres
S obtenus par simulation du modele hybride (lign&tiaue) d'un transistor 2x50um coplanaire

¢/ Modele hybride du 2x50um a accés microstrip

i- Simulation électromagnétique

Comme annonceé précédemment, cette topologie deasampn’'est pas actuellement
disponible dans le cadre du contrat car elle néeelssréalisation de trous métallisés dont la
fabrication reste encore aujourd’hui trés délicate les substrats de nitrure de gallium. La

structure simulée ici n'est donc qu'un exempleedgue pourrait étre un tel composant.

La structure considérée est trés proche de calle flansistor 2x50um en acces
coplanaire. Les modifications opérées concernenadees externes de grille et de drain ainsi
que la présence d'un via. La Figure 2-50 montrdelai-structure considérée pour cette
analyse. On observe en effet les changements égal@ns les acces externes entrainant la
présence seule de la ligne de transmission dulsignarou dont les parois sont métallisées
est également inséré sous la métallisation de saetrd¢raverse les épaisseurs de nitrure de

gallium et de carbure de silicium du substrat.

Tout comme dans le cas des accés coplanaires,cdes kcalisés sont insérés au
sein de la structure, au milieu de chaque doiggrdie ; ces acces permettront la connexion

du modele intrinséque unitaire pour obtenir un nedgbride.

De cette simulation électromagnétique 3D, nousraiste une matrice de parametres
S électromagnétiques définie sur la bande de frempud-20GHz. La Figure 2-51 expose les

résultats de cette simulation.
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Figure 2-51 : module et phase des parameétres SBaogtegnétiques d'un transistor 2x50um en

topologie microstrip

ii- Couplage circuit — électromagnétique

Le modele hybride est alors simulé a l'aide d'unutteur circuit. Le modéle

intrinseque unitaire est connecté a la matricet@lB@gnétique par l'intermédiaire des acces

localisés de celle-ci. Les parameétres S de cettalation hybride sont donnés dans la Figure

2-52 sur une bande de fréquence de 2-20GHz.
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Figure 2-52 : module et phase des parameétres Susbpar la simulation hybride d'un transistor
2x50um en topologie microstrip

d/ Comparaison des topologies coplanaire / miamstr

Les simulations exposées au-dessus nous ont pdibienir les modeles hybrides
de deux topologies de transistor ; il s'agit dg®lmgies coplanaire et microstrip qui different
de par la configuration de leurs accés externes gire le principe de retour a la masse. Le
transistor considéré pour ces analyses est un canpae développement 2x50um. Une
comparaison des parameétres S et du gain maximuresldeux structures est présentée dans

la Figure 2-53 sur la bande de fréequence 2-20GHz.

R
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freq, GHz
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microstrip.. MaxGainl
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Figure 2-53 : comparaison en module et en phaspatameétres S obtenus par simulation des
modéles hybrides des transistors 2x50um en acpéanzire (ligne continue) et microstrip (pointiljés

Nous pouvons observer une différence des param8trde ces deux structures,
principalement sur le parametre en transmission (88%iron 1dB en milieu de bande). Ce
qui traduit que I'environnement métallique de laeactive, et principalement I'effet selfique

du au via dans la configuration microstrip, a um@uence sur les performances du transistor.

113 _



Chapitre 2 : Analyse hybride de transistors HEMas gouplage de simulations circuit et électromadpués

Mais si l'on s'intéresse au gain maximum de ceg dguctures, nous observons une parfaite

équivalence de ces derniers.

Par conséquent, d'un point de vue électrique, chaeuces deux composants est
équivalent. En fait, le transistor présente dedfictents de réflexion différents et le réseau
d'adaptation sera lui aussi différent si I'on cdesee une méme application pour les deux

configurations. Une topologie pourra étre préféaékautre en fonction de la difficulté de

réalisation des réseaux d'adaptation nécessaides etiveaux d'inductance requis.

4. Reports face-up et flip-chip

[2.7], [2.13], [2.14], [2.15]

Une étude a été menée concernant les différentatsede transistors envisagés.
Deux reports ont été consideérés : un report facaveg fils de bonding et un report flip-chip,
tous deux sur un substrat de report en nitruremiaium (AIN).

Nous allons dans un premier temps observer l'inflaedes fils de bonding dans le
cas du report face-up sur les performances endrégud'un transistor. Par la suite, nous nous
intéresserons a des mesures comparatives réal@@esin méme transistor dans les

configurations sous pointes et flip-chip.

a/ Report face-up avec fils de bonding

Le report face-up consiste a déposer un composantirs substrat de report en
nitrure d'aluminium présentant des lignes d'acagsanaires, et de réaliser la connexion
grace a des fils d'or, appelé fils de bonding. igufe 2-54 montre le schéma de montage
d'un transistor multi-doigts en configuration fage- Comme nous pouvons le constater,
plusieurs fils sont insérés en parallele sur legpae source afin de diminuer leur inductance
équivalente. En revanche, une seul fil est congidar I'acces de grille et un seul sur l'accés

de drain, en raison de leur faible largeur (75 pum).
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=
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Figure 2-54 : schéma de montage face-up d'un stansiur substrat d'AIN

Nous cherchons a observer l'influence des fils aledimg sur les performances en
fréquence d'un transistor de développement 12x7®mpopologie paralléle. Pour cela, nous
allons nous intéresser au gain linéaire de ce ceamiet plus précisément a la fréquence de
transition MSG/MAG (maximum stable gain / maximukaiéable gain) de ce dernier. Dans
ce but, nous considérons d'une part, le modelevélgmt petit signal global du composant, et

d'autre part, le modele d'un fil de bonding en fmmcde sa longueur et de son diamétre.

Le modele électrique équivalent global d'un compbda développement 12x75 um
en topologie parallele a été développé précédemeenburs de ce manuscrit (section [2. a/
ii- ]). Les éléments intrinseques et extrinsequesa modele sont recensés dans le Tableau 2—
12.

Eléments extrinséques
Rg(Q) | Lg(pH) | Cpg (fF) | Ra(Q) | La(pH) | Cpa (fF) | Rs(Q) | Ls(pH)
1,7 47,1 94,5 0,8 63,2 116,5 0,3 11,6
Eléments intrinseques
Cos(fF) | Ri(Q) | Coa(fF) | Rga(Q) | gm(MS) | ga (MS) | 1(ps) | Cus(fF)
396,3 0,1 78,0 2,1 145,5 11,7 0,99 59,1

Tableau 2-12 : éléments du modéle petit signatahsistor 12x75um paralléle pour un point de
polarisation instantané de gV, Vds=20V, Ids=228mA

En ce qui concerne le modéle des fils de bondimggs avons considéré les résultats
obtenus précédemment lors de travaux de thésségalil'lRCOM ([2.7], [2.13], [2.14]). En

effet, des simulations électromagnétiques 3D dedid bonding ont été réalisées. Différentes

analyses ont été menées en fonction de la longledits, de son diamétre mais également

115 _



Chapitre 2 : Analyse hybride de transistors HEMas gouplage de simulations circuit et électromadpués

sur le coefficient de couplage existant si I'onsidére plusieurs fils en paralléle. De ces

études, nous concluons aux densités linéiquesrdeva

- pour un diametré =5 pm, leg= 1,15 nH/mm ;
- pour un diametré = 15 pm, lgg= 0,95 nH/mm ;

- pour un diamétré = 25 um, lq= 0,8 nH/mm.
Nous considérons également une coefficient de egepihoyen de43—.

Nous allons maintenant observer l'influence dediérents paramétres sur le gain
du transistor.

i- Influence de la longueur des fils de bonding

Pour cette étude, nous avons considéré 4 fils mll@la sur chague pavé de source.
La Figure 2-55 montre le MSG / MAG de la structprésentant des fils de longueur variant
de 0 a 1000 um (0O um équivalent a I'absence geetilde diamétre 25 um dans le graphe (a)
et 5 um dans le graphe (b). Nous observons unéuatiabe vers les fréquences basses de la
fréquence de transition entre le MSG et le MAGdass la longueur augmente. Ce décalage
est plus important dans le cas ou nous considées§ils de diametre 5 um. En conséquence,

plus les fils sont courts et moins le montage perturbé en montant en fréquence (Figure 2—
56).

MSG/MAG (dB) MSG/MAG (dB)

25

25

20—

L=1000 pm
L=1000 pm

L 5 L s B S B S
0 2 4 8 10 12 14 16 18 20

(a) freq (GHz) freq (GHz (b)

Figure 2-55 : MSG / MAG d'un transistor 12x75 prmmiéoen face-up considérant 4 fils de 25 um (a)
et 5 um (b) de longueur variant de 0 a 1000 um
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transition freq MSG/MAG

* \

0 200 400 600 800 1000 1200
length of the wires

Figure 2-56 : frequence de transition MSG / MAGdhansistor 12x75 pm monté en face-up
considérant 4 fils de 25 um de diametre sur chagué de source en fonction de leur longueur

ii- Influence du nombre de fils de bonding surdarge

Pour cette étude, nous avons considéré des fite dcungueur de 500 um. La Figure
2-57 expose le MSG / MAG de la structure présentarmmombre de fils variant entre O et 8
sur chaque pavé de source, de diameétre 25 um eanaghe (a) et 5 um dans le graphe (b).
Nous observons la encore un net décalage versrdgsences basses de la fréquence de
transition entre le MSG et le MAG lorsque le nombeefils diminue (excepté pour la valeur
0 qui correspond a l'absence de fils, et donc auia@al). De plus, ce décalage est plus
flagrant lorsque le diametre considéré est pluddaiEn conséquence, plus le nombre de fils
en paralléle est élevé et moins la structure serauniée dans les fréquences hautes (Figure
2-58).

MSG/MAG (dB) MSG/MAG (dB)

T T T T T
6 8 10 12 14 16 18 20

4freq (GHz) (b)

. . . .
0 12 14 16 18 20 0 2

(a) frieq ((BBHZ)l

Figure 2-57 : MSG / MAG d'un transistor 12x75 pnmtéoen face-up considérant de O a 8 fils de
longueur 500 um et de diametre 25 um (a) et 5 pm (b
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transition freq MSG/MAG
PN

# wires

Figure 2-58 : fréquence de transition MSG / MAdhansistor 12x75 pum monté en face-up
considérant des fils de 500 um de longueur et 25lgiiameétre en fonction de leur nombre

iii- Influence du diamétre des fils de bonding

Pour cette étude, nous avons considéré 4 fils ddibg de 500 um de longueur en
paralléle sur chaque pave de source. La Figure pré&fente le MSG / MAG de la structure
pour des diametres de fils de 5 um, 15 um et 25Nous notons une faible influence de la
variation seule du diametre des fils sur la frégeethe transition entre le MSG et le MAG. En
revanche, nous avons pu vérifier precédemmentajuariation du diametre des fils, couplée
a une variation de leur longueur ou de leur nonawat une influence non négligeable. En
effet, nous avons pu remarquer que plus le diant&sefils est faible et plus le décalage en
fréequence de la fréquence de transition MSG / MAGnaportant.

MSG/MAG (dB)
25

0 5 ]fPeq (GH2) 15 20 25

Figure 2-59 : MSG / MAG d'un transistor 12x75 prmiéoen face-up considérant 4 fils de longueur
500 um et de diamétre 5 um, 15 um et 25 um

En conséquence, dans le cas de la technologie2étudi montage face-up avec fils

de bonding est valable pour des circuits travdillmsqu'a des fréquences maximales de
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6 GHz en portant une grande attention a la linitatiu nombre de fils, de leur longueur et de

leur diameétre.

b/ Report flip-chip

Le report flip-chip consiste a retourner un compb®d le déposer sur un substrat de
report. Ce substrat est fourni par le laboratoit6HR. Il s'agit d'un substrat de nitrure
d'aluminium AIN, avec des lignes d'excitation coglzes. Des trous métallisés sont présents
tout le long des lignes d'acces de grille et dendrAu centre de ce substrat, des bumps
métalliques sont réalisés, spatialement correspanalax bumps présents sur le composant
lui-méme. Un bump est également situé au niveala dene active, "face" au pont a air et
permet une meilleure gestion de la chaleur. Le amapt est donc retourné sur ce substrat et
la connexion se fait par I'intermédiaire de ces psiprésent de part et d'autre. La Figure 2—60
montre deux photographies du montage flip-chip dtomposant de développement
12x75 pm.

Figure 2—60 : photographies d'un transistor monttig-chip

Des mesures ont été effectuées par le laboratt@ER sur un composant de méme
topologie dans les configurations sous pointetipethip. Le transistor considéré présente un
développement de grille de 12x75 pum en topologstriduée. Ce composant a donc été
caractérisé on-wafer, puis en montage flip-chip rpaone polarisation de (Vgs=-4V ;
Vds=5V ; Ids=95mA). La Figure 2—61 expose la comsam des parametres S de ces deux

montages.
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Figure 2-61 : comparaison en module et phase dampéres S mesurés d'un transistor 12x75um
distribué en report face-up avec bondings (lign&iooe) et en report flip-chip (pointillés)

Nous pouvons noter que les deux configurations emtést un comportement
électrique globalement équivalent malgré une désavice du gain plus rapide concernant le
montage flip-chip. La réalisation de circuit MMI@QrsGaN n'étant actuellement pas maitrisée,

le report flip-chip constitue donc une solutiomtigration viable du composant.
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Conclusion

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés nodetlisation hybride de
composants. Nous avons brievement étudier les reliffés méthodes d'analyses
électromagnétiques. Le principe de l'approche dgbe été détaillé puis appliqué dans un
premier temps a un transistor HEMT GaN de faibleetidppement de grille (100um, soit
deux doigts de 50um). Aprés validation par une @maipon mesures / modeéle de cette
approche hybride, nous l'avons appliquée a l'aealls différents composants et différents

montages.

Ainsi, nous avons pu déterminer et valider le medsjibride d'un transistor de huit
doigts de 50um (soit 400um de développement tqat) la mise en cascade de quatre
modeles hybrides de deux doigts de méme développienmitaire, et ce, sans réaliser de

nouvelles simulations électromagnétiques.

Une comparaison des topologies distribuée et gdeadl €galement été réalisée. Les
composants considérés étaient des transistors HGM de douze doigts de grille de 75um.
La difféerence majeure observée concerne le dépbasdag important des signaux en sortie du
composant paralléle, et par conséquent une recaisbimde puissance plus délicate. De plus,
la topologie parallele montre une cassure dansile maximum, traduisant une stabilité plus

sensible.

Par la suite, nous avons exposé la comparaisotogelgie coplanaire et microstrip
de transistors montrant un comportement électrojugain équivalent mais des conditions

d'adaptation entrée-sortie différentes.

Pour finir, une analyse des reports face-up etctijp a été présentée. Nous avons pu
observer linfluence des différents parameétres fdesde bondings (nombre, longueur et
diamétre) dans le cas du report face-up. Nous emsadéduit une utilisation viable du
montage face-up pour des applications limitée drégsiences basses, jusqu'a 6GHz environ.
Au-dela, le report flip-chip doit étre considéré.réste une alternative d'intégration du
composant, étant donné que la technologie limitiegedlement la réalisation de circuits MMIC

sur GaN.
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Introduction

Les travaux de mesure et de modélisation exposesi'plors dans ce manuscrit
représentent des taches sous la responsabilitR@OIM au sein du contrat européen initié
par la DGA dont il a été fait mention précédemmeatfinalité de ce projet européen sur une
nouvelle filiere de composant GaN est la réalisate trois amplificateurs en bandes S, X et
large bande par nos partenaires EADS et THALES-TROCATEL THALES l1lI-V Lab).
Nous avons décidé a I''RCOM de concevoir, en mathgecontrat, un amplificateur de
puissance large bande, en prenant pour objectds sf@cifications de |'amplificateur
contractuel tout en prenant le risque d’innovatitelies que I'adoption de cellules cascodes et
l'intégration de composants passifs non caractridéectement sur la puce GaN afin
d'évaluer les potentialités de cette technologiteene de puissance large bande.

Dans ce cadre, une structure innovante a été cangoeurs de ces travaux. Il s'agit
d'un amplificateur de puissance présentant unetectire distribuée a cellules cascodes,
fonctionnant sur la bande 4-18 GHz, dont les compissde base sont les transistors HEMTs
GaN du contrat. Ce circuit est un montage flip-atfipne puce de nitrure de gallium (GaN)
sur un substrat de report en nitrure d'aluminiunNJACe circuit représente un challenge
technologique car il propose un premier pas versiriit intégré ; en effet, des capacités
MIM et des résistances actives sont intégréesesgirtuit de GaN. Seules les capacités de
découplage des accés DC et RF qui sont des contpddévi CMS ainsi que les résistances

d’adaptation et les lignes de connexion sont réesrsur la puce d'AIN.

Dans ce chapitre, nous décrirons brievement Idgrdiites structures adaptées a
I'amplification de puissance large bande telles btpse architectures résistive et a contre
réaction résistive. Par la suite, nous rappellerésthéorie du fonctionnement de
I'amplificateur distribué en régime faible signahsa que le principe de fonctionnement du
montage cascode. Ces principes seront illustrédrauers d’'un exemple de conception
reposant sur un modele électrique simplifié (uéral) utilisant les parametres d’un transistor
HEMT GaN. Etant donné notre application de puissamous présenterons le principe
général de l'optimisation en puissance des ardhites distribuées reposant sur I'adoption

d’un profil d'impédances caractéristiques sur Igads artificielles de grille et de drain dont
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les paramétres peuvent étre déterminés en fondtioconjugué de I'admittance optimale en
puissance des cellules actives. En particulier dertiee cas, la cellule active est une cellule
cascode dont nous présenterons l'adaptation ersgnds. Malheureusement, dans cadre de
nos travaux, il n’a pas été possible de mettre ewedes topologies optimales en puissance
car la réalisation d’'un profil de capacités eneséur la grille directement sur la puce GaN
représentait un risque technologique sur la figbilde la réalisation. Néanmoins,
I'optimisation de l'architecture a été réaliséetemant compte des contraintes d’adaptation en
puissance des cellules cascode de telle sorte’exeien des cycles de charge de chaque
cellule cascode dans la bande de fréquence moné&deg transistors présentent une bonne
adaptation en puissance qui permet d’obtenir dadteds trés prometteurs sur les simulations
en puissance. Méme si les risques technologiquesemiceuvre dans cette réalisation ne
permettent pas d’assurer I'adéquation entre lasadain et ces résultats de simulation, ils
montrent tout de méme clairement que I'avenemennal’réelle technologie MMIC GaN
permettra dans un avenir proche de repousser ldgatart actuel des performances en
puissance sur de telles largeurs de bande de friétguéu moment de la rédaction de ce

manuscrit, les deux amplificateurs congus sontoemscde réalisation.
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| - Amplification de puissance large bande - Analse

de I'amplificateur distribué et de la cellule cascde

Les amplificateurs sont présents au sein d'un gnantbre de systemes microondes.
Leurs performances doivent répondre a un certambne de spécifications imposées par un
cahier des charges dépendant de l'application \(iséede d'amplification, gain, linéarité,
puissance de sortie, ...). La conception d'un ansplidur de puissance nécessite une
méthodologie stricte étant donné la quantité derpatres en jeu. La caractéristique large
bande ajoute encore une difficulté dans la coneepin conséquence, il est important que le
concepteur maitrise le principe de fonctionnemantcicuit considéré préalablement a sa

conception.

1. Les différentes topologies d'amplificateurs de uissance

large bande
[3.1], [3.2], [3.3], [3.4], [3.5], [3.6], [3.7]

En opposition avec les amplificateurs bande étrégte amplificateurs de puissance
large bande couvrent une bande de fréquence awsrégale a une octave, c'est a dire que la
fréquence supérieure est au moins égale a deuxafdiequence inférieure (fmax > 2fmin).
Certaines applications nécessitent aujourd'huii$ation d'amplificateurs de plus large bande

encore, tels que DC-40GHz pour des systemes optique

La difficulté majeure sur de telle largeur de baedé d'obtenir un gain plat et de
bonnes adaptations. En effet, on sait que la dé&santce naturelle du gain d'un transistor a
effet de champ est de 6dB par octave. Par constédaegain total de I'amplificateur global
sera limité par le gain maximal du transistor eatbdréquence. Pour obtenir la platitude du
gain sur toute la bande, il est nécessaire d'inbglates circuits dissipatifs, destinés a absorber
I'excés de puissance aux basses fréquences sansb@erde fonctionnement aux hautes

fréquences.

Autre point délicat, il s'agit d'obtenir une adajota entrée/sortie valable sur toute la

bande. Les impédances présentées par le transisttrée et en sortie varient en fonction de
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la fréquence : elles sont trés supérieures a 5G @hum basses fréquences et trés inférieures a
50 ohms aux hautes fréquences.

Nous présentons succinctement les trois topologiggipales d'amplificateurs de
puissance large bande permettant de remplir cgseasi

a/ Amplificateur & adaptation résistive

Dans le cas de l'amplificateur a adaptation résis{iFigure 3-1), on insert des
résistances a la masse en paralléle sur les aeqpdld et de drain du transistor permettant de
contrdler le gain en bas de bande. Ces résistanrgsiécouplées par une self inductance en
série permettant de limiter leur incidence sur é&ngaux hautes fréquences. Ces éléments

peuvent étre par exemple pris en compte dansriastsi de polarisation du transistor.

adaptation

adaptation - —1
0— d'entrée _77| de sortie

Re

Rs

Xe

Figure 3-1 : schéma de I'amplificateur a adaptatsistive

Ce type d'amplificateur nécessite ['utilisation deansistors affichant une
transconductance gm élevée. Or, ces composantsnpeés également des capacités entrée-

sortie élevées, ce qui rend plus complexe la @#ais des circuits d'adaptation.

Cette topologie présente un gain limité mais il gs$sible de cascader plusieurs
étages résistifs afin d'augmenter le gain totall'aeplificateur. Le nombre de cellules
élémentaires mises en cascade est limité car plupmbre est grand et plus la stabilité de

I'ensemble est fragile.

bY

Cette topologie d'amplificateur de puissance rdamle a optimiser pour des
applications nécessitant une bande de fonctionnediene octave environ. En revanche, la

platitude du gain peut étre difficile a obteniseth amplitude reste limitée.
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b/ Amplificateur a contre-réaction

L'amplificateur & contre réaction résistive est amgre alternative pour l'obtention
d'un fonctionnement large bande (Figure 3-2). &sistance est placée en paralléle entre les
acces de drain et de grille du transistor. Comnres da cas de I'amplificateur a adaptation
résistive, cette résistance permet le contréle dim @n bas de bande et de Il'adaptation
d'entrée. Elle est découplée par une self en aaxehautes fréquences pour limiter son effet

et ne pas faire chuter le gain en haut de bande.

R X

. adaptation
[—{ @daptation desote [0
dentrée —77|7

Figure 3-2 : schéma de I'amplificateur a contretiéa

Cette topologie nécessite également des transistdiate transconductance gm,
présentant des capacités d'entrée et de sortiéedlegt conduisant a une certaine complexité

de réalisation des circuits d'adaptation.

Afin d'augmenter le gain sur la bande, il est gdesde cascader plusieurs cellules
unitaires a contre-réaction. Cette mise en caspadaet d'obtenir un gain plus élevé et plus

plat sur une plus large bande.

Ainsi, l'amplificateur a contre-réaction résistisenvient a des applications couvrant

une a deux octaves tout en présentant un gain plat.

c/ Amplificateur distribué

Dans le cas de l'amplificateur distribué, il n'eais question de compenser les
capacités entrée-sortie qui limitent la bande passades amplificateurs traditionnels. Il s'agit
au contraire de se servir de ces éléments powsmeitre le signal. En effet, la distribution de

plusieurs transistors le long de deux lignes (Fgu—-3) permet l'addition des
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transconductances des composants alors que lepasités parasites sont insérées dans les

lignes artificielles de transmission entrée-sortie.

/M nm 04— N
Rd

Rg

Figure 3—3 : schéma de I'amplificateur distribué

Les lignes d'entrée et de sortie de I'amplificatdigtribué sont terminées par une
charge théoriguement égale a leur impédance caslicjge respective. Ainsi, I'exces de
puissance aux basses fréquences est absorbé dnacgss, permettant d'obtenir un gain plat

sur la bande et de bonnes adaptations.

Les cellules distribuées peuvent étre composéetramsistors seuls ou bien de
circuits plus ou moins complexes, tels que desilesllcascodes. Jusqu'a une certaine limite,
plus on considére de cellules distribuées et @ugain augmente mais en raison des pertes
induites par les résistances entrée sortie desistars sur les lignes artificielles, la bande
diminue. Au-dela d'un nombre limite de transistiix@ par ces pertes, le gain sature. Afin
d'atteindre des niveaux de gain plus importantdaut considérer la mise en cascade de
plusieurs étages d'amplificateurs distribués owend'un amplificateur distribué référence

matrix (constitués de N étages de M cellules catdésguar des lignes de transmission).

La topologie distribuée d'amplificateur de puissapermet d'obtenir un gain tres
plat sur une trés large bande (supérieure a laddgc&ependant, certains criteres sont
essentiels a respecter, tels que I'égalité desseisede phase entre deux cellules pour assurer
la recombinaison en puissance des signaux. De pajmisation de ce circuit reste

complexe.
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Nous allons nous intéresser plus longuement awcipende fonctionnement de
I'amplificateur distribué de puissance.

2. Etat de l'art des amplificateurs de puissance &ase de

HEMTs GaN

[3.11], [3.12], [3.13], [3.14]

La technologie sur GaN est encore jeune et souwemature. Les publications

concernant la conception d'amplificateurs de puaissdasée sur cette technologie restent peu

nombreuses. Le Tableau 3—-1 présente I'état deléaramplificateurs de puissance a base de
transistors HEMTs GaN a notre connaissance a ce jou

bande de . . gain périphérie
freq sz:ltlii:(c\lz) I:a] linéaire | V9IS | "de grille Topologie S;I;:_ company :t:?:actlizn
(GHz) (%) | @) | V| (mm) P
push-pull Scr’]fney
. iv.
4-8.5 0.708 42 10 15 1.5 + SiC Purdue Nov. 2003
Balun univ.
6-10 14.1 25 4.5 25 4 single stage ; | gic | ysc | June 2000
flip-chip on AIN
4-way binary
Wilkinson .
3-10 4.5-8.5 5-20 7 24 4 combiner ; flip- sapphire] USCB Dec. 2000
chip on AIN
Cornell
3-6 31 3 distributed . Univ. /
DC-8 (3-8GH2) | (peak) 13 25 1 cascode cells SiC purdue Dec. 2001
Univ.

Tableau 3-1 : état de l'art des amplificateursudesance a base de HEMTs GaN

3. Principe de fonctionnement et analyse de l'ampicateur

distribué en bas niveau

13.2], [3.3], [3.4], [3.5], [3.6], [3.7], [3.15],3.16]

Nous allons rappeler dans cette section, le prncge fonctionnement de

I'amplificateur distribué dit "simple”, c'est-a-€liau sein duquel les cellules distribuées sont

des transistors source commune. Cette étape d'é&pdesente la détermination d'un certain

135 _



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes sbhatale 4-18GHz

nombre de criteres pour la conception d'un ampgliéor distribué, donnant en effet des
indications sur la taille des composants a considgu bien encore le nombre de transistors a
utiliser. Afin de rendre l'analyse de cette topaogl'amplificateur plus aisée, nous
considérerons ici le transistor comme un composailatéral, en se basant sur le schéma

équivalent montré dans la Figure 3-4.

GO 1D

Gm\Vg Rds —__Cds

SO {1

Figure 3—4 : schéma unilatéral du transistor HEMT

a/ Principe de fonctionnement

L'amplificateur distribué se compose de transististribués le long de deux lignes
de transmission comme le montre la Figure 3-5. iAkemme dans le cas de la mise en
parallele de transistors, on bénéficie de I'additles transconductances des composants. Par
contre, la différence majeure est que lors de kenen paralléle classique de transistors, les
capacités parasites d'entrée et de sortie des samizoaugmentent, ayant pour effet de
limiter la fréquence maximale de fonctionnementelesemble. Dans le cas de I'amplificateur
distribué, ces capacités parasites sont associ@es dnductances de maniere a créer des
lignes de transmission artificielles présentant wee large bande de fonctionnement. De cette
maniere, les capacités ne constituent plus un dbstu fonctionnement large bande de
I'amplificateur mais deviennent des éléments destrassion du signal. Alors que dans un
amplificateur conventionnel le produit 'gain - bangassante' reste constant (car le gain
augmente mais les capacités entrée-sortie augnameammnséquence), dans un amplificateur
distribué, on améliore (dans une certaine limae)dnde passante sans dégrader le gain. Cette
topologie est donc d'un grand intérét dans le cdtipplications d'amplification trés large

bande.
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Ldi2 Ld Ld Ld/2 sortie
B mm Y M M
Rd
| T i
, g w
TE g2 g g 92 2Ry

Figure 3-5 : schéma de principe d'un amplificatistribué simple

Les transistors sont placés en paralléle dansuatste, reliés par des inductances
Lg, pour la ligne d'entrée, et Ld, pour la ligne stetie. Ces lignes sont terminées par des
résistances de charge Rg et Rd, théoriguementségaleimpédances caractéristiques de ces
lignes artificielles LC intégrant les capacités @jsCds des transistors. Lorsque le signal
injecté a l'entrée de I'amplificateur se propagéiey de la ligne d'entrée, une partie de ce
signal est prélevée par chaque transistor a desepltifférentes. Il est ensuite amplifié par la
transconductance du composant puis réinjecté dignie de drain, sur laquelle il se propage
vers la sortie du circuit. La partie restante dynal qui n'a été prélevée par aucun transistor,

est absorbée en bout de ligne de grille par lageghadaptée Rg.

En se basant sur le schéma de la Figure 3-5, opreonh que le signal prélevé en A
par le premier transistor et le signal prélevé emnpd@ le second transistor doivent se
recombiner en phase au point C pour produire |'dizgtion de puissance attendue vers la
sortie. Cette hypothése sera vérifiee si I'on éfiégalité des vitesses de phase des chemins
A-B-C et A-D-C. Ainsi, les signaux de la ligne death se propageant dans la direction de la
sortie s'additionneront en phase alors que ceuprgeageant dans le sens inverse vers la
charge Rd s'annuleront. Dans le cas ou il y aumaé partie du signal non annulée se
propageant dans le sens inverse de la sortieseldat absorbée par la charge adaptée Rd en
bout de ligne de drain. C'est pourquoi une attentioute particuliere sera portée a la
détermination des lignes de grille et de drainritri@nsistors afin de respecter cette égalité

des vitesses de phase.
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En observant les schémas des Figure 3—4 et Figtireod peut voir que I'étude de
I'amplificateur distribué revient a étudier deuyniés artificielles d'entrée et de sortie couplées

par les éléments intrinséques des transistors @rb) :

- une ligne d'entrée de grille formée par les atdnces Lg associées a la

capacité d'entrée du transistor Cgs en série avesistance de canal Ri ;

- une ligne de sortie de drain formée par lesdétahces Ld associées au circuit

parallele de sortie du transistor réalisé par pacaé Cds et la résistance Rds ;

- la source de courantngassure le couplage actif entre ces deux lignes

artificielles.
Ld/2 Ld/2 Ld/2 Ld/2 Ld/2 Ld/2
I__JW\__NY\ YN YY ... _fYY\__fYY\__D
Rd Rds Rds Rds
G —__— G —_ G — sortie
[Cds Cds Cds
(]
Lg/2 Llg2 LgR2 Lg/2 Lg2 Lg2
Cgs Cgs Cgs
entrée Rg
Ri Ri Ri
[ |

Figure 3—6 : schéma équivalent des lignes de griltée drain

b/ Etude des lignes de grille et de drain

i- Fréquence de coupure

Si I'on considéere le cas d'un amplificateur distéilsimple, les lignes de grille et de
drain peuvent étre vues comme des filtres passé®a&n supposant la ligne terminée par

une charge égale a son impédance caractéristigymésentant donc pas de réflexions, c'est-
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a-dire équivalente a une ligne infinie, et en pbsagalement quedRiCgs << 1, nous

déterminons la fréquence de coupure de la ligrngridle comme étant :

fc= 1

T4/ Lg.Cgs (eq. 3-1)

On observe ici l'influence de la capacité de sats du transistor. En effet, plus la
valeur de cette capacité est grande et plus laébpadsante de la ligne de grille, et donc de
I'amplificateur complet est réduite. En conséquenee constat impose au concepteur un
critéere de choix de la taille du transistor a cdésér en fonction de sa fréquence maximale de
bande passante car nous savons que la capaciteesEgdirectement proportionnelle au
développement de grille du composant. Le concepteura donc choisir le composant actif

de facon a faire un compromis entre le gain etaladle passante de I'amplificateur.

ii- Impédances caractéristiques des lignes deggl de drain

La détermination des impédances caractéristiquedigiges de grille et de drain est
une étape essentielle de la conception. En effieg ligne ne présentera pas d'onde
stationnaire si elle est fermée sur son impédamacacteristique, n'entrainant ainsi aucune
réflexion de I'énergie qui se propage puisque @llEst absorbée par la charge. La ligne est

alors dite adaptée.

L'impédance caractéristique d'une ligne de trarsiorisest déterminée par la relation

suivante :
/Zc=+Zco.Zcc (eq. 3-2)

avec Zco et Zcc représentant I'impédance d'eneéla tigne chargée respectivement sur un

circuit ouvert et sur un court-circuit.

Une ligne de transmission peut-étre décomposéelkries élémentaires de structure
T ou 1t dont les topologies sont données dans la Figure B-partir de ces circuits, on en
déduit les impédances caractéristiques des seamiligne selon leur structure (eq. 3-3 et eq.
3-4).
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Z1/2 Z1/2 Z1

Z2 2.22 2.22

(ajd O O Cl(b)

Figure 3—7 : schémas des cellules élémentaires(ah &t (b) d'une ligne de transmission

26Z 25 (eq. 33)

/C/T—— (eq. 3-4)

Si I'on décompose les lignes de grille et de deaircellules élémentaires, on obtient
les circuits de la Figure 3-8.

Lg/2 Lg/2 Ld/2 Ld/2
EAAL Y\ [~ YY\_
Cgs Rds
Gm —
Ri Cds
@ {1 O ()

Figure 3-8 : schémas des cellules élémentairekgies de grille (a) et de drain (b) d'un
amplificateur distribué simple

Par analogie entre les circuits de la Figure 3148 sthéma d'une cellule élémentaire
de structure T d'une ligne de transmission (Figg#&-(a)), nous pouvons en déduire les
impédances Z1 et Z2 considérées des lignes de gtitle drain :

Pour la ligne de grille : Zig= J a.lg (eq. 3-5)
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1
Zg=R+—— [.00Cos (eq. 3-6)
Pour la ligne de drain :  Z1d= ].cLd (eq. 3-7)
Rus
2 T 2o R Cas (eq. 3-8)

Ainsi, a partir des expressions données par leati@ms eq. 3-3 a eq. 3-8, nous en
déduisons les expressions des impédances cargtéssdes lignes de grille et de drain de

I'amplificateur distribué simple selon la configiima considérée T om:

Lg.Cys 0P
\/Cgs'\/l 9. g +J R.Cysw (eq. 3-9)
— | ld h_la.Cisa? _ 1
ZLcar _\/Cds \/1 4 1+ J Ris Cas. 0 (eq. 3-10)
7 ’ 1+ ].R.Cosw
an
\/ Lg. Cgs LoLgs v | J R.Cos0 (eq.3-11)
1
- f Lg 1+j Rus.Cas. v
cdr =
Cas \/1 Ld. Cds ¥ L. (€g.3-12)
4ARus

En observant ces expressions, on remarque quenfEsdances caracteristiques des
lignes de grille et de drain dépendent de la frAgeelLes résistances de charge Rg et Rd de
ces lignes ne permettront donc pas de réaliseradaptation correcte sur toute la bande de
fréequence d'utilisation. Le concepteur devra apmser une certaine attention aux effets des

réflexions sur la charge qui seront critiques aaxtés fréquences.
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iii- Constantes de propagation

D'une maniére générale, la constante de propag@tiun signal le long d'une ligne

est donnée par la relation :

=0+ (eq. 3-13)
ol O représente l'atténuation[@#le déphasage imposés par la ligne au signal.

Afin de déterminer cette constante de propagatemlignes de grille et de drain de
I'amplificateur distribué, nous définissons les moats chaines d'une ligne; (&qg. 3-14) et

d'une cellule élémentaire de structure F (€. 3-15) :

ch@ Z.shf
C=
! sh@ o (eq. 3-14)
z. Y
Tz, Z‘(P’ 422]
Cr=
. 3-15
1 1+A (eq )
Z> 27>
A partir de ces deux matrices (eq. 3-14, 3-15) sreudéduisons :
— Z1
cho=1+-5- (eq. 3-16)

Dans le cas d'une ligne a faibles pertes, c'esteaed 0 est faible, nous admettons

les approximations suivantes :

cha=1

sha =a
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Ainsi, en considérant I'équation eq. 3-13, on ddilee :

ch@=ch @ +j5) =cha.ch () +sha.sh(p)
ch@ = cosf3 +j.a.sin3 (eq. 3-17)

Par analogie entre les équations eq. 3-16 et &@, 8n obtient :

cosf= Re(l+%) (eq. 3-18)

O’Sin,BZ Im[l+%) (eg. 3-19)

Si lI'on considére également les égalités eq. 36,37, 3-8, nous pouvons déduire

le déphasage et I'atténuation des lignes de gtiltke drain :

CL).R.CgS\/Lg.CgS.CL?

Qo=
" J4+(2R Cos wP-Lo.Cos (eq. 3-20)
_  LyCedf

J&z arccos{l 21+{R Con a))zj} (eq. 3-21)

qq=. | -Ld 1

VCs Rys,[4-La.Cos. 0 (eq. 3-22)
2
B :arccosll— de%"“] (eq. 3-23)

Afin de mieux illustrer cette étude analytique Tkbleau 3—2 recense les valeurs des
parametres intrinséques d'un transistor pHEMT GaNdéveloppement de grille 8x50um
ainsi que les valeurs des selfs Lg et Ld et lesst&dwces de charge Rg et Rd d'une
configuration distribuée simple. Ces valeurs oné élbtenues aprés optimisation de
I'amplificateur distribué pour réaliser un gaintplie 13,5dB sur une bande de fréquence 6-

18GHz en se basant sur une structure a 4 compaaetifs Il faut noter qu'il a été difficile
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d'obtenir un gain plat et que la bande obtenuerésepte pas une coupure franche. De plus,

les paramétres S en réflexion ne sont pas vraisaisfaisants (Figure 3-9).

Cos(fF) | Ri(Q) | Cus(fF) | Ras(Q) | gm (MS)| Ly (pH) | Ld (pH) | Rg (Q) | Rd (Q)
2240 1,0 36,0 128,2 88,7 271,01 676|8 50 5
Tableau 3-2 : valeurs des éléments des lignesiltieajrdrain
ml m2
freq=6.000GHz | freq=18.00GHz
dB(S(2,1))=13.605 dB(S(2,1))=13.089
16 0
14 v m2 ]
8 -5
5 12 =
g o LI
i -15—
3 z
4 | T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T —20 .
0 10 20 30 40 0
freq, GHz freq, GHz

Figure 3-9 : gain et paramétres S11 (ligne conjieti&22 (pointillés) d'un amplificateur distribué
simple présentant les éléments du Tableau 3-2

A ces remarques sur cette configuration simplewtajle non respect de I'égalité des
vitesses de phase. En effet, la Figure 3—10 meivatence I'évolution des déphasages des
lignes de grille et de drain en fonction de la fréice en considérant les valeurs des éléments
du Tableau 3-2. Nous pouvons observer que ces paesme sont pas équivalents, surtout
en hautes fréquences. Il en résulte une mauvateentgnaison des signaux sur la ligne de
sortie de I'amplificateur. La capacité Cgs étargugeup plus grande que la capacité Cds, il
faudrait une self Ld trés importante pour compemrstte différence. Par conséquent, nous
avons été amenés a considérer une topologie dantecd'amplificateur distribué permettant

de remédier a cette différence de phase.

_ 144 _



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes shatale 4-18GHz
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Figure 3-10 : déphasages des lignes de grille dtaie en fonction de la fréquence

Configurations particulieres :

Une analyse rapide des égalités a respecter lols denception d'un amplificateur
distribué permet de comprendre les difficultésalstiucture distribuée simple a satisfaire ces
critéres. En effet, Si I'on note Ypt Vi les vitesses de phase des lignes de grille etaie,d

ainsi que Zget Zg leur impédance caractéristique, nous pouvonseacrir

- 1

Vo =—————=——— V :;
pg \/Lg.Cgs pj \/Ld.Cds

Lg — | Ldg
Cgs ZQj_ Cds

ZCy=

Dans le cas ou les vitesses de phase des ligngdlldest de drain sont égales, nous
pouvons dire que : Lg.Cgs=Ld. Cds. (eq. 3-24)

_Cgs
Ainsi, nous pouvons écrire : ZCd —CdS-ZCQ . (eq. 3-25)

Le schéma équivalent petit signal d'un transistaffat de champ présente une
capacité d'entrée Cgs beaucoup plus grande queadacité de sortie Cds. Dans une

configuration simple d'amplificateur distribué, censtat est perturbateur puisqu'il traduit la
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nécessité d'une forte valeur de Ld afin de respéétlité des vitesses de phase ainsi qu'une
impédance caractéristique élevée de la ligne da,dtdficile a adapter en large bande. Nous
observons également une fréquence de coupure f@ébla ligne de grille, limitative pour

I'amplificateur complet ainsi que de fortes pemegosées par cette ligne.

Afin de pallier a ces problemes limitant les perfances de I'amplificateur distribué,
des configurations particulieres ont été envisagdésus présentons maintenant deux
topologies visant a réduire, voire a annuler, feéénce de valeurs des capacités d'entrée et
de sortie des lignes artificielles de grille etdiain.

» Capacité additionnelle en paralléle sur le drain :

Dans cette configuration, on ajoute une capacitéparallele sur le drain des
composants actifs (Figure 3—11). Cette capaciigusta a la capacité de sortie Cds des
transistors permettant d'augmenter la capacitévélguite de sortie et donc d'égaler la valeur

de la capacité d'entrée Cgs.

Cad=Cgs-Cds

M nm /00| W N

< NS S e

| T Tk

D UM UM U U

Figure 3-11 : structure d'amplificateur distribirdge avec capacité additionnelle en paralleldesur
drain

Ainsi, dans I'hnypothése ou la capacité équivalelesortie est égale a la capacité
Cgs, et daprés la relation de I'équation eq. 3F24alité des vitesses de phase peut étre
obtenue pour des valeurs d'inductance Ld faibleégeles aux inductances Lg. De plus,

l'augmentation de la capacité équivalente de seriteaine une diminution de l'impédance
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caractéristique de la ligne de drain (eq. 3-25)i@epour effet une réduction du gain de
I'amplificateur pouvant étre compensée par un nemhrs important de composants actifs.

» Capacité additionnelle en série sur la grille :

Dans cette configuration, une capacité Cag esttégoen série sur la grille des
composants actifs (Figure 3—12). Cette capacitélest en série avec la capacité d'entrée Cgs

des transistors, induisant une diminution de lac#@ équivalente d'entrée.

_CgsCds
Cag Cgs—Cds
nm M 0’ W M N
Rd
Cag__ 77 Cag__ ?7 ........... Cag__ 77
T T T
D UM \M} W ............. \M}

Rg

Figure 3-12 : structure d'amplificateur distribirdge avec capacité additionnelle en série sur la
grille

En réduisant I'écart des valeurs de la capacitésatde Cds et de la capacité
équivalente d'entrée, I'égalité des vitesses dsephaut étre obtenue a l'aide de faibles valeurs
d'inductance Ld. L'élément Cag permet de limitalégent les pertes des lignes de grille et
de drain, entrainant une augmentation de la baaseapte de I'amplificateur. En revanche, le
gain subit la encore une réduction mais cet effait @tre compensé par un nombre de

composants actifs plus important étant donné landition des pertes de grille.

D'autres configurations permettent d'améliorer gesformances de I'amplificateur
distribué simple. Nous citons par exemple I'amgdifeur distribué a double ligne de grille, ou

encore |'amplificateur a transistors a double eyrill
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Dans le cadre de notre étude, nous avons condal@gologie incluant une capacité
additionnelle en série sur la grille des transsstdkinsi, en optimisant la valeur de cette
capacité que nous noterons Cag (Tableau 3-3), mbisnons une capacité d'entrée
équivalente Cgs' de 121fF, soit a peu pres la éndii la capacité Cgs du transistor. A l'aide
de cette capacité, nous avons pu obtenir un gaindel 9,2dB sur une bande 6-41GHz. Les
paramétres en réflexion sont satisfaisants jusameafréquence de 50GHz (Figure 3—-13). De
plus, la Figure 3—14 montre l'influence de cettpac#té Cag sur I'égalité des déphasages

induit par les lignes de grille et de drain.

Cys (1F) | Can ()| RI(Q) | Cus (1F) |Rs @ | (S | 08 | O |Rg @ | Rd(@)

224,0 | 260,7 1,0 36,0 128,2 88.,Y 2711 676,8 30 50

Tableau 3-3 : valeurs des éléments des lignesilteeagrdrain incluant une capacité additionnelbgC

m1l m2
freq=6.000GHz freq=41.00GHz
dB(S(2,1))=9.178 |dB(S(2,1))=9.095

12 0

H
7
o

ml m2

dB(S(2,1))
dB(S(2,2))
dB(S(1,1))

©
\

P P .
o o
Ll ‘ L1l ‘ Ll ‘ Ll

6""‘““““““““““‘\“‘ '20\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
0 10 20 30 40 50 60 0 10 20 30 40 50 60

freq, GHz freq, GHz

Figure 3-13 : gain et parametres S11 (ligne coajiet S22 (pointillés) d'un amplificateur distribué
simple présentant les éléments du Tableau 3-3

18

16F betag sang.
Cag
14+ B

12¢

D8

beta (rad/m)

06k

04r

02F

0 05 1 15 2 25 3
freq (Hz) % 10"°

Figure 3-14 : déphasages des lignes de grille dtale en fonction de la fréquence en considérant o
non la capacité additionnelle Cag
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La suite de l'analyse numériqgue de l'amplificatelistribué sera réalisée en
considérant la présence de la capacité additiani@dlg. Par conséquent, le paramétre noté
Cgs' est en fait la capacité équivalente d'entt#enoie par la mise en série de la capacité

d'entrée du transistor Cgs avec la capacité additite Cag soit :

_CgsCag

CosCag ~121fF

Cgs
La Figure 3—-15 présente les atténuations des ligaegille et de drain en fonction
de la fréquence en se basant sur les valeurs éeerls donnés dans le Tableau 3—-3. Nous
pouvons remarquer l'importance des pertes dene lifg drain, augmentant considérablement
avec la fréquence. Cette atténuation est un fatiteilant la fréquence de coupure de la ligne
de sortie de I'amplificateur. Elle limite égalem&npuissance maximale de sortie en limitant

le nombre de composants a considérer puisquenalgigminue considérablement le long de

la ligne.
07 . . : . :
061
_//_/alghﬁd_/—/_/
05t 1
£o4t ]
=
o
503¢ 1
L)
02f 1
01t 1
,_/—/—/—%
O 1 J 1 1
0 05 1 15 2 25
freq (Hz) «10"°

Figure 3-15 : atténuations des lignes de grilldeedrain en fonction de la fréquence

¢/ Etude du gain en puissance

Pour mener cette étude du gain en puissance delifi@ateur distribué, nous
prenons comme référence le schéma de la Figure &t topologie prend en compte les
constantes de propagation des lignes de grille elrdin. Avant d'observer réellement le gain
en puissance, nous allons étudier I'évolution desions de commande le long de la ligne de

grille ainsi que l'expression de courant de saftdal.
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Ld/2

Ldi2  Ld/2 Ld/2 Ld2 L2 ISy
Y L__/YY\L_/YN Y. YN YN\
%gm / g,.Vv.e® Mg, .V.etne
Rd? Rds | Ws_l_ Rds sortie
O —_— On —_ O —
Cds Cds Cds
(]
Lg/2 Lg/2 Lg/2 Lg/2 Lg/i2 Lg/2
VT Cos’  yeo Cgs’ V.e-("-l)eT Cgs’
entrée ; Rg
Ri Ri Ri
3

Figure 3-16 : schéma d'étude de I'amplificateuritise

i- Tensions de commande

Nous allons nous intéresser ici a la ligne de eyrila décomposition en cellules

élémentaires T et de cette ligne d'entrée est présentée dans laeF8l7. Ce schéma va

nous permettre de déterminer la tension de commamadbaque composant actif

le Lg/2 Lg/2 Lg/2 Lg/2 Lg/2  Lg/2
—> g g g g
n Y e o _rw\__r__rvm
Cgs’ Cgs’ Cgs’
Ve ;Rg
Ri Ri Ri
C
T1 T2 Tn
09, Zcg; 09, Zcg; 89, Zcg,
le > Lgi2 4| Lg2 Lg/2 > oz Lg/2 Lg/2 |, Lo
1] J_ i
Cgs'/2 Cgs'/2 Cgs'/ Cgs'/2 Cgs’ /2 Cgs'/2
Ve v v Min ; Rg
2Ri 2Ri 2Ri
D IL
89/2 Ttn 0g/2
eg,chn Gg,chn 89, Zcg,

Figure 3-17 : décomposition en cellules élémerddiretTtde la ligne de grille
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En observant que la demi-cellule en entrée impasaléphasage ng/Z, nous

pouvons écrire les courants comme :

-00/2
I, =1, . €%

- -3.00/2
,=1,.e%=1,. g%

Etdonc: |, =I,.e®189/2 (eq. 3-26)

Nous pouvons également en déduire les expressamiedsions sachant que :

Ve=le. ZCOr
Et V=1 ch,-[

,_ZCOr ~(2i-1)9g /2
Vi _—ZCQT .Ve.e

Donc (eq. 3-27)

Par conséquent, la tension de commande du iémsidt@an peut s'écrire sous la
forme :
~2i-1)g 12
. ZCQr

Vgsm—ZCgr .Ve.1 +] RCr.w (eq. 3-28)

Si I'on normalise par rapport a la tension d'entméeobtient :

~2i-1)69 /12
Vos|_|Zco| € s
| Ve | |chr|\/1T(RCgs'a))2 (eq. 3-29)

Nous pouvons alors remarquer que la tension de comenest dépendante de la
fréquence mais aussi de i, c'est-a-dire de laipogitu composant le long de la ligne de grille.
La Figure 3—18 montre I'évolution de ce paramétrdoaction de la fréquence et de i en se

basant sur les valeurs du Tableau 3-3.
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Figure 3—18 : tensions de commande en fonctioa di@¢iuence et du nombre de transistors

Nous observons une nette décroissance de la temwonommande lorsque la
fréquence augmente, mais également lorsque i augmerela signifie que plus il y a de
transistors le long de la ligne et moins le dermnéeevra une tension de commande élevée. Ce
phénomene est du a l'atténuation de la ligne, iantasn nombre limite de composants actifs

a considérer.

ii- Analyse du courant de sortie

Afin de mener cette étude du courant de sorties mEcomposons la ligne de drain

en cellules élémentaires Tre(Figure 3—19).

Soit Id le courant de drain fourni par le iéme transistbrs'agit du courant
commandé par la tension \(gsise aux bornes de la capacité d'entrée du stanstgs. Nous

pouvons donc écrire :

Idi = g . VQs (eq. 3-30)

Soit Ig le courant de sortie de la ieme cellule élémeat&in considérant que la ligne
de drain présente une charge adaptée a sa teramnaiglors le courant |dde sortie du
transistor i se divise en deux courants égaux ggageant en sens inverse |'un de l'autre (I'un

vers la sortie, l'autre vers la charge ou il sdrsoebé). La partie du courant contribuant au
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courant de sortie global Is de I'amplificateur slé$ déphasage et atténuation de la ligne de
drain. Par conséquent, la contributiondis chaque cellule peut s'écrire :

_ldi _An-ips _-6ar2
s —7'.e e (eq. 3-31)
Ld2  Ld2 | 1S, |Lar Lz | SIS | g Lae | IS
l__mr\ AN ML L A ?
Ald1 GE Aldn
Rd Rds Rds Rds
" o — WS
Cd;s Cds Cds
(]
T1 T2 Tn
0d, Zcd, 0d, Zcd; 0d, Zcd;
Ld/2 Ld2  Ld2 Ldr2 Ld/2 Ld/2 IS’%
Rd ? N O ol |9 Srsd s grad | Gro]
_rgga _rdslz ‘rgslz _raslz $ _ruxlz _lws/z
(]
0d/2 T T2 Tin Od/2
0d, Zcd, 0d, Zcd, 0d, Zcd,

Figure 3-19 : décomposition en cellules élémergadiretTTtde la ligne de drain

A partir des équations eq. 3-28, 3-30 et 3-31, latieat :

_ZCOr Om.Ve (2i-)*2%  —nay

IS Zeg 2] RCo- ) €

(eq. 3-32)
De plus, le courant de sortie global de I'amplifca est la somme des contributions

Is:Zn:Is
i=1

des n cellules élémentaires, soit
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En se basant sur l'expression des courantolmée par I'équation eq. 3-32, nous
obtenons la formule du courant de sortie globallsante :

Zcgr  gmVe (&%) Sinf{g(&’ & )J

IS_chr '2(1+j.R.Cgs'.w)'e ' sinl{gd_eg} (eq. 3-33)
2

La Figure 3—20 montre I'évolution du courant deiiscen fonction de la fréquence
pour différentes valeurs de n en considérant lasidend'entrée Ve égale a 1V (en se réféerant
aux valeurs du Tableau 3-3). Nous observons l'antatien du courant avec le nombre de
transistors considéré jusqu'a une saturation. ®aéguent, au-dela d'un certain nombre, les

transistors ne participent plus a la productiocalgrant en sortie de lI'amplificateur.

0026

0.024 -
0.022r
002

—0018F
x

= 0018}
0014} 1
0012} 1

001 .

0'0080 05 1 15 2 25 3

freq (Hz) v 1010

Figure 3-20 : évolution du courant de sortie ercfiom de la fréquence et du nombre de transistors

iii- Gain en puissance

Si I'on note Pe et Ps les puissances d'entréesairtie de I'amplificateur, c'est-a-dire
a l'entrée de la ligne de grille et a la sortidadkgne de drain, nous obtenons les expressions

suivantes :

PG:%RE{Ve.IeD]:%R{ chr} =JNVep. {chr} (eq. 3-34)
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Psz—Re[\/ Is ] 1R€[chr lsls ]_—| Isp.RZcdr | (eq. 3-35)

Sachant que le gain en puissance Gp est le rag@ds sur Pe, on obtient :

> RgZcdr
‘ReZcgr

En admettant les approximations suivantes :

s

Gp=pe Ve

Pe

» Im[Zcgr] << Re[Zcg] d'ou Re[1/Zcg] = 1/Re[Zcg]
> [a=[gdoubs0,= 00y
> WR.Cys << 1 etdRysCy<< 1
et en se référant aux expressions eg. 3-9, 3-3€B8t nous obtenons :

—n(a'd+ag) S“rn{dad;ag)}
op=9 [Lo / 2
4 VCQS b R Cos.0 [ Lg.Cos. a?j| Sinhzi:a'd—agj| (eq. 3-36)

4 2

A travers cette expression, nous remarquons ggeifeen puissance est fortement

dépendant des éléments intrinséques du compod#naiasi que des parametres des lignes
de grille et de drain. Nous notons également uneemi#gance au nombre de transistors

considérés. Ceci montre que le concepteur devitampane attention particuliere au choix du

composant actif.

Afin de visualiser ces dépendances, nous avons kéamlution du gain en puissance

en fonction de la fréquence et du nombre de tramsigFigure 3—21) en se basant sur les

valeurs des éléments du Tableau 3-3. Nous vérifiong forte influence du nombre de

transistors sur le gain en puissance. En effe§ plaugmente et plus la bande sur laguelle le
gain reste plat est petite. Il faut donc définintenbre optimal de composants a considérer en

fonction de la fréequence maximale de l'applicatimee.
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Figure 3-21 : évolution du gain en puissance eatfon de fréquence et du nombre de composants

iv- Nombre optimal de transistors

Définir le nombre optimal de transistors revienarauler la dérivée du gain par
rapport a n. Ainsi, nous vérifions que le gain prée un maximum en fonction de la

fréquence etde n :

9Gp_ _In(aa)-In(aq)

an 0 = Nopt= a4~ (eq.3-37)

Cette expression montre la dépendance du nombmmalpde transistors vis-a-vis
des parametres d'atténuation des lignes de gtilldeedrain. A l'aide de cette relation, le
concepteur pourra estimer le nombre optimal de csapts en fonction de la fréquence

maximale de fonctionnement recherchée.

La Figure 3—22 montre I'évolution de ce nombreroptien fonction de la fréequence
maximale d'utilisation de l'amplificateur en se ddssur les valeurs du Tableau 3-3. |l
apparait une décroissance importante de nopt lerdsgfréquence augmente. En effet, plus la
frequence augmente et plus les pertes de lignesnenignt, entrainant une "sous-

alimentation" des derniers composants, qui negyationt plus a I'amplification.
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Figure 3—22 : évolution du nombre optimal de tratwss en fonction de la fréquence maximale de
fonctionnement recherchée

L'étude qui a été menée sur le fonctionnementaeplificateur distribuée simple
permet au concepteur de définir les composantsligeutet leur nombre en fonction de
I'application visée. Mais attention, il s'agit swt d'une premiére approche car un certain
nombre d'approximations ont été acceptées au ceulétude analytique afin de rendre plus
aisée la détermination des parameétres. Or nousisayee certaines hypothéses ne sont pas

réelles ; pour exemple :
- seuls les éléments intrinséques du transistoét@ntonsidérés ;
- le transistor a été imposé unilatéral ;

- les lignes d'entrée et de sortie ont été supgoadaptées sur toute la bande de

fonctionnement ;
- les vitesses de phases ont été admises égales.

De plus, cette phase analytique est indispensable pine initialisation des
parameétres mais elle n'est pas suffisante. Une étapCAQO est bien sdr indispensable. Or,
l'optimisation d'un tel circuit restant tout de nme&romplexe, il est important de connaitre

l'influence de certains des éléments mis en jeu.

157 _



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes sbafale 4-18GHz

d/ Sensibilit¢ de ['amplificateur aux éléments ias&ques du

transistor

[3.2], [3.5], [3.6], [3.7], [3.8], [3.9], [3.10]

L'étude analytigue menée jusque la se base sprd@mation d'un transistor idéal,
ne présentant aucune contre-réaction et aucun Btémarasites extérieurs. Nous cherchons
ici a observer l'influence des différents paransetetrinseques d'un transistor réel ainsi que

la contre-réaction induite par la capacité Cgdeébistance Rgd.

Dans le but de comparer les réponses en transmissieflexion de I'amplificateur
distribué simple, nous avons réalisé plusieurs kkitims de l'amplificateur a quatre
transistors incluant tour a tour les couples d'élés parasites : de la contre-réaction (Cgd,
Rgd), de l'acces de grille (Rg, Lg), de l'accesiden (Rd, Ld) et de l'acces de source (Rs,
Ls). Les Figure 3-23 a Figure 3-26 montrent les pamaisons des parametres S de
I'amplificateur incluant respectivement les couptks paramétres parasites précédent. Les
valeurs considérées sont celles du modele lingaireransistor de développement 8x50um

étudié au chapitre 1 et rappelé dans le Tableau 3-4

Eléments extrinseques

Ry (Q) Ly (PH) Cpg (fF) Rq (Q) La (PH) Cpa (F) Rs (Q) Ls(pH)

1,2 70,1 83,2 1,2 77,3 96,3 0,4 9,8

Eléments intrinseques

Cos (F) Ri (Q) Cya (fF) Rga (Q) On (MS) | ga (MS) T(ps) Cas (fF)
224,0 1,0 49,9 6,0 88,7 7.8 1,57 36,0

Tableau 3—4 : éléments du modéle linéaire du tstorsile développement de grille 8x50um

Nous pouvons ainsi observer l'influence de ces éhdsnparasites sur les réponses de

l'amplificateur :

- (Cgd, Rgd) : ces parameétres entrainent une frisgude coupure beaucoup plus basse
ainsi qu'une amplitude de gain plus faible. Lederibns en entrée et en sortie sont
dégradées. Ces éléments représentent en effebatre-céaction entre les lignes de grille

et de drain de I'amplificateur, perturbant la pgaigon du signal.
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Figure 3-23 : influence de la contre-réaction (Gggld) — "sans" en foncé, "avec" en clair
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Figure 3-24 : influence des parasites de grille (R — "sans" en foncé, "avec" en clair
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Figure 3-25 : influence des parasites de drain [[8}l;- "sans" en foncé, "avec" en clair
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Figure 3-26 : influence des parasites de sourcel@}s- "sans" en foncé, "avec" en clair
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- (Rg, Lg) : ces parameétres correspondent aux ipesade I'accés de grille du composant.
On observe une diminution de la fréquence maxirdaléa bande passante ainsi qu'une
dégradation de la réflexion en entrée. En effetaR@gmente l'atténuation de la ligne de

grille et Lg accroit la différence de vitesse dag#hdes lignes entrée-sortie.

- (Rd, Ld) : ces éléments ont une influence assmite sur les performances de
I'amplificateur. On observe une décroissance mirdeéa fréquence de coupure du gain

et une légére dégradation de la réflexion en sertiraute-fréquence.

- (Rs, Ls) : ces parametres n'ont pas d'incidemmeure sur les réflexions entrée-sortie de
I'amplificateur. En revanche, on peut observer amdulation du gain en haut de bande et

une léger affaiblissement de son amplitude suet@ubande.

La Figure 3—-27 montre la comparaison entre ledtegswe I'amplificateur distribué
idéal incluant des transistors idéaux (sans cag@etion ni €léments parasites) et celui
incluant des transistors réels. Nous pouvons noterforte diminution de la bande passante et

du niveau de gain ainsi qu'une dégradation imptatdes parametres en réflexion.
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Figure 3-27 : comparaison des réponses de |'aggilifir avec des transistors idéaux (foncé) et des
transistors réels (clair)
Les éléments parasites du transistor ont donc wifigence prépondérante sur les

performances de I'amplificateur global et ne daiyes étre négligés.

Nous venons de détailler le principe de fonctioneetrde I'amplificateur distribué
en régime linéaire. Or, un amplificateur fonctionnatteignant de bonnes performances en

bas niveau n'est pas nécessairement optimisé podionctionnement en puissance. Nous
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nous proposons maintenant d'étudier la méthode aleeption en puissance de ces

amplificateurs.

4. Méthode de conception en puissance des amplifiears

distribués
[3.1], [3.5], [3.7], [3.8], [3.9], [3.10]

Nous allons étudier la méthode de conception ersspoce des amplificateurs
distribués. Cette étude restera succincte étanmnélogue, en raison de contraintes

technologiques majeures, nous n'avons pu que lparient les mettre en pratique.

L'optimisation en puissance d'un amplificateurriisié simple nécessite I'égalisation
des tensions de commande de grille de chaque dtanst la synthése de l'impédance
optimale de charge de chaque composant sur le,di@ih en respectant les contraintes

d'égalité des vitesses de phase entre chaqueecellul

L'égalisation des tensions de commande sur leedtis transistors est obtenue par
l'optimisation de la capacité Cag, insérée suriliegle chaque composant. Cette topologie
permet I'égalisation des tensions de commande ¥ghaque transistor.

En ce qui concerne la ligne de drain, il est néiessle présenter au transistor son
impédance de charge optimale pour un fonctionneraerpuissance. Cette impédance peut
étre déterminée par simulation et / ou caracténisaet se représente par une conductance
Gopt et une réactance Bopt (Copt) dont les exmresdil'initialisation sont données dans le

Tableau 3-5. Ces deux paramétres restent quasaotmslans la bande de travail.

Ainsi, dans le cas d'une technologie MMIC, nouscas mis en ceuvre un profil sur
la grille par une variation des capacités Cag eie sér les grilles et un profil sur le drain par
variation des longueurs de ligne inter-cellule pprésenter I'admittance optimale de charge a
chaque cellule. Dans notre cas d'application hgbadec technologie flip-chip (que nous
détaillerons dans la section [l - ]), le seul @intégrer les capacités Cag sur la puce de GaN
était déja une innovation risquée mais le fait dénit un profil avec différentes valeurs de

capacités n'était pas viable en regard des cotdgsaiachnologiques.
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Expression de l'impédance de charge optimale (GOppt)

Go
Copt=Cds*+Cgd GO S (Ls+Ld)(CdsrCad o
_ Idss
o =5 Vs ~Vdsm
Ligne de drain optimale chargée par Gd
_ Gopt :
Gci=Gopt Ga —GOD(W+(I _1)j pouri=2 an

Ligne de grille optimale chargée par Gg

Gg=(n+1-)Gg i

Tableau 3-5 : profils de I'impédance de chargemadé du transistor et des lignes de grille et déndr
optimale

Comme nous l'avons dit précédemment, la cellulweackun amplificateur distribué
peut étre un simple transistor ou bien des circpits ou moins complexes. Nous avons
étudié le principe de fonctionnement de I'ampliéce distribué simple, c'est-a-dire incluant
des transistors source commune, dans un but ddigimpmle I'étude analytique. Nous nous
proposons maintenant d'étudier le montage cascddeee vérifier son intérét dans

I'amplification distribuée.

5. Etude du montage cascode

[3.3], [3.5], [3.6], [3.17]

Dans le but dexploiter au maximum les avantages présente la structure

distribuée, la cellule active idéale doit affictes caractéristiques suivantes :

un gain fort ;

une bonne isolation entrée-sortie pour réduaféet de contre-réaction ;

une faible résistance d'entrée ;

une impédance de sortie élevée.
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Dans la configuration dite simple de I'amplificatéistribué, les cellules actives sont
constituées d'un transistor seul en source comn@nee composant ne remplit pas tous les
criteres de la cellule active idéale. Nous allomsisnintéresser a une cellule particuliere,

intéressante pour les applications de puissamceohtage cascode de transistors HEMTS.

a/ Description

Le montage cascode est obtenu par la mise en east@dleux transistors ; le
premier composant est en source commune conndatéaurce du second qui est en grille
commune (Figure 3—28). La sortie de la cellule cdscest considérée entre les électrodes de
drain et de grille du second composant. Nous obserque cette tension de sortie représente
en fait la somme des tensions drain-source des wensistors constituant la cellule cascode.
En conséquence, le montage cascode présente uplgaiglevé que le transistor en source

commune constituant une cellule active plus ingaete pour I'amplificateur distribué.

Vds2
—_—
D1 S2 D2
G1 O
D_._
Ss1 i1
| S G2 Vs

h

Figure 3-28 : schéma du montage cascode

Si lI'on considére le schéma équivalent unilatéraipkfié de deux transistors

identiques connectés en cascode, on obtient lerechtobal de la Figure 3—-29.

Gg.ﬁez

Rds <
o—>= o
Vel Cgs Cds Cgs | cds
g:: Gm.Ve Rds Ve2 | Vs
Vsl Vs2
= |

Figure 3—-29 : schéma équivalent simplifié d'unéutelcascode
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b/ Principe de fonctionnement

i- En régime linéaire

En se basant sur le schéma de la Figure 3-29,pouens déterminer la résistance
de sortie R du montage cascode comme étants=(§.Ryst2).Rys Par conséquent, la
résistance de sortie d'un montage cascode estéguse d'un facteur {gRyst2) que la
résistance de sortie présentée par le transistosoence commune. Ceci est un critere
supplémentaire de choix du montage cascode comirhgecactive de l'amplificateur

distribué.

Une comparaison des caractéristiques linéairestrimsistor en source commune et
d'un montage cascode est présentée a la Figure @t8lune bande de fréquence allant
jusqu'a 50GHz. Pour ces simulations, le schémaashsistor utilisé prend en compte la rétro-
action induite par les éléments Cgd et Rgd (Fi@+80). Les valeurs prises en compte sont
celles du modéle linéaire du transistor de dévedommt de grille 8x50um extrait a la section

[Chapitre 1 : 1ll - 4. ¢/ i- ] et rappelées danS kbleau 3—6.

4% D

Cﬁd Rgd
I

G J_

S

Cg
Gm.Vg@ éRds —_ Cds
Ri
SO {1

Figure 3-30 : schéma du transistor intrinséque

Eléments extrinséques
Ry(Q) | La(PH) | Co(fF) | Ra(Q) | La(PH) | Cwa(fF) | Rs(Q) Ls (pH)
1,2 70,1 83,2 1,2 77,3 96,3 0,4 9,8

Eléments intrinseques
Cos((F) | R(Q) | Caa(fF) | Re(Q) | Im(MS) | G (MS) | 1T(ps) Cos (fF)

224,0 1,0 49,9 6,0 88,7 7,8 1,57 36,0
Tableau 3-6 : éléments du modéle petit signalatststor 8x50um pour un point de polarisation de
repos de Vgs-7V, Vds=22,2V, Idg=118mA
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Figure 3—31 : comparaison des caractéristiqueailieg d'un transistor en source commune et d'un
montage cascode

Les résultats de la Figure 3—-31 mettent en éviddeseavantages du montage
cascode dans le cadre de I'amplification distrib&eeffet, le montage cascode présente, par

rapport au transistor seul connecté en source cor@mu

- un gain plus élevé ;

- une isolation entrée-sortie plus importante ;

- une augmentation de I'impédance de sortie.

ii- En puissance

Si I'on considere la cellule cascode simple vuecg@émment, il subsiste un
probleme quant au régime de fonctionnement du set@amsistor. En effet, nous pouvons
observer (Figure 3-32(a)) que la tension Vdsue du premier composant est directement
appliguée a l'entrée du second transistor ,¥{y&ls,. Or, étant donné la forte valeur de la

165 _



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes sbafale 4-18GHz

tension de drain Vds le second transistor sera trés vite saturé eperenettra pas un

fonctionnement en puissance de la cellule globale.

Pour remédier a ce phénoméne, une capacit@gslansérée en série sur la grille du
second transistor. Cette capacité a pour but dseéain pont diviseur de tension entre les
tensions Vdset Vgs (Figure 3—32(b)). Ainsi, la valeur de cet élémesit optimisée afin de
prélever aux bornes de Cgs du second transistentaon Vgs, €gale a Vgs optimale pour
un fonctionnement en puissance de la cellule. Cedteur est déterminée a partir de la

relation du pont diviseur de tension :

- Cgs Vgs 3
_|_Ca > __wYs Vs (eq.3-38)
D1
Vds, S2 D2 -

S g—G1
D2 _|Sl Vds
{1 7)7 1 Vgs, G2

D1 S2
= S1 \
d
nL Ve sz

Ca

37_ (b)

(@)

Figure 3—32 : principe de la capacité Ca

Une capacité supplémentaire peut étre insérée Bdrélectrodes de source et de
drain du deuxiéme transistor tel que le montrei¢muie 3—33. Ainsi, nous pouvons égaliser
les impédances de sortie des deux transistors esidéwant que la capacité Capond a
I'égalité suivante :

ca-l95Ca
& Cgs+Ca

Ainsi, en notant qu'en sortie de la cellule cascades trouvons deux circuits
paralleles identiques, il est possible de schérrapilus simplement la cellule cascode comme
le montre la Figure 3-34. Dans le cas d'une celuides deux transistors sont polarisés

identiguement pour une optimisation en puissanogs Rvons :

Vs =Vgs, et Vds=Vds,
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Ca,
S1

—_—Caq

-

—
Gm.Vgs, Cds A
Ca,
Vds,
|-—
N Vs
Gm.Vgs
cos | ! Cds Cgs Vgs,
. ds,;
Vgs, Ca, |
= | |

Figure 3-33 : cellule cascode incluant les capaci et Ca

oD— |
A | A
Cgs Vds,
— Gm.(YOSHVES, ) 27 +
Vgs, 2 Vs,
o , m|
avecZ= Rd St w(Cds+Caz)T

Figure 3-34 : schéma simplifié d'une cellule casdodluant les capacités Gzt Ca

Nous avons vu précédemment que la tension de sdeida cellule cascode
représente le double de la tension de sortie dansistor en source commune. Nous
montrons maintenant que la puissance de sortia @ellule cascode Rsest également le

double de la puissance de sortie d'un transisteparce commune Ps, En effet :

-1 Vgs+Vge ), vds+Vds
PSaS—ZR{Nd3+Vd&)(gm( 5 j+ 5 ﬂ

avec Vds=Vds; et Vgs=Vgs,
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d'ou P SaS:%Re{ZVd{nggg%ﬁjzz%Ref/d%(ngQS‘%S)JﬂPs_SC

Rappelons que le schéma du transistor utilisé pialiser cette étude analytique est
tres simplifié. Dans la réalité, le transistor njggs un composant unilatéral. Par conséquent,
les calculs de détermination de capacités addigibes) donnés ici ne peuvent servir qu'a

l'initialisation a un processus d'optimisation.

La procédure d'optimisation largement utiliséebastée sur I'optimisation des cycles
de charge des deux transistors de la cellule casé&effet, comme nous l'avons mentionné
précédemment, I'optimisation en puissance passéepganctionnement identigue des deux
composants et par conséquent I'observation descgdecharge identiques. Pour cela, il est
important également de déterminer l'impédance degehoptimale du montage cascode

considéré.

Une étude analytique de l'amplificateur distribtuéle montage cascode a été menée.
Le paragraphe suivant expose la conception de @eoplificateurs distribués a cellules

cascodes sur la bande 4-18GHz.

Il - Conception de deux amplificateurs de puissare
distribués a cellules cascodes
[3.13], [3.18], [3.19], [3.20], [3.21]

Deux amplificateurs de puissance large bande éntaicus au cours de ces travaux
dans le cadre d'un projet du laboratoire communI®ITIRCOM — THALES-TRT). Il s'agit
de structures distribuées a cellules cascodescendigie GaN sur SiC. L'un d'eux est basé
sur des composants de développement de grille 8"5@ANA), l'autre sur des composants
de développement de grille 8x75um (YADE). Les dipgations recherchées ainsi que les
contraintes technologiques sont énoncées dans wagrpphe. La conception de ces

amplificateurs est décrite également.
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1. L'architecture

La Figure 3-35 expose le schéma global de l'amptdur réalisé, adoptant une
topologie a capacité additionnelle sur la grillenegégrant des montages cascodes optimisés en

puissance comme cellules actives unitaires.

VGS?2
T Ak
AR
- % N N N N H_DOUT
|ND_H WUTF UWTF WUH_? ag Rg
S lnnirs
VGS1

Figure 3—-35 : schéma global de I'amplificateur

Il s'agit d'un amplificateur distribué composé dmtne cellules cascodes. Les lignes
d'acces de grille et de drain sont chargées pamuasdances Rg et Rd. Les acces entrée et
sortie sont des acces purement RF. Les tensionsoldeisations DC sont apportées par
ailleurs. Le découplage DC / RF se fait par lesbide capacités de découplage introduite sur

la puce.

Chaque cellule cascode présente une capacité gynillea du transistor en grille
commune optimisée pour un fonctionnement optimapeissance (section [l - 5. b/ ii- ]),
mise en paralléle avec une résistance de fortauvaglermettant la polarisation DC. Nous
trouvons également une capacité sur la grille daosistor en source commune, optimisant le
fonctionnement de l'amplificateur distribué, engtlaie avec une forte résistance pour la

polarisation DC.
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2. Les spécifications

L'objectif de cette conception est d'évaluer letepialités du nitrure de gallium en
termes d'amplification de puissance large bandepi©get n'étant pas contractuel, aucune
performance n'était imposée, nous cherchons a iolkésnmeilleurs résultats possibles. Afin
d'orienter tout de méme notre optimisation, nousnawris en compte les spécifications de
I'amplificateur large bande considéré dans le edbruropéen dont la conception incombait a
un autre organisme de recherche. Nous pouvons oneeti entre autre une bande de
fréequence allant de 6 a 18GHz, une puissance tie sotdB de compression de 37dBm avec

une ondulation de1dB ainsi qu'un rendement en puissance ajoutégisupé 15%.

Nous pouvons également noter que le mode de fomament est a déterminer entre
pulsé et CW. Nous verrons en effet que les effesniques sont trés importants et doivent

étre pris en compte au cours de la conception.

Ce projet est ambitieux car il fixe des objectifpérieurs a I'état de I'art actuel des
amplificateurs en termes de niveau de puissanceqatie largeur de bande. De plus, comme
nous le verrons plus loin, la topologie retenues@née un certain nombre de défis
technologiques relativement délicats, tel que lentage flip-chip d'une puce contenant 8
transistors et 21 plots de reports ainsi que lemres tentatives d'intégration de projets sur

la puce GaN.

3. La technologie

Les conceptions réalisées au cours de ces travanuixbssées sur des transistors
HEMTs en technologie GaN sur SiC (présentés ackose[Chapitre 1 : Il - ]).

a/ La technologie du nitrure de gallium

La partie active de I'amplificateur est réalisée su substrat de carbure de silicium
d'épaisseur 370um sur lequel la croissance d'uneheode nitrure de gallium de 3um est
effectuée. Cette croissance est réalisée par teddire TIGER. Les plaques sont également

processeées par le laboratoire TIGER d'apres le meaSANGHA.
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Cette technologie offre la possibilité de réaliges transistors mais nous avons
également tenté lors de cette réalisation d'intéggeains €léments passifs tels que les lignes
de transmission, des résistances actives et dasitzgpMIM (Metal-Insulator-Metal) dont les
caractéristiques sont mentionnées plus bas. Emebeala technologie considérée ne permet
pas la réalisation de trous métallisés pour leurefola masse ainsi que I'obtention de pont
permettant le "croisement” sur des niveaux diffeyese lignes de transmission. Pour ces
raisons, le montage flip-chip de la partie actisaque sur le substrat de GaN sur SiC a été

mis en oeuvre sur AIN.

Nous résumons ci-dessous les caractéristiquesigmias des éléments passifs que

nous avons intégré sur GaN :

- capacités MIM : densité surfacique 250 pF/mm?2;

- résistances actives : densité surfacique 500 bhindensité de courant linéique
1,5 A/mm;

- lignes de transmission : densité de courantdungil2 mA/um ; largeur minimum

des lignes 10pum.

De plus, si I'on considére le management thermidtyueircuit, il faut rappeler que la
conductivité thermique du GaN est relativement l&ifl,7 W/cm/K). Or, la dissipation
thermique est importante étant donné les niveayugsance mis en jeu. Le circuit actif sera
donc monté en flip-chip sur un substrat de reportAdN qui présente une conductivité
thermique supérieure a 1,7 W/cm/K, qui est tréssapre a celle de lI'alumine couramment
utilisée (0,36 W/cm/K).

b/ La technologie du nitrure d'aluminium

Le substrat de report pour le montage flip-chipugssubstrat de nitrure d'aluminium
de 254um d'épaisseur. Le circuit sur AIN est réghiar Reinhardt. La technologie utilisée sur
ce substrat permet la réalisation de résistancis Ha revanche, elle n'offre pas la possibilité
d'obtenir des capacités intégrées ; les capadiléseas sont par conséquent des composants
MIM CMS (Composant Monté en Surface) du laborat@iielectric Laboratories. Les trous

métallisés pour les retours a la masse ont un diardé 150um au minimum.
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¢/ Le montage flip-chip

Le circuit complet comprend donc le montage flippathe la puce congue sur le GaN
reportée sur le design d'AIN. Ce report se fait fiatermédiaire de plots électriques ou
mécaniques présents sur les deux puces en vis-&efte opération est délicate dans le cas
de cet amplificateur étant donné la grande dimend® la puce de GaN qui est reportée en
flip-chip et par conséquent le nombre assez élevplaks de report. La topologie du report
ainsi que la distinction entre les éléments dedldimateur distribué intégrés sur GaN et sur

AIN sont explicitées dans la suite du manuscrit.

lIl - Conception de I'amplificateur SANA1

L'amplificateur SANA1 est une structure distribuéebase de quatre cellules
cascodes de transistors HEMTs GaN de développetoihtde grille 400um, c'est-a-dire 8
doigts de longueur de grille de 50um. Nous détadlicci les étapes de conception de cet
amplificateur en commencant par l'optimisation @eéllule cascode puis la conception du

circuit complet.

1. La cellule cascode

Nous cherchons dans un premier temps a optimigaofdgage cascode afin d'obtenir
un fonctionnement optimum en puissance. Nous avarau paragraphe [l - 5. b/ ii- ] qu'une
capacité additionnelle sur la grille du second distor permettait un fonctionnement
identique des deux composants et par conséquentpiimeisation de la puissance de sortie
de la cellule cascode. D'apres I'équation [eq.3d88hant I'expression de la valeur théorique
optimale de cette capacité Caous obtenons une valeur de 96fF dans le casotte n
composant. Notons que cette valeur n'est qu'uneuwatinitialisation d'un processus

d'optimisation.

La topologie du transistor de base ne nous permastdintroduire une capacité

additionnelle Ca entre la source et le drain du second composamt.c&@hséquence,
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l'optimisation en puissance du montage cascodéassie sur I'optimisation des parameétres
suivants (Figure 3-36) :

- la valeur de la capacité Cal ;
- la longueur L de la ligne entre le drain du pesntransistor et la source du

second.

—

Figure 3-36 : parametres d'optimisation du montageode.

Nous cherchons tout d'abord a observer linflueheees deux parameétres sur les

performances de la cellule.

a/ Influence de L et Ga

L'influence de la longueur L de la ligne entre ldsux transistors sur les
performances en puissance de la cellule cascodeaggtée dans les Figure 3—-37 et Figure 3—
38. L'impédance optimale, déterminée par une siionlale type load-pull, est présentée en
sortie de la cellule cascode. Cette impédangg ¥ été déeterminée équivalente a un circuit
RC paralléele avec R=1060hms et C=0,21pF. La Fi§uf¥ présente le gain et la puissance
de sortie en fonction de la puissance d'entrée poarfrequence de 6 GHz et une valeur fixe
de la capacité Gade 96 fF. La comparaison est basée sur des vatmur®ngueur L
différentes de 100 pm, 400 um et 700 um. La Fi§ue28 permet la méme comparaison pour

une fréquence de 18 GHz.
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Figure 3-37 : influence de la longueur L de ligneaCa=96 fF a 6 GHz.

gain (dB) Ps (dBm)
10 40
4 35|
8— 30
25—
] T | 20—
4 | 15
1 10—
O S ‘ T ‘ T ‘ —— ‘ T ‘ T O O T T é LI \1‘0\ T \1‘5\ LI \2‘0\ T \2‘5\ T \30
0 5 10 15 20 25 30

Pgene (dBm)

Fgene (dBm)

L=100um
L=400pum
L=700um

f=18GHz

Ca=96fF

Figure 3-38 : influence de la longueur L de lignecaCa=96 fF a 18 GHz.

Nous pouvons observer qu'a 6 GHz, la longueur Lladdigne entre les deux
transistors n'a aucune influence tant sur le gam sur la puissance de sortie. En revanche,
l'augmentation de la longueur de cette ligne aftet aon négligeable a une fréquence de 18

GHz. Plus cette ligne est longue et plus on obsene dégradation des performances. En

conséquence, nous chercherons a minimiser cetjedom de ligne lors de la conception.

L'influence de la valeur de la capacité;Gar les performances en puissance de la
cellule cascode est présentée dans les Figure &-Bfyure 3—40. Ces figures montrent la
comparaison du gain et de la puissance de sorfienetion de la puissance d'entrée pour des
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valeurs de capacité de 46 fF, 96 fF et 146 fF. Ddnamjue cas, la longueur L de la ligne est
fixée a 100 um. La Figure 3—-39 concerne les résudt® GHz et la Figure 3—40 a 18 GHz.

: Ps (dBm
2galn (dB) 40 ( )
18 35—
16— 30—
14—
1o 25—
10 ] N 20—
g8 N2 15 ==
gf 10—
2 5
04““““““““““““““‘ 0 “““““‘“““““““““
0 5 10 15 20 o5 30 O 5 10 15 20 25 30
Pgene (dBm) Pgene (dBm)
Ca=46fF f=6GHz
Ca=96fF ———-———-
Ca=146fF ... L=100pum

Figure 3-39 : influence de €avec L=100 pm a 6 GHz.

Nous pouvons observer que la capacit§ @aune influence importante sur les
performances en puissance de la cellule cascodé. @Hz, linfluence est certes moins
marquée qu'a 18 GHz mais elle est non négligeablgrentout. Il existe une valeur optimale
de cette capacité pour un fonctionnement identidgs deux transistors de la cellule, et en
conséquence un fonctionnement optimal en puissabette capacité sera optimisée sur le

circuit réel que nous allons étudier maintenant.
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Figure 3—40 : influence de €avec L=100 um a 18 GHz.
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b/ Optimisation de la cellule cascode

Comme mentionné précédemment, les transistors reatisés sur le substrat de

GaN. Ainsi, la cellule cascode compléete est réalsér ce substrat (Figure 3—41) ; ce circuit

comprend :

- les deux composants actifs de développementilte 850 pum ;

- la ligne reliant ces deux transistors ;

- la capacité Ga(en fait, deux capacités de valeur double en xétigdice
précédemment ;

- une forte résistance de polarisation sur ldegdl second transistor.

Figure 3-41 : layout d'une cellule cascode

La ligne inter-transistors a été fixée au plus t@omais suffisamment longue tout de
méme pour permettre le "croisement” avec la ligeeddain de l'amplificateur complet
réalisée sur le substrat d'AIN). Afin de limites lésques de couplage entre lignes, une couche
de BCB est implantée sur notre ligne inter-transsstPar la suite, I'optimisation sur les cycles
de charge des deux transistors a permis de détrtairvaleur optimale de la capacité, @a
162 fF (soit deux capacités de 324 fF en série mims problemes de sensibilité aux
dimensions). Les simulations ont été réalisées daptant le montage cascode sur son
impédance de charge optimale déterminée par siiwlaibad-pull (RC paralléle
R=106o0hms et C=0,21pF). La Figure 3—-42 présenteyleles de charge des transistors pour
les fréquences de 6, 12 et 18GHz. Une bonne éguizaldes contributions des transistors a
été obtenue en bas de bande. En revanche, le débamogmente légérement avec la

fréquence. Rappelons que les contraintes techmplegine nous ont pas permises d’insérer
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une capacité entre le drain et la source du tremsés grille commune (section [l - 5. b/ ii- ])

et que par conséquent, les performances en puessinda cellule cascode sont optimales

pour la topologie considérée (capacité sur lagydll transistor en grille commune).

ds_T1

ds_ T2

12GHz

ds T1 Ids T2

N

0 10 2
Vds T1

— T 7 ‘ T "T’/\/T/\

0

30 40
vds T2 (V)

Figure 3—42 : cycles de charge des deux transidtorsontage cascode (source commune en fonceé et
grille commune en clair) pour des fréquences de2@&t 18GHz

La Figure 3-43 présente les performances en puissam fonction de la puissance

d'entrée pour une fréquence de 12 GHz de la cetkdeode optimisée, incluant la capacité

Ca et une résistance de 1000 ohms sur la ligne deipation de grille du second transistor.
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Figure 3—-43 : performances en puissance de lade@hscode pour f=12 GHz
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Nous pouvons observer un gain bas niveau de 11,38 qu'une puissance de
sortie a 1dB de compression (Pgéné=22,5 dBm) ded3n.

Nous allons maintenant étudier la structure de glditateur distribué complet

intégrant la cellule cascode optimisée en puissance

2. L'amplificateur distribué SANA1

L'amplificateur SANAL1 est une structure distribuéemprenant quatre cellules
cascodes telles que celles que nous venons d¥tu@amme nous l'avons mentionné
précédemment, le circuit complet est le montagedtip d'une puce de GaN reportée sur un

circuit réalisé sur un substrat d'AIN.

a/ L'amplificateur distribué SANA1

Le schéma global de I'amplificateur distribué egipelé dans la Figure 3-44. La
partie grisée représente la partie active réalksgde substrat de GaN alors que le reste du

circuit est congu sur le substrat de report.

VGS?2

T oAb,
A

an_____ANX_____ANX____JWH____JWH_+P_E;T

1 1

P

Cag
i i il
O—
IN Rg
FHAb,
VGS1

Figure 3—-44 : schéma global de I'amplificateurribige a quatre cellules cascodes
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i- La puce de nitrure de gallium

Le circuit congu sur la puce de GaN comprend lestrgucellules cascodes définies
dans la section [1. b/ ], c'est-a-dire les huingistors, les lignes inter-transistors, les capacit
Ca ainsi que les fortes résistances de polarisatiotiacces de grille des transistors en grille
commune. La puce comprend également cette ligmeabade grille DC commune aux quatre
cellules cascodes ainsi que les capacités adddilmsnCag (cf. section [l - 3. b/ iii- ]). Ce
circuit réalisé sur GaN, représentant la zone adtie¢ I'amplificateur distribué, est observé
dans la Figure 3-45. Cette puce présente des diomsnde (3418x1138) umz.

A

Figure 3-45 : puce de GaN constituant la zone acté&/I'amplificateur

Les valeurs optimisées pour un fonctionnement esspace des différents éléments
sont données dans le Tableau 3-7. Les capacitésdssnéléments MIM intégrés et les

résistances sont actives.

Cag (fF) | Rag @Q) Ca; (fF) Ra; (Q)

260 500 162 1000
Tableau 3-7 : valeurs optimisées des éléments pleckade GaN

ii- La puce de nitrure d'aluminium

La puce de nitrure d'aluminium constitue le ciralét report de la partie active de
I'amplificateur congue sur GaN (Figure 3—46). Geuwt comprend les lignes d'acces RF ainsi
gue les lignes de polarisation DC pour les tensMB4 (tension de grille des transistors en
source commune), VG2 (tension de grille des trémsieen grille commune) et VD (le double
de la tension de drain de chaque transistor). Génsa présente également les vias pour la

mise a la masse des transistors, ainsi que lesspaédalligues de report des différentes
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capacités de découplage DC/RF employées. Nous psuwbserver la présence des
résistances de 50 ohms de terminaison des ligngslideet de drain.

Les capacités de découplage DC/RF sont des compdgidil CMS du laboratoire
Dielectric Laboratories. Deux valeurs ont été clesisfin d'assurer le découplage des hautes
et basses fréquences : 5,1 pF et 100 pF. Le lagieuta puce AIN prévoit donc les

emplacements de report de ces capacités CMS.

Les dimensions totales de cette puce, détermimsntlimensions de I'amplificateur
complet, sont (8800x6000) um2.

THALES IRCOM - Ve

IN

SANA 1

Figure 3—46 : puce d'AIN comprenant I'environnenpassif de I'amplificateur SANAL

iii- L'amplificateur complet

L'amplificateur complet consiste en le report fipp de la puce de GaN sur le
circuit réalisé sur AIN (Figure 3—47). Ce reportfai par l'intermédiaire de plots électriques,
ou pour certains purement mécaniques. En ce guiecna cet amplificateur, la difficulté du
report réside dans la taille "importante" de lagpde GaN ainsi que dans le grand nombre de
bumps (21 bumps au total).
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Le circuit complet pourra étre mesuré soit sousiesi soit monté en jig de test et
connectorisé. Pour des raisons de management therngue nous détaillerons plus loin
(section [3. b/ ]), le circuit sera mesuré en mpdksé, aussi bien pour le signal RF que pour

les polarisations DC.

Une fois le layout de ce circuit obtenu, des étuélestromagnétiques des parties
passives ont été réalisées afin de vérifier I'awald présence de couplage a la masse ou bien
entre lignes de transmission. Nous avons pu aigsifier qu'aucun couplage parasite
n'‘apparaissait au sein de la structure. En revanigse performances de l'amplificateur
obtenues a partir des simulations électromagn&iogdes passifs étaient sensiblement
différentes de celles obtenues par simulationsutirdlous avons alors décidé de concevoir

une seconde version du circuit sur AIN basée ssiogémisations électromagnétiques.

VGI1

THALES IRCOM

IN MITIC

SANA1

Figure 3—-47 : schéma de I'amplificateur ; repapt¢hip de la puce de GaN sur le circuit d'AIN

b/ L'amplificateur distribué SANA2

L'amplificateur SANA2 présente le méme circuit daNGmais se différencie de
I'amplificateur précédent par le circuit de repgut AIN. En effet, ce dernier a été optimisé
sur des simulations électromagnétiques des ligagsadsmission. Au final, les performances

obtenues sont relativement identiques mais le kagstisensiblement différent (Figure 3—48)
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méme s'il présente des dimensions similaires de0§8800) um2. Les deux versions ont été
réalisées et permettront ainsi une comparaison eenés simulations circuit et

électromagnétique du logiciel utilisé.

THALES IRCOM Vel
MITIC - -

IN ouT

—i ———u—u— 7

SANA 2
B

VD VG2

Figure 3—48 : puce d'AIN de I'amplificateur SANAtimisée sur des simulations électromagnétiques

c/ Motifs de test de la cellule cascode

Des motifs de test de la cellule cascode seulé&t@ntongus sur le substrat de nitrure
d'aluminium afin de mesurer les performances die cellule. Deux versions de ce circuit de

report ont été considérées.

i- Motif de test SANA

La cellule cascode réalisée sur le substrat de d@atNetre montée en flip-chip sur un
circuit d'acces réalisé sur AIN présenté dans dmrei 3—49. Ce circuit comprend deux acces
entrée-sortie RF qui permettront également la Eaton DC. Un troisieme accés est
nécessaire a la polarisation de grille du transistonté en grille commune ; le découplage

RF/DC de cette ligne est assuré par une capacit@@eF.

Ces motifs de test permettront de réaliser des acagnns de résultats de mesures et

de simulation. Lors des simulations en régime ine¢aine attention particuliére a été portée a
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I'étude de la stabilité car le montage cascodeasiu pour étre trés sensible aux oscillations.
L'analyse du facteur de Rollet K a montré une BH§tébiconditionnelle. Une étude
supplémentaire de stabilité a été mise en ceuvies'agit du NDF [3.22], Normalized
Determinant Function, permettant une analyse déalailité intrinseque des composants actifs
en boucle ouverte. Afin de minimiser les risquas,second circuit de test a été réalisé en

insérant une résistance sur la grille du transigtitie commune.

Vi
SANA
MITE ' .
M
I

—

D—Q

Figure 3—-49 : motif de test sur AIN pour le repditine cellule cascode réalisée sur GaN

ii- Motif de test SANAR

Ce circuit de test est identique au précédent slast qu'il présente une résistance de
stabilité d'une valeur de 15 ohms en série sunpmcité Ca(Figure 3-50). Les simulations
de ce nouveau circuit de test ont montré une #i&alniconditionnelle a travers I'évolution du

facteur de Rollet ainsi que par rapport a la sitmtadu NDF.

Vi

SANAR

MITIC
IN R
I

[ e ———
Figure 3-50 : motif de test sur AIN présentant tésistance de stabilité de 15 ohms, pour le report
d'une cellule cascode réalisée sur GaN
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Les deux versions de ce motif de test SANA et SANJKIRétE réalisées.

3. Les performances de I'amplificateur SANA1

Nous allons maintenant nous intéresser aux perfacegasimulées de I'amplificateur
SANAL1. Comme nous l'avons mentionné auparavantpéfrmances du circuit SANA2

sont sensiblement identiques et ne seront par qaBsé pas exposées ici.

a/ Simulations en régime linéaire

Nous allons nous intéresser dans un premier tempgeésultats de simulations en

régime linéaire.

La Figure 3-51 expose les parametres S obtenusl'gralyse petit signal de
I'amplificateur. Nous pouvons relever un gain mogeril0,9 dB sur la bande de fréquence 4-
18 GHz. Les paramétres S en réflexion entrée ¢iesswnt tous deux inférieurs & -9 dB sur

une bande de 1 a 21 GHz, traduisant une bonneadutapdu circuit.

Une attention particuliere a été apportée a I'amatie stabilité du circuit. En effet,
comme nous l'avons mentionné précédemment, le g@ntascode est connu pour étre
sensible aux oscillations. En conséquence, uneipreranalyse de stabilité a été réalisée a

partir des simulations de paramétres S de l'aroptdur : il s'agit du facteur de Rollet.

Nous rappelons ici les conditions de stabilité dincuit au regard du facteur de

Rollet. Si I'on considére un quadripble et que pose :

S/ 1S./4S.S.-S.S.)
812521}

et

delta=1+‘ SlJ i _‘ SZJ - SuSe SlZSZJ 2

alors on dit que le quadripble est inconditionrmekat stable si pour toutes les

fréquences de la bande d'utilisation on vérifie que

K>1 et delta>0
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Figure 3-51 : parametres S obtenus par analysespgial de I'amplificateur SANA1

La Figure 3-52 présente les résultats de cetteipreranalyse de stabilité linéaire.
Cette simulation a été réalisée sur une bande @mdnce allant de 1 a 30 GHz. Nous
pouvons conclure a une stabilité inconditionnelle arcuit puisque le facteur K reste

supérieur a l'unité et le facteur 'delta’ restetijasir toute la bande d'analyse.

Afin de compléter notre étude de stabilité linéadee I'amplificateur, nous avons
réalisé une analyse du NDF (Normalized Determirfauniction), permettant de tester la
stabilité intrinseque des éléments actifs en boaalerte [3.22]. Pour confirmer la stabilité
inconditionnelle du circuit, le NDF ne doit pas @mker le point 0 dans le sens anti-
trigonométrique. Cette analyse a été réalisée serbande de 1 a 70 GHz. Elle a permis de
révéler une stabilité inconditionnelle de I'ensesndlces fréquences. La Figure 3—53 montre
le NDF de chacun des huit transistors de I'ampliiar. Le NDF global nécessite d'étre étudie

de facon approfondie pour conclure sur la stabiiiésystéme. En revanche, nous observons
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nettement que le NDF de chaque transistor n'entoasde point critique, démontrant que le
NDF global, résultant de leur multiplication, nemte pas ce point également.

Nous allons maintenant nous intéresser aux résultatsimulation en régime fort

signal.

0 5 10 15 20 25 30
freq (GHz)

Figure 3-52 : résultat de I'analyse de stabilitédire en paramétres S de lI'amplificateur SANAL

b/ Simulations en régime fort signal

Des simulations en régime fort signal ont été éfiées a partir du modéle non-
linéaire des composants actifs. Le point de pa@#osa considéré au cours de ces analyses est
—6 Volts sur la grille et 20 Volts sur le drain, @i correspond a un courant égal & 180 mA,
équivalent approximativement a Idss/3 (classe Adeié). Les simulations ont été réalisées
pour une puissance d'entrée variant de 0 a 32 dBmre bande de fréquence couvrant de 1 a
25 GHz.

La Figure 3-54 présente la puissance de sortieta21dB de compression ainsi que
les paramétres S en réflexion entrée-sortie entifomade la fréquence. Nous pouvons
observer une bonne adaptation du circuit puisqaedeeniers restent inférieurs a —9 dB sur la
bande 4-20 GHz.

La puissance de sortie a 1 dB de compression manmtee valeur moyenne de
37,6 dBm sur la bande 4-18 GHz, oscillant entrenimmum de 37,1 dBm et un maximum
de 38,3 dBm, traduisant une ondulation totale peadin dB sur toute la bande. La puissance

de sortie a 2 dB de compression a une valeur meydar88,7 dBm dans la bande 4-18 GHz.

186 _



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes shatale 4-18GHz
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Figure 3-53 : observation du NDF linéaire des Bdistors de I'amplificateur SANAL
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Figure 3-54 : puissance de sortie a 1 dB et 2 d&d®pression et paramétres S en réflexion entrée-
sortie en fonction de la fréquence

La Figure 3-55 présente la puissance de sortiomrctibn de la puissance d'entrée
pour les points de fréquence 4 GHz, 12 GHz et 18z.GMNous pouvons Vérifier ici
I'ondulation maximale de I'ordre du dB sur la badddréquence couvrant 4-18 GHz.

Nous représentons sur la Figure 3-56 le rendenmreptissance ajoutée en fonction
de la puissance d'entrée pour les points de fréguércHz, 12 GHz et 18 GHz. Cette donnée
est un paramétre important a prendre en comptederta conception car les niveaux de
puissance mis en jeu sont assez conséquent, touheda température de fonctionnement
associée. Le rendement en puissance ajoutée atteiminimum de 15% en haut de bande a
2 dB de compression. En revanche, en bas de béwmadkeint 17,5% au dB de compression et

méme 21% a 2 dB de compression.
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Figure 3-55 : puissance de sortie en fonction gelissance d'entrée a 4 GHz, 12 GHz et 18 GHz

188 _



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes shatale 4-18GHz
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Figure 3-56 : rendement en puissance ajoutée etidarde la puissance d'entrée pour des fréquences
de 4 GHz, 12 GHz et 18 GHz

La Figure 3-57 recense les résultats en puissabEnus pour une fréquence de
12 GHz. Nous pouvons relever un gain linéaire @d®, une puissance de sortie au dB de

compression de 37,2 dBm et un rendement en puissaoatée de 14,2 %.

Afin de déterminer le fonctionnement en puissaneg tansistors, nous observons
les cycles de charge de ces derniers. La Figur@ Bihtre ces cycles pour des fréquences de
4GHz et 18GHz a Rs. Nous pouvons noter que les transistors ne fomedment pas tous a
leur optimum, surtout en haut de bande ; certaissigent de la puissance et certains sont

quasi passifs mais servent en réalité a I'adaptdis autres composants.
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Figure 3-57 : gain en puissance, puissance de sdntendement en puissance ajoutée en fonction de
la puissance d'entrée a une fréquence de 12 GHz
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Figure 3-58 : cycles de charge des 8 transistBrss@ 4GHz (a) et 18GHz (b)

Le Tableau 3-8 présente un récapitulatif des rd@tsuéin puissance obtenus.

Pe = 29dBm
Vgs0 = -6V
Vds0 = +20V

sur 4-18 GHz @1dB comp. :
Ps=37,6dBm A=1,2 dB
Gp = 8,6 dB
PAE =16,1 %

Pe = 31dBm
Vgs0 = -6V
Vds0 = +20V

sur 4-18 GHz @2dB comp. :
Ps =38,7dBm A=1,4 dB
Gp=7,7dB
PAE = 18,2 %

Tableau 3-8 : principaux résultats en puissanc@Ad¢Al
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Nous avons mentionné précédemment que le circurbdire mesuré en mode pulsé
pour des raisons d'échauffement thermique importamteffet, les mesures thermiques sous
pointes d'un transistor de développement 8x125 umngrure de gallium ont permis de
déterminer sa résistance thermique, estimée a AW correspondant a une résistance
thermique estimée a 35 °C/W pour un composant delol@dpement 8x50 um. Si I'on accepte
une température de jonction maximale de 200 °Gapite calcul nous impose une puissance

dissipée maximale de 5,7 W pour chaque transistor.

Or, nous avons simulé les puissances dissipéashpaun des huit transistors sur une
large bande de fréquence pour une puissance deidr@9 dBm et 31 dBm (Figure 3-59).
Nous pouvons observer un maximum de 5,6 W a 17 @tz une puissance d'entrée de 31
dBm concernant le transistor en grille commune ad@remiéere cellule cascode. La marge
reste trés faible pour un fonctionnement CW. Rappekurtout que la résistance thermique
déterminée plus haut correspond a un transistopkgue alors que le montage flip-chip
donnera une résistance thermique plus importameoBséquence, I'amplificateur devra étre

mesuré en mode pulsé afin de limiter le phénoménealéchauffement.
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Figure 3-59 : puissance dissipée par chaque ttansis fonction de la fréquence pour une puissance
d'entrée de 29 dBm (clairs) et 31 dBm (foncés)
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Nous venons de détailler la conception et les pardoces simulées d'un
amplificateur distribué a cellules cascodes a listansistors de développement 8x50 um.
Un second amplificateur distribué de méme strudhitiale a été concu. Nous allons I'étudier

dans le paragraphe suivant.

IV - Conception de I'amplificateur YADE1

L'amplificateur YADE1 est une structure distribu@eésentant quatre cellules
cascodes de transistors HEMTs GaN de développertgat de grille 600 pum, se
décomposant en 8 doigts de 75 um. La méthode deeptian et d'optimisation étant
identique a celle utilisée concernant la structlistribuée SANAL (cf. section [lll - ]), nous
entrerons moins dans les détails de conception pous intéresser plus directement aux

résultats obtenus.

1. La cellule cascode

La premiére étape consiste en l'optimisation ersgauwice de la cellule cascode
(Figure 3-60) par la superposition des cycles dagehdes deux transistors, comme nous
I'avons vu précédemment [lll - 1. b/ ]. Pour celae capacité Gaest ajoutée sur la grille du
transistor en grille commune, permettant un fomectement identique des deux transistors et
donc une optimisation de la puissance de sortie dellule [I - 5. b/ ii- ]. D'aprés I'‘équation
eq.3-38, la valeur théorique optimale de cette cépast de 170 fF. Aprés optimisation, la
valeur optimale de Ga'est révélée étre égale a 185 fF. Cette capastitgbtenue par la mise
en série de deux capacités MIM de 370 fF sur lee ple nitrure de gallium. La ligne inter-
transistor a été fixée au plus court en accord ssconclusions de la section [lll - 1. &/ ]. La
Figure 3-61 expose le layout de la cellule casomotimisée. Nous pouvons observer la

présence d'une résistance de polarisatiqrsRala grille du second transistor.

La Figure 3—-62 montre les performances en termeagaeet de puissance de sortie
de la cellule cascode en fonction de la puissareetrde pour une fréquence de 12 GHz.

Nous pouvons relever un gain bas niveau de 10,2ali8 la cellule cascode optimisée.
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Figure 3-60 : schéma de la cellule cascode aveaciapCa

|

Figure 3-61 : layout de la cellule cascode optimisé
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Figure 3-62 : performances en puissance de lae&ascode en fonction de Pe pour f=12 GHz

Nous allons maintenant nous intéresser a la coiocepe I'amplificateur complet
YADEL.

193 _



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes sbafale 4-18GHz

2. L'amplificateur distribué YADE1

L'amplificateur distribué YADEL est le montage ftpip d'un circuit réalisé sur

GaN, sur un circuit de report sur AIN.

a/ L'amplificateur distribué YADE1

La structure de base de I'amplificateur distribu@DE1 est la méme que celle
étudiée pour le circuit SANAL (Figure 3-63). Latpamgrisée représente la partie active de
I'amplificateur réalisée sur un substrat de GaN Si@, et la partie restante correspond a

I'environnement passif réalisé sur le substraegent en AIN.

VGS2

T A
AHHb,

1 4

ouT

Cag_L_% Cag%_% Cag%_% Cag%}

IN Rg

A1,

VGS1

Figure 3—-63 : schéma global de I'amplificateurrdisé a quatre cellules cascodes

i- La puce de nitrure de gallium

Le circuit réalisé sur le substrat de GaN compaspartie active de I'amplificateur

(Figure 3-64). Il comprend les quatre cellules odss, c'est-a-dire huit transistors de
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développement 8x75 um, les lignes inter-transist@s capacités Geet les résistances de
polarisation Ra les capacités additionnelles Cag (cf. section3[l b/ iii- ]) et leur résistance
de polarisation associée Rag. Ce circuit présegmement les bumps électriques et

mécaniques nécessaires au report flip-chip. Legmsions de cette puce sont (3,3x1,2) mm2,

Les valeurs optimisées des éléments passifs soemsées dans le Tableau 3-9. Les

capacités sont des éléments MIM intégrés et lésta@ses sont actives.

MERE

Figure 3—64 : puce de GaN constituant la zone ecte/I'amplificateur

Cag (fF) | Rag@Q) | Ca (fF) Ra; (Q)
300 500 185 1000

Tableau 3-9 : valeurs optimisées des éléments pleckade GaN

ii- La puce de nitrure d'aluminium

Le design réalisé sur le substrat d'AIN constitueitcuit de report de la partie active
congue sur GaN (Figure 3-65). Nous pouvons obseaquerce circuit comprend les acces
entrée et sortie RF et les accés DC nécessaieepd@drisation des transistors : VG1 (tension
de grille des transistors en source commune), i&2sion de grille en grille commune) et
VD (le double de la tension de drain de chaquesistor). Ce circuit présente également les
trous métallisés permettant la mise a la massealiffésents composants, les plots de report
des capacités de découplage DC/RF ainsi que lepdomacaniques et électriques nécessaires
au montage flip-chip de la puce. Nous pouvons nat@résence des résistances de 50 ohms

en terminaison des lignes de grille et de drain.

Les capacités de découplage DC/RF utilisées samtcdmposants MIM CMS de
5,1pF et 100pF du laboratoire Dielectric Laboraeri
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Les dimensions de la puce de nitrure d'aluminiumt §8800x6000) um?2. Ces
dimensions sont également celles de I'amplificaggalval aprés montage flip-chip.

THALES IRCOM Vel

MITIC

YADE 1

VD VG2

Figure 3-65 : puce d'AIN comprenant I'environnenpassif de I'amplificateur YADE1

iii- L'amplificateur complet

L'amplificateur complet est le montage flip-chip e puce de GaN sur la puce
d'AIN. Ce report se fait par l'intermédiaire desnps mécaniques et électriques présents sur
les deux puces. Ce montage reste délicat en raissrigrandes dimensions' de la puce de
GaN ainsi que du nombre conséquent de bumps dpadaitement coincider (21 bumps).

Le circuit global pourra étre mesuré sous pointedpien monté en jig de test puis
connectorisé. Pour les mémes raisons de managethemhique que dans le cas de
I'amplificateur SANAL1 (voir section [lll - 3. b/ ])cet amplificateur sera mesuré en mode

pulsé, aussi bien pour le signal RF que pour légrigations DC.

Tout comme dans le cas de I'amplificateur SANAJe analyse électromagnétique
des lignes de I'amplificateur a été réalisée aémettre en évidence d'éventuels couplages
parasites. Cette étude n'a pas mis en avant ddepreb de couplage. En revanche, les
performances du circuit global avaient été mod#idéen conséquence, une seconde version de

cet amplificateur a été concgue.
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b/ L'amplificateur distribué YADE2

L'amplificateur distribué YADEZ2 se différencie danhplificateur YADEL par son
circuit d'AIN. En effet, la puce de GaN reste inop&e. En revanche, la puce d'AIN est
obtenue par optimisation électromagnétique des ifpagbigure 3-66). Au final, les
performances de ces deux versions (YADE1 et YAD&ER)t équivalentes mais le layout de
I'AIN est sensiblement différent. Les dimensionscde amplificateur sont identiques a celle
de YADEL, soit (8800x6000) pum2.

THALES IRCOM Ve
MITIC O] O

YADE 2

VD VG2

Figure 3—66 : puce d'AIN de I'amplificateur YADE#timisée sur des simulations
électromagnétiques

Les deux versions de I'amplificateur YADE1 et YAD&@Nt réalisées et permettront

une comparaison des méthodes de simulations cetalectromagnétique.

c/ Motifs de test de la cellule cascode

Des motifs de test de la cellule cascode seuleéthntréalisés afin d'évaluer les
performances d'une cellule. Deux versions de ca#fsae test ont été congues pour évaluer

les cellules cascodes de transistors 8x75 pum.
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i- Motif de test YADE

Afin d'étre mesurée, la cellule cascode concudesgubstrat de GaN nécessite un
circuit de report sur AIN (Figure 3-67). Ce circdé report présente les acces entrée et sortie
RF et DC ainsi qu'un plot VG de polarisation DCgiltle du transistor en grille commune.
Nous pouvons observer la présence de trous mégalisur le retour a la masse ainsi que les
bumps de report. Une capacité MIM CMS est prévug m découplage DC/RF sur la ligne
de polarisation VG.

La cellule cascode étant connue pour étre senallmeoscillations, une attention
particuliére a été portée sur la stabilité de ceud de test. Le facteur de Rollet n‘annoncait
gu'une stabilité conditionnelle de I'ensemble. &ranche, I'étude du NDF ne mettait en avant
aucune instabilité. Pour limiter les risques, uaeosde version de ce motif de test incluant

une résistance de stabilité a été réalisée.

VG

YADE

Figure 3—-67 : motif de test sur AIN pour le repditine cellule cascode réalisée sur GaN

ii- Motif de test YADER

YADER est un motif de test pour la cellule cascoéetransistors 8x75 pum. Cette
version comprend une résistance de stabilité dehb@s introduite en série avecGair la
grille du transistor en grille commune. Les simigilas du facteur de Rollet et du NDF ont

montré une stabilité inconditionnelle de I'ensemble
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Les deux versions YADE et YADER sont réalisées.

VG

YADE R
=
=

—

Figure 3-68 : motif de test sur AIN avec résistameetabilité pour le report d'une cellule cascode
réalisée sur GaN

3. Les performances de I'amplificateur YADE1

Nous allons maintenant présenter les performanaed'ainplificateur YADELI.
Comme nous l'avons mentionné précédemment, laove¥$ADE?2 présente des performances

similaires. En conséquence, seuls les résulta¥AdE1 seront présentés ici.

a/ Simulations en régime linéaire

Nous nous intéressons dans un premier temps aukatd8sobtenus par I'analyse en

régime linéaire de I'amplificateur.

La Figure 3—69 montre les parameétres S linéairesrduit. Nous pouvons noter une
valeur moyenne du paramétre en transmission S29,8leéB sur la bande de fréquence 4-
18 GHz. Les paramétres en réflexion entrée-sodsent inférieurs a —10 dB entre 2 et

20 GHz, traduisant une bonne adaptation du circuit.

Différentes analyses ont été réalisées afin defiéria stabilité linéaire de
l'amplificateur. La Figure 3-70 présente le factalg Rollet. Le circuit étudié est

inconditionnellement stable quel que soient lesdd@mns de charge. En complément, une
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analyse de stabilité en boucle ouverte (NDF) aedtéctuée, concluant également a une
stabilité de I'ensemble.
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Figure 3—69 : parametres S obtenus par analysespggial de I'amplificateur YADEL

N delta

T T T ‘ 1T T 7T ‘ T T T ‘ 1T T T ‘ 1T 1T T ‘ T T 7T
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freq (GHz)

Figure 3-70 : résultat de I'analyse de stabilitédire en paramétres S de I'amplificateur YADE1

Nous allons maintenant présenter les résultatsxabten régime fort signal.
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b/ Simulations en régime fort signal

Des simulations en régime fort signal ont été séal sur I'amplificateur YADEL. Le
point de polarisation considéré lors de ces anslgsede —6 Volts sur la grille et 20 Volts sur
le drain, ce qui équivaut a un courant de drai2@@ mA. Les différentes simulations ont été
effectuées pour une puissance d'entrée variant @e€8® dBm sur une bande de fréquences
couvrant 1-25 GHz.

La Figure 3-71 présente les résultats en puissdeceortie a 1 et 2 dB de
compression ainsi que les coefficients de réflexaatrée-sortie en fonction de la fréquence.
Ces derniers traduisent une bonne adaptation duitcpuisqu'ils restent inférieurs & -12 dB
sur la bande de fréquence d'utilisation 4-18 GHz.

La puissance de sortie au dB de compression peisem valeur moyenne de
38,8 dBm sur la bande 4-18 GHz, oscillant entre vadeur minimum de 37,2 dBm et une
valeur maximum de 39,5 dBm. A 2 dB de compresdampuissance de sortie moyenne est de
40,2 dBm sur la bande de fréquence 4-18 GHz.
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Figure 3-71 : puissance de sortie a 1 dB et 2 dBod®pression et parametres S en réflexion entrée-
sortie en fonction de la fréquence

La Figure 3-72 présente la puissance de sorti@mrctibn de la puissance d'entrée

pour les points de fréquence 4 GHz, 12 GHz et 1&8.GH
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Figure 3—72 : puissance de sortie en fonction griissance d'entrée pour des fréquences de 4 GHz,
12 GHz et 18 GHz

Le rendement en puissance ajoutée est présentéadiiggire 3—73 en fonction de la
puissance d'entrée pour les points de fréquenddz} & GHz et 18 GHz. En haut de bande,
a 18 GHz, nous observons un maximum de rendemet0 @80 a 29 dBm. A 30 dBm de
puissance d'entrée, le rendement en puissancet@juatie entre 10 et 20% sur la bande de

fréquence.
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Figure 3—73 : rendement en puissance ajoutée etidarde la puissance d'entrée pour des fréquences
de 4 GHz, 12 GHz et 18 GHz
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La Figure 3—74 montre la puissance de sortie, i@ gale rendement en puissance
ajoutée en fonction de la puissance d'entrée eleunile bande pour une fréquence de 12
GHz. Nous pouvons relever un gain linéaire de B4 lch puissance de sortie de dB de

compression est égale a 39 dBm pour un rendemeptigsance ajoutée égal a 16,3 %.

Les cycles de charge des huit transistors soneptés dans la Figure 3—75 pour des
fréquences de 4GHz et 18GHz ad”?Nous pouvons noter qu'en bas de bande, les starssi
fonctionnement proche de leur régime optimum puilsgme dissipent que trés peu de
puissance, voir pas du tout pour certains. En @wanen haut de bande, nous observons un

comportement plus anarchique des composants.

Le Tableau 3—-10 propose un bref récapitulatif déscfpaux résultats en puissance

obtenus par l'analyse fort signal de I'amplificaté ADE1.

dB % dBm
20 45
. 40
15 —35
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- 25
10—: 50
] —15
She 10
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0 i L | T T | T T | T 11 | T T | T T | T T O
0 5 10 15 20 25 30 35
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Figure 3-74 : gain en puissance, puissance desdntendement en puissance ajoutée en fonction de
la puissance d'entrée a une fréquence de 12 GHz
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Figure 3-75 : cycles de charge des 8 transistBigdour des fréquences de 4GHz (a) et 18GHz (b)

sur 4-18 GHz @1dB comp. :
Ps = 38,8 dBm A=2,3 dB
Gp = 8,4 dB
PAE=17,5%

sur 4-18 GHz @2dB comp. :
- Ps =40,2 dBm A=3 dB
Gp=7,2dB
PAE =19,7 %

Pe = 30,5dBm
Vgs0 = -6V
Vds0 = +20V

Pe = 33dBm
Vgs0 = -6V
Vds0 = +20V

Tableau 3-10 : principaux résultats en puissancéAdeE1

Nous venons de voir en détail les résultats obtpansimulation des amplificateurs
SANALl et YADEL. Nous allons maintenant faire le rgobsur les travaux en cours de

réalisation de ces circuits.
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V - Réalisation des circuits SANA et YADE

Toutes les versions des amplificateurs et motifsedeque nous venons d'étudier ont

été lancées :

- SANAL1 : amplificateur distribué a quatre cellulemscodes de transistors de

développement 8x50 um optimisé sur des simulatoosits ;

- SANAZ2 : amplificateur distribué a quatre cellulesscodes de transistors de

développement 8x50 um optimisé sur des simulatitectromagnétiques ;
- SANA : motif de test d'une cellule cascode dagistors 8x50 um ;

- SANAR : motif de test d'une cellule cascode @adistors 8x50 pum incluant

une résistance de stabilité;

- YADEL1 : amplificateur distribué a quatre cellulegscodes de transistors de

développement 8x75 um optimisé sur des simulatioosits ;

- YADEZ2 : amplificateur distribué a quatre celluleascodes de transistors de

développement 8x75 um optimisé sur des simulattetromagnétiques ;
- YADE : motif de test d'une cellule cascode desrstors 8x75 um ;

- YADER : motif de test d'une cellule cascode @msistors 8x75 pum incluant

une résistance de stabilité.

Chacun de ces circuits se composent d'une pucealer€portée en flip-chip sur un
circuit d'AIN.

1. Les circuits de GaN

La réalisation des circuits de nitrure de galliush &ssurée par le laboratoire TIGER.
Au moment ou ce manuscrit provisoire est édité {fiin 2005), des plaques issues d'un

premier run sont disponibles (Figure 3—76). Mallkeegement, suite a un probleme de masque
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sur GaN, les doigts de grille des transistors &eest a 0,5 pm des sources, entrainant tres
fréguemment des court-circuits. Les transistorbsat présentant 8 doigts, le rendement de

transistors opérationnels est proche de zéro.

Un second run, prenant en compte la modificationedte erreur, est actuellement en

process. Ces circuits sont espérés pour Juill€s.200

EXSCCASCTAE

Figure 3—76 : photographie des cellules cascodasplificateurs SANAL et YADE1 sur GaN
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2. Les circuits d'AIN

La réalisation des circuits d'AIN est sous-trai®ela société suisse-allemande
Reinhardt. Ces circuits ont d'ores et déja accummléetard de deux mois. lls sont maintenant

espéreés pour Juillet 2005.

En revanche, nous apprenons au moment de I'éditeorce manuscrit que les
résistances Rg et Rd supposées étre égales a S0evht@rminaison des lignes de grille et de
drain présentent une augmentation de 30 % de kmnsité. Ainsi, ces résistances ne sont plus
égales a 50 ohms, mais 65 ohms. Quelques simudapognant en compte cet écart ont
montré une différence principale au niveau de Uibetibn de la puissance de sortie (+ 66 %
sur la bande) et du rendement en puissance ajdigéenefficient de réflexion d'entrée S11
souffre une augmentation conséquente mais ce deesie tout de méme bien inférieur a —10

dB sur la bande.

Finalement, nous avons recu des résultats de nsederees résistances réalisées a
Alcatel-Thalés llI-V Lab, révélant des valeurs caimgs entre 67 ohms et 78 ohms selon les
circuits considérés, ce qui représente une augmm@mtgusqu'a 56%. De nouvelles
simulations seront donc nécessaires avant de egatiss comparaisons simulations et

mesures.

207 _



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes sbafale 4-18GHz

Conclusion

Au cours de ce dernier chapitre, nous avons briemerprésenté les différentes
topologies d'amplificateurs de puissance large &aed plus particulierement illustré le

principe de fonctionnement d'un amplificateur dlgté utilisant un montage cascode.

Pour la technologie PHEMT GaN (Tiger) étudiée etdéiisée dans les chapitres
précédents, nous avons détaillé les étapes de momtale deux amplificateurs distribués a
cellules cascodes pour des applications de puisskarge bande (6-18GHz). Le premier
circuit (SANAL) est réalisé a partir de transistdes développement 8x50 pum tandis que le
second circuit (YADEL) integre des transistors dealoppement 8x75 um. Ces deux circuits
sont obtenus par le montage flip-chip d'une puceitlere de gallium intégrant les PHEMTS
et un certain nombre de composants passifs (capasérie sur les grilles, résistances de
polarisation,...) sur un substrat de report de retdlaluminium.

Dans ce chapitre, nous avons présenté le princgeérgl de I'optimisation en
puissance des architectures distribuées reposantasloption d'un profil d'impédances
caractéristiques sur les lignes artificielles déeget de drain dont les parameétres peuvent étre
déterminés en fonction du conjugué de l'admittanptimale en puissance des cellules
actives. Au cours de notre conception, notre cteest fixé sur I'adoption d’'une cellule
active cascode dont nous avons présentée I'adaptati puissance. Malheureusement, étant
donné les contraintes technologiques liées a cetteeption hybride, il n'a pas été possible
de mettre en ceuvre les topologies optimales ersgie car la réalisation d'un profil de
capacités en série sur la grille directement surplee GaN représentait un risque
technologique sur la fiabilité de la réalisatioréadmoins, I'optimisation de I'architecture a
été réalisée en tenant compte des contraintes mtattan en puissance des cellules cascode
de telle sorte que I'examen des cycles de chargehdgue cellule cascode dans la bande de
fréquence montre que les transistors présentenbamee adaptation en puissance qui permet

d’obtenir des résultats trés prometteurs sur lasilsitions en puissance.

Les simulations de I'amplificateur SANA1 présente puissance de sortie moyenne
de 37,6 dBm (avec une ondulation maximale de 1,2 1B la bande 4-18 GHz pour une
puissance d'entrée de 29 dBm et une polarisatiqrodé ; 20 V). Le rendement en puissance

ajoutée est d’environ 16 % sur la bande. A 31 dBenpdissance d'entrée (2 dB de
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compression a 12 GHz), la puissance de sortienattgie moyenne de 38,7 dBm pour une
PAE de 18% sur la bande considérée.

Le circuit YADE2 permet d'obtenir un niveau de gaisce de sortie plus élevé mais
preés de deux fois plus d'ondulation. En effet, nattisignons une puissance de sortie moyenne
de 40,2 dBm (avec une ondulation de 2,3 dB) avecendement associé de 19,7 % sur la

bande 4-18 GHz pour un puissance d'entrée de 33(dR{B de compression a 12 GHz).

Tous ces résultats sont au-dela de I'état dedtuel et montrent les potentialités
attendues des composants HEMT GaN. En effet, méhes sisques technologiques mis en
ceuvre dans ces réalisations ne permettent pasuctada fiabilité des circuits en regard des
résultats de simulation, ils montrent tout de métagrement que I'avénement d’'une réelle
technologie MMIC GaN permettra dans un avenir peodk repousser |'état de I'art actuel

des performances en puissance sur de telles lardedrande de fréquence.

Les premiers résultats de mesure devraient étpouiisles en Septembre. Le report
flip-chip sera effectué par le laboratoire TIGERsples circuits seront montés en jig de test
afin d'étre mesurés. Les mesures seront réalisérmde pulsé, aussi bien pour les accés DC
gue RF. Un second run est envisagé pour Octobre. ddnle version serait ré-optimisée a

partir des résultats de mesure et lancée en réatisa
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Conclusion générale

Le semi-conducteurs grand-gap ont connu une évolutipide ces dernieres années.
En effet, ces matériaux semblent apporter une isalutiable aux demandes croissantes en
puissance haute fréquence, en rendement élevé cpitesi haute linéarité et performances
thermiques des amplificateurs de puissance utiisés les télécommunications. Ces travaux
de thése, s’inscrivant dans le cadre d'un contr&AD (Délégation Générale pour
I’Armement), sont centrés sur I'étude d’'une nouwvdiliere de composants HEMTs nitrure de
gallium et I'évaluation des potentialités de cesnposants en termes de puissance large

bande.

Dans un premier chapitre, nous avons étudié léérdifts parametres électriques et
physiques du nitrure de gallium, justifiant de sot@rét pour des applications de puissance
haute fréquence et large bande. Cette technolégima@nce comme trés prometteuse mais
elle n'est actuellement pas totalement mature.fien, éa réalisation d’éléments passifs et de

trous métallisés par exemple reste mal maitrisée.

Dans ce méme chapitre, nous avons étudié le pendg@ fonctionnement du
transistor HEMT ainsi que ses caractéristiques tidpies et ses figures de mérite.
L’exploitation des résultats de mesures |-V et pates S des composants disponibles
contractuellement nous ont permis de mettre eneécie différents phénomeénes tels que la
présence de pieges. Par la suite, la méthode deélisatibn linéaire et non-linéaire a été
détaillée et appliquée aux transistors du labatdlGER utilisés lors de la conception des

amplificateurs large-bande.

Le second chapitre concerne les analyses électrugtigges réalisées sur différents
composants et différents montages, représentaniche contractuelle. Nous avons étudié le
principe de la modélisation hybride de composaatscpuplage de simulations électriques et
électromagnétiques. Cette approche a été validégaaers d’une comparaison mesure /
modéle d’'un transistor HEMT GaN de faible dévelappat (deux doigts de 50um). Par la
suite, un modele hybride d’un transistor de plus d@veloppement (huit doigts de 50um) a
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été obtenu par la mise en cascade de quatre madiales cellule de base de deux doigts.
Cette démarche a su éviter toute nouvelle simulatiectromagnétique.

Cette approche hybride nous a permis de réalisercomparaison des topologies
paralléle et distribuée des transistors HEMTs Gadé résultats ont avancé une sensibilité
plus importante de la stabilité du composant palellainsi qu’'une recombinaison en
puissance des signaux plus délicate en raison ddapinasage plus grand sur I'électrode de

drain.

Une analyse des reports face-up avec fils de bgneirflip-chip de composants a
montré la validité du premier pour des applicatiensbasses fréquences (bandes L et S). En
revanche, pour des fréquences supérieures, letriipechip doit étre considéré étant donné

les contraintes technologiques actuelles concetaagtlisation de circuits MMICs GaN.

Le dernier chapitre de ce manuscrit se concentréasconception d’amplificateurs
distribués de puissance sur la bande 4-18GHz. weoss tout d’abord étudier le principe de
fonctionnement ainsi que la méthode de conceptefiamnplificateur distribué simple et du
montage cascode. Puis nous avons détaillé les sttdpeconception d’'un amplificateur
distribué a quatre cellules cascode de transist@®Ts GaN de développement 8x50um.
L’architecture retenue présente un circuit act#flis® sur GaN constitué des huit transistors et
de leur environnement direct, reporté en flip-chip un substrat de report AIN constitué des
circuits passifs d’accés RF et DC. Les résultatssideulation de ce circuit avancent une
puissance de sortie moyenne de 37,6dBm sur la b&i@&Hz pour une puissance d’entrée
au dB de compression égale a 29dBm, associé angiemeent en puissance ajoutée moyen

égal a 16%.

Un second circuit de méme architecture a été canguartir de transistors de
développement Iégerement supérieur : 8x75um. @elitiprésente une puissance de sortie
moyenne de 40.2dBm avec un rendement associé d& 1€ur la bande 4-18GHz pour une

puissance d’entrée de 33dBm, correspondant a 2d®rderession.

Ces circuits sont en cours de réalisation et lesnmrs résultats de mesure sont

espérés pour septembre.
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Perspectives

Ces résultats sont au-dessus de I'état de l'adehatt permettent d’évaluer les
potentialités des composants GaN. Ces conceptaprésentent un challenge technologique
puisqu’elles incluent des capacités MIM et desstésices actives sur le substrat de nitrure de
gallium, dont les modeles ne sont pas maitriség, domme ceux des bumps électriques du
report flip-chip. De plus, le report flip-chip da puce de GaN reste délicat étant donné les
dimensions importantes de celle-ci et le nombrebdenps. Ces circuits devront étre
caractérisés afin d’effectuer une phase de réimadsition. De plus, les travaux de
développement du matériau GaN permettront dansutur proche la réalisation de trous
métallisés. Ce travail ne représente par conséquenhe premiére étape vers la réalisation
de circuits MMICs GaN.

Dans un premier temps, un nouveau run est envigagéle mois d’Octobre, prenant
en compte les résultats de rétro-simulation. Undeseersion (8x50um ou 8x75um) serait

réalisée, en fonction des résultats de caractinisdes circuits en cours.

De plus, un autre axe de développement a envissgwit la conception d'un
amplificateur distribué non uniforme, permettant euraccroissement probable des

performances.
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Résume

Ces travaux se rapportent a I'étude de transist&fglTs GaN pour 'amplification de
puissance hyperfréquence. L'analyse des caradggiest des matériaux grand gap, et plus
précisément du GaN, est réalisée afin de metté&vielence leur intérét pour des applications
d’amplification de puissance large bande. Des téulde caractérisation et modélisation
électrigue de composants sont présentés. Partlg kuiméthode de modélisation hybride de
composant est exposée et mise en ceuvre sur diférewpologies et montages de HEMTs
GaN.

La finalité de ces travaux concerne la conceptitemplificateurs distribués de
puissance large bande a base de cellules cascddleM&s GaN, reportés en flip-chip sur un
substrat d’AIN. Il s’agit d’un premier pas versNeMIC GaN étant donné que des capacités et
résistances sont intégrées sur la puce de GaNeldes versions permet d’atteindre 10W sur
la bande 4-18GHz avec une PAE associée de 20% a&dBmpression.

Mots clés. HEMT, GaN, modélisation hybride, amplificateur peissance, amplificateur

distribué, montage cascode, flip-chip, large bande.

“ Modeling of a new GaN HEMTs technological processDesign of a flip-
chip architecture of wide band power amplifier ”

Summary

This work deals with the characterization of GaBNHT's for RF power applications.
In a first step, the properties of wide band-gapemals, and especially the GaN material, are
analyzed in order to highlight their capabilities fvide band power amplifiers application.
Results on characterization and linear/non-linéactacal and electromagnetic simulations, is
exposed and applied to analyze different topologresmountings of GaN HEMTSs.

This work is finalized with the design of wide lohpower amplifiers, showing a
distributed architecture of cascode cells using G#MTs and flip-chip mounted onto an
AIN substrate. It appears as the first step tow@alN MMIC designs as capacitors and
resistors are implemented on the GaN die. One arergllows obtaining 10W over a 4 to
18GHz bandwidth, with an associated PAE of 20%d& @ompression input power.



