UNIVERSITE DE LIMOGES
ECOLE DOCTORALE Sciences — Technologie - Santé
FACULTE des Sciences et Techniques

Année : 2007 Thése N° : 71-2007
These

pour obtenir le grade de
DOCTEUR DE L’'UNIVERSITE DE LIMOGES

Discipline : Electronique des Hautes Fréquences et Optoétegtre

Spécialité: Télécommunications

Présentée et soutenue par

Audrey PHILIPPON - MARTIN
Le 6 décembre 2007

ETUDE D'UNE NOUVELLE FILIERE DE COMPOSANTS SUR
TECHNOLOGIE NITRURE DE GALLIUM.
CONCEPTION ET REALISATION D'AMPLIFICATEURS
DISTRIBUES DE PUISSANCE LARGE BANDE A CELLULES
CASCODES EN MONTAGE FLIP-CHIP ET TECHNOLOGIE MMIC.

Thése dirigée par Pr. Michel CAMPOVECCHIO

JURY :

B. JARRY Professeur - Université de Limoges Président

E. BERGEAULT Professeur — E.N.S.T Rapporteur
J.L. GAUTIER Professeur — E.N.S.E.A Rapporteur
M. CAMPOVECCHIO Professeur - Université de Limoges Examinateur
D. FLORIOT Ingénieur — U.M.S Examinateur
S. PIOTROWICZ Ingénieur - Alcatel Thalés IlI-V Lab Examinateur
R. QUERE Professeur - Université de Limoges Examinateur

T. REVEYRAND Ingénieur CNRS - XLIM Invité












« Qui est le maitre ?
Celui qui ne le sait pas.
Qui est le compagnon ?
Celui qui ne le dit pas.
Qui est Lapprenti ?

Tout le monde. »

~Villard de Honnecourt- Compagnon du Moyen Age.

A la mémoire de mon grand-pére,
A mes parents,
A Renaud,

A tous ceux qui me sont tres chers.






REMERCIEMENTS

Cette these a été préparée entre 2004 & 2007 au laboratoire XILIM, Unité Mixte de Recherche
n°6172 du CNRS (Centre National de la Recherche Scientifigue) au sein du département C2S2 (Composants
Circuits Signanx et Systémes Hantes Fréquences) sur le site de la Faculté des Sciences et Techniques de

Limoges.

Je remercie dans ce contexte Messieurs P.-Y GUILLON, A. BARTHELEMY et D. CROS de

m’avoir accueillie successivement dans ce laboratoire de recherche.

De nombreuses personnes ont participé, plus ou moins directement a la réussite de cette

these : je tiens a vous les présenter en espérant n’oublier personne.

Pourquoi une these en électronique ? En effectuant un retour quelques années en arriére, je
m’apergois que trois personnes ont contribué directement au fait que je me sois lancée sur une these en
¢lectronique : tout d’abord, au cours de ma derni¢re année de DEUG, a Limoges, j’ai été fascinée par la
maniere avec laquelle Jean-Michel NEBUS conduisait son cours d’électronique : malgré des horaires
parfois matinaux, il réussissait toujours a rendre le cours vivant et ce grace a un enthousiasme hors du
commun. Ensuite, durant mon DEA, j’ai eu la chance de suivre le cours de Raymond QUERE. La
encore, j’al senti que plus que nous transmettre des connaissances, 'orateur nous faisait partager sa
passion. Enfin Michel CAMPOVECCHIO a dirigé mon stage de DEA et donc, en quelque sorte, guidé
mes premiers pas dans la recherche. Ce stage a certainement servi de déclic au départ de cette aventure ;
il y est donc pour beaucoup. Ces trois personnes sont en majeure partie a 'origine de cette these et je

leurs en suis donc trés reconnaissante.

Ainsi, je remercie tout particulierement Monsieur le Professeur R. QUERE de m’avoir accueillie

dans son équipe.

Monsieur M. CAMPOVECCHIO, Professeur a L’université de Limoges m’a proposé un sujet de
theése ouvert et passionnant. Tout au long de ce travail, ses encouragements, ses conseils précieux et sa
curiosité scientifique ont toujours réussi a stimuler ma motivation. Qu’il accepte tous mes

remerciements et ma reconnaissance.

J’exprime mes remerciements a Monsieur B. JARRY, Professeur a I'Université de Limoges, de

m’avoir fait ’honneur de présider ce jury de these.



Je tiens également a exprimer mes sinceres remerciements a Monsieur E. BERGEAULT,
Professeur a 'ENST et Monsieur J.-L. GAUTIER, Professeur a I'ENSEA qui ont accepté la

responsabilité de juger ce travail en qualité de rapporteurs.

Je témoigne toute ma reconnaissance a Monsieur D. FLORIOT, directeur du laboratoire
commun MITIC (XLIM — ALCATEL THALES III-V Lab), Monsieur S. PIOTROWICZ, ingénieur a
ALCATEL THALES III-V Lab ainsi que T. REVEYRAND, ingénieur CNRS au laboratoire XLIM, (j’y
reviendrai), pour avoir accepté d’examiner ce mémoire et de participer a ce jury ainsi que Monsieur J. F.

VILLEMAZET, ingénieur a THALES ALENIA SPACE, comme invité de derniére minute.

Je tiens également a faire part de toute ma gratitude a Marie-Claude pour sa gentillesse, sa

disponibilité et son professionnalisme. Que serait ’équipe sans elle ?

J’adresse également mes plus sinceres remerciements a Messieurs D. BARATAUD et G.
NEVEUX pour leurs conseils ainsi que J.-C NALLATAMBY, M. PRIGENT, P. BOUYSSE, J. ANDRIEU, M.
LALANDE pour leurs conseils, aides et soutien aussi bien pour la thése que pour mes enseignements en

tant que monitrice au sein de 'TUT GEII de Brive ainsi que tous les permanents de I’équipe.

Mes pensées vont aussi a Dani¢le ROUSSET qui a toujours été présente pour le monitorat, le

poste I’ATER et pour toutes nos discussions « potin ».

Merci également a tous les membres de I'TUT Mesures Physiques et en particulier a Fred et

Pascal pour leurs encouragements et leur soutien.

Maintenant passons a la fine équipe...

Mon petit Frangois, que te dire. Merci pour ton soutien, pour avoir partagé un bureau avec
moi et avoir supporté mes angoisses et mes paniques tout autant que le froid et la pluie, pour tous les
bons moments mais aussi pour avoir été 1a quand j’en avais besoin. Ca y est nous y sommes arrivés (ou
presque..), une nouvelle vie va s’offrir a nous et j’espere que tu feras toujours partie de la mienne et moi

de la tienne.

Laéti, ma petite poulette. Je n’oublierai pas nos soirées d’avant thése au Buck. Nos fou rires
enfermées dans une voiture. Notre périple vers la grande bleue sous un soleil de plomb. Je te souhaite

bon courage pour la suite et retrouve vite ta moitié.



Miss Claire, ma petite pate d’alu. Merci de partager nos instants de commérages comme on

n’en fait plus et bon courage pour la suite...

Une grosse pensée a mes deux autres collegues de bureau Zhoooour et Abderrazak. Ce n’est

plus « Lahchouma » pour longtemps !

Un grand merci a tous les autres thésards que ce soit dans le bureau du batiment de physique

(vous vous reconnaitrez les loulous !) ou dans les autres bureaux. Bon courage pour la these..

A vous les Amcadiens : Tony, Chris, Kitou, Manu, Steph mon ancien collegue de bureau.

Merci pour votre soutien professionnel et personnel.

Je remercie bien sir mon aide de camp de la premiere heure, Sandra, pour son aide et ses
conseils si précieux en début de these. Heureuse de t’avoir revue a Venise : « Nella speranza di rivederti

presto »...

A toi Tibo, le lunatique au grand cceur, mais comme dit un proverbe napolitain « ce qui est né
carré ne peut mourir rond» (je te taquine!). Merci pour tes conseils, pour nos discussions

professionnelles ou celles qui ’étaient beaucoup moins d’ailleurs dans la salle fumeur en plein air.

On patle de fumeur ? Merci Seb pour tes histoires abracadabrantes de maison bralée, de
transistor, de voiture volée, de transistor, de Cato de 10kg, de transistor, d’escalier, de piscine, de

traverses de chemin de fer et j’en passe...et aussi pour les multiples petits « kawas ».

Merci Olivier, avec un « O » comme 0SS117, pour m’avoir accueillie sur Marcoussis, d’avoir
réussi a me faire toucher une manette de jeu vidéo (ce sera la derniere...) et pour tous les va-et-vient

vers une gare que ce soit celle de Massy ou celle de Brive..
Pour finir, je ne peux oublier de remercier mes amis :

Claire « Paturette de Lapouge », merci pour ta gentillesse, ton soutien, ton humour. Tu
réponds toujours présente et je sais que ce sera toujours le cas dans 10 ans. Je ne doute pas que nous

retournerons « siroter » de la Smirnoff chez « Brien » !

Doudou et Marie, tout ce chemin parcouru... Les verres en terrasse, les vacances a Bayonne,
Lacanau ou ailleurs, les discussions ou 'on refaisait le monde, les virées nocturnes... et parfois méme

les verres a Bayonne en refaisant le monde.



A toi, Francois, chimiste & apprenti chanteur au grand cceur. Tu hésites, je le sais... que te
dire de plus que de choisir le travail que tu aimes et tu n’auras pas a travailler un seul jour de ta vie...

Les frissons restent en moi quand tu chantes : « E Lucevan le Stelle » de Tosca de Puccini.

Mes amis de la Fac: Jer, Cédric, JP, Vi, Boby, Vince, Dam’s, Flo, le bistro de la fac pour le

nombre affolant d’heures de « coinche » sous ’ceil avisé de Domi et Atlette et tant d’autres...

Mais aussi: Vince (et ses copeaux de bois), Guillaume (et ses histoires de ...), Pete, Annie &
Bob pour leur gentillesse et leur soutien, Blandine & Steph, Katel & Géraud et mes trois petits bouts :

Lise, Tim et Maneck.

Je ne peux oublier de remercier mes parents. Il n’y a pas de mots pour remercier ceux sans qui

(C’est str !) je ne serais pas la. Merci pour tout et surtout pour votre amout.

Enfin, mon cher Renaud, merci pour ton soutien sans limite, ta patience, pour tout ce que 'on
partage et pour tout ce qui est difficile de dire ici et maintenant... Merci pour ta relecture naive du

manuscrit et parce que méme si tu n’as pas tout compris, tu es tres fiere de moi.
Une grosse pensée a Pompon, Titi, Yoyo et tous les félins de mon cceur...

Merci a toutes et a tous et bonne lecture a ceux qui auront le courage d’aller plus loin...









Table des matieres

TABLE DES MATIERES

INtrOTAUCHION GENEIAI. ... ecemee et ettt ee s st ememe s s e e 1
CHAPITRE 1 : LE NITRURE DE GALLIUM — LE
HEMT GAN : MATERIAU ET COMPOSANT
PRIVILEGIES POUR LES APPLICATIONS DE

PUISSANCE HYPERFREQUENGCES.......cccccocntuniunieneee. 3
oo 18 Tox 1 o] o PSRRI 5
| - Le GaN : un matériau a fort potentiel pour lesapplications de puissance............ 6
[.1. Les semi-conduCteurs grand- QA ....... e ««seeeseneeaeeeeeeeeeereereemmmmmmnnnmnnnnnene 6
O OO o 11 (o (o [ 1 PR 6
1.1.2. Principales propriétés physiques mises evrealans les performances des
tranSIStOrS A PUISSANCE ..........ccoeiiiei e e et eeeeetttbbta s e e e e e e e e e e e e aaaeeaaeaaeeeees 9
1.1.3. Différentes figures de MErIte .......coceeeeeruiiiiiiiiie e 16
1.2. La structure cristalline et les substrats iéssance du GaN...............ccccvvvveeeee. 18
[.2.1. Structure CriStalliNe..........ueueeie et e e eeeeeees 18
1.2.2. Substrat de croissance du GaN ............ecciiiiiniiiiiiiiiiii e 19
1.3. Champ de polarisation spontanée et PIEZOGIBIEL.............cccoeveeeeeeeerierreieiiniinnns 21
[.3.1. La polarisation SPONANEE ............eemmmmmuiiiieieieeeeeeereeeeeeeeeieienn e 22
1.3.2. La polarisation pi€ZOGlECtIIQUE........cceveriiiiiiiiieeeeeeeee e eeens 23
1.3.3. La polarisation résultante.............cccccviiiiiiiiiiiiiieeeeeeee e 24

1.3.4. Effet des champs sur la concentration dubi@gimensionnel d’électrons .... 24

Il - Le transistor HEMT GaN : composant de puissane grand gap..............cc........ 27
0 O o £ o o [ = 27
[1.2. Principe de fONCONNEMENT..........uu et eeeeneeeeees 27

[1.2.1. Effet fondamental...........ccoooiii oo 27
[1.2.2. Principe de 'NEterojoNCLioN ..........coeeeiiiiiiiiiiiiie e 28

[1.2.3. STrUCtUIre PRYSIQUE .. ..ueeiee e 30




Table des matieres

[1.3. Quelques effets limitatifs dans les trangiStdEMTS GaN ..........cccoeeeeeiiiinnnee. 32
[1.3.1. Les effets thermiqUES ... 32
[1.3.2. Les différents phénomenes de PI€JEeS ...uuuuurrrvveiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeiiiinnnes 33

[1.4. Points primordiaux pour 'amplification deiggance.............cccccevvvvvevvvvvvennnnnnnn. 37
[1.4.1. Augmentation de la tension de Claguage . ....cooeeeeeiieeiiiiiiiiiiiiiiianeennn. 7.3
[1.4.2. Augmentation de la densité de porteurseeiadvitesse de saturation .......... 40

[I.5. Etat de I'art des transistors HEMTs en tedbg® GaN............cccccoeevieeeeennnnne. 41

[l - Etat de l'art des amplificateurs de puissancelarge bande en technologie GaN42
(0] o Tod 1] o] o RSP PPPPTPPPRTR 43

=] o] [oTe] = o] o[ PP PRR 44




Table des matieres

CHAPITRE 2 : ANALYSE ET MODELISATION DE

COMPOSANTS PASSIFS ET DE TRANSISTORS

HEMTS sUR NITRURE DE GALLIUM POUR LA

CAO HYPERFREQUENCE ........c.cocoovieieeeeereneeee, 53
g geTo [0 To11 o] o FA PP TTTOPPPPP 55
| - Etude et modélisation de composants passifs GaN...........ccecveveeeeereirieinennns 56
I O] 4 1= (=TT 56
1.2. Définition des éléments passifs & MOdéliSer.............cccccviviiiiiiiiiiiiieieeeeee. 57
1.3. Procédé technologique des composants pasalis.G............cccceeeeeeiiiiiviveeiinnns 58
l.4. Simulation électromagnétique des élémentsifsass............cccvvvvvevvveiiiniiinnnnnn. 60
1.4.1. La méthode des MOMENLS .............. oo e oo oo e eeeeeeeiiirere e e e e eeens 61
1.4.2. Simulations électromagnétiques des COMpPOFEHSIfS........cevvvvviiiiieeeennnnn. 61
1.5. MOdEliSation EIECIIIQUE .......ccooei i e e e e e e e e e e e eenneeeeaeeees 64
[.5.1. Schémas équivalents ULiliSES........ccoeeeeeiiiiiiiie e 64
1.5.2. Optimisation des modéles électriques égaival paramétrés....................... 72

1.5.3. Comparaison des parameétres [S] résultanimdssires et des modeles électriques
L2 T0 (U A 7= [T £ 73

Il - Etude et modélisation des transistors HEMTSs uilisés lors de nos conceptions. 80

[L.d. CONEEXEE. ...ttt e ettt e e e et e e e e e e s e e e e e e nnn e 80
[1.2. Caractérisation des COMPOSANTS.......ccccrmmeeeiiiiiiiiiiiiiiiiiiieeeeereeeeeeeseaanes 80
[1.2.1. Principe du banc de mesure I[V] et paragg{6] impulsionnel ................ 80

[1.2.2. Principe des mesures €N teMPETAtUIE e errrrereieeeeeeaeeeeeerreerrennnnnnnn B2

11.2.3. Mise en évidence des phénomeénes thermiduiésinsistor HEMT GaN

BXTOUM AECLLAS ...ttt e et e e e e eees 82
I1.2.4. Mise en évidence des phénomenes de PIEJES.........ccvvvrvrriiiiiiieeeeeeeeeeenn. 84
I1.3. Principe de modélisation linéaire, non-linéagt thermique des transistors....... 86
11.3.1. Principe de modélisation petit Signal...........cccovveeeeiiiiiiiiiiiiiiiiieeen, 87
11.3.2. Principe de modélisation Non lIN€aire ............ccuvveeeeeeeiiiiiiieieeeeiiieiies 89
[1.3.3. Principe de modélisation thermique ....cccccceoeeeeeeeeeeeeieeeeeeee e 94
0 B0 B Y 1 [T = 104

Il.4. Topologies des modeéles de transistors usilleés de nos conceptions et

COMPArAISON QUX MESUIES ....uciiiiiiiiieeeseeeaeesti e e eaeeaaaaeeseeessaaeeeeeestnaaseaes 105




Table des matieres

[1.4.1. Le transistor HEMT 8X50M ..o e 105
[1.4.2. Le transistor HEMT 8X75M ....oooiiiiieeeeee e 109
(@] o[ 11153 o] o P U TP 115

=] ] [ToTe ] =Y o 11U




Table des matieres

CHAPITRE 3 . ANALYSE ET CONCEPTION
D'AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE DISTRIBUES A
CELLULES CASCODES PHEMT GAN SUR LA
BANDE 4~-18GHZ.........cooo, 119

[a) (o Yo [UTex 1 To] o FFU PR RR 121

| - Etude des amplificateurs de puissance large bae et méthode de conception

d’amplificateurs distribués utilisant des transistas en montage cascode.............. 123
l.1. Différentes architectures d’amplificateursplgssance large bande.................. 123
[.1.1. Les amplificateurs a adaptation réSistive..........ccccvvvvvevvvvvviniiiineeeenn. 124
1.1.2. Les amplificateurs & CoNtre réaction .. ....ueeeeeiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeennnnnnns 125
1.1.3. Les amplificateurs éqUIliDrés.........ccoomnviiiiiiiiiiiiiiiieee e, 126
1.1.4. Les amplificateurs distribués [3.5], [3.,7] .....coveermrrrriiiiiiiiiiiiiieeeeeeeen, a2
1.2. Principe de fonctionnement et étude de I'afigatieur distribué en bas niveau 128
[.2.1. Principe de fonCtioNNEMENTt .......... et e e e e e e e e eeeeenenes 128
1.2.2. Critére de conception d’'un amplificateuntdiBIé ...........cccccevvvveeeeeeniiiinnnn, 130
1.3. Configurations particulieres de topologie dBIEE..............ccuvvvvrireiiiiiiiieeeennnn. 713
1.3.1. Capacité additionnelle en paralléle surrbar:.............ccooevvvvviiiciieeeeeennn. 138
1.3.2. Capacité additionnelle en série sur la@rill..........cccoooeeeeiiiiiiiiiiiiiiinnnns 139
[.4. Analyse du moNtage CASCOUE.........uuummmmmmmm e eeeeeeeeee ettt ee e e e 140
R o I B TS Tod o] (o o 1P PUURPTRRRRPPPPT 140
1.4.2. Principe de fonClioNNEMENT ....... .. e e e e e e eeeeeeeveenes 141
1.5. Principe de fonctionnement de 'amplificatelistribué a cellules cascodes ..... 146
1.5.1. Etude des lignes de grille et de drain..............cooooieiiiiiiiiiiiiiiiciciee e, 146
1.5.2. Impédances CaraCteriStQUES .........oummmmmmeerrrrireereeeeeaeaesesssnisssnnnenseeees 147
1.5.3. Constantes de Propagation :..........ce.eee««eeoeeeeeeeeeeerrereermmmmmmmmnn—. 149
1.6. Méthodologie de conception fort signal des Bficpteurs distribués ............... 150
Il - Amplificateur de puissance distribué a cellules cascodes en montage flip-chip153
Il.1. Cellule cascode de test & base de tranSiB8HIBUM .........ccvvvvviiiieeeeeeeeiiiiiiinns 153
[1.1.1. Analyse de la cellule cascode [3.21] o ieiiieiieiiiiiiiiiiiiee e 153
11.1.2. Résultats de SIMUIAtiONS ............uceememiiiiiiiiieieee e 156
[1.1.3. RESUItAtS dE MESUIES .......coiiiceeeeeemre ettt eeeeee s 157

I.2. Topologie étudiée et SPECIfICAtIONS .......ccccvvviiiiiiiiiiiiiiiiieeee e :




Table des matieres

[1.2.1. Architecture sur GaN et SUr AIN .......coooiiiiiiiiiiiii e 159
[1.2.2. LA teCNNOIOGIE ...t eeeeeeeeeeeee 160
I1.3. Résultats de mesures de I'amplificateur st en montage flip-chip SANA1162

[Il - Conception et réalisation de I'amplificateur distribué a cellules cascodes MMIC

.............................................................................................................................. 165
O = o] 1 = o4 11 = TSRS RSPRP 165
[11.2. Les spécifications et 1a teChnologi€..cuueee.eiiieeiee i, 166
[11.2.1. SPECITICALIONS .....ceiiiieeeeiiiie i eeeee et e e e e e e e e e e e e e e e e eeeeeeennnneeeeennes 166
[11.2.2. TECANOIOGIE ... eeaeeeeeeee 166
[11.3. Optimisation de la cellule cascode.............uiiiiiiiiiiiiiiies 167
[1l.4. L'amplificateur distribué a base de cellulssscodes MMIC............cccoeeeeeee. 170
[11.4.1. Les contraintes teChNOIOQIQUES ... oummmmreererrrnnmnnineseeeeeeeeseereeeeresnsnnnes 171
[11.4.2. Profil des capacités additionnelles sugtle ................cccccvvviivviiieeennnnnn. a7
[11.4.3. MOLUIfS @ tEST... it 173
[11.4.4. Performances simulées de 'amplificateur............cccceeveeieeeiiiiiiiieeininnn, 174
[11.4.5. Validation de la topologie finale .....cccceeeiieeiie e 181
[11.4.6. RéaliSation dU CIFCUIL..........ceiitccmmeeeeeee e e e e eeeeciiieeieeee e e e e e e e eeanees 192
(©0] o Tod 1] o] o PR UUPPPPPPTUPPPURRTR 193
=] ] o Te | =1 o 1S 195
(0] o Tod [§ ] Lo 1o =T U= =1 PSR 198

Liste des publications et communications aSSOCIEES..........c.uuveeieeriiiiiiiiiieeeeciieeeeene 203




Introduction générale

INTRODUCTION GENERALE

Une nouvelle génération d’amplificateurs de puissamst actuellement en phase
d’étude et d’évaluation grace a I'avenement derizatx grand gap tels que le GaN dans les
technologies de transistors PHEMT. L'utilisation deatériaux a grande largeur de bande
interdite constitue un axe prometteur pour le dfveeément des systemes de
télécommunications et de transports ainsi que pwomaine des radars mettant en jeu des
niveaux de puissance élevés dans le domaine desfit@guences.

En particulier, ces technologies permettent deis&aldes transistors présentant des
tensions de claquage tres élevées avec des vitdsessaturation et des mobilités élevées qui
constituent un avantage majeur pour la génératgpuissance.

Emblématique, le GaN est I'un des tout premiersntée® de recherche financé par la
nouvelle Agence Européenne de Défense (AED). Lgrarome européen Korrigan fédere 28
laboratoires et industriels de 7 pays pour faireerger une filiere indépendante sur la
technologie PHEMT GaN en Europe. Korrigan vise iamsusciter a I’horizon 2009 une ou

plusieurs filieres de production de composants MI@&N de puissance [1.2], [1.3].

Au sein de ce contrat, les études incombant aurdatice XLIM concernent la
caractérisation et la modélisation non-linéairecdmposants ainsi que la mise en place d'une
bibliotheque de composants passifs. En outre, ilsr semblé primordial, dans un cadre non
contractuel, d’évaluer les potentialités de cettevelle filiere en développement au travers de la
conception d’'un amplificateur de puissance largedbaen technologie MMIC avec pour objectif

final une puissance de sortie de 5W sur la banti@@-z.
Ce manuscrit se décline en trois parties :

Le premier chapitre propose une présentation etcammentaire général sur les
principaux parametres physiques et électroniquegémoignent des réelles potentialités des
transistors de technologie GaN. L’apport des teldgies grand gap est par le fait mis en
évidence. En outre, nous étudierons les différsnbstrats d’accueil présentement utilisés pour
la croissance du nitrure de gallium. Dans ce méhapitre, nous rappellerons le principe de
I’hétérojonction et la structure physique d’un HEM@Tnous mettrons en évidence les différents
phénomenes observés aux niveaux thermiques oueédespiUn état de l'art des différents
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transistors HEMTs en technologie GaN publiés ajusiin état de I'art des amplificateurs large
bande de puissance dont I'étude figurera en fim@@uscrit sera proposé pour finaliser ce

chapitre.

Le deuxieme chapitre concerne I'étude de compogaagsifs ou actifs liés au contrat
Korrigan et a notre travail. Nous présenterons damngremier temps les étapes de fabrication, de
simulation et de modélisation des composants agsif ont été réalisés pour le substrat SiC
dans le cas des deux technologies planaires (c@ipaet microruban). Les modeles électriques
des composants passifs ont été implémentés dagaide de conception sous le logiciel ADS.
En deuxieme partie de ce chapitre, nous présersdesnmodeles des transistors employés au
sein des amplificateurs réalisés par la suite eposant les principes de mesure et de

modélisation associée.

Le troisieme et dernier chapitre de ce mémoire ep@tir la conception de deux
amplificateurs de puissance large bande en topoldgtribuée a base de cellules cascodes.
Nous analyserons dans un premier temps, la théoneernant I'amplification distribuée de
puissance ainsi que celle liee au montage casddaies exposerons, pour finir, le travail de
conception sur un premier amplificateur distribuéediules cascodes dans la bande 4-18GHz
basé sur une topologie de transistors a 8 doig&fen en technologie flip-chip avec report sur
substrat d’AIN ainsi que celle d’un amplificateustdbué a cellules cascodes dans la méme
bande basée sur des transistors a 8 doigts de @bjtechnologie MMIC. Ce dernier représente

une innovation et un défi technologique du pointde intégration.
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INTRODUCTION

Les matériaux nitrures permettent de repoussdinhites des matériaux semi-conducteurs
usuels pour un grand nombre d’applications, augsi Bans les domaines de la microélectronique
gue celui de l'optoélectronique et de I'électromgen milieu hostile. Le fort potentiel de cette
filiere a stimulé un effort extraordinaire dansn®nde de la recherche. Ces matériaux ont ainsi

connu un intérét croissant depuis les années f@9@eamettre a profit leurs caractéristiques.

Il est vrai qu’'une grande majorité de composanestedniques sont réalisés a base de
silicium ; le carbure de silicium a longtemps seéndire le candidat idéal malgré sa faible mobilité
de porteurs et ses problemes de pieges. Cependangpplications dans le domaine civil ou
militaire nécessitent l'utilisation de puissancespilis en plus importantes a des fréquences élevées
C’est alors que le nitrure de gallium a focaliséténtion des recherches au niveau composant. Ce
matériau présente de trés bonnes propriétés élepies pour la puissance aux hautes fréquences.
Les transistors HEMTs résultants sont des compsshwerfréquences performants pour des
systemes d’émission réception et pour le traitendest signaux hyperfréquences (amplificateurs,
meélangeurs et oscillateurs). Dans le domaine ciwihe des applications majeures concerne le
domaine des téléecommunications et en particulieur pbamplification des signaux en

émission/réception dans les stations de base.

Dans ce premier chapitre, une présentation destéastiques physiques et électriques du
nitrure de gallium au travers des propriétés déessemi-conducteurs sera réalisée afin de mettre
en exergue I'adéquation de ce matériau pour leicatipns de puissance micro-onde. Enfin, les
effets limitatifs dans le HEMT GaN seront abordgls tjue les effets thermiques et de pieges, puis
les points clefs tels que 'augmentation de laitende claquage ou de la densité de porteurs seront
évoques, suivi d'un état de l'art concernant lesgistors HEMT ainsi qu’un état de l'art des

amplificateurs de puissance large bande pour knt#ogie nitrure de gallium.
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[ - LE GAN : UN MATERIAU A FORT POTENTIEL POUR
LES APPLICATIONS DE PUISSANCE

l.1. Les semi-conducteurs grand- gap

[1.1], [1.5], [1.6], [1.8], [1.9], [1.11], [1.30]

I.1.1.Historique

Les matériaux semi-conducteurs sont progressivemgparus avec la radio électricité.
D’abord la galene, puis I'oxyde de cuivre, le s@lémet enfin le germanium. Ces matériaux étaient
poly-cristallins et étaient utilisés pour réalistes détecteurs et des redresseurs. Les propriétés
curieuses, et méme versatiles de ces matériauxntarpellé les chercheurs. Les effets semi-
conducteurs ne sont apparus qu'avec la mise au geitechniques de purification extréme. Il faut
en effet obtenir une pureté de’f@our pouvoir réaliser un transistor. Les premieagériaux semi-
conducteurs modernes (silicium dopé de type N ar®gté réalisés p&. Oh| J.H. ScaffetH.C.
Theureraux Bell’s Laboratories au début de I'année 19@sda direction d&V.H. Brattain Des
jonctions PN furent ensuite réalisées et la tealide fabrication des monocristaux par tirage fut
mise au point vers 1947. La théorie des semi-cardug s'était développée a partir des travaux
théoriques d@rillouin.

Les semi-conducteurs sont caractérisés par leudebarterdite ou gap, qui sépare les
derniers états occupés de la bande de valenceseétéds libres suivants dans la bande de
conduction. Les électrons dans la bande de comdueti les trous dans la bande valence ont une
énergie qui dépend de leur vecteur d’'onde. On espiisi le maximum de la bande de valence et le
minimum de la bande de conduction. Lorsque le mimmde la bande de conduction posséde le
méme vecteur d’onde que le maximum de la bandeatdnee, le gap est dit direct et il est dit

indirect dans le cas contraire.

Le monde des semi-conducteurs est dominé, en tdemmarché, par le silicium. Ce
dernier a un gap indirect de 1.11eV. Le germaniomoins utilisé, a également un gap indirect de
0.66eV. Ces matériaux, étant utilisés depuis langte ont défini une valeur de référence pour le
gap de l'ordre de 1eV. On distingue alors les sepniducteurs petit gap qui ont une bande interdite
treés inférieure a 1eV et les semi-conducteurs ggaplqui ont une bande interdite tres supérieure




Chapitre 1 : GaN & HEMT : matériau et composantiéigiés pour la puissance RF

(Figure 1-1), [1.58]. Par exemple, le carbure dieism SiC est un matériau grand gap, de valeur
variant suivant les polytypes autour de 3.3eVesil de gap indirect. Le diamant, réseau cubique de
carbone, est un dernier exemple de semi-conduetdase d’atomes de la colonne IV du tableau
périodique des élements. Il est de gap indirectadeur 5.5eV. D’autres semi-conducteurs existent
ou ont été réalisés a partir des éléments des redofll et V ou encore Il et IV. Les semi-
conducteurs IlI-V sont presque tous a gap directsent les champions des dispositifs
optoélectroniques et électroniques hautes fréeqeent&arséniure de gallium AsGa est le
représentant le plus connu, de gap 1.41eV. L'Instrun autre, de gap 1.35eV. Leur grande force
réside dans le nombre trés grand d’alliages passibhtre Ga, As, Al, In et P. Cependant, le gap
reste toujours inférieur a 2eV environ et ainsinenpeut pas les considérer comme des matériaux

grand gap.

bande de conduction

4 Tk s
£
=]
©
c
3
Ec 8
3
8
Eg (eV) lEgev) o, N LT
Ev ©
2
Ev [ 3
S
3
c
X 7 8
bande de valence
Isolant Semi-conducteur Conducteur

Figure 1-1 : Diagrammes de bandes d’énergie ddémifits types d’éléments.

Cette famille de semi-conducteurs llI-V s’est aglianpar la venue d'un nouveau
matériau, le nitrure de gallium GaN. Egalementdjrie gap du GaN atteint 3.43eV a 300K. C'est
donc un matériau grand gap, qui complete la ganpeetsle de la famille 1lI-V, qui concurrence
les composeés II-VI a grand gap direct dans le doenaiptoélectronique et qui concurrence les
composeés a grand gap indirect comme le SiC etlmalt pour I'électronique haute température et
forte puissance. Un atout supplémentaire et nomugedres du GaN, est la possibilité de réaliser
des alliages InGaN et AlGaN (L’addition d’aluminiupgermet d’augmenter le gap pour atteindre
6.2eV dans AIN).
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Le nitrure de gallium n’est en fait pas si nouvepe cela. Des les années 1970, le
potentiel du GaN pour le bleu n'avait pas échappéchercheurs, notammehtPankovea RCA et
'équipe deR. Dingleaux Bell Laboratories. Une diode électroluminesedileue avait méme été
fabriquée. Dans les années 1980, seul un effartréduit fut poursuivi au Japon farAkasaki Cet
effort a débouché au début des années 1990 sueaheique de croissance qui permit d’obtenir
des couches de qualité raisonnable. Ces efforigrsitiaires furent vite relayés par un chercheur
industriel de la société Nichia (Japon). Le dopageamélioré et des diodes électroluminescentes
(DEL) fabriquées. Les performances augmentérent ttesface a la faible concurrence des autres
semi-conducteurs. Cet événement eut un tel resemtisnt mondial que de trés nombreux
laboratoires dans le monde entier se mirent aitlavaes activement sur ce sujet qui est devenu |
sujet de recherche en semi-conducteur le plus desifannées 1990. La motivation est d’abord la
réalisation de sources optiques dans le b@HL(et laser). Mais les applications du GaN ne
s’arrétent pas aux seules sources bleues : I'éldqguie de puissance et la détection ultraviolet
intéressent des sociétés comme Hughes, Northropw@nu, Honeywell, Thomson-CSF devenu
Thalés et tant d’autres... Ces matériaux grand gapg\sglent désormais comme des matériaux

guasi-idéaux pour la réalisation de transistorpuissance haute fréquence.

La Figure 1-2 ci-contre présente la liste non eshae des applications envisagées [1.4].

Transistors de puissance
RF pour station de base

Communications militaires MMICs HF pour communications
par satellites Large bande sans fil
Communications militaires
Par radar € ona € MEMS pour capteurs
grand gap De pression

Détecteurs pyroélectriques

Radar anti-collision
pour capteurs de chaleur

DELs Diode laser

Figure 1-2 : Exemples d'applications des semi-caelurs grand gap.
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I.1.2.Principales propriétés physigues mises enreadans les performances
des transistors de puissance

Une présentation des principales caractéristigeesnuhtériaux permet de mettre en avant
leurs potentialités pour la génération de puissamceo-onde. Les différents parametres physiques
des semi-conducteurs sont présentés dans le Tablegu.1], [1.10], [1.57].

Gap Champ Permittivité Mobilité des | Mobilité des Vitesse de Conductivité
critique électrons trous saturation des | thermique
Matériaux .
électrons
Eg (eV) Ec (MV/cm) er un (cm2.vish | pp (cm2.vish) | Vsat (10°cm.s?) | K (W.K t.cm?)
Ge 0.66 0.1 16 3900 1900 0.5 0.6
Si 1.12 0.3 11.8 1400 600 1 15
GaAs 1.43 0.4 12.8 8500 400 2 0.5
3C-SiC 2.2 15 9.7 900 40 2 4.5
6H-SIC 2.9 2.2 9.7 400 90 2 4.5
4H-SiC 3.26 25 10 750 115 2 4.5
GaN 3.36 3.3 9 750 320 25 1.3
C 5.47 10 5.5 2200 1600 2.7 20

Tableau 1-1 : Résumé des propriétés électriquatifti¥ents semi-conducteurs.

La Figure 1-3 reprend quelques unes de ces prépragius forme graphique, permettant
une comparaison plus aisée. On observe en effetlguearbure de silicium présente une
conductivité thermique 10 fois supérieure a cedid’arséniure de gallium, ou encore que le champ

critigue du nitrure de gallium est environ 10 fsigoérieur a celui du silicium.
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Figure 1-3 : Comparaison de quelques propriétésspiyes de semi-conducteurs.

[1.7], [1.5]

L'intervalle situé entre le niveau inférieur debande de conduction et le niveau supérieur
de la bande de valence d’'un matériau se nomme batgddite Eg. L’énergie de bande interdite est
une mesure de la quantité d’énergie nécessairegdeation pour passer de la bande de valence a la
bande de conduction sous I'impulsion d’'une exatathermique par exemple. Cette quantité est un
facteur de la capacité du matériau a supporterforie température, elle définit la température
maximale de fonctionnement du transistor. En eféetargeur de bande interdite fixe la limite en

température au-dessous de laquelle le dispositit fenctionner sans détérioration, ainsi que

P

GaN

[.1.2.1.Bande interdite (gap)

I'aptitude du semi-conducteur a résister aux raafiat

La variation théorique du gap en fonction de lagérature est représentée sur la Figure

1-4. On peut constater que la largeur de la bantidite décroit avec la température suivant

OGap (eV)

O Champ critique
(MV/cm)

O Conductivité thermique
(W/(cm.K)

I'équation indiquée sur le graphique et les paraesadonnés dans le Tableau 1-2.

Matériau x Eg(0) (eV) a (x10%) (eV.K1) B (K)
GaN 3.47 7.7 600

4H-SiC 3.265 6.5 1300

6H-SiC 3.023 6.5 1200
3C-SiC 2.39 6 1200
GaAs 1.519 5.405 204
Si 1.17 4.73 636

Tableau 1-2 : Parametres de variation de la banderdite en fonction de la température.

10
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GaN
' |4H-SiC
3,2

2.4 3C-SiC

aT?
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GaAs

1,4 -
1,2 . Si
1 T T T T T T | T
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T (K)

Bande interdite (gap) (eV)

Figure 1-4 : Bande interdite en fonction de la té&mgiure pour différents semi-conducteurs.

[.1.2.2.Champ de claquage

Le champ critique ou de claguage Ec est un paramgtimordial a prendre en
considération pour les performances en puissanc@ tfansistor. La tension maximale de
fonctionnement du composant découle de ce parantditise le champ critique est élevé et plus la
réalisation de transistors de petites dimensioes aes dopages plus importants sera possible. Par
conséquent, le composant présentera une transdandacsupérieure, un gain plus fort en
puissance, des fréequendest fmax plus élevées et un meilleur rendement di auxtedsies d’acces
plus faibles. Les matériaux grand gap ont un chdmplaquage trés important en comparaison au
silicium ou a l'arséniure de gallium comme on péutvoir sur la Figure 1-5. Nous pouvons
constater qu’il y a un rapport de 8 entre le chaitepclaquage du GaAs et celui du nitrure de
gallium et un rapport de plus de 20 entre le chamglaquage du GaAs et celui du diamant. La

valeur de ce champ de claquage est directemerd lgééargeur de bande interdite par la fonction :

3

EcO Eg? Eq1-1
ce qui traduit que plus le gap d’énergie est imgurtplus le champ de claquage est élevé (Figure

1-5) mais aussi que le champ de claquage dimirrgque la température augmente.

11
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Figure 1-5 : Champ de claguage en fonction de tgéar de la bande interdite pour différents matéxa
semi-conducteurs.

Le fait d’avoir un gap important et donc un chamg daquage tres élevé permet aux
transistors grand gap de supporter des tensiongothrisation importantes, ce qui est tres
intéressant pour les applications de puissance awiais pour les qualités d’adaptation d'impédance

des transistors de grande taille.

[.1.2.3.Densité de porteurs intrinséques

[1.7], [1.12]

Un semi-conducteur est dit pur ou intrinseque lolikgst sans défaut que ce soit chimique
ou structural. A la température de OK, la bandecdeduction est vide et la bande de valence
saturée : il n'y a pas de porteur de charge. Lardguempérature augmente et qu’un électron passe
de la bande de valence a la bande de conductiompurapparait dans la bande de valence. Il y a
ainsi la méme quantité d’électron que de trous.r laamcentration est alors nommeée densité de

porteurs intrinséques notée ni (Entont I'expression est :

. Eg
ni =+ NcNvexp —— Eqg 1-2
p( 2ij a

12
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ou Nc et Nv représentent les densités effectivégats dans les bandes de conduction et de valence
respectivement données par les expressions ciwessk, la constante de Boltzmann (1,38°10
JIK soit 8,6174.18 eV/K) :

3
2m KT T )2
Ne(T) =2 = Nq T= 300 Eq 1-3
o) ( i j [sooj ¢ T=300) q
. 3
NV(T) =2(2”;2ij=(3£0)2 N\ T= 300) Eq 1-4

ol m, et m sont égaux a 0.76, et 1.20m,, avecm, la masse de I'électron libre.

Ainsi comme I'a montré la Figure 1-4, la bandedite Eg(T) varie lentement en fonction
de la température de telle sorte que la densifiodeurs intrinseques est donc majoritairement une
fonction exponentielle de la température. Par cgpumesét, la densité de porteurs intrinséques est
donc un parameétre important a prendre en compte ges applications a hautes températures
(Figure 1-6). Pour des valeurs de température itaptas, plus la valeur de densités de porteurs est

faible et plus le courant de fuite correspondaisel@ eégalement.

1020 T T T T ' 1 ' 1 ' 1

_3)

Concentration de porteurs intrinséques (cm

05 10 15 20 25 30 35 40
1000/T (1000/K)

Figure 1-6 : Concentration intrinséque des portepaair différents semi-conducteurs en fonction de la
température ([1.12]).
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1.1.2.4.Mobilité des porteurs

Lorsqu’on appliqgue un champ important, on entraiee porteurs de charges libres :
électrons et trous. La mobilité est liée a ce lipaecours sans choc dans le semi-conducteur ainsi
toute modification du réseau cristallin entraine mmodification de cette mobilité. En effet I'ajout
d’atomes dopants et/ou I'élévation de températuédent des perturbations dans le cristal et

affectent la mobilité.

Lorsque le champ électrique devient important,dade variation de la mobilité par
rapport au champ électrique varie d’'un matériaautre en fonction de la nature de la structure de
bandes du semi-conducteur. Elle se traduit pavanation non linéaire de la vitesse de dérive des

porteurs :
V = y(E).E avec V la vitesse de dérive)a mobilité et E le champ électrique .

Seuls les éléments de la colonne llI-V présentenpia de survitesse alors que pour les
autres éléments, la vitesse de dérive des porestirsontinment croissante jusqu’a la saturation.
La vitesse des porteurs dans le GaN est trés supémpar exemple a celle du GaAs pour des forts
champs électriques : le pic de survitesse se prpouir un champ électriqgue de 200kV/cm pour le
GaN contre 5kV/cm pour le GaAs. Cela signifie qaevitesse des porteurs dans le GaN est trés

supérieure a celle du GaAs pour de forts champsrigees.

La mobilité des électrons influence la valeur detdasion de coude qui représente la
tension de passage entre la zone ohmique et lasatneée des caractéristiques |-V des transistors.
Une faible mobilité des porteurs entraine une augatien de la résistance parasite soit une
augmentation des pertes et donc une diminutionaiio. gCes effets seront d’autant plus présents
pour des fonctions électroniques a hautes fréqeeeiteu a de fortes températures. La vitesse de
saturation des matériaux a grand gap est obteruredes champs électriques beaucoup plus grands
(>10 fois) que pour les matériaux Si ou AsGa. Out @énsi polariser un transistor grand gap a de

fortes tensions et dans ces conditions, celuidoim@#a un fort courant.

|.1.2.5.Conductivité thermique

La conductivité thermique K exprime la quantité rlégie sous forme de chaleur (en

terme de flux donc de puissance exprimée en Wa#)pgut transmettre une épaisseur de matériau

14
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(solide ou fluide au repos) soumis a une différaseeéempérature. Elle représente donc la quantité

de chaleur transférée par unité de surface et de temps sous un gradient de température.

La chaleur non dissipée provoque une élévatioraderhpérature du composant qui peut
donc entrainer une baisse de la mobilité des élestise traduisant par une diminution des
performances électriques aux hautes fréquencest @earquoi, pour des applications de puissance,
une forte conductivité thermique est préférabl&][lla loi de Wiedemann-Franz est la relation

entre la conductivité électrique et la conductititérmique :

K=LT.o ou L est le nombre de Lorentz (2,45%1W.Q/K?), T la température en Kg la

conductivité électrique en S/m et K la conductigitérmique en W.AK ™.

Cette relation traduit le fait qu'un matériau paks® une conductivité électrique
importante posséde également une conductivité ihaerélevée. La conductivité thermique d’un
matériau traduit donc sa capacité a dissiper ldeahaor la résistance thermique (notée Rth) est

inversement proportionnelle a la conductivité thierme et directement liée a la puissance dissipée :

Rth( K et Rth=£ ou AT est I'élévation de la température en K gtsHa puissance dissipée

diss

enW.

Ainsi, la conductivité thermique du carbure decsilin et surtout celle du diamant sont
largement supérieures a celles des autres maté@@ure on peut le voir dans le Tableau 1-1. Ces
matériaux représentent donc les meilleurs matéripor évacuer la chaleur et sont donc a
privilégier pour les applications de puissance.nBjgie plus faible, la conductivité thermique du

GaN est supérieure a celle du GaAs et son assmtiattec un substrat d’accueil SiC permet

d’améliorer ses performances thermiques.
[.1.2.6.Synthése

Les potentialités de génération de puissance autedidréquences d’un transistor seront
directement liées aux possibilités d’obtenir simné&ment une forte densité de courant et une forte
excursion en tension. La Figure 1-7 ci-dessousmésla corrélation entre les propriétés des

matériaux et les performances des composantségaipartir de ces matériaux.

15
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Propriétés du matériau

Conductivité thermique Mobilité des électrons

Champ de claquage élevg Slevée Large bande interdite Slevée

Y Y \ 4

Fonctionnement possible Fonctionnement possiblg
a haute température a hautes fréquences

Forte densité de puissan Meilleur rendement

M

Performances du composant

Figure 1-7 : Influence des propriétés des matériauxles performances en puissance aux fréquences
micro-ondes des composants.

|.1.3.Différentes figures de mérite

[1.12], [1.13], [1.14], [1.15], [1.16], [1.17], [18]

Le choix du composant RF en fonction de I'utilieatiet des performances envisagées
demeure crucial pour les applications micro-ondegpdissance. C’est dans ce but que diverses
figures de mérite ont été élaborées. Les troisréigude mérite prédominantes sont les figures de
mérites de Johnsoddhnson’sFigure of Merit), de Baliga Baliga’s Figure of Merit) et de Keyes

(Keyes’'skigure ofMerit).

[.1.3.1.Facteur de mérite de Johnson

Le facteur de mérite de JohnstiiM prend en compte le champ électrique critiquaiBsi

gue la vitesse de saturation des portegys v

JFM =(%j Eq 1-5
JT

Il traduit le potentiel du matériau semi-conductpaur des applications hautes fréquences

et forte puissance.

1.1.3.2.Facteur de mérite de Baliga

Le facteur de mérite de BaliggFM prend en compte la permittivité électriqgue du matg

&r, le champ de claquage &t la mobilitép,.
BFM =¢, .4 .(E)’ Eq 1-6

Il apporte une appréciation en terme de tenuereide.
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1.1.3.3.Facteur de mérite de Keyes

Quant au facteur de mérite de Keyds\M, il fait intervenir la conductivité thermique du
matériau K, la permittivité électriqug et la vitesse de saturation des porteyssa/est la vitesse de

la lumiére dans le vide.

1
2
KFM = K(ij Eq 1-7

Ce facteur traduit les performances thermiqueggguentielles du matériau.

Dans la littérature, ces figures de mérite sontég@ament normalisées par rapport au

silicium. Elles sont alors nommédsMratio, BFMratio et KFMratio.

Le Tableau 1-3 suivant présente les valeurs déacesurs de mérite normalisés, calculés a

partir des valeurs du Tableau 1-1.

Matériaux JFMratio BFMratio KFMratio
Si 1 1 1
AsGa 2.6 15.6 0.45
4H-SiC 16.6 263 4.6
GaN 27.5 544 1.6
Diamant 90 27e3 32.1

Tableau 1-3 : Figures de mérite des différentebrtetogies grand gap utilisées dans les applications
hyperfréquences de puissance normalisées par rajpposilicium.

Comme on peut le voir |[dFMratio du GaN est 27 fois plus grand queJEMratio du
silicium et 10 fois plus grand que celui de 'As@ans le domaine des hyperfréquences (>5GHz),
les transistors HEMTs (a haute mobilité électrom)gé base d’hétérostructure AlGaN/GaN
permettent d’atteindre des fréquences plus éleydéeses MESFETSs a base de SiC.

En outre, force est de constater que le diamarggoesdes performances électriques tres
attractives qui en font potentiellement le semieigsteur idéal. Il demeure cependant non exploité

pour la fabrication de composants électroniquedattude ses difficultés actuelles d’élaboration.
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Néanmoins, si certains freins technologiques tels la croissance ou le dopage arrivent a étre

surmontés, il serait voué a un avenir trés promette

[.2. La structure cristalline et les substrats de missance du GaN

Le GaN est considéré comme le matériau dont lesctéistiques sont les plus
prometteuses pour les applications de puissancehyerfréequence. Ces caractéristiques

intéressantes sont dues :

- d’'une part, a sa grande bande d’énergie inter@jtg) lui conférant un champ de

claquage élevé ainsi qu’une bonne stabilité theumigf chimique.

- d’autre part, a sa bonne conductivité thermigaehaute température de fusion ainsi que

'importante vitesse de saturation des électrons.

L’ensemble de ces caractéristiques en fait un damdie choix pour les applications de

puissance hyperfréquence.

1.2.1.Structure cristalline

Le nitrure de gallium cristallise sous deux forntiférentes : le polytype hexagonale
(structure wurtzite : h-GaN) et le polytype cubigis¢ructure zinc-blende : c-GaN) qui peut étre
également obtenu en utilisant des conditions dessaoce adaptées. La majeure partie des études
réalisées sur cette famille de semi-conducteurséan®enée sur la phase hexagonale pour ses
propriétés physiques avantageuses et pour saveel@cilité de croissance vis-a-vis des autres

structures.

La structure Wurtzite posséde une cellule élémentieé forme hexagonale définie par ses
parametres de maille a et c, [1.6]. Cette cellléenéntaire est constituée de 6 atomes de chaque
groupe, comme représenté sur la Figure 1-8 (aprdiste en I'empilement de deux sous réseaux
hexagonaux interpénétrés et distants de 5/8 deacFigure 1-8 (b) montre les directions

cristallographiques représentant la maille hexalgona
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(b)
Face
! (0001) :
[1-100] :
.................. y k
[11-20] >
C ......
[0001]
-
Face —] o
(1-100) \
Fage | .
v (11_70), .......

Figure 1-8 : Arrangement des atomes (a) et prinl@palirections cristallographiques (b) d'une st
Wourtzite.

La croissance du GaN étant effectuée suivant ltte paramétre a est donc le parameétre
de maille a ajuster pour effectuer I'accord en&r&BN et son substrat. Les parametres de maille a
et ¢c du GaN valent respectivement 3.189 et 54 86300K [1.42].

|.2.2.Substrat de croissance du GaN

[1.4], [1.6], [1.31], [1.32], [1.33]

De maniére idéale, le substrat et les couches akseomposant sont réalisés dans le
méme matériau. Etant donné qu’une interface en&ex dmatériaux présentant des mailles
différentes provoque des discontinuités de la siraccristallographique, la croissance massive du
GaN permet a contrario une continuité de la strectéduisant la complexité et le nombre d’étapes
du process. Ainsi, les performances attenduesestield substrats massifs seraient bien au-dela de

celles obtenues jusqu’alors sur d’autres matériaux.

Un point critique reste néanmoins présent : lediegipns de puissance induisent des
températures de fonctionnement assez élevéesa; amniductivité thermique du nitrure de gallium
reste quelque peu limitée (1.3 Wi?Y). Cependant, une attention particuliére au managem
thermique (par montage flip-chip par exemple) peérmienvisager un fonctionnement a des

niveaux de puissance élevés sans dégrader le cantpos
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Bon nombre de compagnies intégrent un projet coacere nitrure de gallium dans leur
programme de recherche et développement. Seulmbnedimité de ces programmes a atteint une
maturité de process suffisante pour la commerai@tis. La fabrication de substrat en nitrure de
gallium nécessite de trées hautes températures {Cjfbus des pressions partielles d’azote de
I'ordre de 20 kbar. Les techniques d’obtention desgbstrat sont assez difficiles a mettre en ceuvre
et se basent sur la HPNSBi¢h PressureNitrogen Solution Growth), la cristallogenese par flux de
sodium ou encore la croissance du GaN sur suldgratubstitution par HVPEHdride Vapor

PhaseEpitaxy) puis séparation de ce dernier.

De plus, les wafers disponibles aujourd’hui restestativement chers [1.34]. Les prix
pourront étre réduits avec le développement dedanique de fabrication ainsi que 'augmentation
des volumes de production. Cependant des applisatien établies utiliseront d’autres substrats
de croissance pendant encore quelques annéesutissass les plus courants sont le saphiOAl
le carbure de silicium SiC et le silicium Si maié&ents substrats sont a I'étude (GaAs, AIN, ZnO,

...) ainsi que des techniques de report comme lantdéabie Smartcut [1.87].

|.2.2.1.Le substrat saphir

Le saphir, de composition AD; est le plus ancien substrat utilisé pour la cesise du
GaN. En effet, ce substrat transparent sur I'engerdb spectre visible a bénéficié de I'élan de

l'industrie optoélectronique a partir des années 90

Le substrat saphir a bénéficié d’un développenm@ense qui lui octroie une bonne qualité
cristalline et une forte robustesse mécanique einighe. Il possede cependant plusieurs
inconvénients : un désaccord de maille d’envirodo16ét un fort désaccord de coefficient de
dilatation thermique suivant I'axe a avec le GaMsritéres peuvent entrainer une importante
densité de dislocations de I'ordre de’ 2016 cm® provoquant une baisse de la fréquence de
transition f. De plus, sa faible conductivité thermique (0.5MW.K™) est un facteur limitatif pour
les applications a fortes puissances, le substuang le réle d’isolant thermique. On notera que sa

découpe et son polissage sont difficiles, augméetaadifficulté de sa mise en ceuvre.

|.2.2.2.Le substrat SiC

Le carbure de silicium est disponible sous plusieuolytypes. Les plus communément

utilisés sont ceux de formes 4H-SiC et 6H-SiC étamné leur symétrie hexagonale. Ces substrats
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sont favorisés par leur bonne conductivité thetrmidont la valeur est de 4.9W¢n{* ainsi que
leur bon accord de maille avec le GaN (96.5% d’atjcdEn outre, ces substrats peuvent étre de
différents types : n, p et Sl (semi-isolant) pemardt leur utilisation pour les applications micro-
ondes. En revanche, les inconvénients de ces atgstint leur colt encore élevé et le procédé de

croissance du nitrure de gallium qui reste délicat.
[.2.2.3.Le substrat Si

Le silicium a maille cubique est lui aussi utilsgmme substrat de croissance pour le GaN
avec pour orientation cristalline (111) présentavantage d’'une symétrie de surface hexagonale.
Il offre les avantages du colt (procédé de fahdnamature), de sa disponibilité et de son
intégration aisée. Cependant les points faiblesadsubstrat sont un fort désaccord de maille (-
16.9%) et de coefficient d’expansion thermique (»4&sec le GaN. De plus, la température
maximale d’utilisation de ce substrat pour les mapilons hyperfréquences est limitée par son
faible gap puisque au-dela de 200°C ses pertesentgnt de maniére drastique. En effet, a partir
de cette température, une quantité importante deeys intrinseques est générée enlevant le

caractére semi-isolant de ce matériau et augmeletapertes en hyperfréquences.

A titre informatif voici quelques tailles de sulzs commercialisés : pour le silicium : 12",
pour le saphir : 4", pour le carbure de siliciume#'pour le nitrure de gallium 3". On peut énumérer
de plus quelques substrats alternatifs qui onetésagés afin d’effectuer la croissance du Gad tel
gue I'AIN, le GaAs mais aussi ZnO, MgO, LiGaO

[.3. Champ de polarisation spontanée et piézoéleafue

[1.6], [1.19], [1.20]

Une des particularités des nitrures d’élémentgdtila présence dans les hétérostructures
GaN/AlGaN d’une forte polarisation interne. Cettdgpisation va bien sir modifier les propriétés
électrigues de I'hétérostructure : possibilité déaton d'un gaz 2D aux interfaces GaN/AlGaN
[1.21]. Les deux prochains paragraphes sont coésacla présentation de I'origine des deux types

de polarisation dans les nitrures.
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La piézoélectricité représente l'aptitude de cegamatériaux a produire une charge
électrique dipolaire proportionnelle a la contraimhécanique (traction ou compression) qui les

déforme.

Certaines classes cristallines piézoélectriquésstgue le GaN, I'AIN, I'InN mais aussi le
titanate de plomb ou le baryum présentent une igalaon électrique spontanée (ou moment

dipolaire permanent) en I'absence de champ extériglles sont dites polaires.

|.3.1.La polarisation spontanée

Les composés cristallins non-centrosymétriques eptésat deux séquences de couche
atomique dans les deux directions paralleles omsosécertains axes cristallographiques et par

conséquent deux polarités peuvent étre observéesdale ces axes.

Pour des composés binaires Ga-N de type Wurtaiteéduence des couches d’atomes des

constituants Ga et N est inversée le long des tibrec [0001] et [00Q]. Le vecteur polarisation
spontanée est orienté de I'atome d’'azote versriatale gallium. Les structures (a) et (b) de la

Figure 1-9 présentent une polarisation spontanégyde oppose.

@) Face Ga (b) Face N

g - >
Psp é Psp
2,

Substrat Substrat

Figure 1-9 : Représentation des séquences de ceuthmes traduisant deux polarités différentes.

Méme en I'absence de toute contrainte dans uneheode nitrure wurtzite, celle-ci peut
donc présenter une polarisation macroscopique mda.rLa structure wurtzite est la structure de
plus haute symétrie permettant ce phénomene. palieisation spontanée s’explique par une non-

superposition des barycentres de charges pos#iaxscelui des charges négatives.
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Ce décalage entre les deux barycentres des cheadgsx origines :

La premiére est la non idéalité de la structurevdezite, plus précisément l'irrégularité
des tétraédres formant le cristal. Les distanceése das atomes a fort caractere ionique varient
suivant I'axe de croissance, chaque tétraedre gessélonc un dipble élémentaire. Ces dipbles
élémentaires s’ajoutent pour donner dans la streiaime polarisation spontanée macroscopique
dirigée suivant I'axe de croissance du matériauteGaremiére contribution est prédominante par

rapport a la seconde.

La seconde est une raison de rupture de symémgeldaristal a partir du troisieme voisin.
Effectivement le cristal n’est plus centro-symaigcp partir du troisieme voisin ce qui engendre la
création d’un dipble électrique suivant la dirent[0001] dans la phase hexagonale.

Ainsi ce matériau est par définition naturellementarisé sans I'apport extérieur d’'un

champ électrique : c’est la polarisation spontanée.

[.3.2.La polarisation piézoélectrique

La polarisation piézoélectrique trouve essentiedleimson origine dans la symétrie du
cristal. L'effet piézoélectrique peut se définimome I'apparition d’'une polarisation électrique dans
une couche semi-conductrice lorsque celle-ci esingse a une contrainte qui modifie la maille
du cristal en brisant sa symétrie. Comme nous Havdéja mentionné les nitrures peuvent
cristalliser suivant deux phases cristallines. @esx phases : zinc-blende (cubique) et wurtzite
(hexagonale) sont non centro-symeétriques. Ceci itintlaxistence en leur sein de [Ieffet
piézoélectrique. L’apparition du champ électriquautpétre représentée par un modéle ionique
simple faisant intervenir le déplacement, souddtefie la contrainte, des barycentres des charges
positives et négatives a l'intérieur des tétraedoemant la maille cristalline. Il apparait alors a
l'intérieur de chaque tétraedre de la maille unbtipélémentaire orienté selon la direction de la

contrainte comme on peut le voir sur la Figure 1-10
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WZ [0001]
A UOOOl = 0 UOOOl 7 0

. —
Présence d'un dipdle éémentaireGs

Figure 1-10 : Mise en évidence de l'effet de latc@inte o dans la phase wurtzite suivant la direction
(0001).

Une contrainte suivant la direction de croissar@@0{) dans la phase hexagonale va
donner naissance a une polarisation d'origine @iEntrique suivant cette direction car le
déplacement relatif des barycentres des chargésvpeset négatives est non nul.

La valeur de la polarisation d’origine pi€zoéleqpie peut étre quantifiée a partir de la valeurade |

contrainte présente dans la couche.

[.3.3.La polarisation résultante

Les polarisations, spontanée et piézoélectriquey pes matériaux GaN et AIN sont
environ dix fois plus importantes que dans les maig -V conventionnels GaAs, InP. La
contribution de la polarisation spontanée est caaipa a celle de la polarisation piézoélectrique
dans les nitrures et ne doit donc pas étre nég[ih@@€]. La polarisation totale dans la couche de
nitrure en phase hexagonale sera alors la résellthnta somme des deux types de polarisations :

piézoélectrique et spontanée, elle s’écrit donc :

— —

=P, +P, Eq 1-8

!

|.3.4 Effet des champs sur la concentration du d@dimensionnel

d’électrons

La polarisation spontanée peut générer des chaneptrigues de 3MV/cm dans les
matériaux de type llI-V et la contrainte de la do&icupérieure des hétérostructures AlGaN/GaN ou

InGaN/GaN peut générer un champ piézoélectriquéiaddel d’environ 2MV/cm. Ces trés fortes
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polarisations engendrent des champs électriquesgtiemnt la formation d’'un gaz bidimensionnel

d’électrons avec des densités de porteurs trééedev

L’hétérostructure AlGa;«N/GaN face Ga est représentée sur la Figure 1-blisMvons
supposé le GaN totalement relaxé et 'AlIGaN contran tension. Les charges fixes positives et
négatives de I'AlGaN sont représentées ainsi que lgoGaN méme si pour ce dernier elles sont en
densité moins importantes que dans I'’AlGaN carsefle sont pas contraintes (pas de composante

piézoélectrique).

lPsp < Gaz 2D GaN

+ + + + + + + + + + + + + [

Substrat

Figure 1-11 : Structure AlIGaN/GaN face Ga ou AlGegt contrainte en tension.

La densité de charges aux interfaces s'écrit cortandifférence entre la somme des
champs de polarisation dans la couche d’AlGaN I de GaN ou x est le taux d’aluminium :

|U| = PSPA|GaN (X) + PpZAIGaN( )9 - PSR;aN Eq 1-9

La Figure 1-12 représente I'évolution théoriqueC#m? de la densité de charges(C/m?)
développées a l'interface ainsi que des polarisatgpontanéespet piezoélectrique2de I’AlGaN

en fonction du taux d’aluminium Xx.

On peut constater que la densité de chamgesugmente fortement lorsque le pourcentage
d’aluminium est plus important. Lorsque le pouregmet d’aluminium est plus fort, les polarisations

spontanée et piézoélectrique de I'AlIGaN sont ddus pnportantes.
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(CIm?) 442

0.10

0.08

0.06

| Pspycan |

N

0.04

0.02

0.00

% aluminium

Figure 1-12 : Evolutions des polarisations spon&&sp et piézoélectrique Ppz et de la densité deyebo
en fonction du taux d’aluminium x pour une couclaN@IGaN face Ga.

Ces reésultats restent toutefois théoriques caretau-de x=50% la qualité cristalline se
dégrade et une relaxation partielle de la coucAdGHN apparait. En outre, des travaux ultérieurs
ont montré qu’au-dela de x=0.38, le paramétre dédemaadu GaN décroit sensiblement et entraine

une contrainte du GaN en compression [1.43].
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Il - LE TRANSISTOR HEMT GAN . COMPOSANT DE
PUISSANCE GRAND GAP

1I.1. Historique

L'invention de l'effet transistor se situe dans eaontexte qui trouve ces racines dans les
débuts de la téléphonie. Depuis 1936, les Bell'dokatories cherchaient a remplacer les
commutateurs électromécaniques des centraux télé&ples par des dispositifs statiques plus
fiables. D’autre part, la seconde guerre mondiafgowoqué un développement rapide des semi-
conducteurs (germanium) pour réaliser les diodedé&lection des RADAR. L’effet transistor fut
donc découvert en 1947 parBardeenW.H. Brattainet W. Shockleyui ont recu le prix Nobel de
physique en 1956. Les premiers transistors erwsiidurent fabriqués en 1954 et dés février 1954,

les premiers ordinateurs complétement « transggenb virent le jour.

Concernant les premiers transistors HENHigh Electron Mobility Transistol), ils sont
apparus en 1980 (Thomson-CSF [1.35] & Fujitsu [).36e HEMT constitue une évolution
majeure du MESFET (Fet a jonction métal-semi-cotelud et a pris le pas sur ce dernier depuis
les années 1990. Les premiers HEMTs GaN sur sulssiphir, silicium et carbure de silicium sont
apparus au milieu des années 90 [1.37]. Cepenldiauit iattendre la fin des années 90 pour trouver

des résultats tres intéressants en terme de poéssade fréquence [1.38].

[1.2. Principe de fonctionnement

11.2.1.Effet fondamental

[1.40], [1.41]

Le transistor HEMT parfois nommé TEGFEwo-dimensionaElectron GasField Effect
Transistol) est a l'origine un composant faible bruit et dable consommation d’énergie.
Désormais, il constitue un élément essentiel pesirapplications d’amplification et de puissance

aux hautes fréquences.
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De méme que pour le FET, I'effet fondamental résides le fait qu’'une tension variable
appliguée sur l'acces de grille du composant pemeefaire varier le courant circulant entre les

deux autres électrodes de drain et de source @dercourant controlée en tension).

Par contre, le principe de fonctionnement des istors a effet de champ a hétérojonction
repose sur le principe de création et de contrila daz d’électrons dans un matériau faiblement
dopé ou les électrons peuvent se déplacer pluslargnt (mobilité d’électrons élevée). Cette
couche appelée gaz d’électrons a deux dimensiofgn® du nom TEGFET) est la conséquence
des polarisations, spontanée et piézoélectriques ynécédemment. L'effet fondamental est donc
lié au phénomene de variation de la densité depa@tde ce gaz bidimensionnel d’électrons sous
l'influence de la tension appliquée a lI'acces déegdu composant. Le principe du MESFET est
antagoniste a celui du HEMT car pour le MESFETeaston appliquée sur la grille contréle la

largeur de conduction entre le drain et la source.

11.2.2.Principe de I'nétérojonction

Afin de mieux appréhender son fonctionnement, nallens présenter brievement les
structures de bande des matériaux mis en jeu dahtEMT AlGaN/GaN [1.39] qui représente la
technologie étudiée au cours de ces travaux de.thes

L’hétérojonction formée par la juxtaposition de xenatériaux dont les largeurs de bande
interdite sont différentes entraine la formatiomn# discontinuité de la bande de conduction a
l'interface (AEc). L’AlGaN présente un large gap de 3.82eV &dd un gap un peu plus faible de
3.4eV. La Figure 1-13 présente les niveaux d’érergis en jeu dans chacun des matériaux de

I’hétérojonction avant contact.
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Niveau du vide
Ec _ 1 dXaiGaN
S JXGaN
Ec
EQaican I ......................... Eeermi
E%aN EV
Ev \4
AlGaN (dopé GaN (non dopé

Figure 1-13 : Niveaux d’énergie des matériaux nmigeal dans I'hétérojonction.

Du fait des regles d’Anderson, les niveaux de Faetes deux matériaux s’alignent lors de
la jonction. Le niveau du vide ne pouvant pas sdbidiscontinuités, il en résulte une discontinuité
de la structure de bande d’énergie a linterface.Rigure 1-14 montre les niveaux d’énergie a

I’'hétérojonction pour une tension appliquée nulle.

—————————————— —_ Gaz d’électrons

: AEV=AEgG-Ay

métal AlGaN GaN

Figure 1-14 : Niveaux d’énergie des matériaux &térojonction pour une tension appliquée nulle.

Un puits quantique se forme alors a linterfacesdeEnmatériau de plus faible largeur de
bande interdite (GaN). Ce puits est situé dansattigsupérieure du matériau a plus faible gap non
dopé car, au-dessus, le matériau présentant lagpdnsie largeur de bande interdite joue le role de

barriére. C’est a l'intérieur de ce puits que sgaapent les charges libres entrainant le phénomene
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de conduction a l'origine de la formation d’'un gdiglectrons a deux dimensions que l'on peut
nommer canal. La densité de porteurs dans le aémdndra du niveau de Fermi dans la bande
interdite du matériau (niveau de dopage), de lgmihce de largeur de cette bande entre les deux
matériaux AEQ) et du dopage considéré. Pour exemple, la Figitk® présente les niveaux de
Fermi mis en jeu a I'hétérojonction lorsqu’on agpk une tension sur la grille du composant. On
peut constater effectivement une modulation deaz djélectrons et donc de la concentration de
porteurs dans le canal. Ainsi une tension applicugda grille d’'un HEMT permet de controéler le
courant qui circule entre drain et source.

Une saturation du courant s’observe en raison gadase de saturation des électrons pour
de fortes valeurs de tension entre drain et solt@econséquent, la mobilité étant plus élevée dans
un gaz que dans un matériau dopé, le HEMT est nalpisle que le MESFET ce qui permet des

applications a de plus hautes fréquences.

ym T —
/
—————————————— _— Gaz d’électrons

' q.Vgs

Y

K

L SR AR
métal AlGaN GaN

Figure 1-15 : Niveaux d’énergie des matériaux &térojonction pour une tension appliquée non nulle.

I1.2.3.Structure physique

[1.4], [1.39]

Trois matériaux constituent essentiellement lacstine d'un HEMT : le substrat, un
matériau a large bande interdite et un matérialus faible bande interdite. Comme nous l'avons

indiqué dans le paragraphe précédent, c’est lainde ces deux derniers matériaux qui conduit a
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la formation d’'un gaz d’électrons a l'interfacentiéa densité est modulée par la tension appliquée

a la grille du composant.
La Figure 1-16 présente le squelette de la straatum HEMT.

- le substrat :comme détaillé précédemment le substrat peut étresaphir, silicium,
carbure de silicium sur lequel peut s’effectuerctaissance d’'une couche de nitrure de gallium
(Chapitre 1 — 1.2.2).

- la_couche de nucléatiorc'est une couche mince de GaN qui sert a débaterdissance

de la structure. Le but de cette couche est d’dlesame partie de la contrainte liée au désacoerd d
maille entre le substrat et le GaN et de limitepdapagation de ces dislocations dans le resta de |

structure.

- la_couche tamponnommée « buffer » est constituée du matériau de falible largeur

de bande interdite soit, dans notre cas, le GalkY3. C’est au sein de ce matériau que va se

former le gaz bidimensionnel d’électrons.

E—W—BK cap layer

<~ couche AlGaN non dopé
[€— couche donneuse dopée grand gap

AlGaN

grand gap
N <— spacer grand gap
gaz d'électrons
GaN [€——couche tampon faible gap
faible gap
e D
\substrat

Figure 1-16 : Structure physique d'un HEMT.

- 'espaceur nommé aussi « spacer », cette couche est réaligédir du matériau de plus
large gap soit 'AlGaN (3.82eV). Cette couche nopék intentionnellement possede une épaisseur
de quelques nanométres et permet de réduire Bictien électrons-donneurs entre le gaz
d’électrons et la couche dopée. En effet, la pritéirde ces particules entrainerait une interaction
électrostatique connue sous le nom de Coulomb e8tggt Un compromis subsiste : plus cette

couche est épaisse, plus la mobilité des électtans le canal augmente, a contrario : plus le space
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est fin et plus la densité de charges disponibéas de canal augmente induisant une plus faible
résistance de source, une transconductance eteasééde courant plus grandes.

- la_couche donneuseelle représente une épaisseur de quelques namsnuEtrmatériau

grand gap AlGaN dopé. La concentration d’aluminipeut varier de 20% a 30% environ. Une
zone déplétée se forme dans cette couche au nieséaijonction Schottky de grille ainsi qu'aux

abords de I'hétérojonction.

- une couche AlGaN non intentionnellement dopkéelbut de cette couche est de permettre

de réaliser un contact Schottky, ou redresseurot@é qualité. Il est trés difficile de réaliser un
contact redresseur correct sur une couche forterdepée puisque la courbure de bande de
conduction favorise le passage du courant par efifetel.

- le cap layer cette couche est une couche superficielle perntetia produire de bons

contacts ohmiques de drain et de source. Cettecinehe de nitrure de gallium permet également
de réduire les résistances d’acces et d’empéatreydation de la couche d’AlGaN. Afin d’obtenir
une bonne jonction Schottky de grille, un recesapiet de cette épaisseur doit étre réalisé sous le

contact de grille.

Il est important de noter que des structures ngeee sont également étudiées présentant
une mobilité supérieure et une densité plus falbkes aux phénomeénes de polarisations spontanée

et piézoélectrique.

[1.3. Quelques effets limitatifs dans les transisie HEMTs GaN

11.3.1.Les effets thermiques

[1.6], [1.45]

L’état thermique d’'un composant résulte de la tewrupée ambiante et de l'auto-
échauffement du transistor. Cet auto-échauffementasiuit par une puissance dissipée dépendant
de la classe de fonctionnement du transistor epddgsrmances RF de celui-ci vis-a-vis du signal
injecté. L'augmentation de la température intermecomposant entraine une diminution de la
mobilité des porteurs. Il en résulte une chute ourant de drain entrainant une diminution de la
transductance de sortie. En clair, une forte éiénade température altere de fagcon importante les

performances des transistors.
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Les nitrures étant généralement dédiés a des apphis de fortes puissances, il est
nécessaire de gérer la thermique. L'utilisationsdbstrat SiC permet une meilleure dissipation de
la chaleur due a une conductivité thermique impetaen comparaison par exemple au saphir. Le
report flip-chip peut s’avérer étre une solution nmeé€ si cette méthode représente un co(t

supplémentaire lors de la fabrication du composant.

[1.3.2.Les différents phénomenes de pieges

11.3.2.1.Notion de piéges

L’existence d’'impuretés ou de défauts dans le tésdatallin et sur la surface entraine des
phénomenes de pieges [1.44], [1.46], [1.47]. Leurgt de gallium reste encore mal contr6lé du
point de vue de ces défauts. Ces phénomenes desppegvoquent une altération des performances

des transistors micro-ondes.

Les impuretés généerent des états énergéetiqueseguept étre occupés par des porteurs
dans la bande interdite du matériau semi-conductees porteurs sont alors retenus pendant un
temps t dans ces niveaux d’énergie et ne peuvenpadiciper a la conduction d’'ou le nom de
pieges. Les constantes de temps (capture et émjisstorespondent a des phénomenes basses
fréequences. Pour le cas des transistors HEMTst leledensité de porteurs qui est affectée par les
pieges alors que pour les MESFETs c’est une madduoldu canal. Si I'on considere ce phénomeéne
du point de vue des bandes d’énergie, on obtient d&h description présente sur la Figure 1-17
dans le cas ou I'on considere que la densité dgepiélonneurs est supérieure a celle de pieges

accepteurs.

Afin d'illustrer les effets de piéges, la tensiods/est pulsée positivement Figure 1-17 (2)
puis retourne a son état initial Figure 1-17 (3application de cette tension engendre un champ
électrique et ainsi les pieges situés dans le bp#event capturer des charges qui ne participent
plus directement au courant Ids (phase 2 sur lar€ig-17). Quand le champ électrique n’est plus
appligué, les pieéges réémettent leurs chargesdphasr la Figure 1-17). La constante de temps de
capture des pieges a une durée de I'ordre de lasraonde alors que celle d’émission des pieges a
une durée environ mille fois supérieure a la capsmit de I'ordre de la micro voir milliseconde. La
dissymétrie temporelle entre ces deux phénomeénggjime les défaillances électriques observables

en mesure.
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Figure 1-17 : Influence d’'un changement de la pisiation de drain sur les bandes d’énergies en prése
de piéges de buffer. Observation des phénomenesptiere et d’émission.

On distingue deux phénoménes prépondérants obsewede courant de sortie du

composant : le drain lag et le gate lag.

La méthode de mesure en régime pulsé permet deenegttévidence les phénomenes de
pieges tout en séparant ceux-ci des effets themsiden effet, le point de polarisation de repos fix
I'état thermique et I'état des piéges pour toutenksure des caractéristiques | [V]. Ainsi lorsqu’on
mesure des caractéristiques | [V] a différents {sote repos en conservant une puissance dissipée

nulle la dispersion entre les mesures refléte tirent des effets de piéges.

[1.3.2.2.Le phénomeéne de gate-lag

R.Vetury[1.42] montre que pour des niveaux de courant rdendmportants lorsque la
grille est ON (courant de drain >>0A), des transist ON/OFF et OFF/ON abruptes de la tension de

grille provoquent des overshoots sur le courasiueta tension de sortie. L'état OFF de la tension

de grille correspond P/gs

2|Vp|. Par contre, si le niveau du courant est suffisantrfaible quand

la tension de grille est ON, le courant de draimtadentement jusqu’a atteindre son état établi
lorsque la tension de grille passe de facon abrdetkétat OFF & I'état ON. C’est ce phénoméne

transitoire du courant de drain que I'on nommete-dgg ».
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Afin d’illustrer ce phénoméne, on compare sur lguré 1-18 les caractéristiques I[V]
mesurées d'un transistor HEMT 8x75um (réalisé e@i62par le laboratoire TIGER) dont la
modélisation sera traitée dans le chapitre 2. laactéristiques comparées ont été mesurées a
puissance dissipée nulle pour des polarisation¥dg=0V et Vgs=-8V (tension de pincement)
dans un premier temps puis ¥glV dans un second temps. Nous pouvons observainiei
différence d’amplitude des courbes. Un critére dléation de I'influence des pieges proposé dans
[1.5] consiste a quantifier la perte d’excursiontension et courant du cycle de charge idéal. Ici,
nous relevons une différence de couran”AB0mA et une différence d&V#2V. On peut donc
constater une différence assez importante au nigedlamplitude du courant de sortie. En terme
de puissance, cette baisse du courant de sontéruére la puissance de sortie du transistor.

La différence sur le courant de drain est attribonsgoritairement aux pieges de surface
[1.49]. Les électrons sont alors piégés a la sartecla couche AlGaN. lls sont par la suite ionisés
guand la tension de grille passe en dessous dentoh de « pinch off » [1.51]. Les électrons
capturés lorsque la grille est polarisée OFF néigiaent pas au courant de conduction dans le
canal quand la grille passe a I'état ON. La corstde temps d’émission des piéges est plus grande
gue la durée des pulses. Ainsi le courant de sestiglus faible lorsque la tension de polarisation

de repos est polarisée OFF, que dans le cas dalaggation de repos polarisée ON.

8x75 FOLARVgs=+0.126 V, Vds=-97.41mV, Id =-51.22uA
0.8 T T T T T

T
Vgs=+1.000 V ©—
Vgs=+0.00nV —+—
Vgs=-1.000V &—
07 . Vgs=-2.000V %~ -
Al I o ° Vgs=3000V 4~ | & vgs =8V

< Vgs=-4000V ¥—

A Vgs=-5.000V #—
06 F Vgs=-6.000V v
Vgs=-7.000V <©—

Vgs=-8.000V +— |~

80 Vgs=+1.000 V 3
Vgs=+0.00nV

¥
e
05 Vgs=-1.000V 4 |
. Vgs=-2.000V/
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Figure 1-18 : Influence de la tension de grille surtransistor HEMT AlGaN/GaN 8x75um avec une
puissance dissipée nulle.

35



Chapitre 1 : GaN & HEMT : matériau et composantiégiés pour la puissance RF

Remarque une des fagons pour réduire ces effets de gateslagjste a rajouter un film (SiO, SIO
SisN,) au dessus de la couche d’AlGaN [1.49], [1.50] n@¥ra passivation. Cependant I'ajout de
cette couche entraine une diminution des fréqueneegransition due a l'augmentation des

capacités grille-source et grille-drain [1.54] 53].

[1.3.2.3.Le phénomeéne de drain-lag

[1.52], [1.53]

Le drain-lag décrit le phénomene transitoire duraotde drain lorsque la tension de drain
est pulsée de I'état OFF (Vds=0V) a I'état ON (M8} pour une tension de grille constante
[1.48]. On peut alors observer une décroissancealuant § durant cette impulsion si cette
derniere est suffisamment longue. Lorsque la tendédrain passe de I'état OFF a I'état ON, c'est-
a-dire pour une variation positive de Vds, les tétets sont accélérés par le champ électrique
engendré par Vds. lls sont alors capturés par e de niveaux d’énergie profonds localisés
dans le buffer et/ou le substrat, a condition cueldrée des impulsions soit plus grande que la
constante de temps de capture et plus petite quenstante de temps d’émission. Ces électrons
capturés par les pieges ne participent pas au moul@ns le canal. Le résultat direct est la
diminution du courant de drain jusqu’a ce qu’iledhe son état permanent au fur et a mesure que

les pieges se remplissent.

Cette expérience a été realisée sur le méme tr@an§is75um que précédemment. Les
caractéristiques ont été mesurées au pincement{\84 avec des états bas et hauts de,Vaig
et Vdg=20V pour une durée de pulse de 400ns (Figure 1d®peut noter I'influence du drain-lag
au niveau de la tension de coude ainsi qu’une Islensaisse du courant méme si les effets sur ce
transistor ne sont pas prépondérants. La dispersiorcourant pour ce composant est donc
majoritairement due au phénomeéne de gate-lag.dt’effi drain-lag reste principalement manifeste
a bas courant au niveau de la tension de coude.dPaitres transistors, les variations de la temsio
de coude ainsi que la baisse du courant de satieffet drain-lag sont beaucoup plus importantes

ce qui par voie de conséquence se traduit par aissebsignificative de la puissance de sortie.
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Figure 1-19 : Influence de la tension de drain sartransistor HEMT AlGaN/GaN 8x75um, avec une
puissance dissipée nulle.

[1.4. Points primordiaux pour I'amplification de pu issance

[1.4.1.Augmentation de la tension de claguage

[1.22], [1.24], [1.26], [1.27], [1.29]

La tension de claquage peut étre augmentée pafficadidin du profil du champ électrique
dans le transistor et notamment de la valeur dudpichamp électrique pour ne pas atteindre le
champ électrique critique. Une solution intéressagside en I'ajout d’'une métallisation de grille
appelée « field plate » ou encore « overlappingues au-dessus de la couche de passivation du
composant comme on peut le voir sur la Figure 1-20.

Ces nouvelles structures field plate permettenttaliadre des densités de puissance

exceptionnelles qui constituent un saut technologid..27].
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Figure 1-20 : Structure d'un transistor HEMT GaNeavfield-plate (FP).

Les premiéres études effectuées sur cette techiadlelyl plate ont débuté dans les années
90. En 1992C. L. Chenpropose un transistor MESFET GaAs avec technolbgiie plate ayant
une tension de claquage grille-drain de 42V [1.78].

L’addition de cette métallisation au-dessus de daicbhe de passivation permet une
modification du profil de la distribution du changectrique du bord de la grille coté drain ainsi
gu'une réduction du pic du champ électrique crgigaugmentant par conséquent la tension
d’avalanche. La Figure 1-21 extraite des travauxZbang et al [1.59] illustre cet effet : pour
Lgd=13um (distance grille-drain) avec Lg=0.5um,algiennent une tension d’avalanche de 570V
avec field plate contre 450V sans field plate.

Idss (mASmm)

Breakdown Voltage (V)

-&- Overlapping Gate Daevices [ 100

-4~ Conventional Devices

0 5 10 15 20
Lad (um)

Figure 1-21 : Courant maximum de sortie et tensimvalanche drain source obtenus pour un transistor
HEMT GaN conventionnel et pour un transistor aveltlfplate en fonction de la distance grille-drain.
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Dans le but d’accroitre encore la tension d’avdianel. Xing a présenté un transistor
HEMT GaN a double field plate possédant une tendiamalanche de 900V [1.25].

Les meilleures densités de puissance actuelles;arsine densité de puissance supérieure
a 30W/mm sur des transistors HEMTs GaN sur SiC awveseul field plate ont été obtenues en
laboratoire paly. F. Wu et alen 2004 [1.23]. Un des deux résultats obtenusesure grand signal
CW pour une tension de polarisation continue dendgale a 120V est représenté ci-dessous sur la
Figure 1-22. Comme on peut le voir, une densitpulssance de 32.2W/mm, une PAE de 54.8%
ainsi qu’un gain en puissance de 14dB ont été astamMGHz pour une longueur de field plate de

1.1um.
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Figure 1-22 : Performances en puissance d'un trstasiHEMTs AlGaN/GaN en technologie field plate :
densité de puissance de 32.2W /mm, 55% de PAE @20+

D’autre part, une densité de puissance de plusOfé¢/mdm en technologie double field
plate a été publiée plus récemment en 2008\haet al[1.28] du laboratoire CREE (Figure 1-23).
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Figure 1-23 : Vue en coupe (a gauche) d’'un tramsish technologie double field plate Performanees
puissance (a droite) : 41.4W/mm @4GHz associé ad®RAE et 16dB de gain.
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Cependant, les résultats restent nuancés cardarue de field plate augmente la capacité
grille-drain et réduit quelgue peu les performaneedréquence de ces transistors. L'optimisation

de la longueur du field plate est donc nécessaiferection de I'application envisagée.

Afin d’atténuer I'effet nuisible de 'augmentatia® Cgd Wu et al ([1.86]) ont réalisé une
technologie field plate avec connexion de soureeme le montre la Figure 1-24. La valeur de Cgd

se trouve alors réduite et cela conduit a une fodgration du gain a 4GHz.
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Figure 1-24 : Transistors HEMTs AlGaN/GaN en tedbg field plate avec connection de source : (& v
en coupe, (b) densité de puissance de 20.5W/mn6a%ce PAE associée @4GHz et un gain linéaire de
24dB.

Chaque année, de nouveaux travaux technologiquas paliés relatant des résultats

toujours plus performants sur les composants GaN.

11.4.2.Augmentation de la densité de porteurs dhdatesse de saturation

L’augmentation de la fraction molaire en aluminiuau sein de [I'’hétérojonction
AlGaN/GaN a pour conséquence d’augmenter la largeusande interdite du composé AlGaN : le
champ électrique de claquage devient par conséguemtélevé. Il en résulte que la discontinuité
des bandes de conduction devient plus importantpiceonduit au confinement des électrons : les
densités de porteurs et la mobilité sont de cepfag fortes. De surcroit, en augmentant la hauteur
de barriére Schottky avec la teneur en Al, celpsuoge les courants de fuites thermoélectroniques

de grille.
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Les dispositifs AIGaN/GaN présentant les plus fopperformances en puissance ont été
réalisés a partir de films épitaxiés dont les temeun aluminium sont de I'ordre de 25% et 50%
[1.56].

II.5. Etat de I'art des transistors HEMTs en techndogie GaN

La technologie sur nitrure de gallium est en cantstdéveloppement. Beaucoup de
résultats sont publiés chaque année avec desatéaiis de transistors de plus en plus performants.
Le Tableau 1-4 recense I'état de I'art des traomssf{et amplificateurs) HEMTs sur nitrure de

gallium portés a ce jour a notre connaissance.

Laboratoire Substrat Fréquence Den;ne i pu|ssanf:e/ PAE tenspn e Commentaire Date de publication | Réf
Puissance de sortie drain
. 4GHz 32,2W/mm 54,8% 120v - )
CREE SiC 8GHz 30.6W/mm 49.6% 120V Passivation + Field Plate mars-2004 [1.23]
BAE systems/CREE GaN 10GHz 9,4W/mm 40% 50V Passivation + Field Plate sept-2004 [1.60]
uﬁ?&f&iﬁ?&i Saphir 2,4GHz 4W/mm 38% 30V . janv-2005 [1.61]
ucsB Si 4AGHz 3,3W/mm 54% 25V Passivation mai-2005 [1.62]
Man;ﬁ;;g;’USD SiC 30GHz 5,7W/mm 45% 20V - juin-2005 [1.63]
Nitronex corporation Si 2,14GHz 2,1W/mm 65% 28V - juin-2005 [1.64]
RF Micro Devices SiC 2,14GHz 22,7W/mm 54% 8oV Passivation + Field Plate juin-2005 [1.65]
M"Z“Obr'sgﬁafi'gﬁ"'c sic bande C 2,79W/mm 25% 40V Passivation juin-2005 | [L66]
UCSB - 40GHz 10,5W/mm 34% 30V Passivation nov-2005 [1.67]
Hong Kong University Saphir 4AGHz 3,26W/mm 55,60% 8V - dec 2005 [1.68]
Tiger/Picogiga Si 18GHz 5,1W/mm 20% 35V Passivation janv-2006 [1.69]
;;2’;:'?0‘:;(')”:23; sic 18GHz 9,1W/mm 23,70% 55V Passivation + Field Plate juin-2006 [1.70]
Freescale SC SiC 2,14GHz 5,9W/mm 55% 48V Passivation juin-2006 [1.71]
B . . 4,1W/mm 44, 7% 28V N -
RF Micro Devices SiC 2,14GHz 2W/mm 47.9% a8v Passivation juin-2006 [1.72]
CREE SiCc 4GHz 41,4W/mm 60% 135v Double Field Plate juin-2006 [1.28]
. 6,4W/mm 35V - )
ucsB SiC 4GHz 8.8W/mm - 55v Passivation + Field Plate sept-2006 [1.73]
NEC SiC 2,14GHz 750W - 50V Pulsé + Field Plate nov-2006 [1.74]
CREE SiC 3,45GHz 41,4W/mm 66% 55V Double Field Plate déc-2006 [1.79]
. 800W 57% 65V . .
Eudyna SiC 2,9GHz 912W 56,4% 70V Pulsé mai-2007 [1.76]
SR . 10GHz 5,6W/mm 67% 30V -
TriQuint SC SiC 35GHzZ 45W/mm 51% 20V juin-2007 [1.75]
M"f:uobr';g;afi';f"'c bande C 220W 38% 60V . juin-2007 [L.77]
. bande X Applications radar et | Annonce commerciale
Toshiba - (8,5-9,6)GHz sow - 2av médicales juin-2007

Tableau 1-4 : Etat de I'art des transistors et aifighteurs HEMT en nitrure de gallium.

Cette prolifération de publications traduit un déte maturité de fabrication de ces semi-

conducteurs GaN et I'engouement des différentsrédbwes internationaux pour cette technologie.
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Les principaux transistors HEMTs commercialisést gpnduits par Eudyna, Nitronex, CREE et
RFMD. Mais des HEMTs sont en développement audeiNEC, Toshiba, Mitsubishi, Matsushita,
Oki, Freescale, TriQuint, Fraunhofer IAF et bieawttes...

lll- ETAT DE L’ART DES AMPLIFICATEURS DE
PUISSANCE LARGE BANDE EN TECHNOLOGIE GAN

La technologie sur GaN est donc en plein dévelogmenie nombre des publications
concernant la conception d’amplificateurs de puissdres large bande sur cette technologie reste
néanmoins limité. Le Tableau 1-5 présente |'étataté des amplificateurs de puissance trés large
bande a base de transistors HEMTs GaN a notre ssamae a ce jour.

Bande de | Puissance . Gain Tension | Périphérie . . Date de .

. - Raj . . ) Topologie substrat Laboratoire L Réf
fréquence de sortie linéaire | de drain | de grille publication
6-10GHz| 141w | 25% | 45dB | 25V 4mm | Snde Stagil;f“pc“'p o sic UCSB juin-2000 | [1,80]
3-10GHz | 45-85W | 520% | 7dB | 24v 4 mm 4 way binary Wilkinson | = o i UCSB déc-2000 |[1,81]

Combiner
3-6W 31% Flipchip on AIN 3 distributed . Cornell Univ. / .
DC - 8GHz (3-8GHz) | (peak) 13dB BV 1 mm cascode cells Sic Purdue Univ. déc-2001  ([1,82]
4-85GHz| 07w 42% | 1008 | 15v | 1,5mm push pull + Balun sic | comeltuniv./f 1 o003 |[1.83]
Purdue Univ.
32W 2 NDPA + lange combiner . .
- ! 0, -
4 -18 GHz (4,4 peak) 15% 10dB 35V 2 mm (CPW) SiC BAE SE & IS juin-2007 | [1,84]
55W Air Force
2-15GHz ! 25% 10dB 20V 2 mm NDPA (5cells) SiC Research Lab /| juin-2007 | [1,85]
(6,9 peak)
Northrop GP

Tableau 1-5 : Etat de I'art des amplificateurs dégsance large bande & base de HEMTs GaN.

L’étude de deux amplificateurs distribués large deiGaN en technologie flip-chip et
MMIC sera proposeée dans le chapitre 3 de ce mahuscr
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CONCLUSION

Au cours de ce chapitre, nous avons présenté [dératits criteres technologiques
concernant les matériaux semi-conducteurs et lgenpalités du nitrure de gallium. Ces
potentialités démontrent I'intérét de ce matériaurpdes applications de puissance haute fréquence.
De fait, il présente tous les criteres nécessairkesréalisation de transistor de puissance trge la
bande. La technologie progresse a grand pas etrdede plus en plus mature en s’accompagnant
de l'intégration MMIC avec le développement des posants passifs sur GaN. Ces derniers seront

présentés plus particulierement au cours du cleegiiivant.

Le GaN laisse donc entrevoir I'obtention de dessité puissance nettement supérieures a
celles de l'arséniure de gallium. Avec une dendiépuissance publiée supérieure a 40W/mm a
4GHz pour un transistor HEMT AlGaN/GaN ayant urracture avec double field plate, il s’avance

donc comme le matériau le plus prometteur.

Le fonctionnement spécifique du transistor HEMTirawvers de sa structure physique et du
principe d’hétérojonction a été illustré pour laheologie AlGaN/GaN. Enfin, avant de présenter
nos études d’amplificateurs distribués dans le itteaf3, nous avons dressé deux états de l'art, le
premier portant sur les transistors HEMTSs, le sdaur les amplificateurs de puissance large bande

en technologie nitrure de gallium.
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Chapitre 2 : Analyse et modélisation de compospassifs et actifs sur GaN

INTRODUCTION

Les circuits intégrés micro-ondes monolithiquespedgs circuits MMIC onolithic
Microwavel ntegratedCircuits), sont des composants intervenant au coeur d’urbreomportant
d’applications civiles et militaires, comme nousavibns évoqué précédemment. Ainsi, les
principaux enjeux pour ces circuits MMIC sont di faurs performances mais aussi, leurs temps

de développement et leurs codts de production.

Dans ce contexte, la technologie MMIC requiert éeeloppement de composants passifs
intégrés a hautes performances tels que les cépacibrte tension, les résistances, les inductance
les ponts a air et les via-holes. De ce fait, leixllu type de substrat (Si ou SiC) et de la stmact
de transmission (coplanaire ou microruban) sontiqoes en raison de leur impact sur les
performances des composants actifs et sur le apjratédé. Nous allons donc détailler dans ce
chapitre le principe de fabrication ainsi que celeaimodélisation des éléments passifs dédiés aux
concepteurs de circuits intégrés en technologie .®&NIs présenterons la topologie des modéles
électrigues utilisés ainsi que les méthodes d'dptititon que ce soit au niveau électrique ou
électromagnétique puis I'implémentation de la lothleque sous le logiciel de CAO ADS d’Agilent

Technologies.

Dans une seconde partie, nous présenterons leslanoden-linéaires de transistors
impliqués dans nos conceptions. Le premier estramsistor HEMT de développement de grille
8x50um sur technologie SIC du process TIGER. Leors#cest un transistor HEMT de
développement 8x75um sur substrat SiC égalementhdz TIGER. Nous présenterons les
principes majeurs de modélisation non-linéaire téd¢itermique d’'un composant appliqués au

transistor 8x75um.
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|- ETUDE ET MODELISATION DE COMPOSANTS
PASSIFS GAN

Dans cette partie, le but de nos travaux étaitdéser des modéles de composants passifs
GaN dans le cadre du programme Korrigan de développt d’'une nouvelle filiere MMIC HEMT
GaN. Dans cet objectif, nous avons analysé le compent des composants technologiques via
des simulations électromagnétiques puis aprésréalisation, nous avons synthétisé et optimisé
des modéles électriques équivalents afin de repiesk plus fidelement possible les mesures qui
ont été réalisées au sein d'Alcatel Thalés IlI-\bL&ette étude a été conduite pour difféerentes

tailles et parametres technologiques des différemgposants passifs MMIC.

La modélisation paramétrée de composants passifsitte une étape cruciale pour tout
travail de conception d’amplificateurs avec lesf@enances et les hauts niveaux d’intégration que

cela implique. De nombreuses recherches ont été&sééa sur ce theme depuis une vingtaine

d’années avec la montée des RFICs qui ont donaélde nombreuses publications : [2.1] a [2.6].
l.1. Contexte

Les masques des différents composants ont été €@nélcatel Thalés IlI-V Lab afin de
réaliser une librairie de composants passifs at@siplete que possible en technologie GaN pour
deux substrats différents : silicium (Si) et cagbde silicium (SiC) et pour deux types de lignes de
transmission : coplanaire et microruban. Les madd&kectriques ont été extraits a partir des
mesures de parametres S jusqu'a 40GHz et implémat#ds un guide de conception sous le

logiciel ADS.

Dans ce chapitre, nous nous intéresserons plusylgtement aux résultats obtenus pour
le substrat en carbure de silicium (SiC) car ilréspnte le substrat retenu pour la conception de

'amplificateur de puissance présenté et étudi& dachapitre 3.
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[.2. Définition des éléments passifs a modéliser

Plusieurs composants passifs ont été implantétesuasque dont la liste exhaustive des

tailles est donnée ci-dessous :
» capacités MIM (carrées) : 0.5, 1, 2, 5 et 10pF

» inductances spirales de 0.25 a 12nH (valeurs dg 0.2, 1, 2, 3, 4.5, 12nH variant en fonction

de la largeur de piste W)

résistances NiCr de 150 et D0

capacités paralleles de 1pF

via-hole (un port)

via-hole (deux ports)

lignes de diverses longueurs de 246um a 1935umigedeux types de transmission
éléments de test

Ci-dessous, la Figure 2-1 représente la répartitiea éléments passifs sur le masque
WOODS tandis que la Figure 2-2 montre le layoutrélicule WOODS microruban. Un réticule

similaire a été réalisé pour la technologie coplana

Capa shunt Capa shunt Capa Self Self Self Self Résistance
série Série série Série Série

Via hole Capa shunt Capa Self Self Self Self Résistance
série Série série Série Série

Charge 50 Q Charge 50 Q Capa Self Self Self Self Résistance
série série série Série Série

Court circuit Court circuit Capa Self Self Self Self Résistance
série série série série série

Court circuit Court circuit Capa Self Self Capa Self Résistance
série série série shunt série

Lignes : microstrip et coplanaire
Capa BF Via-hole de test (20um & 200um) Motifs d’alignements

Figure 2-1 : Répartition des éléments passifs eumasque WOODS.
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Figure 2-2 : Layout représentant le réticule WOOmRiBroruban.

[.3. Procédé technologique des composants passifaNs

Le procédé technologique des composants passite @l@&boré au laboratoire Alcatel
Thalés llI-V Lab (ATL). La Figure 2-3 montre la vuen coupe du procédé GaN MMIC.
L’empilement AlGaN/GaN est épitaxié par MOCVIMétal Organic Vapor Depositior) ou par
MBE (Molecular BeamEpitaxy) sur un substrat 2 pouces en Si haute résistivitdH-SiC semi-

isolant. Les détails du process complet sont décrHtlessous :

Dans un premier temps, une fine couche structurdd/Au/Ti (niveau N1, typiquement
50mQ/sq) est obtenue par évaporation et lift-off poélectrode inférieure des capacités MIM. Le
niveau N1 est déposé sur une couche de/SuD, obtenue par PECVDP{asma Enhanced
Chemical Vapor Deposition qui est utilisée pour la passivation des transistPar la suite, une
couche de 50 nm de NiCr (50%-50%), déposée pagpsation magnétron RF, est utilisée pour
réaliser par technique lift-off les résistancesK§)avec une résistance carrée typique de/s3f)

Le diélectrique des capacités MIM est réalisé pae gouche de nitrure de silicium {Si)
d’épaisseur 2500A obtenue par PECVD et permettabtehir une densité de capacité mesurée de
250pF/mm?2 pour des valeurs de capacité allant®l@ Q0pF. Ensuite, une couche épaisse Ti/Pt/Au
(niveau EP, 158/sq) d'épaisseur 2um est obtenue par évaporatidiit-eff pour I'électrode
supérieure des capacités MIM, pour les interconmrestet pour les lignes de transmission. Enfin,
des ponts a air sont réalisés avec une épaisgaquéyde 5um (Au) pour les interconnections et les
acces des capacités et des inductances. La Figliper@sente une photographie aprés réalisation
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d'une capacité MIM, d'une inductance spirale aimgie d'une résistance pour un masque

coplanaire.

i

/ \ Nucleation layer

Substrate

/7 =

Figure 2-3 : Vue en coupe de la technologie GaN.

Figure 2-4 : Photographie de composants coplanajoepacité MIM / inductance / résistance).

Pour la technique microruban, les procédés suppitaines de métallisation face arriere et
de gravure des via-holes sont nécessaires. Lagitegest alors collée sur un support 3 pouces afin
d’étre aminci par technigue CMRClemical Mechanical Polishing jusqu’a une épaisseur de
100um, puis un masque de nickel d’épaisseur 5undésbsé afin de protéger la face arriere
pendant la gravure ICP/RIEnductivelyCoupledPlasma /Reactivel on Etching) des via-holes a
travers le buffer et la couche épitaxiée. Les \abes (Figure 2-5) sont recouverts d’'une couche
d’accroche suivie d’'une électrodéposition d’or aliobtenir une épaisseur totale de métallisation

de 5um.

THALES-TRT 10.0kV 7.6mm x800 SEM)

Figure 2-5 : Via-holes sur substrat SiC vue MEBw& aprés remplissage.
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En raison de leur caractéristique de forte tendiamalanche qui permet I'obtention de trés
fortes densités de puissance sous de fortes impéslate charge, les HEMTs AlGaN/GaN
requierent la disponibilité de capacités a fortesien de claguage pour la polarisation. Ainsi, les
tensions de claquage et les courants de fuite dpacités MIM réalisées ont été caractérisés
électriguement a l'aide d’un traceur et d’'un analysau sein d’ATL. La caractérisation des plus
fortes valeurs réalisées de capacités (10pF, 0.@%rmandémontré des courants de fuite mesurés

inférieurs a 2nA a 100V (Figure 2-6) et une tenslerclaquage supérieure a 200V.

1e-008

1e-009 | P

le-010 | /

Current (A)
.

le-ot1 |/

le-012

0 20 40 60 80 100
Voltage (V)

Figure 2-6 : Courant de fuite d’une capacité depEoen fonction de la tension a ses bornes.

[.4. Simulation électromagnétique des éléments pafs

Les dimensions des systemes sont du méme ordreadédegir que la longueur d’onde des
fréequences d'utilisation de telle sorte que des @sode résonances électromagnétiques sont
susceptibles d’étre excités dans les modules etgdierer des dysfonctionnements du systeme
complet. Ainsi, pour s’assurer qu'il n’existe pas thodes parasites dans la bande de fréquences
d’utilisation, mais également pour optimiser lesansferts de puissance au niveau de
l'interconnexion entre deux circuits, il est néeess de réaliser une étude électromagnétique
compléte des dispositifs.

L'utilisation de logiciels d’électromagnétisme bssgur la résolution des équations de
Maxwell peut permettre de faciliter la conceptidgrégalement de limiter le temps nécessaire pour
développer un systéme hyperfréquence. Les méthodegriques d’analyse électromagnétique
sont maintenant un outil incontournable pour olitenie caractérisation précise et rigoureuse des
phénomenes électromagnétiques engendrés au seimodedes. Ces logiciels ont beaucoup évolué

au cours des derniéres années et il faut égalenmeat que sans I'amélioration considérable des
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moyens informatiques durant la derniere décennisagie de ces méthodes numériques trés
gourmandes en temps de calcul et en espace mésaiadt,inconcevable.

Plusieurs méthodes d’analyse numeérique permettétidier les structures micro-ondes
passives ont été développées, chague méthode fardtsees avantages et ses inconvénients. Parmi
les méthodes les plus répandues, on trouve la uhétdes différences finies dans le domaine
temporel (FDTD :Finite DifferenceTime Domaing, la méthode des moments et la méthode des
éléments finis (FEM Finite ElementMethod. Au cours de ces travaux de theése, nous avons été
ameneés a utiliser le logiciel Momentum basé sumkthode des moments qui est brievement

présentée ci-dessous.

[.4.1.La méthode des moments

Cette méthode s’appliqgue aux systémes planaireguasi-planaires [2.7], elle est alors
considérée comme une méthode2DLa méthode des moments est basée sur la résolutio
numérique des équations de Maxwell sur un moddetréimagnétique de la structure étudiée.
Seuls les conducteurs métalliques présents sudif&rentes couches sont discrétisés par des
éléments rectangulaires. Ensuite, I'analyse prendcensidération la hauteur des différents

diélectriques mais ceux-ci doivent obligatoirem@&mné homogénes dans les deux autres directions.

L’analyse s’appuie sur le calcul de la distributaacourant évaluée sur chaque section par
annulation des champs électriques tangentiels.pellmet d’obtenir les parametres [S] du dispositif
par la méthode de Galerkin qui consiste a résoledréquations intégrales dérivées des équations
de Maxwell.

Les logiciels commerciaux basés sur cette méthiade,que « Momentum » ou « Ansoft
Designer », sont donc particulierement bien adaptBétude des circuits planaires. lls effectuent
'analyse de structures multicouches composéesélecttiques isotropes avec ou sans pertes et de
conducteurs qui peuvent étre soit considérés copeniaits ou avec des pertes. Notons que les

dispositifs étudiés peuvent également étre blindés.

1.4.2.Simulations électromagnétiques des compogaHsifs

Afin d’optimiser le dessin et de prédire le comparent des composants passifs intégrés,
des simulations électromagnétiques ont été réaliaékaide du logiciel Momentum. Des études

comparatives ont été effectuées avec ATL sur Igeildls Ansoft Designer ainsi que HFSS (3D).
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La Figure 2-7 présente la comparaison des param8trigsus de simulations électromagnétiques
pour les deux modes de transmission coplanairecgdoraban pour une inductance spirale (S=5um,
W=5um, N=3T5) ou S donne I'espacement entre spikefa largeur de pistes et N le nombre de

tours. On peut noter une tres faible différenceeecieis deux types d’inductances jusqu’a 30GHz.

dB(S11) phase(S11)

o

-
o

] ' 1
N
o

AT N I N

30
-40 L L L L L L L L L IR L L -60 L L L I B B IR
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40
dB(S21) freq, GHz phase(S21) freq, GHz
E -20—
-107: 40
-201 -60]
J -80—
.30 -100i o
J | S
: -120 s
'407\H\‘\\\\‘\\\\‘\\H‘\\\\‘\\\\‘\\H‘\\\\ -140 I R N R R RN R
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40
freq, GHz microruban freq, GHz

—A— coplanaire

A
o L (OH) \/\

; /N
TR
Lkl )

2E7 Nt Wi TR .
0 5 10 15M 30 35 40

freq, GHz

freq, GHz

Figure 2-7 : Comparaison de simulations électrom@&giues des parameétres S pour une inductance
(N=3T5, W=5um) en technologie coplanaire et mictman et de I'inductance équivalente L sur la bande d
fréquences 0.5-40GHz.

La Figure 2-8 quant a elle, présente une comparates parameétres S entre une
simulation électromagnétique et les mesures poercapacité MIM carrée de 1pF. Les différences
sont assez notables au-dela de 10GHz aprés laargsmnll est important de noter que ces
simulations électromagnétiques nous ont permistiiiiser dans un premier temps les topologies

et les parametres des modeles électriques datentatdes mesures sur plaques. Des simulations
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électromagnétiques complémentaires ont égaleméntééatisées pour les deux types de substrats
(Si et SiC) démontrant de faibles différences &# performances électrigues des composants
passifs. Lors de cette phase de conception etrdelation du masque des éléments passifs, la
simulation 2.5D s’est avérée environ 10 fois plside que la simulation 3D avec une assez bonne

précision associée.

dB(S11) phase(S11)
10 200+
100
0
100
'50 HH‘H\\‘HH‘\H\‘HH‘HH‘HH‘HH '2007\\H‘\\H‘HH‘H\\‘HH‘HH‘HH‘HH
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40
freq, GHz freq, GHz
dB(S21) phase(S21)
0 100
1 50
-2 B
4 Oi
-3+ 5
-4 '5%

'5 HH‘H\\‘HH‘\H\‘HH‘HH‘HH‘HH '1007\\\\‘\\\\‘\\\\‘H\\‘HH‘\\H‘HH‘H\\
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40
freq, GHz Simulation EMG freq, GHz

—A— mesures

1 ] C=1.08 pF @ 2GHz

2E- NN e 8
0 5 10 15 20 25 30 35 40 -3E-11 ‘ I I I I

freq, GHz 6 7 8 9 10 11 12 13 14
freq, GHz

Figure 2-8 : Comparaison des parametres S mesurgisnellés électromagnétiquement pour une capaeité d
1pF et de la capacité équivalente C sur la bandé&éguences 0.5-40GHz.
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[.5. Modélisation électrigue

[.5.1.Schémas équivalents utilisés

Les modéles électriques équivalents des élémemssifpaGaN sont présentés dans les
paragraphes ci-dessous avec leur schéma d’'imgtamizamportant les dimensions caractéristiques
ainsi que leurs principales propriétés. A titrestratif, une comparaison des paramétres [S] issus
des mesures et du modele pour chaque type de caniE®Ea représentée apres chaque description
de modeles afin dillustrer ces derniers. Le papbe [-5-3 présentera pour sa part des

comparaisons de parameétres [S] des composants.

|.5.1.1.Inductance spirale :

Le layout d’une inductance spirale ainsi que leseatisions caractéristiques de celle-ci sont

données sur la Figure 2-9 ci-dessous :

Sortie du pont a air

J
J -

8 vertices par tour

Largeurs variables
W=5, 10, 15, 20pm ) 14

]
Rayon fixe R=13
r—e « ) o

Espacement fixe Rayon fixe R=20um
S=5um

Figure 2-9 : Schéma d’une inductance spirale cortgurses dimensions caractéristiques.

Les principales propriétés de ce composant sorsuieantes :

* [linductance est composée de 8 vertices par told oeprésente le nombre de tour.

» [|'acces de sortie interne a la self inductanceésdisé par un pont a air.

Les équations des éléments du modele (Figure 2drft)des fonctions de W, S, N, DR et
DL ou DR et DL permettent de faire varier respeamtient les parameétres technologiques de

résistivité et d'inductance. Le courant DC maximeshde 11mA/um.
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Les unités des éléments internes au modeéle soet Lh qui sont exprimés en nH ; W, S,
long (longueur totale de la spirale) et length gleeur du pont de sortie) qui sont donnés en um ; la
valeur des composants parasites (Ci, Co, Cp, Chilr efiks en Ohms, et F en GHz. Ainsi, (Lb et
Cb) modélisent l'effet du pont a air, Rs modéliss Ipertes métalligues de linductance

(RC=10ntY/[1), L modélise I'inductance spirale et (Cp, Ci, @mdélisent les effets de couplage.

Le circuit électrique équivalent est donné surigaufe 2-10 ci dessous :

Co —— Chi2

Figure 2-10 : Circuit électrique équivalent d’'uneductance spirale.

Les parameétres d’entrée externe du modéle éleetsqut le nombre de tours (N) ainsi que
la largeur de piste (W) et les parameétres DL etfd@Rmettant de prendre en compte les variations
statistiques du process sur la résistivité et ltdnce équivalente : DL et DR sont initialisésna u

par défaut.

La figure ci-dessous présente une comparaison mmaesure des parameétreg 8t S,
pour une inductance microruban sur SiC (N=2T5, Wxt00.65nH).

Si11 M S21

freq (40.00MHz to 40.00GHz) freq (40.00MHz to 40.00GHz)

|'e' mesures  =¥= modele |

Figure 2-11 : Comparaison mesures/modeéles des patras S pour une inductance microruban sur substrat
SiC.
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1.5.1.2.Via-Hole :

Deux modeles de via-holes ont été extraits : ummene comportant qu’un port d’acces
et un second comportant deux ports d’accées. Leinsah électriques sont représentés sur la Figure
2-12 ci-dessous :

ground plane ground plane

Figure 2-12 : Circuit électrique équivalent d’'uravhole un port (gauche) et deux ports (droite).

Le modele électrique équivalent consiste en la misesérie d’une résistance avec une
inductance a la masse. Des modeles de lignes @mbjéutés sur la face supérieure des via-holes

afin de traduire I'effet de la métallisation sugéire.

Afin d’illustrer le modéle, la Figure 2-13 représera comparaison modele/mesure du

parameétre § pour un via-hole un port jusqu’a 40GHz.

dB(S11) phase(S11)°
0.50 - 180

160
140
120
“ 100

1 =@= modéle == mesures ’ &*‘ZSO

-0.50 L B A L L B 60
0 5 10 15 20 25 30 35 40

freq, GHz

Figure 2-13 : Comparaison mesures/modeéle sur lapetre $ pour un via-hole un port.

[.5.1.3.Capacité MIM série

Les parametres géométriques d’'une capacité MIM soninés via la Figure 2-14 ci-

contre :

66



Chapitre 2 : Analyse et modélisation de compospassifs et actifs sur GaN

A N
Lp
<>
EP VN1 WEP O ll=ec | EP
EP
v
< - >
+—>
Lai

Figure 2-14 : Schéma d’une capacité MIM avec segdsions caractéristiques.

avec :
» les dimensions de I'électrode supérieure : L, WEP
» les dimensions de I'électrode inférieure : Lai, WN1

* lalongueur du pont & air : Lp

Les équations qui correspondent aux éléments deleg@Bigure 2-15) sont des fonctions
de L, W, Lai, WNL1 et Lp.

Le circuit électrigue équivalent des capacités Midinporte 3 sous circuits différents :

- Le circuit d’entrée (Li, Ci) est décrit par urteusture ent qui prend en compte l'effet distribué le

long de I'électrode. Cet effet dépend des dimerssdenl'électrode.
- La capacité effective est décrite par la miseéne d’'une capacité Ceff et d’'une résistance Rs.

- Le circuit de sortie correspond au circuit égiemad’'un pont a air (Lo, Ro, Co).

Li Rs Lo R

07 L G? ~ o L

Figure 2-15 : Circuit électrique équivalent d’'unapacité MIM.

Les paramétres d’entrée externe du modéle soonzueur de I'électrode supérieure (L),
la largeur de I'électrode (W) ainsi que le param®€C permettant d’agir sur la densité de capacité
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(DC=250+30pF/mm?2). Un second modele identique acduent a été implémenté pour un autre
jeu de parametres de conception : la valeur dapadaité (C) ainsi que le paramétre DC permettant
de faire varier la densité de capacité. La tendigamax €st inférieure a 50V et la tension de

claguage minimale est supérieure a 150V.

La Figure 2-16 représente une comparaison des ptesnS] entre modéle et mesures

jusqu'a 40GHz pour une capacité MIM microrubansuystrat SiC (W=45um, 0.5pF).

S11 S21

freq (40.00MHz to 40.00GHz) freq (40.00MHz to 40.00GHz)

|'e- mesures == modele |

Figure 2-16 : Comparaison mesures/modeles des petrasS pour une capacité MIM microruban sur
substrat SiC.

|.5.1.4.Capacité paralléle :

Des capacités paralléles dites « shunt » ont épdaimtées sur le masque WOODS selon

deux topologies différentes (Figure 2-17) :

» Capacité « shunt » 1pF comportant 1 via-hole latéra

» Capacité « shunt » 1pF comportant 2 via-holesdatér

(@) (b)

] I [ v O ] (] I o I [

Figure 2-17 : Schéma des capacités shunt 1pF 1 {@n-hole latéral, (b) 2 via-holes latéraux.
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Les circuits équivalents de ces capacités paraldat représentés sur la Figure 2-18. lls

tiennent compte de sous circuits différents :

le circuit équivalent des deux ponts a air qui@enectent sur I'électrode du dessus (Co, Ro,
Lo).
la capacité effective est représentée par la prisgérie d’'une capacité C et d’une résistance

Rs.

les structures em symeétriques qui prennent en compte I'effet disigilbe long de I'électrode

inférieure.

les modeles de via-holes 1 port présentés préua@eat.

Ro Lo Lo Ro
Co —_—Co

_—cC

18 S rs -

LV 2 Li/2 j Modéle
J_ via-hole
Cil4 _m[ Cil4 _“L: Cil4 _“‘L: Cil4

T
L

0 T AN

Ro Lo Lo Ro
Co —_—Co

_—C

i 2 rs 1

Li/2 Li/2
fﬁm fUGW

C|/4 C|/4 C|/4 Ci/4

Lol

Figure 2-18 : Circuits équivalents des capacitésgiales de 1pF : (a) 1 port latéral, (b) 2 porimtéraux.

La comparaison mesures/modéle des parameétres {B]lgpdopologie de capacité shunt a

un via-hole latéral est représentée jusqu’a 40GHtasFigure 2-19 ci-dessous :
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Figure 2-19 : Comparaison mesures/modeéle des paras& d’une capacité paralléle 1pF comportant un
via-hole latéral.

|.5.1.5.Résistance métallique

Les parameétres géométriques d’une résistance ma@bont donnés sur la Figure 2-20 ci-

dessous :

EP W

Figure 2-20 : Schéma d’une résistance avec cesrdiloes caractéristiques.

avec :
* lalongueur L de la couche résistive

* lalargeur W de la couche résistive

Le circuit équivalent d’'une résistance film mince&CNest représenté sur la Figure 2-21 ci-

contre :
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Les éléments (L, Ci) permettent de prendre en cenipffet de propagation pour les
résistances a fort ratio L/W. La valeur de |la tésise carrée a 300K est de 3Q4#4. Le courant

DC maximum par unité de largeur est inférieur MA/um.

R L
A YTV

‘ |

Ci? L~
Cif? T }

Figure 2-21 : Circuit électrique équivalent d’'unésistance.

Les parameétres d’entrée sont la longueur et leelarglu matériau résistif ainsi que le
paramétre DR permettant de faire varier la résigtararrée (la valeur est initialisée a un par
défaut). Comme précédemment, un autre modele glenta été implémenté utilisant comme
parameétres d’entrée la valeur de la résistandeydeur du matériau résistif ainsi que le paramétre
DR.

Une comparaison des parametres [S] issus des msestirdu modele d’'une résistance
métallique de 30Q, de largeur 20um en technologie microruban sustsabSiC est donnée sur la

Figure 2-22 ci-dessous :

S11

S21 j

freq (40.00MHz to 40.00GHz) freq (40.00MHz to 40.00GHz)

|-9- mesures  =¥= modéle |

Figure 2-22 : Comparaison mesures/modeéle des parasgS] pour une résistance métallique de @00
W=20pm.
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[.5.1.6.Lignes

Différentes lignes en technologie microruban etl@og@ire ont été réalisées sur les deux

substrats Si et SiC. Les caractéristiques desdigmmélisées sont les suivantes :

L’épaisseur du substrat H est de 380um (coplanateaminci a 100um pour la
technologie microruban (Figure 2-23). La constadiélectrique relatives, est de 10.05, la
conductivité de 3,7.170'épaisseur du conducteur de 1.8um, la tangeiéledlrique taf=0.005 et
la rugosité de la surface conductrice de 0.2um. diéf®rentes longueurs de ligne réalisées
répondent aux dimensions données ci-dessous (Taldeh pour une largeur fixe de 96um

correspondant a une impédance de 50

L (um) 246 456 762 1195 1935

W(m) 96 96 96 96 96

Tableau 2-1 : Dimensions des différentes lignemdaque WOODS.

Le courant DC maximum est de 11mA/um et la résistamétallique de la ligne pour
T=1.8um est de 15+2em[ 1.

(a) L
EP EP
[ , 4 T=1.8um

EP

[

¢+—————r4+—r—r
Wp=161pm G=39um w

H

(b)

EP L

T=1.8um $

—>
w

Figure 2-23 : Schéma représentant les lignes captas (a) et microruban (b) avec les principales
dimensions.

|.5.2.Optimisation des modéles électrigues équntalparamétrés

Des mesures automatiques de paramétres S des PMDODS ont donc été réalisées
dans la bande 40MHz-65GHz par Alcatel-Thales IlLab. Un tres bon rendement (97%) a pu étre
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constaté sur les 4 plagues mesurées. Deux plamqiastéréalisées en silicium et deux autres en
carbure de silicium. Pour le carbure de siliciues, leux substrats proviennent de CREE pour deux
épitaxies différentes : 'une de Picogiga (L0O658) autre de Ill-V Lab (AEC 1268). A partir de
cette base de mesures, les modeles électriquemtagéa de chaque composant passif ont été
optimisés afin de développer la premiére versiars DS de la bibliotheque des éléments passifs
microruban et coplanaire pour la CAO des circuitdifls GaN sur substrat SiC (et Si).

Les coefficients de «scaling » des équations péirges de chaque modéle ont été
optimisés afin de reproduire la mesure des plaouégrant les 19 motifs de self (0.2 a 12nH), les 5
motifs de capacité (0.5 a 10pF) ainsi que les Sfsndée résistance (150 et 3@Ppar réticule. Les
modeles résultant des mesures d’une plaque oméafies et comparés avec les mesures effectuées

sur la seconde plaque.

L’'opération de deembedding n’ayant pas éte effectaés des mesures des parametres S
sous pointes, la difficulté était de modéliser eotement les lignes et les constantes inhérentes au
substrat tout en gardant une cohérence afin degoretrancher I'effet de celles-ci sur les mesures
des composants. Les lignes d’acces ont donc etéedépar le modele électrique microruban ou
coplanaire d’ADS avec le substrat associé et lesspl'acces des pointes de mesures par une
longueur de ligne supplémentaire et une capaciiéeré la masse d'une valeur de 15fF (on
considéere la pointe posée au milieu du plot).

[.5.3.Comparaison des paramétres [S] résultantoeEsires et des modéles

électrigues équivalents

Dans ce paragraphe, des comparaisons de pararBétese les mesures et les modéles
correspondants sont représentées. Les diagrammeSmdth (Figure 2-24) présentent une
comparaison des paramétres 8 $; pour une inductance coplanaire sur SiC (N=3.5, Wwmb

1.2nH) (a) ainsi que pour une capacité MIM micr@misur substrat SiC (W=63um, 1pF) (b).
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Sli \ S21

freq (40.00MHz to 40.00GH2) freq (40.00MHz to 40.00GHz)

“©= mesures == modele

(b)

S11

NEN =~

freq (40.00MHz to 40.00GHz) freq (40.00MHzto 40.00GH2)

“©= mesures == modéle

Figure 2-24 : Comparaison mesures/modeles des petrasS pour une inductance coplanaire (a) et pour
une capacité MIM microruban (b) sur substrat SiC.

Une trés bonne concordance « modéle/mesure » dr@wléenue pour chaque élément
passif (capacité/résistance/self) jusqu'a 40GHz'excéption des deux plus fortes valeurs
d’'inductance (4.5nH et 12 nH) ayant un nombre dest@levé (N=6T5 et N=9T5) comme le

montre la Figure 2-25, la validité étant jusqu'aGR& pour l'inductance avec N=6T5 et jusqu’a
15GHz pour celle avec N=9T5.
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@)

S21

freq (40.00MHzto 40.00GHz) freq (40.00MHz to 40.00GHz)

|'9- mesures "= modele

(b)

S11

freq (40.00MHz to 40.00GHz) freq (40.00MHz to 40.00GHz)
| “©= mesures == modele |

Figure 2-25 : Comparaison mesures/modeéle des paras\& pour une inductance microstrip W=5um sur
substrat SiC (a) N=6T5 (b) N=9T5.
Les figures ci-dessous représentent la comparaisesure/modéle pour un via-hole un
port et pour un via-hole deux ports (Figure 2-2é)e bonne concordance entre les résultats issus

de simulations et les mesures valide le modeldré&ee proposé jusqu’a 40GHz.
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Figure 2-26 : Comparaison mesures/modele des parasn& pour un via-hole un port (a) et deux pdojs (

La Figure 2-27 montre la comparaison mesure/mo@eler les deux topologies de
capacités shunt (1lvia-hole latéral (a) et 2 vieehdhatéraux (b)). On peut constater une bonne
adéquation entre les mesures et les modeles §lessrproposés sur la bande 0.4-40 GHz.
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Figure 2-27 : Comparaison mesures/modele des paras& d’'une capacité paralléle 1pF pour un viaehol
latéral (a) et deux via-holes latéraux (b).

Cette premiere version validée du « design guidst»destinée a la CAO des premiers
MMIC GaN de puissance du programme Korrigan donfréguence maximale est inférieure a
18GHz.

Comme nous l'avons précisé précedemment, deux tgpesubstrat ont été réalisés et
analysés lors de cette étude. Le carbure de sili¢BiC) est assez onéreux mais sa conductivité
thermique (490W.M.K*' @300K) est 4 fois supérieure a celle du siliciuBoW.m".K™)
@300K). Cette propriété de substrat a forte condtetthermique est essentielle a I'amélioration

du bilan thermique des HEMTs AlGaN/GaN dans lediegions de tres forte puissance auxquelles
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ils sont destinés. Néanmoins, pour la modélisadieatrique des éléments passifs, les mesures de
parametres [S] ne présentent pas de différencesfisiives entre les deux substrats pour
'ensemble des composants jusqu’a 30GHz. La Figu28 illustre l'influence du substrat (Si ou
SiC) sur la mesure de parameétres [S] d’une indeetapirale (N=3.5, W=5um) et d’'une capacité

MIM (W=45um, C=0.5pF) pour une méme technologiengiee (coplanaire).

@ , dB(S11) ] __phase(S11)° 0 4B(521) phase(s21)°

-20

-40

s 0 ] ) -60
'40‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\"20 '207\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\"80

0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40

freq, GHz
[=®=sic o= | freq, GHz
dB(S11 hase(S11)° dB(S21 hase(S21)°
bt |, 981D phase(sil) - dB(S21) phase(s21)°
0%

\\\\‘\\N\‘W\\\
w
LT
o

-60 T 200 St e -20
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40

freq, GHz freq, GHz

Figure 2-28 : Influence du type de substrat (SiCSousur les paramétres S mesurés d’'une inductance
coplanaire (a) et d’une capacité coplanaire (b).

Comme annoncé au préalable, les deux technolotpesipes (coplanaire et microruban)
ont été développées au cours cette étude. Pouredandlogie microruban, les procédés
supplémentaires de métallisation face arriere egrdgure des via-holes sont nécessaires ; deux
bibliothéques spécifigues de modéles passifs ont @ébé développées pour les deux technologies
coplanaires et microruban qui permettront de cooicdes circuits MMICs de puissance pour les
deux technologies. La Figure 2-29 montrent les2d#ffices observées selon la technologie planaire
retenue sur les paramétres [S] d'une inductancealepiL=1.2nH) et d’'une capacit¢é MIM

(C=0.5pF) pour un méme substrat (SIC).
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Figure 2-29 : Comparaison des technologies micrarubt coplanaire sur substrat SiC des parametres S
mesurés pour une inductance (a) et une capacité )V

Sur la Figure 2-29, on observe que le parametrad& I'inductance spirale démontre une
meilleure transmission au-dela de 25GHz pour lactire microruban en comparaison a la version
coplanaire. Pour la capacité MIM, la résonance appaplus bas en fréquence a 30 GHz en

comparaison a la version microruban comme le démdaparametre;d

En conclusion, une filiere technologique d’élémepassifs dédiée au développement de la
filiere MMIC HEMT AlGaN/GaN a été caractérisée edalisée pour deux types de substrats (Si et
SiC) et deux technologies planaires (coplanairgaietoruban). Le guide final de conception a été
implémenté dans le logiciel ADS et integre les nesleélectriques paramétrés des inductances
spirales, des capacités MIM, des résistances, dets @ air et des via-holes. Les composants
passifs développés constituent aujourd’hui aveerledéles actifs, la base CAO pour la conception
des amplificateurs MMIC de puissance par les paites du projet européen Korrigan.
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Il- ETUDE ET MODELISATION DES TRANSISTORS
HEMTS UTILISES LORS DE NOS CONCEPTIONS

[1.1. Contexte

Les travaux de these présentés au cours de cerggainags’inscrivent dans le cadre du
projet européen KORRIGAN visant a étudier la fidiete composants HEMTs AlGaN/GaN sur
technologie de nitrure de gallium et son applicatid’amplification de puissance haute fréquence.
Le laboratoire XLIM était chargé de la caractéimatet de la modélisation de différents
composants actifs. Par ce fait, un panel de tramsisde différentes tailles et topologies sur
différents substrats provenant de divers fournissetifondeurs pour la réalisation des composants

a été a notre disposition.

En fait, nous présenterons plus particulierementrésultats obtenus pour le substrat SiC.
Les fournisseurs pour le substrat SiC sont Noedtélree, les épitaxies étant réalisées par TIGER,
QinetiQ et Picogiga pour les composants TIGER. &€qu concerne la réalisation des composants,

plusieurs partenaires sont impliqués : TIGER, SELRKetiQ et Chalmers.

[1.2. Caractérisation des composants

Les mesures des transistors ont été réaliséesrad’X&IM par Olivier JARDEL sur le site
de Brive pour les mesures I-V et [S] et par Thib&HVEYRAND sur le site de Limoges pour les
mesures load-pull. La caractérisation |-V et panaese[S] pulsés sous pointes s’effectue sur un
banc de mesures développé en interne il y a unezajme d’années et qui a donné lieu a de
nombreuses theses et publications [2.7], [2.88][22.10], [2.11], [2.12], [2.13], [2.14]. La baad

de fréquence couverte pour les mesures peut stét@mtju’a 40 GHz.

11.2.1.Principe du banc de mesure I[V] et paransff] impulsionnel :

Nous allons présenter brievement la méthode de nmedes paramétres [S] pulsés. Le
principe de fonctionnement du banc consiste a \@rmerposer sur I'état établi des impulsions, une
onde RF de faible signal. A chaque point de mesie® caractéristiques | [V] correspond une
mesure de parametre [S] comme explicité sur larBig@u30. Typiquement, pour une impulsion |

[V] de 400ns, I'impulsion RF d’'une durée de 2508t @entrée dans I'impulsion DC de maniére a
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ne pas étre située dans la zone des « overshoG®s»mesures permettent ainsi d’acquérir les
parameétres en petit signal autour d'un point deanEstion instantanée (VigsVds) dans
l'intégralité de la zone d'utilisation du transis&t ceci pour un état thermique et de piege fixé p

le point de repos (VgsVds).

— =

Figure 2-30 : Principe de mesures | [V] et parang&tiS en régime impulsionnel.

Pour résumer, afin de satisfaire les critéres deunes énoncés précédemment, la durée et

la récurrence des impulsions doivent remplir le&cgrations suivantes :

- La durée de I'impulsion doit étre suffisammenéJ® pour que la température n’ait pas le

temps de changer quelle que soit la puissancendpulsion,

- La durée de I'impulsion doit étre suffisammerargie pour garantir un état établi et assurer

ainsi une mesure précise et simultanée des tensiates courants,

- Le temps hors impulsion doit étre trés grand déela durée des impulsions pour que I'état
thermique soit tres majoritairement piloté par @np de polarisation de repos (rapport

cyclique toujours inférieur a 10%).

La répartition des points de mesure dans une coasibebasée sur le principe de la
dichotomie récursive. L’avantage de cette méth@édede dans la disposition pertinente des points

de mesure nécessaires pour la description d’undepainsi qu’'un temps de mesures optimisé.
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La Figure 2-31 représente le réseau | [V] de sonsuré en impulsion pour le transistor

HEMT 8x75um qui sera étudié dans un prochain papgr et servira de base a nos conceptions.

Ce réseau a été relevé pour un point de polansatgs = -4.4V et Vdg = 23V, c'est-a-dire pour

un fonctionnement en classe AB (250mA/mm).

8x75 POLAR Vgs=-4.401 V, Vds=+22.97 V, Id =+0.163 A
07 T T T T T

Vgs=+1.000 V <—
Vgs=+0.00nV +—
Vgs=-1.000 V &—
Vgs=-2.000 V

Vgs=-3.000 V &~
Vgs=-4.000 V *—
Vgs=-5.000 V

Vgs=-6.000 V
Vgs=-7.000 V

Vgs=-8.000 V +—

06

05

04 r

03

Id en Amperes

02

01r

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

Figure 2-31 : Réseau | [V] de sortie pour \{gs-4.4V et Vdg= 23V.

[1.2.2.Principe des mesures en température

50

Afin de connaitre la température exacte de fonogoment du transistor, une polarisation

dite « froide » (transistor pincé ou tension derdraille) ne générant pas de puissance dissipée est

utilisée. Ainsi la température de jonction du tiatts est uniquement contrélée par le chuck

thermique de la table sous pointe. Les mesures$ éfi@mttuées en impulsions,

une caractérisation |

[V] et parametres [S] quasi-isotherme est réaliiéest ainsi possible de mesurer I'évolution des

réseaux | [V] et des paramétres [S] pour différenéenpératures de jonction qui correspondent a la

température du chuck thermique.

[1.2.3.Mise _en évidence des phénomeénes thermiquesamsistor HEMT

GaN 8x75um AEC1148

L’évolution des réseaux | [V] en fonction de la fsémature est
paragraphe. Le transistor HEMTs 8x75um utilisé Ides la conception a

présentée dans ce

été caractérisé en
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impulsions pour 7 températures de chuck différent@®C, 25°C, 50°C, 75°C, 100°C, 125°C,

150°C et cela pour plusieurs points de repos :

- Trois points de repos, correspondant a des paiatpolarisation dits froids, (VesOV ;
Vgs=0V), (Vds=0V ; Vgs=-7V=Vp), (Vdg=20V ; Vgs=-7V) ont été choisis dans le but

d’observer les phénomenes de pieges.

- Un point de repos (V@s23V ; Vgs=-4.4V), correspondant a la polarisation nominale de
'amplificateur. Il permet d’obtenir un réseau I][Whtégrant, pour ce point de polarisation,

'ensemble des phénoménes de pieges.

La Figure 2-32 présente la comparaison des meduresseau lds=f(\VVds) a la polarisation
de repos (Vds=0V ; Vgs=0V) pour 4 températures de 0°C a 150°C.

La Figure 2-33 montre la comparaison des mesuragshaux Ids=f(\Vgs) a Vds constant
(12V) et a la polarisation de repos (\¥d8V, Vg9=0V) pour 4 températures de 0°C a 150°C.

Le transistor a été aussi mesuré en continu afobs#rver le phénomene d’auto-

échauffement (Figure 2-34).

8x75 POLAR Vgs=+0.165 V, Vds=+9.709mV, Id =-0.440mA
T T T T

0.7
0°C Vgs=+1.000 V <—
50°C Vgs=-2.000 V +—
Vgs=-4.000 V H—
Vgs=-6.000 V %— |

06 -

T°=0°C

05 -
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Figure 2-32 : Comparaison de résedu¥/] pour des températures de 0°C a 150 °C autp@rrepos
(Vds=0V, Vgs=0V).
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To=0°C Vds =12V

o
T

T°=100°C

oal | To=150°C

Id en Ampéres

Vgs en Volts

Figure 2-33 : Comparaison Ids=f(Vgs) pour Vds=128updifférentes températures.
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Figure 2-34 : Réseau | [V] mesuré en continu.

I1.2.4.Mise en évidence des phénomenes de piéges :

La méthode de mesure en régime pulsé permet deeneettévidence les phénomeénes de

pieges. En effet, c’est le point de polarisatiorrgl@os qui fixe I'état thermique et I'état des @ggg
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pour toute la mesure des caractéristiques | [V]c@&mséquence, si 'on mesure des caractéristiques
| [V] a différents points de repos en conservane ysuissance dissipée nulle pour éviter

I'échauffement du composant, la dispersion enseariesures refletera les effets de pieges.

11.2.4.1.Mise en évidence des « pieges de grille »

Le principe de cette mesure consiste a faire vdaigrolarisation Vgsen maintenant la
valeur Vdg=0V c'est-a-dire a puissance dissipée identiguemeli¢. Deux réseaux mesurés en
impulsion ayant pour polarisation froide (Mgs/V, Vds=0V) et (Vgs=0V, Vds=0V) sont
représentés en Figure 2-35.

8X75 POLAR Vgs=+0.126 V, Vds=-97.41mV, Id =-51.22uA
0.8 T T T T

T
/Vgs:+1.000 Vo

Vgs= +0.00nV —+—
07 - Vgs=-1.000 V =— 7

Vg SO:_ 7V < Vgs=-2.000 V ><—

Vgs=-3.000 V &—
Vds.=0V Vgs=-4.000 V <~ 4
0 Vgs=-5.000 V &
Vgs=-6.000 V v~
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Figure 2-35 : Mise en évidence des effets de pidgagille.

L’état thermique du composant étant le méme posardsix points de polarisation, les
différences observées sur les courbes sont imp#ahlx effets de piéges associés a la tension de
polarisation de grille (gate lag). Pour des terside grille élevées, on peut observer, entre cgs de
états de pieges, une baisse du courant de draiiencdonnement en puissance dépend du réseau |
[V] correspondant a I'état de piege lié au pointpiddarisation. Un changement de la tension de
polarisation de grille ne correspond donc plus a alassique changement de classe de
fonctionnement mais également a un changementséaud [V]. Ce phénomeéne de pieges pouvant
influer fortement sur le fonctionnement d’'un amiphteur, un modéle de piéges a été développé par
Olivier JARDEL [2.27].
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11.2.4.2.Mise en évidence des « pieges de drain » :

L’'opération réciproque consiste a faire varier l@np de polarisation drain-source en
maintenant la valeur VgsVp. Les polarisations utilisées sont (\fg8V, Vds=0V) et (Vgs=-8V,
Vdsp=20V).

La Figure 2-36 montre une légére différence emsedeux réseaux qui est due aux effets
de piéges associés a la tension de polarisatiodraia (drain lag). On peut noter qu'il est peu

important pour ce composant.

8xX75 POLAR Vgs=-7.907 V, Vds=+20.04 V, Id =+1.224mA
0.7 T T T T

:
ngs:+1.000V

Vgs=+0.00nV
06 F P Vgs=-1.000 V i

VgSOZ-SV Vgs=-2.000 V

Vgs=-3.000 V
VdsO:OV Vgs=-4.000 V

Vgs=-5.000 V B
Vgs=-6.000 V
Vgs=-7.000 V
Vgs=-8.000 V |
Vgs=+1.500 V £—
Vgs=+1.000 V ><—

A

04 -

(%]

[

© P e G S G Vgs=+0.00nV &—

g 03 e Vgs=-1.000 V — |
< Vos.=-8V Vgs=-2.000 V E—

5] 95,=-8 Vgs=-3.000 V o—

= Ll * Vds, =20V Vgs=-4.000 V <—

Vgs=-5.000 V +— ]
Vgs=-6.000 V &—
Vgs=-7.000 V ><—
\_ Vgs=-8.000 V =—

01

01 . . . .
-5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Vds en Volts

Figure 2-36 : Mise en évidence des effets de pidgebain.

Pour conclure, la présence des effets parasitgsiadges de surfaces (gate lag) dans le
transistor 8x75um a pu étre constaté mais ils mestedérés en comparaison de transistors de
méme type qui ont déja pu étre mesurés. Cela aftsit pour conséquence la diminution
significative des performances en terme de coutardortie et donc de puissance de sortie pour le

composant. Le drain lag quant a lui reste faiblguiendique une faible densité de piéges de buffer

[1.3. Principe de modélisation linéaire, non-linéaie et thermique

des transistors

Plusieurs approches de modélisation des transiateffet de champ sont relatées dans la

littérature : la modélisation physique, la modél@a numérique (dite « boite noire ») ainsi que la
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modélisation électrique. La premiere résultant geuktions physiques reste inexploitable en
conception CAO en raison du codt de simulationeetal fiabilité. Le modéle « boite noire » quant a
lui limite les informations disponibles pour le cepteur étant donné que celui-ci n'a pas acces au
composant lui-méme ce qui limite ces actions diwgation. Le dernier modele est le plus pertinent
pour la conception CAO : il représente un co(t ideukation faible et une implémentation aisée

entierement adaptés aux logiciels CAO.

11.3.1.Principe de modélisation petit signal

[2.14], [2.16], [2.17], [2.18]

Actuellement, le modele le plus utilisé est le mMed&guivalent en éléments localisés. Le
schéma équivalent petit signal est composé de gatbes : une partie intrinseque et une partie

extrinséque correspondant aux éléments parasigeawduacces du transistor (Figure 2-37).

AAA Transistor
€ 0 intrinséque

Grille Clgfd Rod Drain
[

—— WV

Cgs
G)Gm §Rds —— Cds

Ri

N P Source ioc
Transistor intrinséque Gm = Gmg x e’*"

Figure 2-37 : Topologie du schéma équivalent mgihal du transistor.

Un algorithme de calcul développé en interne ditxtfaction directe est couplé avec une
procédure d’optimisation. Cette procédure de caparimet d’optimiser les valeurs des éléments
extrinseques jusqu’a ce que I'ensemble des paramgtirinseques (obtenus par extraction directe)
soit indépendant de la fréquence [2.23]. L’algonéhmis en place pour la recherche des éléments
extrinséques consiste donc a minimiser I'écarteclels €éléments mesureés et les éléments du modéle
pour chaque point de fréquence mesuré, tout ererglchnt a obtenir des paramétres intrinseques

constants en fonction de la fréquence.
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Le principe de la méthode d’extraction directe ¢stesa extraire la matrice admittance
intrinséque [Y" & partir des paramétres [S] mesurés (extractioecdi). Ensuite, & partir de la
matrice admittance intrinséque on extrait par dalaoalytique I'ensemble des parametres
intrinséques du modele. La matrice TYgst obtenue par transformations successives ohtidce
[S]™*%(Figure 2-38).

Xt
Transformation [S] en [Z]e

v

[Z] a [Z] ext ]ng O
Soustraction de Lg et Ld = o ) joLd

v

Transformation [Z]aen [Y] :

v

b a jwCpg O
Soustraction de Cpg , Cpd [Y] = [Y] B [ 0 jwC p(ﬂ

v

Transformation [Y]ben [Z2] ®

v

_ it » |Rg+Rs+ jwls  Rs+ wlLs
Soustraction de Ls [z]" = [z] - Rs+ jwLs R+ Rt Ls
Rs, Rg, Rd

v

int
Transformation [Z]men [Y]

int

Figure 2-38 : Détermination de la matrice admittariatrinseque du quadripdle.

Cette méthode d’extraction directe permet de détemminstantanément la valeur des
différents éléments intrinséques du modéle dontrédations relatives aux paramétres [Y] du

modele intrinséque sont résumées ci-dessous :

Cgd=" Im{le} [Re{le +ng] Eq 2-1
w Im le
-(ReY,;}+Ggd)| , , (RelY,,}+Ggd) £q 22
Cgdf o’ {le}
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o (LA, ;Im{le}) [l+(Re[Y11} ReY,}- Ggsﬂ

Im{Y .+ Im{Y,,} =423

Gd =RdY,,} +ReY,,} Eq 2-4

Cds= 01) (Im{¥,} +1m{Y,.} £q 2-5
2

oottt (b stief] e

Gm = (Y,,-Y,,).(1+].Ri.Cgsw | Eq 2-7

r=- %}.arg{(YZl - ¥, ). jRiCgx)) Eq 2-8

11.3.2.Principe de modélisation non linéaire

[2.7], [2.8], [2.9], [2.12], [2.14], [2.19]

Le principe de la modélisation convective par éguat phénoménologiques est présenté
dans cette partie. La modélisation des transigiarséquations analytiques revient a reproduire le
comportement électrique du composant. Dans ce cadreecond logiciel d’ajustage des mesures
convectives a été développé en interne. Le prinepent a calculer la réponse du modele non-
linéaire auquel sont appliquées les tensions denwndes extrinséques lors de la caractérisation

puis a comparer la réponse du modéle avec la mesure

La topologie du modéle | [V] qui a été utilisée pdes modeles présentés est la suivante
(Figure 2-39) :

Id
GRILLE —WW iN i —W\— pRAIN

Dgp

§7'Des Ids 1Bpg | vds

%Rs

SOURCE

Is

Figure 2-39 : Modele non-linéaire convectif de tsggior HEMTS.
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En outre, il est important de préciser que ce legpermet de s’affranchir de problemes de
minima locaux néfastes a la recherche de solutigimale. La méthode dite de recuit simulé
permet, sous certaines contraintes, d’acceptesaletions intermédiaires pour lesquelles la valeur
de la fonction objectif peut étre supérieure aecelbtenue précédemment alors que les méthodes
classiques d’optimisation ne retiennent seulemaatles solutions permettant de diminuer la valeur

de la fonction objectif.

Comme vu précédemment, les paramétres résistifsRRgRS) sont extraits des mesures
hyperfréquences. Cependant, il est possible dieatcas trois résistances des mesures convectives.

Par exemple, grace au réseau | [V], la somme RonxdReRd+Rs est accessible.

Pour conclure, force est de constater que les nsadiéns de la partie convective et de la
partie hyperfréquence sont étroitement liées et lggephases de modélisation linéaire et non
linéaire doivent étre réalisées de telle sorterssenver la cohérence entre les mesures statiques et

les mesures hyperfréquences.

11.3.2.1.Modélisation de la source de courant :

L’effet fondamental du transistor a effet de chagspdécrit par une source de courant non
linéaire commandée par les tensions Vgs et Vdsnadele de base utilisé lors de la modélisation
des composants liés a cette étude est celliaflma [2.20] dont le modéle de la source de courant
non-linéaire décrit assez précisément les caratitfres de sortie du transistor de la zone de
pincement jusqu’a la limite de la zone de conductie grille pour les valeurs positives de Vds. A
ce modele est ajouté un terme multiplicat€errect GmGad» qui prend en compte la décroissance
de la conductance Gm et permet de régler 'ampditde la résistance de sortie (Rds=1/Gd) grace

au parametre Vgm.

Id =1d,, xCorrect_GmGd Eq 2-9
avec .

Correct_GmGd=1+ fgmx (Vds+Vdm) x (L+ tanh@@gmx (Vgs—-Vgm)))

1-=([1-e™)
m
_ Ves(t ~ T) —Vg¢
VGSN - 1+
VP
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VDS

VDSP(1+ WVGS (t - T)]

VDSN =

P

Ve =Vpo + PVpgp + V@

11.3.2.2.Modélisation des diodes d’entrées

Les diodes d’entrées représentent des générateucsutant non-linéaires permettant de
modéliser le courant positif de grille mesuré plag fortes valeurs positives de la tension Vgs et
des valeurs de Vds faibles. Les expressions wgiggur modéliser ce courant sont les suivantes

(modele de Shockley) :

q.ngs.Vg d
IDg, = Isgde KT
q'ngd.Vgs

IDgg = Isgse KT

Eq 2-10

11.3.2.3.Modélisation convective du transistor HEMT

Les Figures 2-40 et 2-41 présentent les résultattnas pour le transistor HEMT 8x75um
pour le point de polarisation de repos ygé.4V, Vd$=23V prenant en compte la décroissance de
la transconductance Gm et la conduction de grille.

8xX75 POLAR Vgs=-4.401V, Vds=+22.97 V, Id =+0.163 A
0.7

Vgs=+1.000 V 9—
Vgs= +0.00nV —+—
Vgs=-1.000 V -&— |
Vgs=-2.000 V
Vgs=-3.000 V 4 |
Vgs=-4.000 V %—
Vgs=-5.000 V
o4l Vgs=-6.000 V v |

Vgs=-7.000 V
— Vgs=-8.000 V +—
osl /)&qﬁ/éﬂ,fg;fg—éfﬁ—é

0.6

05

Id en Amperes

02

01r

-0.1

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

Figure 2-40 : Comparaison mesures/modeéle du résieasortie 1d=f(Vds) au point de polarisation \gs
4.4V, Vdg=23V.
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B POLAR ‘Wgs=-4.401 % Wids=+22 07 W Id =+ 163 A
0.0004

wigE=+1.000 Y ——
wigz= +HL00NY ——
“igs=-1.000 W 85—
“uigz=-2 000 W

“fgs=-3.000 W 2
Yigz=-4.000 ' e—
“Wigz=-5.000 4

Yigz=-G.000 ' -
“igs=-7.000 W

uigE=-E 000 W ——

—

0.000z

-0.0002 = .

-0.0004
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4

-0.0006

-0.000%

-0.001

-0.001z

-8 1] 5 10 15 0 pri-] 30 b 40 45 50
Vds en Volts

Figure 2-41 : Comparaison mesures/modéle du réséantrée 1g=f(Vds) pour une polarisation de repos

Vgs=-4.4V, Vdg=23V.

Nous présentons dans le tableau suivant 'enseddsievaleurs des parametres convectifs

qui nous ont servi pour la modélisation | [V] dseéu d’entrée et de sortie (Tableau 2-2).

Tajima modifié
Idss A B M P w Vpo
0.8894 0.001 0 43 0.0448 0.8 5.23
Vphi Vdsp ogm vgm Bgm Vgd T
0.1 2.5 0.139 26.4 0.9075 150 155
Diode Grille - Source Diode Grille — Drain
Isgs le-18 Nsgs 2.132 Isgd 2.5e-20 Nsgd 2.053

Tableau 2-2 : Valeurs des parametres convectifsmddele non-linéaire du transistor HEMT 8x75um.

11.3.2.4.Modélisation des capacités non-linéaires@t Cqd

Afin de réaliser I'extraction des capacités norédimes Cgs et Cgd, un cycle de charge

idéal pour une polarisation en classe AB est tda®s le réseau | [V] pour un fonctionnement en

puissance du transistor. Pour I'exemple présentiessous d’'un HEMT 8x75um, la polarisation de

repos du transistor est de \gst.4V, Vdg=23V. Pour la modélisation des capacités non lieéair

I'extraction des capacités Cgs et Cgd est faitlorg du cycle de charge représenté sur la Figure

2-42.
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8x75 POLAR Vgs=-4.401V, Vds=+22.97V, Id=+0.163 A

0.7
Vgs=+1.000 V
Vgs=+0.00nV
06 | Vgs=-1.000 V
Vgs=-2.000 V
Vgs=-3.000 V
Vgs=-4.000 V

05 | \ne— G0N

Cycle de charge utilisé pour I'extraction dgs

/ capacités Cgs et Cgd
04 |

03

Friete

Point de polarisation de repog
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Vds enVolts

Figure 2-42 : Cycle de charge choisi dans le résepd] pour représenter un fonctionnement en puissa

Du fait de I'extraction multi-polarisation, les Gagptés ne dépendent que des deux tensions
de commande Vgs et Vgd. Afin de représenter laatiari de la capacité non-linéaire Cgs
(respectivement Cgd), une équation en tangenterbgfigue est utilisée suivant la tension de

commande Vgs (respectivement Vgd) [2.21].

L’équation qui décrit la variation de la capacitgsCen fonction de la tension Vgs est la

suivante :
Cgs= Cg§+w[l+tanh( a(Vgs Vr))]—c—g% [+ tanh( K Vgs Eq 2-11
Avec : Cgs, Cgs, Cgs, a, bVm, Vp représentant les différents parameétres gnigxr.

De méme, I'équation décrivant la variation de lpamté Cgd en fonction de la tension

Vad est la suivante :

Cgd= ng+L2ng’[1+tanh(c(ngk Vr))]—% [+ tanh(d(Vgd VY Eq 2-12

Avec similairement : Cggl Cgd, Cgd;, ¢, d, Vn, Vq représentant les difféerents paraesetr

a optimiser.

93



Chapitre 2 : Analyse et modélisation de compospassifs et actifs sur GaN

Une comparaison entre la mesure et le modéle néaitie des capacités Cgs et Cgd est
représentée sur la Figure 2-43. Nous pouvons denstae bonne concordance entre la mesure et le

modele.
Cgs Cgd
6,00E-13 1,40E-13
¢ Mesure ¢ Mesure /,
—— Modele //1\ 5,00E-13 — Modele /. 1,20E-13

1,00E-13
4,00E-13 /
/ 8,00E-14 ©

i
3,00E-13 & /,o/ -
‘_,._/'/ S —————"* 6,00E-14 G
2,00E-13

4,00E-14

1,008-13 2,00E-14

. ' ' " 0,00E+00 ‘ ‘ ; ‘ ‘ 0,00E+00

.10 8 6 -4 2 0 2 -60 -50 -40 -30 20 -10 0
Vgs Vgd

Figure 2-43 : Comparaison mesures/modéle des camigs et Cgd en fonction de Vgs et Vgd extrhdtes
long du cycle de charge du HEMT 8x75um AEC1148.

Le Tableau 2-3 présente I'ensemble des valeurgpdesmetres relatifs a la modélisation

des capacités non-linéaires Cgs et Cgd :

Capacité non linéaire Cgs Capacité non linéaire Cgd
CO (F) 2,028E-13 CO' (F) 4,5E-15
C1 (F) 6,63E-13 C1' (F) 8,33E-13

a 1,4352 a’ 0,1728
vm (V) 6,3 vm' (V) 5,929
C2 (F) 6,384E-14 C2' (F) -1,44E-13

b 2,3 b’ 0,0046
Vp (V) 3,2 Vp' (V) 21,83

Tableau 2-3 : Paramétres des capacités non-linéaZgs et Cgd.

[1.3.3.Principe de modélisation thermique

L’état thermique d’'un composant résulte de la tewupée ambiante et de Il'auto-
échauffement du transistor. Cet auto-échauffementagluit par une puissance dissipée dépendant
de la classe de fonctionnement du transistor etpge®rmances de celui-ci vis-a-vis du signal

injecte.
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On peut alors observer au niveau des performaneesigues :

- Une diminution du courant de sortie : le courdahs un transistor a effet de champ étant
fonction de la mobilité et cette derniére diminudmisque la température augmente cela

entraine une diminution du courant.

aV,

. ol
- Une diminution de la transconductar@m=(¢}
98 Jvds

Au niveau des performances fréquentielles :
- Une diminution de la fréquence de transition

- Une diminution de la frequence maximale d’ostibia

11.3.3.1.Définition de la résistance thermique :

La résistance thermique représente électriquentitduffement du canal en fonction de
la puissance dissipée. Elle s’exprime le plus soues °C/W. Elle est principalement due au
phénoméne de conduction thermique dans les matécanstitutifs du composant, ce phénomene
étant lié a l'activité atomique ou moléculaire &insd’un gaz, un liquide ou un solide (notre cas).
Le transfert d’énergie s’effectue des particulesgdiis énergétiques d’une substance aux particules
les moins énergétiques. La conduction dans le tasgblide est attribuée a un transfert d’énergie

sous la forme de vibrations du réseau cristallin.

Enoncé de la loi de Fourierdans le cas simple d'un milieu homogéne et is@irde

vecteur densité de flux de chaleur défini par uniésurface est directement proportionnel au
gradient de la température locale :

?=—K(T).gr§dm ou grédm représente le gradient de température dans |&tidine
normale & la surface unitaire, K représente la gotidté thermique du matériau (unité W-Kn'Y),
qui est fonction de la température.

Dans de nombreux cas, la définition de la chalemsdin matériau bi ou tridimensionnel
peut étre simplifiée a un systéme a une dimendiertransfert de chaleur est assimilé au flux a
travers une surface définie. La chaleur se propaggiement par conduction suivant la direction x
perpendiculaire a la surface S. Lorsque on se @acegime stationnaire, le transfert de chaleur

unidimensionnel suit de méme la loi de Fourier :

95



Chapitre 2 : Analyse et modélisation de compospassifs et actifs sur GaN

F(x) =—Km.dT(X) Eq 2-13
dx

ol : F(x) représente la densité de flux thermigienf?) et T(x) est la température & I'abscisse x.

La puissance dissipée correspond donc au produd densité de flux thermique par la surface,
soit :

P=-kKmnI s Eq 2-14
dx

0

On peut donc déduire dT:j— P .dx:j P qui apres intégration sur I'épaisseur du
o Km.S - Km.S

matériau (e) nous donne acces a la puissancedéhssipfonction de la résistance thermique, soit :

AT = P e => P= AT
Km.S Rthm

Eq 2-15

Par conséquent, cette équation de la chaleur diémp> donne acces a la température du
composant grace a des mesures électriqgues quitgemdsentées par la suite. Cette résistance

thermique est de facon générale une grandeur néaite en fonction de la température.

11.3.3.2.Méthode du courant de drain :

Etant donné que la mobilité et par conséquenttésse de saturation des porteurs diminue
lorsque la température augmente, le courant dacemnia chute.

Deux jeux de mesures dans des conditions de patians différentes avec deux
températures de socles différentes sont réaliségremiere mesure est effectuée en mode DC
continu avec une température de chuck de 20°C stdande en impulsions avec une température
de chuck égale a 100°C. Pour les mesures en impsisides durées d’'impulsions breves (400ns)
sont choisies et une récurrence importante de megaigarantir une température du composant la
plus proche possible de celle imposée par le chinekmique. De surcroit, il faut considérer la
partie du réseau | [V] ou la puissance dissipée dlanpulsion est encore assez faible, de maniére a

limiter encore les risques d’auto-échauffement.

La superposition des deux réseaux ainsi obtenigepte un point d’intersection entre la
courbe en mode continu et la courbe en mode peésqui désigne I'endroit du réseau pour lequel

la température est identique (Figure 2-44).
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Au point d’intersection pour la courbe mesurée edencontinu : (1)

AT =T, T, = R,P

_continu chuck_ continu™

= T, = + R B Eq 2-16

diss | contind” chuckontinu

0U Pyiss=3.23W, Tehuck_contine20°C et Tj_coninu€St la température de jonction du transistor en

mode continu.

Au point d’intersection pour la courbe mesurée edenpulsé : (2)

AT =T - =R.P,.>T. T

j_pulsé chuck_ continu™ | pulsé

=0°C T . 5100 ( Eq 2-17

chuck continu _j pu

car les mesures sont quasi-isothermes.

Comme la température de jonction au point d’intetlisa est identique sur les deux courbes, cela

implique (1) = (2), d’ou :

T. —T A
_ "j_pulsé chuck_ continu_
R, = =24.7C/IW Eq 2-18
diss
0.5i ¥ M
04— p
g i Pulsé avec Tchuck = 100°C
‘El 0.3+ —X— Continuavec Tchuck = 20°C
< 02— -
s B
T 01 0.6
0'0? Vgs = 0V 0.5{ —
-0.1 V‘CWJS\:-\‘LO\OY L N B z i
0 5 10 = 0.4
Vds en Volts E 6.2V
0.3
02 § T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T
4 5 6 7 8
Vds (V)

Figure 2-44 : Détermination de la résistance thegog grace a la mesure du courant de drain.

Notons qu’'une seconde méthode d’extraction dedmstance par la méthode des courants
de grille basée sur une autre technique existe designt tres incertaine si le transistor présdete
pieges [2.17]. La méthode est basée dans ce cés waniation de la tension de seuil de la jonction

schottky avec la température.
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La résistance thermique mesurée reste inférieuta eésistance thermique réelle du
composant car il est considéré gqu’il n'y a pas taéchauffement dans le pulse alors que méme

pour des impulsions trés bréves il y a présenagtatéchauffement.

11.3.3.3.Mesure électrigue des constantes de tehmymiques :

Les mesures de la résistance thermique sont olsgroue le régime établi, mais en aucun
cas cette résistance thermigue ne rend compté&daution non-linéaire de la température au cours
du temps (constantes de temps). Pour mesurer tesaces de temps thermiques, le principe est
basé sur la décroissance du courant de sortieamigistor lorsque celui-ci est polarisé avec des
impulsions suffisamment longues. Le but est dongutntifier I'auto-échauffement du transistor

en fonction du temps.

Le phénoméne exploité est le suivant: si les isipos sont suffisamment longues, la
puissance dissipée dans le pulse devient impor&rdaasi la température dans ce pulse augmente
ce qui entraine une diminution de la mobilité degtqurs et par conséquent une décroissance du

courant de drain.

Dans une premiere étape, il convient d’élimineteéotariation de la tension de drain dans
le pulse car la tension varie suivant la droitekl@rge imposée par la résistance d’entrée. 5®ur
cela le générateur d’'impulsion est transformé eméggdeur de tension pulsée en court-circuitant
'entrée du générateur par une résistance @e Cette opération limite I'excursion de tension a
environ 10V mais rend celle-ci quasi-constante dammilse. Ainsi, seul le courant décroit pendant

le pulse ce qui représente pleinement I'évolutieadtempérature (Figure 2-45).

1 VA

Géné avec Re=@
Géné avec Re=50

— Droite de charge 5@

Droite de charge @

> Vv

Figure 2-45 : Evolution du courant de sortie pour pulse long (auto-échauffement) en fonction de
'impédance d’entrée du générateur.
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La température de socle est fixée a 22°C, et esigtor est polarisé de la fagon suivante :

- Vgs=Vgs=-4V, par une alimentation DC continue,

- Vds=0V, Vds=6.3V avec une durée et une période d'impulsiospaetivement de 1ms et
100ms.

La durée de I'impulsion est limitée a 1ms car al&die cette valeur, la chute de courant dans le

pulse n’est plus significative étant donné queat'établi est atteint.

Sur la Figure 2-46, la décroissance du courantrdimm dlans le pulse est représentée pour une

tension de pulse quasi-constamt&/'£0.13V).

7.00E+00 ;
6.00E+00 4~ — f — — — — — — — — — [

|
5.00E+00 + :
|

4.00E+00 - — f — — — — — — — — — [

vd (V)

|
3.00E+00 1 :
|

2.00E+00 + — 4+ — — — — — — — — — -—t---

|
1.00E+00 A !
|

0.00E+00
0.00E+00 5.00E-04 1 OO‘E-O3 1.50‘E-O3 2.00E-03 2.50E-03

t(s)

7.00E-01

6.90E-01
6.80E-01
6.70E-01
6.60E-01
6.50E-01

Id (A)

6.40E-01
6.30E-01
6.20E-01

6.10E-01

6.00E-0L T T T T
0.00E+00 5.00E-04 100E-03 150503 2.00E-03 2.50E-03

Figure 2-46 : Evolution du courant dans un pulseldes.

La courbe représentant la décroissance du coueans k& pulse en échelle logarithmique
permet d’observer plusieurs constantes de tempscQestantes de temps correspondent au temps
de propagation du flux de chaleur a travers legémdihts matériaux rencontrés constituant le

transistor.

Une possibilité pour représenter I'allure du cotidans le pulse est d’utiliser une fonction

en exponentielle négative de la forme :
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n

it)=1,- i.[l— expé)] Eq 2-19

I
=]

ou i correspond au nombre de constantes de temgsssares a la modélisation de i(t), 10
correspond a la valeur du courant au début du mil$eorrespond a la valeur de la décroissance
du courant pendant le temps ti.

Le temps ti correspond au temps que met le colirpotir atteindre son régime établi iy

L’évolution du courant dans le pulse et donc deefapérature est représentée a I'aide de cellules
RC. Les constantes de temps sont alors égatesRa;.Ci, ou Gy est la capacité thermique d’'une

cellule.

Les valeurs des résistances thermiques sont esteit respectant deux conditions :

n
- Ry giobate = Z Ry oU Rn_gobae€St la valeur de la résistance thermique obtemnsedies mesures en

i=1

régime établi soit 24.7°C/W.
- I:ihl D Ii
Ainsi, connaissant; etRy,; il est possible de déduire les valeurs des camattiermiques .

11.3.3.4.Représentation de T°C=f(temps, Pdissigg)une grandeur
électrique :

Une seconde méthode permettant d’obtenir le circh@érmique est basée sur la
modélisation de I'évolution de la température dunpa@haud du canal par des simulations a
éléments finis 3D (ANSYS). La Figure 2-47 ci-dessowontre I'évolution de I'auto-échauffement
simulé pour une puissance dissipée de 7W/mm. Nouggns constater que la température évolue

de facon exponentielle en fonction du temps poerpuissance dissipée donnée.
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HEMT 1t8x75_35um - 7W/mm_30°C
24 4 6aN1.2um/SiC440um/ AuSna5um/Al2mm .
22 1 _a—/
20 4 4 P
_ 181 adl
S 16 ] o
s ]
RERVE v
o 1
T ~
o104 At
8 ]
6 1 o
1 e * ANSYS
4
] = FIT RC
2 T T T T T T T TTTIT T T T T T T T T T TTIT
1E-03 1E-02 1E-01 1E+00 1E+01 1.E+02 1.E+03 1E+04 1.E+05 1.E+06
temps [us]

Figure 2-47 : Evolution de la température du comgrdspour une température ambiante de 30°C et
puissance dissipée de 7W/mm en fonction du temuggdion ANSYS).

La variable température devant étre implémentées dam simulateur électrique tel
gu’ADS, on la représentera comme une tension. Ddaite il convient de trouver un circuit
éguivalent ayant une tension a ses bornes simdaireomportement de la température en fonction
du temps. Par conséquent une solution pratique dansimulateur CAO consiste a faire cette

représentation a l'aide de cellules RC parallemaroe indiqué précédemment. Les constantes de

temps sont alors égales B=Rui.Cihi OU Gpi est la capacité thermique d’une cellule.

L’exemple suivant (Figure 2-48) présente un desuds a 8 cellules RC paralléles dans le
cas du HEMT GaN 8x75um. La tension T°C aux borress&cellules RC paralleles aura le méme
comportement que I'échauffement apres un choixcjadk de R et C. Un générateur de tension

correspondant a la température ambiante (ou d&kgkstajouté a ce circuit.

Le courant dentrée du circuit RC représente laiabde « puissance dissipée » (le
développement du transistor étant de 600um). Amdension T°C aux bornes du circuit sera

proportionnelle a la puissance dissipée.

R1=2.88Q R2=3.61Q R3=2.87Q R4=1.88Q R5=3.67 Q R6=3.72 Q R7=1.91Q R8=2.72Q
1 [ 1 [ 1 1

[ 1 [ 1 [ 1
| 1 | L | L | L | 1 |

C1=0.45nF C2=3.54 uF | C3=25.95nF | C4=443.8 nF| C5=2.15 uF| C6=17.24 pyF C7=696.95 pF| C8=4.72mF
|| || || || || || || ||
I I I I I I I I
I'= Pissipee
’ U=Tchuck_c 1
| Te >

Figure 2-48 : Circuit thermique modélisant la temgaéire du composant en fonction de la puissance
dissipée a 8 cellules RC.
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11.3.3.5.Lois de variation des parameétres dépendaig la

température :

Des mesures en impulsions a différentes tempémtlgechuck effectuées sur différents
composants ont permis de constater que les paesrddrla source de courant Idss et P [I1.3.2.1]
varient avec la température ainsi que les paramédes diodes grille-source et grille-drain
respectivement (Is_gs, Ngs) et (Is_gd, Ngd) aing s résistances Rs et Rd. Ces variations
peuvent étre ajustées a l'aide d'équations linéate exponentielles suivant le cas comme le

montre la Figure 2-49.

1.6 1.18
1.4 Rd 1.16 1
- 1.14
1o | ¥=00049x +0.6889 y =-0.0008x + 11543
- 1.12 4
2 Rs %)
&; 1 * ﬂ 1.1
0.8 1 Y = 0.0029x + 0.6375 1.08 +
L 1.06 -
0.6 4 1.04 4
L]
0.4 ‘ ‘ ‘ 1.02 ‘ ‘ ‘
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
TC TC
2.60E-02 2.2
-
2.40E-02 1 2.1 1
2.20E-02 4 y= -6E-05x + 0.0242 2
2.00E-02 1 1.9 | y =-0.0044x +2.098
o 1.80E-02 - §> 1.8 -
1.60E-02 1.7 |
1.40E-02 1.6 1
1.20E-02 | 15 |
1.00E-02 ‘ ‘ ‘ 1.4 ‘ ‘ ‘
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
TC TC
2.1 TT
5 ] 0 50 100 150 200
Lo 1E-16 ‘ ‘ ‘
’ y =-0.004x +2.0433 y=1.2E-18+2e-20*EXP(x/20) Isgs
5 181 1E17 |
jo2]
Z 171 s _Isgd
?
1.6 - 2 118
[%2]
15 g
1.4 ‘ ‘ ‘ 1E-19 4
0 50 100 150 200 y=2.5E-20+1e-21*"EXP(x/17)
TC 1E-20

Figure 2-49 : Evolution des paramétres des soutsesourants en fonction de la température ambidnte
HEMT 8x75um.

On peut constater que la plupart des parametregnenvariation linéaire en fonction de la

température mis a part pour les courants de setnraes diodes Dgd et Dgs.
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Rs= Rg+ Alpha Rs Rd= Rq¢+ Alpha Rd"
ldss= ldsg+ ldsst” P=R+PtT

Ngs= Ngs+ Ngst’ Ngd= Ngd + Ngdt1
Isgs= Isgs+ Isgst®™% Isgd = Isgq + Isgdt &'™%

Les valeurs correspondantes aux différents parasétint données sur chaque courbe de
la Figure 2-49.
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[1.3.4.Synthése

La Figure 2-50 suivante présente la synthese d&&gatites phases de modélisation afin
d’obtenir un modéle électrothermique grand sighak différents parameétres extraits puis corrigés

figurent & chaque étape de modélisation.

0 04 Modéle petit signal N
dlt—— L 5
) s N\ *MT&’Tﬁ e ¥ Rg, Lg, Cpg, Ls, Cpd, Ld, RERES
0,
: Iy el Gy Tv_ Coa
o T T el 1 _
o Co Ri, Cds, 7, GI>€d, CHor€Gd, Rye
o9 35 —
p 10 20 30 40
-0 2 440GH;
/ Modele I-V\
Dfs=ivgs], DE=Hvgrl
_@_ ldgd, 1dgs IdsSRewgsiis)
Non-linéaires
Id (Vgs, Vds)
Non-linéaire
g Capacités NL N\ v
0.4 Modde SoE-n
o, XS] Cgd, Cgs - Cgs=f(Vgs)
o 1, Non-linéaires — el Cgd=f(Vgd)
o, R
o, " o
0o 57—
p 10 20 30 40 0l - o
0, 400618
/ DC Pulse 0°C Pulse 100°C \ 4
= oo X6 ] Dgs=f(Vgs,T)
T Dgd=f(Vgd,T)
S Ids=(Vgs, Vds, T)
\A A 4
Rs=f(T)
Rd=f(T)
Rgd=f(T)
RN == — => Rth
\Modéle thermique ST /

Figure 2-50 : Différentes phases de modélisatiomgdtant d’obtenir un modeéle électrothermique grand
signal.
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[1.4. Topologies des modeles de transistors utilisélors de nos

conceptions et comparaison aux mesures

by

Au cours de ces travaux de thése, deux versionmplificateurs distribués a cellules
cascodes a transistors HEMT GaN sur SiC ont étéussn Une premiére structure étudiée en début
de thése en technologie flip-chip avec plusieursivas résultantes et une seconde structure en fin
de thése en technologie MMIC. La premiére struciumaysée prenait en compte des transistors de
développement de grille 400pum (8x50um) pour unenjnee version et de développement 600um
(8x75um) pour une seconde version. Pour la coraremn technologie MMIC, les composants
utilisés avaient un développement de 600um (8x75¢tnmgsultaient d’une nouvelle technologie.
Nous allons donc présenter les mesures et modiééesues au sein du laboratoire XLIM pour le
transistor 8x50um de la premiere structure et p@uransistor 8x75um de la seconde. Ce second

modele a été préalablement développé dans 'apprdeimodélisation des derniers paragraphes.

11.4.1.Le transistor HEMT 8x50um

Le transistor HEMT GaN a été réalisé sur un sub§&i@ semi-isolant par le laboratoire
TIGER lors du contrat DGA marché n° 01.34.050 e@i3Q.a Figure 2-51 montre la photographie
de ce transistor de développement de grille 40Quésentant 8 doigts de 50um.

Figure 2-51 : photographie d’un transistor de démdement de grille 8x50um sur technologie SiC du
process TIGER.

Des mesures pulsées de caractéristiques | [V] gimsides mesures pulsées de parameétres
S de ce composant ont été réalisées sur le sBeivis permettant de dériver les modeéles linédire e
non-linéaire du transistor. Les résultats de cesumes sont donnés sur la Figure 2-52. Les
caractéristiques Id(Vds) et Ig(Vds) sont donnés poupoint de polarisation de repos de g8V,
Vds=22.6V, Id$=110mA. Nous pouvons noter que la tension d’avdlancta pas été mesurée, et

par conséquent non modélisée. Pour nos applicatiemdransistors seront polarisés aux alentours
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de 20 volts, or les mesures ont été effectuéesuusgne tension de drain bien supérieure.
L’avalanche ne représente donc aucun risque pauamplications.

Nous pouvons observer un courant de drain maxiregb&@mA, ce qui équivaut a une
densité de courant de 1.45A/mm. Il est égalemessipte de noter qu’un courant de fuite de grille
augmentant avec Vgs et Vds atteint jusqu’a 0.15Méus pouvons relever d’autre part un effet
kink, entrainant 'impossibilité de pincement dunabet dégradant les performances en puissance et

en rendement.

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

8x50x015P35_1710 POLAR Vgs=-7.001 V, Vds=+22.59 V, Id =+0.110 A
T 0.0007 T T T T T T T T
=+2.000 V 90— Vgs=+2.000 V4=
5=+1.000 V +— Vgs=+1.000 V+
= +0.00nV B Vgs=+0.00nV &~
Vgs=-1.000 V
Vgs=-2.000 V4~

5=-1.000 V/ j0.0006
Vgs=-2.000V £— |
Vgs=-3.000V ¥~
Vgs=-4.000 V
Vgs=-5.000 V =~
Vgs=-6.000 V
Vgs=-7.000V +—
Vgs=-8.000V E—

Vgs=-3.000 V¥~
Vgs=-4.000 V
Vgs=-5.000 V 7~
Vgs=-6.000 V
Vgs=-7.000 V-
Vgs=-8.000 V £~

0.0005

0.0004

1d en Amperes

0.0001

0 5 10 15 20 25 30 35 40 a5
Vds en Volts Vds en Volts

Figure 2-52 : Caractéristiques Id(Vds) et Ig(Vd=®dsurées du transistor de développement 8x50um.

11.4.1.1.Modéle linéaire

Le modeéle linéaire de ce composant a été extrait lpaméthode mixte exposée
précédemment (Chapitre 2 — 11.3.1) a 'aide desclets développés en interne. Il a été défini pour
un point de polarisation de repos de 393V, Vds$=22.2V, Idg=118mA. Les valeurs des éléments
intrinséques et extrinséques de ce modeéle petibkgpnt données dans le Tableau 2-4.

La Figure 2-53 présente la validation du modelét ganal au travers de la comparaison

des parameétres S mesureés et obtenus par simutiatioodele dans la bande [2-40GHZ].
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Eléments extrinséques
Rg @) Lg (pH) | Cpg (fF) | Rd Q) Ld (pH) | Cpd (fF) | Rs @) Ls (pH)
1,2 70,1 83,2 1,2 77,3 96,3 0,4 9,8
Eléments intrinséques
Cgs (fF) Ri () Cgad (fF) Rgd @) gm (mS) | gd (mS) T (pSs) Cds (fF)
224.0 1.0 49.9 6.0 88.7 7.8 1.57 36.0

Tableau 2-4 :Eléments du modéle petit signal dogistor 8x50um pour un point de polarisation deoep
de Vgg=-7V, Vds=22.2V, Idg=118mA.
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freq (2.000GHz to 40.00GHz) 50

freq, GHz

Figure 2-53 : Comparaison des paramétres S megpastillés) et simulés (ligne continue) du traers
8x50um sur la bande 2-40GHz.

11.4.1.2.Modéles non-linéaires

Le modéle non linéaire de ce composant a été inmgién par des équations
phénoménologiques. A partir du modéle petit signaltipolarisation, il a été possible d’observer
les évolutions des différents éléments intrinséqdas modéle en fonction des tensions de
polarisation appliquées. Nous avons ainsi pu détemgue les capacités Cgs et Cds ainsi que la
source de courant commandée Ids présentaient utgerfon-linéarité vis-a-vis de la polarisation
appliguée qu'il était nécessaire de modéliser.

La Figure 2-54 présente la comparaison des réskHMxls) mesuré et simulé obtenus
pour un point de polarisation de repos de ¢¥¢g8V, Vds=22.2V, Id$=118mA. Nous pouvons

observer gu’en raison de la présence d'un effet,Kanmodele de Tajima montre des difficultés a
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se superposer au réseau mesuré. Il faut en effeptr un compromis entre la modélisation du

réseau pour les tensions de polarisation de dailldes et la modélisation de 'ensemble du réseau.
La Figure 2-55 montre la bonne corrélation mesoredéle des parameétres S considérés pour un
point de polarisation de repos de ¥ggV, Vdg=22.2V et I[dg=118mA.

0,8

Vds (V)

Figure 2-54 : Comparaison des réseaux Id(Vds) megavec tics) et simulé a partir du modele dérigé p
équations phénoménologiques (sans tics) pour Mgetale -8V a +2V.

dB (S21

&)
o b b T

'
a

; REEEEREEE
phase (S21

150+

100—|

-508 B T U U

A A O O O
Figure 2-55 : Comparaison des paramétres S megqpastillés) et simulés a partir du modéle (ligne
continue) sur la bande 1-40 GHz.
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11.4.2.Le transistor HEMT 8x75um

Le transistor HEMT AlGaN/GaN 8x75um AEC 1148 a etélisé sur un substrat SiC par
le laboratoire TIGER dans le cadre du projet Kamigen 2006. La Figure 2-56 montre la

photographie de ce transistor de développementiltke @0um, présentant 8 doigts de 75um.

L~

Figure 2-56 : Photographie du transistor de dévg@ement 8x75um sur technologie SiC.

11.4.2.1.Modéle linéaire

Les parameétres du modele sont extraits pour unt pl@rpolarisation ce qui correspond a
Vgs=-4, Vds=23V, 1d=200mA. A ce point de repos instantané est assatifichier de mesure

contenant les parameétres [S] de 2 a 40GHz pargaSHiz.

A partir de ce fichier de paramétres [S], la méthokextraction des parameétres décrite
dans le paragraphe 11.3.1 de ce chapitre est ag#icau transistor 8x75um. Les valeurs des
parametres extrinséques et intrinséques sont negesulans le Tableau 2-5 ci-contre. Cependant il
faut noter que les parametres extrinseques sompamtiants de la polarisation alors que les
parametres intrinséques sont fonction du point diarggation. Par conséquent, les parametres
extrinseques trouvés lors de I'extraction du modiaksaire sont les mémes que pour le modéle non

linéaire que nous réaliserons par la suite.

Eléments extrinséques
Rg @) Lg (PH) | Cpg (fF) Rd @) Ld (pH) | Cpd (fF) Rs Q) Ls (pH)
0,967 41,77 28 0,87 68,8 27,7 0,613 1,758
Eléments intrinséques
Cgs (pF) Ri (©) Cad (fF) Rgd @) gm (mS) gd (mS) T (ps) Cds (fF)
0,59 0,57 68,5 15,2 128,6 6,45 1,83 164

Tableau 2-5 : Eléments du modéle petit signal dadistor 8x75um pour un point de polarisation deo
deVgs=-4V, Vds=23V.
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Les résultats de simulations de parameétres [Shabtpour ce modéle linéaire au point de
polarisation instantané précédent sont comparéparametres [S] issus directement de la mesure
(Figure 2-57). On observe un tres bon accord darnsahde 2-40GHz avec une différence plus

importante sur le gain maximum au-dela de 20GHz.

freq (2.000GHz to 36.00GHz)

dB(S21)

freq, GHz

Max Gain

-
(4]
o

freq, GHz

100

o
o o
b b T

&
=)

\ Phase (S21)°

\

o

freq, GHz

Figure 2-57 : Comparaison des paramétres S megqipaatillés) et simulés (ligne continue) du trareis
8x75um sur la bande 2-36GHz.

11.4.2.2.Modéle non-linéaire

La Figure 2-58 représente le modele non linéairegnant les non-linéarités des capacités
Cgs et Cgd extraites des mesures RF en impuldesnsliodes d’entrées modélisant le courant de

grille ainsi que I'effet fondamental du transisld=fNL(Vgs, Vds) et la partie thermique [2.27] :

110



Chapitre 2 : Analyse et modélisation de compospassifs et actifs sur GaN

Figure 2-58 : Modéle électrique non linéaire refadu transistor HEMT 8x75um.

Des simulations du modele non-linéaire par équat®noménologiques en grand signal
ont été réalisées. Le principe du « load-pull 242.[2.25], [2.26] est appliqué afin de déterminer
impédance de charge optimale en gain, en puissale sortie et en rendement en puissance
ajoutée a la fréquence Pour cela le transistor est polarisé en classé\ARy=-4V, Vd$=25V) et
l'impédance de charge a la fréquence fondamerftgd@QGHz) varie de maniere a ce qu’elle balaie

'abaque de Smith autour de I'optimum pour une garee d’entrée proche de 1dB de compression.

A la fin de la caractérisation, on détermine lestoars de gain maximum, de puissance de
sortie et de puissance ajoutée constants (Figh®.2Par conséquent, a la suite de cette analyse, i
est aisé de déterminer 'impédance de charge olgtieratermes de gain maximum, de puissance de
sortie et de rendement en puissance ajoutée eargrgarde toutefois que cette valeur optimale de
l'impédance de charge se situe dans une régiorlabague de Smith ou le fonctionnement du
systeme reste stable. Pour finir, cette opératstnéstérée jusqu’a ce que la valeur de la puissanc
d’entrée corresponde exactement au dB de compred3eomaniére générale, 2 a 3 itérations sont

suffisantes pour accéder a 'impédance de chartimale.
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Cercle de stabilité @10GHz

Optimum de PAE

\ Optimum de Ps
Zone de stabilité

Zone de stabilité

i [Zeli NumPs_lines=10
=[] NumPAE _lines=10 [ Ps step=0.1
S PAE_step=0.2 wls-sep
Puissance de sortie 30.891
Rendement en puissance 20.42 maximum dBm

ajoutee maximum %

rendement ps

indep(rendement)=3 indep(ps)=14
PAE_contours_p=0.497 / 113.386 Ps_contours_p=0.511/112.470
level=20.413175, number=1 level=30.881239, number=1
impedance = Z0 * (0.459 + j0.556) impedance = Z0 * (0.447 + j0.572)

Figure 2-59 : Représentation de I'impédance de gbgrour le maximum de puissance de sortie et le
maximum de rendement en puissance ajoutée associree de stabilité a la fréquence de 10 GHz avec
une polarisation en classe AB (¥gstV, Vd$=25V) pour une puissance d’entrée correspondant Bddel

compression.

La valeur de I'impédance de charge au fondamefgall@GHz) pour une puissance de
sortie maximum au dB de compression avec une galawn en classe AB (Vgs-4V, Vds=25V)

est la suivante :

Z.(f) = 22.35+ 28.6 Eq 2-20

Les impédances de fermeture pour les autres frégadrarmoniques sont de la forme :

Z(nf) =50 +j0 Eq 2-21

Les résultats de comparaison mesures/simulation pogsentés sur la Figure 2-60
suivante. Les mesures load-pull en CW avec boucteveaont été realisées pour la méme

impédance de charge.
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Figure 2-60 : Comparaison mesures/modeéle du gairmetidement en puissance ajoutée, de la puissance d
sortie et du courant de sortie en fonction de lsgance d’entrée du transistor 8x75um @10GHz pséari
en classe AB (Vgs-4V, Vd$=25V) sur I'impédance optimale.

Une bonne corrélation entre les mesures et leftaésdu modéle simulé a été obtenue au
niveau du gain, de la puissance de sortie et dderaant en puissance ajoutée. Une différence
inférieure a 10% peut étre observée au niveau dtanbmoyen de sortie pour les fortes puissances
d’entrée [2.27].

Pour une puissance entrante dans le transistoe égal7dBm (correspondant au dB de
compression), la Figure 2-61 présente le cycle lrge intrinséque du transistor superposé au
réseau de sortie | [V] intrinséque. On visualis&seique cette charge correspond a un

fonctionnement optimal en puissance.
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0.8

0.6—

Id en Amperes

Vds en Volts

Figure 2-61 : cycle de charge intrinséque du tratsi 8x75um @ 10GHz polarisé en classe AB £/4Y,
Vd$=25V) @ Pe=17dBm (1dB de compression).
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CONCLUSION

Une filiere technologique d’éléments passifs dédigaléveloppement de la filiere MMIC
HEMT AlGaN/GaN a été caractérisée et modélisée peux types de substrat (Si et SiC) et deux
technologies planaires (coplanaire et microrubha)guide final de conception a été implémenté
dans le logiciel ADS et intégre les modeles élques paramétrés des inductances spirales,
capacités MIM, des résistances, des ponts a detvia-holes. Les composants passifs développés
constituent aujourd’hui avec les modeles actifqydae CAO pour la conception des amplificateurs

MMIC de puissance dans le cadre du projet eurogé@engan.

Au travers des caractérisations menées sur les azants dédiés a nos conceptions de
circuits, nous avons décrit la phase de modélisatiectrique linéaire et non linéaire ainsi que la
modélisation au niveau thermique pour les compssal® la fonderie TIGER. Ces mémes
composants sont utilisés pour les conceptions tééceu cours du chapitre 3. Les phénomenes
thermiques ont donc été mis en évidence pour tesistor HEMT 8x75um par la caractérisation de
ce composant a plusieurs températures ce qui aigpééiablir un modéle électrothermique non-

linéaire.

115



Chapitre 2 : Analyse et modélisation de compospassifs et actifs sur GaN

BIBLIOGRAPHIE

[2.1]. Y. KOUTSOYANNOPOULOS, Y. PAPANANOS, C. ALEMANNI , S. BANTAS

« A Generic CAD Model for Arbitrarily Shaped and M+Layer integrated Inductors on Silicon
Substrates »

Proc. ESSCIRC 97, Southampton UK, septembre 19932@-323

[2.2]. E. PETTENPAUL, ETAL.
« CAD Models of Lumped Elements on GaAs up to 18GHz
IEEE Trans on MTT, vol. 36, pp 294-304, Fevrier 898

[2.3]. R.H.JaNSEN, L. WIEMER, ET AL.

« Theoretical and experimental broadband charaet@vn of multiturn square spiral inductors in
sandwitch type GaAs MMIC »

15" European Microwave Conference, pp. 946-952, Octtb85

[2.4]. D. MELENDY, P. FRANCIS, ET AL.
« Wide-Band Compact Modeling of Spiral InductorsRiRICs »
IEEE MTT-S IMS Digest, pp. 717-720, Juin 2002

[2.5]. J.GL, H. SHIN
« A Simple Wide-Band On Chip Inductor Model fori&in-Based RFICs »
IEEE Trans on MTT, vol. 51, no. 9, Septembre 2003

[2.6]. C.P.YE, S.S. WONG
« Physical Modeling of Spiral Inductors on Silicen
IEEE Transactions of Electron Devices, vol. 47, 31qp. 560-568, Mars 2000

[2.7]. C. SABOUREAU

« Analyses électromagnétiques et méthodologiesodeeption associées, dédiées a I'optimisation
de composants et modules millimétriques »

These de Doctorat, Université de Limoges, Septe(ipé

[2.8]. J. P.TEYSSIER, R. QUERE, J. OBREGON

« Accurate Non-linear Characterization of Microwagemi-Conductor Devices Using Pulse
Measurement Technique »

IEEE MTT Workshop, pp. 208-212, Ratingen (Germé&i891

[2.9]. J. P.TEYSSIER

« Caractérisation en impulsions des transistorgaroade : Application a la modélisation non-
linéaire pour la CAO des circuits »

These de Doctorat, université de Limoges, Jan\déal

[2.10]. J. P. TEYSSIER, J. P. MAuUD, R. QUERE
« A new Nonlinear I(V) model FET devices includiBgeakdown Effects »
IEEE Microwave and Guided Wave Letters, vol. 4,5qp. 104-106, Avril 1994

116



Chapitre 2 : Analyse et modélisation de compospassifs et actifs sur GaN

[2.11]. Z. QUARCH, M. PEREZ, J. P. TEYSSIER, PH. BOUYSSE

« Band de caractérisation sous pointes de commosatifs en régime impulsionnel dans la bande
1-40GHz »

JNM, Saint Malo, pp. 510-511, Mai 1997

[2.12]. J. P. TEYSSIER, PH. BOUYSSE, Z. OUARCH, T. PEYRETAILLADE , R. QUERE

« 40 GHz/150 ns Versatile Pulsed Measurement SydtnMicrowave Transistor Isothermal
Characterization »

IEEE MTT, Décembre 1998

[2.13]. Z. QUARCH

« Caractérisation et modélisation des effets dggsieet thermiques des transistors a effet de champ
sur AsGa : Application a la simulation de la dynqua lente des circuits non-linéaires micro-
ondes »

These de Doctorat, Université de Limoges, Jan\d&91

[2.14]. D. SRIEX

« Modélisation non-linéaire des MESFETS sur carlgrsilicium pour 'amplification de puissance
micro-ondes »

These de Doctorat, Université de Limoges, Jan\ié&02

[2.15]. S. AuGAUDY

« Caractérisation et modélisation des transistacsaaondes, Application a I'étude de la linéarité
des amplificateurs a fort rendement »

These de Doctorat, Université de Limoges, Mars 2002

[2.16]. J. J. Rnoux

« Modélisation non-linéaire des composants élemtms : du modele analytique au modele
tabulaire paramétré »

These de Doctorat, Université de Limoges, Mars 1995

[2.17]. C. GHARBONNIAUD

« Caractérisation et modélisation électrothermigoie-linéaire de transistors a effet de champ GaN
pour 'amplification de puissance micro-ondes »

These de Doctorat, Université de Limoges, Octobfib2

[2.18]. J. P. MAUD

« Modélisation non-linéaire de transistors micraes Application a la conception
d’amplificateurs de puissance en technologie MMIC »

These de Doctorat, Université de Limoges, Mars 1996

[2.19]. G. DaMmBRINE, A. CAPPY, F. HELIODORE, E. PLAYEZ
« A new method for determining the FET small-sigegiivalent circuit »
IEEE Transactions on MTT, vol. 36, no. 7, pp. 11859, Juillet 1988

[2.20]. W. R. QURTICE
« GaAs MESFET modeling and non linear CAD »
IEEE Transactions on MTT, vol. 36, no. 2, pp. 220;Zévrier 1988

[2.21]. Y. TAJIMA , P. D. MILLER
« Design of Broad Band Power GaAs FET Amplifiers »
IEEE Transactions on MTT, vol. 32, no. 3, 1984

117



Chapitre 2 : Analyse et modélisation de compospassifs et actifs sur GaN

[2.22]. S. FORESTIER, T. GASSELING, PH. BOUYSSE, ET AL.

« A new non-linear capacitance model of millimetave power PHEMT for accurate AM/AM-
AM/PM simulations »

Microwave and Wireless Components Letters, volpp443-45, 2004

[2.23]. J. FORTILLA , M. CAMPOVECCHIO , R. QUERE, J. OBREGON
« A new coherent extraction method of FETs and HEMibdels for MMIC applications »
GaAs Symposium, Torino, Avril 1994

[2.24]. A. FERRERO, U. RsANI
« An improved calibration technique for on wafegksignal transistor characterization »
IEEE Transactions on Instrumentation and Measurémar. 42, no. 2, pp. 360-364, Aviif93

[2.25]. D. BARATAUD

« Etude et conception de systémes de caractéristtictionnelle dans le domaine temporel de
transistors de puissance radiofréquences et miuileso»

Thése de Doctorat, Université de Limoges, OctoB&81

[2.26]. T. GASSELING

« Caractérisation non-linéaire avancée de transiste puissance pour la validation de leur modéle
CAO »

Thése de Doctorat, Université de Limoges, Nover2003

[2.27]. O. BRDEL, F. DE GROOTE, C. CHARBONNIAUD, T. REVEYRAND, J.P. TEYSSIER, R.
QUERE, D. HORIOT

« A Drain-Lag Model for AIGaN/GaN Power HEMTs »

Microwave Symposium Digest, IEEE MTTs Internatipppl 601-604, 3-8 June 2007

118



CHAPITRE 3 . ANALYSE ET CONCEPTION

D'AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE DISTRIBUES

A CELLULES CASCODES PHEMT GAN SUR LA
BANDE 4-18GHZ
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INTRODUCTION

Un des aboutissements du projet européen Korriggside en la réalisation de
démonstrateurs tels que des HPAgh Power Amplifier) en bande S, en bande X et en large bande
(2-6GHz, 6-18GHz) mais aussi des LNBo(v Noise Amplifier) en bande X et large bande, ainsi
gue des SPDTYngle Pole Double Throw switche$ en bande X et large bande. Afin d’évaluer les
potentialités de cette technologie en terme despaie large bande, nous avons décidé, en marge
de ce contrat, de concevoir un amplificateur desgance distribué dans la bande 4-18GHz. La
topologie que nous avons retenue est une topoltigitebuée a base de cellules cascodes. Cette
topologie a été adoptée pour faire suite aux prentravaux de conception qui ont été effectués en

début de thése sur la technologie flip-chip.
Ce troisieme chapitre va ainsi se scinder en pairtes :

Dans un premier temps, nous décrirons les diffésestructures adaptées a I'amplification
de puissance large bande telles que les archiésctésistive et a contre-réaction. Puis les presip
théoriques sur le fonctionnement de I'amplificatélistribué ainsi que sur le fonctionnement du

montage cascode seront développés.

Par la suite, nous présenterons les étapes deptarcel’'un amplificateur de puissance
distribué a cellules cascodes en montage flip-ébictionnant sur la bande 4-18GHz dont les
composants de base sont des transistors HEMTs Gapreimier contrat européen initié par la
DGA. Ce circuit est un montage flip-chip d'une putenitrure de gallium sur un substrat de report
en nitrure d’aluminium. Ce circuit présentait uraldbnge technologique au moment de I'étude car
il proposait un premier pas vers le circuit intégrésque des capacités MIM et des résistances
actives étaient intégrées sur le circuit de GaMitaque le découplage, I'adaptation et les ligrees d
connexion étaient intégrées sur la puce d’AIN greflip-chip. Des mesures de la cellule cascode

de test sont exposées au sein de cette partie.

En dernier lieu, le développement de la technoldgMIC en nitrure de gallium nous a
permis de concevoir un amplificateur distribué aebee cellules cascodes composé de transistors
HEMTs GaN de développement 8x75um. Ce circuit meprte également un challenge
technologique du fait de I'intégration totale dé&ngents passifs sur la puce de GaN. L’optimisation

en puissance repose sur l'adoption d'un profil giédances caractéristiques sur les lignes

121



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

artificielles de grille et de drain dont les paramge peuvent étre déterminés en fonction du
conjugué de l'admittance optimale en puissancecd#sles actives. Les cellules actives cascodes
sont adaptées en puissance par examen des cyobbsige. De plus, nous avons adapté un profil
de capacités en série sur la grille. Les simulatien puissance permettent d’obtenir des résultats

assez prometteurs.

Au moment de la rédaction de ce manuscrit, I'argalieur concu est en cours de

réalisation.
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|- ETUDE DES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE
LARGE BANDE ET METHODE DE CONCEPTION
D’AMPLIFICATEURS DISTRIBUES UTILISANT DES
TRANSISTORS EN MONTAGE CASCODE

[.1. Différentes architectures d’amplificateurs depuissance large

bande

La conception d’'un amplificateur de puissance labgede nécessite l'utilisation de
topologies spécifiques permettant la compensates driations en fonction de la fréquence des
performances de I'élément actif tout en I'adaptsunt toute sa bande de fonctionnement. Dans ce
paragraphe, les différentes structures large baerdgantes sont présentées et développées autour
du transistor a effet de champ (TEC).

Les amplificateurs de puissance dits «large bandenctionnent sur une bande de
fréquence supérieure a une octavg§2.fnin). Cet objectif implique I'utilisation de topologie
spécifiqgues permettant d’obtenir un gain plat eximam sur toute la largeur de bande ainsi qu’une

adaptation entrée/sortie performante.

En effet, la décroissance naturelle du gain d'wamdistor est de 6dB par octave. Une
solution efficace pour obtenir un gain plat coresiat absorber I'excés de puissance aux basses
fréquences en implantant des circuits dissipatifssgour autant perturber le fonctionnement aux
hautes fréquences. En outre, I'obtention d’'une tdimm entrée/sortie performante sur toute la
bande reste un point crucial : la difficulté prowiele la variation de la valeur des impédances
d’entrée et de sortie présentées par le trans{siguérieures a %D aux basses fréquences et

inférieures a 5Q aux hautes fréquences).

Nous présentons dans les paragraphes suivants equafrologies principales

d’amplificateurs de puissance large bande permeatanemplir ces conditions.
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I.1.1.Les amplificateurs a adaptation résistive

~

Pour I'amplificateur a adaptation résistive, lenpipe consiste a placer une résistance
paralléle entre la grille et la source sur I'entréteentre le drain et la source sur la sortieplupart
de ces amplificateurs sont pré-adaptés a 'aiddtoes d’accord d’entrée et de sortie afin de mend
les impédances d’entrée et de sortie purementivesigFigure 3-1). Ces impédances ont donc une

dépendance en fréquence tres faible ce qui fatdibéention d’'une bande de fréquence importante.

Les deux résistances entrée-sortie (Rs, Re) saougées aux fréquences microondes par
une self inductance (Xs, Xe) de telle sorte qumag@dance a adapter aux hautes fréquences reste

impédance d’entrée du transistor et que le ga@pahible du transistor soit conservé.

Adaptation Adaptation

. rti
d'entrée ! de sortie

Re Rs

Xe Xs

Figure 3-1 : Amplificateur a adaptation résistive.

Ce type d’amplificateur nécessite [I'utilisation deansistors affichant une forte
transconductance gm. Il est alors possible d’augende gain par la mise en cascade de plusieurs
étages résistifs afin d’augmenter le gain total’aeplificateur. Cependant le nombre de cellules
élémentaires mises en cascade reste limité caaldi® de I'ensemble est sensible au nombre de

mise en cascade.

L’amplificateur résistif [3.1] est une solution srefficace et tres utilisée pour adapter en

puissance sur des bandes passantes moyennessa large

Malheureusement, cette topologie d’amplificateurpeemet pas d’obtenir des gains tres
plats (ondulation pouvant atteindre au moins 2dB)ose des problémes de stabilité. En revanche,
il reste intéressant pour des largeurs de banderptiuites tout en offrant de bonnes performances

en puissance et une conception relativement simple.
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[.1.2.Les amplificateurs a contre réaction

Une autre alternative consiste a mettre un cirdaitcontre réaction entre la grille et le
drain du transistor de maniére a obtenir un gaa @l une puissance de sortie maximale tout en

ayant une bonne adaptation entrée/sortie (Fig@e 3-

Le circuit de contre réaction peut se composer éiistances associées en série a des
éléments capacitifs et inductifs afin de limites leffets néfastes sur les hautes fréquences en

découplant les polarisations.

Rc Xc

Adaptation Adaptation
| de sortie

d'entrée !

Figure 3-2 : Amplificateur a contre réaction.

La résistance parallele Rc de contre réaction placdre la grille et le drain permet donc
'adaptation basse fréquence. Aux hautes fréquetaeedsistance de contre-réaction est découplée.
Les circuits d’adaptation sont optimisés dans ladeade fréquence. Cette topologie nécessite aussi
des transistors a forte transconductance gm etuitoadine certaine complexité de réalisation des

circuits d’adaptation. Parallelement, ce type d’aficateur permet d’obtenir des gains trés plats.

En cascadant plusieurs étages, il est possiblgyadianter le gain sur la bande. Cette mise
en cascade permet d’obtenir un gain plus élevéustglat sur une largeur de bande plus importante

de facon tres significative.

Pour exemple, un amplificateur a contre réacti@nédages [3.2] a été realisé en 2005 dans
la bande de fréquence 10MHz — 2.4GHz avec un gadaile de 23dB + 1dB et une puissance de
sortie @1dB de compression de 37dBm.

Par conséquent, ce type d’amplificateur permet téiob des largeurs de bande pouvant

atteindre 2 octaves tout en offrant de trés bopee®rmances en puissance.
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[.1.3.Les amplificateurs équilibrés

Les adaptations entrée/sortie des transistors sguénces microondes restreignent les
performances en puissance a de faibles largeutsadde. Une possibilité consiste a mettre les
transistors en paralléle en configuration équikbf€igure 3-3). Des coupleurs d’entrée et de sortie
présentant un déphasage de 90° (lange, ...) permeitttenir d’excellentes adaptations sur des
largeurs de bande plus importantes. Cependantilla thes coupleurs aux basses fréquences

représente une limitation.

O—— Coupleur Coupleur —=C

-

Figure 3-3 : Schéma d’une structure balancée.

Cette topologie d’amplificateur permet d’obtenirexkellentes adaptations et une
combinaison des puissances pour des bandes deerfiggl plus importantes mais cela reste

relativement faible comparé aux spécifications oteentravail [3.3].

I.1.4.Les amplificateurs distribués [3.5], [3.63,1]

L’amplificateur distribué a été créé puis dévelopigs 1948 a partir des tubes pentodes.
Dans un amplificateur conventionnel, la mise erali@e des transistors permet d’accroitre le gain
par addition des transconductances, mais l'augrientaorrespondante des capacités d’entrée et
de sortie limite la fréquence maximum. Lorsqu’orrait le gain, la bande passante diminue car le

produit gain-bande passante reste sensiblemeniacdns

Pour I'amplificateur distribué (Figure 3-4), 'oi@lité de son principe réside dans le fait
gue l'on profite de l'addition des transconductanem compensant I'effet des capacités sur la
fréquence de coupure haute par la réalisationgiedi artificielles de transmission LC en entrée et
en sortie puisque les lignes de transmission sest @éments large bande [3.8]. Cependant,
I'utilisation des lignes met en évidence des contes spécifiques sur I'égalité des vitesses de

phase pour assurer une bonne recombinaison deestiypuissance vers la sortie.
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1 1 | T
I L |
Rda
o—{ ] - =
T | I |

Rga

Figure 3-4 : Amplificateur distribué.

Les transistors sont donc disposés en parallaleliés par des inductances réalisant ainsi
un systéeme de deux lignes équivalentes coupléetapgeansconductance de chaque transistor et
fermées a leurs extrémités par des charges adapiédsurs impédances caractéristiques. Ainsi,
'excés de puissance aux basses fréquences esbalsar ces charges, permettant d’obtenir un

gain plat sur la bande et de bonnes adaptations.

Les signaux hyperfréquences appliqués a I'entréd’ateplificateur traversent donc la
ligne d’entrée jusqu’a son extrémité. Au cours éetr@jet, une partie des signaux d’entrée est
prélevée a difféerentes phases par chaque transistiolbué le long de la ligne, amplifiée par les
transconductances et transférée sur la ligne deesta fraction restante du signal incident est

absorbée par la charge Rga supposée égale a I'ampedaractéristique de la ligne d’entrée.

Notons que les cellules distribuées peuvent étngposées soit de transistors seuls soit de
circuits plus ou moins complexes tels que les Edleascodes. Néanmoins, il faut tout de méme
faire un compromis car si le gain augmente aveadmbre de cellules distribuées, les pertes
induites par les résistances entrée/sortie desistars sur les lignes artificielles augmententsaus

de telle sorte que la bande passante diminue.

Des études comparatives sur les performances gaulade bande des quatre structures
présentées [3.9], [3.10], [3.11] montrent que fadtre distribuée présente le plus grand nombre
d’avantages pour des largeurs de bande importdaliespermet d’obtenir des gains extrémement
plats et d’excellentes adaptations sur des largdeifisande de fréquences supérieures a la décade.
Le gain de cette structure d’amplificateur étargerelant limité, la mise en cascade de plusieurs

étages s’avere alors nécessaire pour I'obtention fiirt gain.
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Nous allons nous intéresser plus particulieremdnples amplement au principe de

fonctionnement de I'amplificateur distribué de aisce dans les paragraphes suivants.

[.2. Principe de fonctionnement et étude de ['amplicateur

distribué en bas niveau

Ce chapitre présente le principe de fonctionnerdant amplificateur distribué en régime
linéaire et des contraintes de conception assof8&8], [3.14], [3.17]. Pour ce développement,
une configuration dite « simple » est adoptée plaguelle les cellules distribuées sont des
transistors a effet de champ source commune danbtele unilatéral intrinséque est représenté sur

la Figure 3-5 ci dessous.

Cette étude présente les criteres initiaux permiegia concepteur de choisir la topologie la
plus adéquate pour valider son cahier des chatgi#le des composants a considérer, nombre de

transistor a utiliser).

Ig Id
_’ <_
O—— O

—— Cgs
Vg Gm.Vg § Rds =—— Cds vd
R

o
(0]

Figure 3-5 : Schéma équivalent unilatéral du tratsi HEMT.

1.2.1.Principe de fonctionnement

Le principe de fonctionnement d’'un amplificateustdbué réside en I'association de la
capacité dentrée et de sortie d’'un transistor awee inductance afin de réaliser des lignes
artificielles de transmission a I'entrée et a ldisade I'amplificateur. L'avantage de cette toppéo
est donc d'utiliser les éléments capacitifs pageasitéduisant la fréquence de coupure de
'amplificateur pour transmettre le signal entre teansistors tout en bénéficiant de I'addition des
transconductances des différents transistors. fte &con, les capacités ne constituent plus un
obstacle au fonctionnement large bande de l'ancplidiur mais deviennent des éléments de

transmission du signal.
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Les inductances, Lga pour la ligne d’entrée, Ldaurpla ligne de sortie relient les
transistors placés en parallele dans la structtes. deux lignes sont terminées a leurs extrémités
par des résistances de charge Rga et Rda, thémenue&gales aux impédances caractéristiques de

ces lignes artificielles LC intégrant les capacgs et Cds des transistors (Figure 3-6).

Ligne de sortie

Lda/2 B Lda c / Lda/2
(000 ——e—— BOD0 \—p— BOBO - - - = - - J7000° (H0——o
Rda ouT
Lga/2 Lga Lga/2
o—— 0000 \—a—/T000 \—— 000 - - - - - - - S0 5500)

IN A D e/‘
. . Rga
Ligne d’entré g

Figure 3-6 : Amplificateur distribué en configurati dite « simple ».

Appliqué a I'entrée de I'amplificateur distribu& signal traverse la ligne d’entrée. Une
portion de ce signal est prélevée a differentesghpar les transistors, puis elle est amplifiée pa
leur transconductance gm et transférée sur la kigneortie. La fraction restante du signal qui n'a
été prélevée par aucun transistor est absorbéewwb la ligne de grille par la charge adaptée Rga

Pour que les signaux amplifiés par chaque transs&afoutent dans le sens de la sortie, il
est nécessaire d'imposer I'égalité des vitessgshdee entre les chemins ABC et ADC pour chaque
cellule ; en d’autres termes, le signal prélevégrar le £’ transistor et le signal prélevé en D par
le 2% transistor doivent se recombiner en phase au pimour produire I'amplification de
puissance attendue vers la sortie. En revanchmetts condition n’est pas respectée, une partie du
signal se propage en sens inverse et se dissigdalegsistance Rda.

L'analyse de I'amplificateur distribué revient anglyétiser deux lignes artificielles de
transmission d’entrée et de sortie couplées aumearé&s intrinséques des transistors a effet de
champ. Comme le présente la Figure 3-7 nous avons :

- une ligne de grille constituée des inductances tgmbinées aux éléments intrinseques d’entrée
du transistor (capacité Cgs en série avec la a@gistRi)
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- une ligne de drain constituée des inductancescbdsbinées aux €léments intrinseques de sortie

du transistor (capacité Cds en parallele avecsiatence Rds)

La source de courant gm permet quant a elle d'easgarcouplage actif entre ces deux
lignes artificielles.

Lda/2 Lda/2

Cellule élémentaire en T
appartenant a la ligne de
drain

Lda/2

=

Cellule élémentaire en T
appartenant a la ligne de
Ri grille

Figure 3-7 : Mise en évidence des lignes de trassimn de grille et de drain.

[.2.2.Critere de conception d’un amplificateur dizié

[.2.2.1.Fréquence de coupure

Dans le cas d'un amplificateur distribué simpleptapagation d’entrée et de sortie est
caractéristique d’un filtre passe-bas LC. Si 'amsidére que la cellule élémentaire appartientea un
ligne infinie sans réflexion, c'est-a-dire adagié®mn impédance caractéristique, on peut déterminer

la frequence de coupure fc de la ligne de grilldestirain ave®.Ri.Cgs<<1 :
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1 1
fcg=————— et fcd=——— Eq 3-1
J m/Lga.Cgs //Lda.Cds q

Des expressions précédentes, on peut concluraeftu¢nce déterminante de la valeur de
fcg (Cgs supérieure a Cds) sur la bande passates performances d’'un amplificateur distribué.
En effet, plus la valeur de cette capacité estdgaat plus la bande passante de la ligne de gatlle,
donc de I'amplificateur complet est réduite. Ce#lation met en évidence un critere de choix du
composant actif, puisque la capacité Cgs et last@muctance sont proportionnelles aux
dimensions de la grille d’ou le choix d'un traneistinitaire dont la taille est fonction du gairdet
la bande recherchée.

1.2.2.2.Impédances caractéristigues des lignesrille @t de drain

Une ligne est dite adaptée si elle est fermée @uirapédance caractéristique. Ainsi il ne
se produit pas d’onde stationnaire puisque I'émergii se propage le long de la ligne n'est pas
réfléchie et donc intégralement absorbée par legehda ligne est alors dite adaptée.

L'impédance caractéristique Zc d’une ligne peué-@éterminée par la relation suivante :
Zc=+/Zca Zcc Eq 3-2

ou Zco et Zcc représentent I'impédance d’entréecidtuit chargé respectivement par un circuit

ouvert et un court-circuit.

A partir de la représentation de la cellule élématen T (Figure 3-8), nous donnerons les
impédances caractéristiques de la ligne de gritlg & de la ligne de drain Zcd issues des cellules
équivalentes en T des lignes de grille et de diféigure 3-9) :

Z1/2 Z1/2
[
z2

|

Zc. =.7Z.Z,. 1+4221
- Eq 3-3

Figure 3-8 : Cellule élémentaire en T.
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Lg/2 Lg/2 Ld/2 Ld/2
Cgs
Gm.Vg — — Cds
Ri Rds

Figure 3-9 : Cellules élémentaires en T des lighegrille et de drain.

Par analogie entre le schéma d’'une cellule élérrend® structure en T d’une ligne de
transmission et les circuits de la Figure 3-9, npoigvons en déduire les impédancesZz des

lignes de grille et de drain :

- Pour la ligne de grille : Z9= jwlga Eq 3-4
Z,0=Ri+ Eq 3-5

29 j.wCgs q
- Pour la ligne de drain : Zd= jwlda Eq 3-6
Z,d Rds Eq 3-7

- 1+ j.wRds.Cds

Par conséquent, a partir des quatre expressiomgdsiti-dessus, il est possible de déduire
les expressions des impédances caractéristiquegdes de grille et de drain de I'amplificateur

distribué selon la configuration en T considérée :

Zcg, = /Lga'\/l_ Lga Cgsv/ + j.Ri.Cgsw Eq 3-8
Cgs 4

zed, = Lda | _ LdaCdss 1 £q 3.9
Cds 4 1+ j.Rds Cdw

Au regard des expressions ci-dessus, force est ahstater que les impédances
caractéristiques des lignes équivalentes ne smtcpastantes et dépendent de la fréquence du
signal. Ainsi, les charges réelles Rga et Rda atrémités de chaque ligne ne peuvent pas adapter
sur toute la largeur de bande de fréquence. Lasparduites par les réflexions sur ces charges
seront alors critiques aux hautes fréquences pamaplification de puissance.
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|.2.2.3.Constantes de propagation

Le signal subit un déphasaget une atténuatiom au cours de sa propagation le long de la

ligne. La constante de propagation complexe esté@opar :

8=a+jpB Eq 3-10

La définition des matrices chaines d'une ligne eaeet d’'une cellule élémentaire de
structure en T notéer(permet de déterminer la constante de propagatsoceée aux lignes de

grille et de drain de 'amplificateur distribué :

chd Zcsld
C = sh9 Eq 3-11
C, = Eq 3-12
— 1+
Z2 2
A partir de ces deux matrices, nous pouvons déduire
Eq 3-13

2

Dans le cas d’'une ligne a faibles pertes, c'esteaadio est faible, nous pouvons admettre

les approximations suivantegha =1 et sho = a

Ainsi, I'équationEq 3-10permet d’obtenir d’apres I'approximation proposédessus :

ch@d = Cl’(a’+ ]ﬂ): cha. CI'( ﬁ)"' shr. Shﬁ)

chd=cospf+ ja .sinB Eq 3-14

Ainsi, par analogie entre les équatidtts 3-13etEq 3-14,0n obtient :

Z
cos R Eq 3-15
B = { > J q
asinf=1m 1+i Eq 3-16
2Z,
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En remplacant par les impédancesef % des lignes de grille et de drain déterminées
précédemmentHq 3-4, 3-5, 3-6, 337 il est possible de déduire le déphasage etfiatition des

lignes de grille et de drain :

wRIi.Cgs/ Lga Cgss

)= Eq 3-17
\/4+ (2RiCgswY — Lga Cgss
[, =arccos[t Lga;gsaf T Eq 3-18
g 2[1+ (Ri.Cgsw)’]
a, = Lda ! Eq 3-19
Cds Rds/4- LdaCdss
B, = arccos[l—M : Eq 3-20

De ces expressions, il a été démontré [3.5] que :

- Dans le cas d’'une configuration dite « simpléégalité des vitesses de phase se heurte a
des contraintes technologiques sur la réalisatibnductances de forte valeur car
I'inductance Lda doit étre élevée étant donné ttefealeur de Cgs comparée a celle de
Cds.

- L’'atténuation sur la ligne de grille fixe la fnéence de coupure réelle ce qui limite le

nombre de cellules donc le nombre de transistatasrdans I'amplificateur.

1.2.2.4.Gain en puissance

Si on suppose que les deux lignes sont adaptéestese et en sortie sur leurs impédances
caractéristiques, et que la condition d’égalité \desses de phase est respectée entre chague cellu

des deux lignes de grille et de drain, le gain@sgance s’exprime [3.5] :

n
Gp:is - gn? | Lga| Lda glada9 ShZ[E(ad_a 9] Eq 3-21
Pe 4 \j Cgs\/ Cds(1+ (Ri.Cgsw)z)(l—LgchigswzJ sl*?[;(a d-a 9]

Nous pouvons remarquer dans cette expression gaérieen puissance dépend du nombre

n d’'étages et des pertesg( ad) le long des lignes de propagation, elles-mémaestion de la
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fréquence. Le gain est proportionnel au carré dealasconductance gm des transistors a effet de

champ.

[.2.2.5.Nombre optimal de transistor

Le gain de I'amplificateur distribué présente urtimpm en fonction du nombre n de
transistors. Cet optimum dépend de la fréquenaeetpertes des lignes. A partir de I'expression
analytique du gain en puissance, une recherchevalesrs de n qui annulent la dérivée de Gp,
donne comme solution le nombre optimal de transgtg. Les pertes dépendant de la fréquence,
le nombre optimal 4 dépend de la fréquence et sera choisi en fondeola fréquence maximale

de la bande passante recherchée :

_ Ln(ay) - Ln(a,)
- a,-a

Eq 3-22

opt
g

En effet, en présence d’atténuation sur les ligleegain d’'un amplificateur distribué ne
peut pas croitre indéfiniment en ajoutant des ehsnactifs. Cette propriété des amplificateurs

distribués s’explique de la fagon suivante :

- un nombre important d’étages augmente les peeda ligne de grille ainsi constituée. De
ce fait, lorsque le signal se propage sur la ligmeension de grille des derniers transistors
sur la ligne de grille devient négligeable. Leumpag en courant est alors également

négligeable ce qui provoque une saturation du gain.

- les pertes de drain vont ensuite atténuer ceaobwau cours de la propagation entre le

transistor et le port de sortie.

Ainsi non seulement les éléments actifs supplénrestaiminuent I'amplitude du signal
excitant le dernier transistor mais augmententtdratation de la ligne entiére de drain. En
conséquence, le gain de l'amplificateur commencdéaroitre des que le nombre optimum

d’éléments est dépasse, pour une frequence donnée.
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1.2.2.6.Sensibilité de I'amplificateur aux élémeditstransistor

> Sensibilité de I'amplificateur aux éléments intégses du transistor :

Cgs détermine directement la fréquence de cougilamplificateur distribué. Une valeur

trop importante de la capacité d’entrée limiteal@éur de bande et le gain.

Ri contribue a I'atténuation de grille. Une foutgleur de la résistance d’entrée est associée a

une fréquence de coupure plus basse et a un ngioisrémité de transistors utilesq).
gm fixe le niveau de gain proportionnel au caleda transconductance.

Rds influence l'atténuation de drain et son effeste sensible sur toute la bande de

fonctionnement. Une trop faible valeur de Rds dumite gain.

Cds détermine la fréquence de coupure sur la dpai reste beaucoup moins sensible que

celle de la ligne de grille car Cgs est supérieugals.

Cgd provoque une réduction trés importante deglguence de coupure associée a une forte
ondulation qui augmente jusqu’a la coupure. Cettedt d0 a la contre-réaction directe
gu’elle constitue entre les lignes de grille etditain perturbant ainsi la propagation du

signal et la stabilité de I'amplificateur.

Ainsi, la connaissance des sensibilités proprehague élément du modele électrique

permet d’effectuer un choix entre plusieurs comptssaelon les objectifs spécifiés sur le niveau de

gain et de la bande de fonctionnement de I'amplifiar distribué.

» Sensibilité de 'amplificateur aux éléments extéigges du transistor :

les inductances de grille et de drain (Lg et ddpinuent la valeur de la fréquence de

coupure de I'amplificateur en accentuant le dégacentre les vitesses de phase.

la résistance de source (Rs) diminue le gainceerduant les atténuations. On peut noter

cependant qu’elle entraine une ondulation du gainagite fréquence.

I'inductance de source (Ls) provoque une dimowtde la bande passante a cause de la

contre- réaction qu’elle induit entre les lignesgdidle et de drain.
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La connaissance des effets des éléments extrirseque les performances d'un
amplificateur distribué permet a un concepteur depléter les criteres de choix du composant

actif le plus apte a valider ses spécifications.

|.3. Configurations particulieres de topologie distibuée

Les performances linéaires d’'un amplificateur diske reposent essentiellement sur
I'égalité des vitesses de phase et I'adaptationimi@gdances caractéristiques des deux lignes de
grille et de drain sur toute la bande de fréqueigganmoins certains des éléments du transistor
influent fortement sur ces caracteéristiques. Entgdfd’'on note Vg et Vp, les vitesses de phase des
lignes de grille et de drain, ainsi quey&t Zg leurs impédances caractéristiques, nous pouvons

écrire de maniére simplifiée :

Vp, = ! p, = ! Eq 3-23
’ JLgaCgs ¢ JLdaCds
Zc, = ? Zc, = Ic_:_cclja Eq 3-24
gs \ Cds

Dans le cas ou les vitesses de phase des ligngsilideet de drain sont égales, nous

pouvons dire que :

LgaCgs= LdaCd Eq 3-25
Ainsi :
Zc, :C_gs. Z¢,
Cds Eq 3-26

Le schéma équivalent petit signal d'un transist@ffat de champ présente une capacité
d’entrée Cgs beaucoup plus grande que la capaeigodie Cds. Dans une configuration simple
d’amplificateur distribué, ce constat est pertuebatpuisqu’il traduit la nécessité d’une forte vale
de Ld afin de respecter I'égalité des vitesseshds@ ainsi qu’'une impédance caractéristique élevée
de la ligne de drain, difficile a adapter en latggnde. Nous pouvons observer également une
frequence de coupure faible de la ligne de griieitative pour I'amplificateur complet ainsi que

de fortes pertes imposées par cette ligne.
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Afin de pallier ces limitations, des configuratioparticuliéres ont été envisagées [3.5],
[3.8], [3.15], [3.16]. Nous présentons ci-dessoegxdtopologies visant a réduire, voire a annuéer, |

différence de valeurs des capacités d’entrée sodie des lignes artificielles de grille et deidra

[.3.1.Capacité additionnelle en paralléle sur kErdr

Cette topologie comporte une capacité Cad en phaur le drain de chaque transistor
(Figure 3-10). Le but est d'augmenter la capaciéattie du transistor (Cds en parallele avec Cad)
afin de se rapprocher de la valeur de la capaaif® € de faciliter 'obtention de I'égalité des
vitesses de phases avec des inductances Lda fiesfat théoriquement égales aux inductances

Lga dans le cas ou :

Cad= Cgs- Cd: Eq 3-27

De plus, 'augmentation de la capacité équivaletgesortie entraine une diminution de
impédance caractéristique de la ligne de draieciCa pour effet une réduction du gain de

I'amplificateur pouvant étre compensée par un nenplius important de composants actifs.

Lda/2 Lda Lda/2

/000 /000 )| S ST000° (00—

Rda Cad Cad Cad

ERR! g

Lga/2 Lga Lga/2

Rga

Figure 3-10 : Structure d’amplificateur distribuéec capacité paralléle sur le drain.

Malheureusement, la mise en ceuvre de cette steuginse souvent des probléemes de
réalisation des capacités de faible valeur (Cag#).2t ne permet pas de résoudre les limites en

fréequence de la ligne de grille dues a la fortewatle la capacité d’entrée.
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[.3.2.Capacité additionnelle en série sur la grille

Dans cette configuration, une capacité Cag estégoen série sur la grille des composants
actifs (Figure 3-11). Cette capacité est alorsaie savec la capacité d’entrée Cgs des transistors,
induisant une diminution de la capacité équivalefemtrée. Afin d’obtenir I'égalité des capacités

égquivalentes entrée/sortie, on imposera que lactapaag vérifie I'équation suivante :

Cag= CLCdS Eq 3-28
Cgs— Cds
Lda/2 Lda Lda/2
(5000 (5000 \ (000 .- - - - - - - L7060 (5000 —¢
Rda
Cag—— Cag—— Cag
Lga/2 Lga Lga/2
o——/ 5000 (5000 ) | ——— L7060 i

Rga

Figure 3-11 : Structure d’amplificateur distribuéec capacité série sur la grille.

Tout comme précédemment, cette structure facilitieténtion de I'égalité des vitesses de
phase. De surcroit, elle limite fortement les perte grille et de drain provoquant ainsi
laugmentation de la bande passante de I'amplédizatet du nombre optimal de transistors.
Cependant une chute du gain est due au pont divis@acitif entre les capacités Cag et Cgs, celle-
ci pouvant étre compensée comme dans l'autre gteigbar 'augmentation du nombre de
transistors.

Cette configuration présente une amélioration sigaificative des caractéristiques large
bande de [I'amplificateur distribué. Nous verronsnglales paragraphes suivants que les
caractéristiques de cette nouvelle configuratian sgsentielles a la conception d’'un amplificateur
distribué de puissance.

Nous pouvons noter d’autre part que la mise enllplrad’une résistance Rag de forte
valeur sur la capacité Cag sera nécessaire afgssular le passage de la polarisation de grille. Le

concepteur devra alors s’assurer que la fréquem@®ubpure du filtre, fixée par la cellule constédué
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par la résistance Rag en paralléle avec la cap@eitg 'ensemble en série avec la capacité Cgs,

soit bien inférieure a la fréequence minimale dedade passante de I'amplificateur.

[.4. Analyse du montage cascode

[3.7], [3.13]

[.4.1.Description

Le montage cascode est réalisé par la mise endmsta deux transistors dans des
conditions particuliéres : source commune en casagdc grille commune (Figure 3-12). La source
de courant du deuxieme transistor se retrouve akwtée par la tension de sortie Ydss premier
transistor [3.19].

Vs,
D1 S2 D
Gl Z‘)
o—
S1 TVdSl G2 TVS
“a Via

Figure 3-12 : Schéma du montage cascode.

Ce montage permet de remédier a I'inconvénientpyasentent les TECs a longueurs de
grille courtes destinés a la bande millimétriquésgue le TEC en grille commune présente une
impédance de sortie plus grande. On bénéficie alesifaibles valeurs de Ri, Cgs et de la
conductance de sortie Gds.

En se référant au schéma équivalent petit signahdntage cascode (schéma équivalent
unilatéral simplifié de deux transistors identiggesnectés en cascode) (Figure 3-13), la résistance

de sortie de I'’élément cascode est :

Rout=(p+2) Rds avec p=gmRds Eq 3-29

Ainsi la résistance de sortie est augmentée pdacteur de (u+2) et cet effet persiste
méme en haute fréquence. Ceci représente l'unritéses de choix de la cellule cascode comme

cellule active de I'amplificateur distribué.
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gm.Ve,
le Is

o—= AR h E—
A Cds,
1 Cds, Cos, | ||

Ve, —— Cgs, gm.Ve, Rds, Vs, —|Ve, I Vs

Vs,

© C

Figure 3-13 : Schéma équivalent simplifié d’'unduwelcascode.

Les principaux avantages du montage cascode sostiieants :

- amélioration de lisolation entrée-sortie (rédowctde I'effet de contre-réaction di a Cgd
représentée Figure 3-14)
- augmentation du gain

- augmentation de 'impédance de sortie

1.4.2.Principe de fonctionnement

1.4.2.1.Réqime linéaire

Pour illustrer le principe, une comparaison desaag@ristiques linéaires d’'un transistor en
source commune et d'un montage cascode est repkéssur la Figure 3-15 pour une bande de
fréequence allant jusqu’a 50 GHz. Le schéma utilesé de ces simulations prend en compte la
rétroaction induite par les éléments Cgd et Rgduife 3-14). Les valeurs prises en compte sont
celles du modéle linéaire du transistor de dévedopmt de grille 8x75um présenté dans le chapitre
2. Le Tableau 3-1 rappelle les différentes valeessé&éments du modéle en question.

Cgd Ragd
GO NV OD
—— Cgs
Gm.\Vg % Rds —— Cds
SO O

Figure 3-14 : Schéma du transistor intrinséque.
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Eléments intrinséques

Cgs (fF)

Ri (Q)

Cgd (fF)

Rgd )

gm (mS)

gd (mS)

T (ps)

Cds (fF)

0,59

0,57

68,5

15,2

128,6

6,45

1,83
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Tableau 3-1 : Eléments intrinséques du modeéle pigiital du transistor PHEMT GaN 8x75um pour un
point de polarisation de repos de ¥gs1V, Vds=23V.

Gain max (dB) S12 (dB)
40— -
1 N Source communie
-30
30 i
] 40—
20 | Cascode
. Cascode -50—|
10 |
0: -60—
. Source commune 4
0\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\ '70\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
freq, GHz freq, GH
q Zs (Ohms) eq. Shz
1000
800
71 |Cascode
600
400
200 Source commune
0 T 17T ‘ T T ‘ | ‘ T T ‘ T T
0 10 20 30 40 50
freq, GHz

Figure 3-15 : Comparaison des caractéristiquesdinés d’un transistor en source commune et d'un
montage cascode.

Les résultats présentés sur la Figure 3-15 illusiga les atouts du montage cascode dans
le cadre de I'amplification distribuée. Par le féit montage cascode présente un gain plus élevé,
une meilleure isolation entrée-sortie ainsi qu'yslas forte impédance de sortie comparé au

transistor seul connecté en source commune.

1.4.2.2.Régime non linéaire (Puissance) [3.6], [3.18]

La configuration simple du montage cascode ne petowtefois pas un fonctionnement
optimal en puissance. Pour étre optimisée en puissda cellule doit intégrer une capacité ajoutée
Ca en série sur la grille du deuxieme transistor Fég3-16-b). En effet, dans la configuration
simple de la cellule cascode (Figure 3-16-a : $2e} la tension Vdsissue du premier transistor

sera directement appliquée en négatif comme tema@ommande Vgslu deuxieme TEC comme
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lillustre la Figure 3-17. Ainsi en régime non laiée, étant donné la trés forte valeur optimale de
Vds; par rapport a la valeur optimale de Y,ge deuxiéme transistor d’une configuration simple

serait saturé bien avant le premier transistor.

De ce fait, il est indispensable de synthétisepomt diviseur de tension de telle sorte que
'on préléve aux bornes de la capacités Cgs duidmex transistor une tension \{g&gale a la
tension optimale Vgset dans un rapport indépendant de la frequencardétée par la valeur

optimale de Vds

(a) Vds (b) Vds
2y 2 y
D1 S2 D
Gl % o1 D1 S2 D%
S1|vds Vg% vV s1 Vg%
1 G2 | Vs Vds, G2 Vs
/e 777 /e

Figure 3-16 : Principe de la capacité ca

VgszlJ_
Vds

Cgs,
1 "1

T

Figure 3-17 : Pont diviseur de tension réalisé .

On intégre alors la capacité Cgui réalise le diviseur de tension optimal poutlgver la

tension Vgs, indépendante de la fréquence, aux bornes de ICdsukiéme TEC :

V =- _ -4 .vd Eq 3-30
9% (Caj+Cgsj ? a

On obtient donc la valeur optimale de la capaciée @ur imposer le fonctionnement
optimal en puissance du montage cascode.

_ CosVgs

Eq 3-31
Vgs + Vds

Ca =

De plus, I'addition d’'une self de liaison entre Bsux TECs en plus de la capacité Ca

contribue a une meilleure isolation du composastade (Figure 3-18).
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La
o1 FR—rwmon—S2 DD
oO—

S1

G2

Figure 3-18 : Montage cascode avec self La dediaientre les deux TECSs.

Dans le but de simplifier I'étude analytique denifificateur distribué utilisant des
montages cascodes, nous ne tiendrons compte daeaacité Capour I'approche analytique.

Néanmoins, I'addition d’une capacité Qantre le drain et la source du deuxieme transistor
comme schématisé Figure 3-19 permet de simpldiechéma équivalent en sortie du cascode pour
montrer que I'on somme les puissances de sortigsiAtela permet d’égaliser les impédances de
sortie des deux transistors en considérant quedpande a I'égalité suivante :

__CosCa

= Eq 3-32
Cgs+ Ca

On notera que cette capacité,@& peut généralement pas étre intégrée en ras@a d
faible valeur mais elle permet toutefois de miewmprendre I'intérét du montage cascode en
simplifiant I'étude analytique.

Ca,

D1 |ZZ| D2
Gl
Vi x
!Sl Vds, 9%2 G2 Vs

N

O
A A
Cds
gm.Vgs, § Rds Vds, Ca,
O A Cgi_ \V/ v
Cds —l_l 9%
Vgs, —— Cgs gm.Vgs % Rds Vds_LC__
Cl
o O

Figure 3-19 : Cellule cascode incluant les capaxi@a et Ca.
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Le schéma obtenu est alors équivalent au schénizaéent simplifi€ du montage cascode
avec la capacité Gantre le drain et la source dii"2TEC (Figure 3-20) :

o, O
Vgs, Cgs,—— gm-w 2.2 Vds+Vds,
O O

1 . -
avecZ = (—+ j.w.(Cds+ C3))™
(Rget 1o 3))
Figure 3-20 : Schéma simplifié d’'une cellule caseattluant les capacités Cat Ca,

Le schéma équivalent du montage cascode optimis@u&sance possede alors une
conductance de sortie deux fois plus importantecglle du montage source commune. Il en résulte
gue sous des conditions de charge optimum la tertosortie du montage cascode étant doublée
par rapport a celle du montage source communejissgnce de sortie du montage cascodg &t

le double de celle du montage source commupedPs

Effectivement :
Ps.. = ZRe[(Vds+ Vds).( grEng hl Vg§j 4 Vast Vds, Eq 3-33
2 2 27
avec : Vgs=Vgs, et Vds=Vds,
dou :
2Vds 1

PstaS:%Re[Z.Vds(nggs )I= 2; .Re[ Vg nggsVZ—dS)]: 2. ,Ps Eq3-34

2Z

Cependant dans la réalité, il est impossible dotfier de telles simplifications sur le
schéma équivalent du montage cascode. La déteianindés valeurs des capacités ajoutées ne
pouvant plus s’obtenir a partir de calculs simplé®st alors nécessaire d’'avoir recours a des
processus d’optimisations numeériques autour desuvalinitiales de Gadéduites des expressions
précédentes au travers de la valeur de Cgs et diesirs Vgsy: et Vdsey déduites des
caractéristiques statiques.

La procédure d’optimisation est alors basée suptihoisation des cycles de charge des
deux transistors de la cellule cascode. En effemnee nous I'avons indiqué précédemment,
'optimisation en puissance passe par le fonctiorerd@ identigue des deux composants et par
conséguent par I'obtention de cycles de chargetiglezs. Pour cela, il est important également de
déterminer I'impédance de charge optimale du mentagcode considéré.
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[.5. Principe de fonctionnement de I'amplificateur distribué a

cellules cascodes

[3.6]

Une présentation de l'analyse linéaire des perfaoes de l'amplificateur distribué
utilisant des montages cascodes de deux transegffet de champ comme éléments actifs (Figure
3-21) est réalisée dans cette partie en retragavement les différentes étapes puisque le préncip

de fonctionnement de base a été développé damsdgrpphe précédent.

Comme précédemment, un modeéle simple unilatérgu(gi3-5) de I'’élément cascode sera
utilisé comme schéma simplifié afin de détermimar flelations analytiques qualitatives permettant

de mieux appréhender le principe de fonctionnereel@s regles conceptuelles de ce dispositif.

Lda/2 Lda Lda Lda Lda/2

/5000

(3000
SIS 8

Lga/2 Lga Lga Lga Lga/2

o— 000 /5000 0 - - - - - - L7060\ 00

Rga

Figure 3-21 : Schéma d’'un amplificateur distribuédllules cascodes.

1.5.1.Etude des lignes de grille et de drain

Tout comme l'amplificateur distribué classique, Ué¢ analytique de I'amplificateur
distribué a cellules cascodes se résume a I'étadaddux lignes de grille et de drain couplées par

les éléments intrinseques des transistors a effehdmp montés en cascode.

La Figure 3-22 représente ces deux lignes :

- une ligne de grille réalisée par les inductariggs et la capacité d’entrée Cgs en série avec
la résistance du canal Ri. Ainsi, la ligne de grde I'amplificateur distribué cascode sera la

méme que celle de 'amplificateur distribué classiq
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- une ligne de drain constituée des inductancesdodglées aux éléments intrinseques de

sortie des deux transistors montés en cascode.

Lga/2 Lga/2 Lga/2 Lga/2 Lga/2 Lga/2
Cgs :[ Cgs I Cgs _|_
T $
Rga
Ri Ri Ri )
(o,
Lda/2 Lda/2 Lda/2 Lda/2 Lda/2 Lda/2

00— F000 —— 00— - - - - - 000 —— 00 o

% > :L é > | % S
gm ngs | Cds 9m ngS Cds gm SRas | Cds
Rda
Cds = Ri Cds= Ri Cds< Ri
R ig % 2N £ % (D
am e amf agm

Figure 3-22 : Lignes de transmission de grille etdfain de 'amplificateur distribué & montage cade.

VVv

O

Dans la mesure ou la ligne est adaptée a son impédaractéristique, la fréquence de
coupure de la ligne de grille sera la méme que [@cas de I'amplificateur distribué classique :

o=t Eq 3-35

m/Lga.Cgs

[.5.2.Impédances caractéristiques

Une comparaison entre les cellules élémentairds é&guivalentes d’'une ligne et celles des
lignes de grille et de drain est réalisée afin deeidniner les caractéristiques des deux lignes de
transmission (Figure 3-24). Nous rappelons ci-dess@-igure 3-23) les caractéristiques de la
section équivalente en T d’'une ligne adaptée ainsilgs cellules élémentaires des lignes de grille

et de drain :

z2 Zc, =4Z.Z,. |1+ 4
47,

| Eq 3-36

Figure 3-23 : Cellule élémentaire en T.
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Lga/2 Lga/2

Cgs :[ 9"%%% ?: Ras I Cds
R gmga Rds % =gds
|

Figure 3-24 : Cellules élémentaires des lignes uiéecet de drain.

Grille Drain
Z; jalga jalda
. 1
Z Ri+- 1 /s=—
jaCgs Yo,

Tableau 3-2 : Tableau de correspondance.

Afin de simplifier le calcul, le quadripble peutré&tdéfini par sa matrice [Y] qui nous
donne acces auy¥. Ainsi a partir de ces expressions, on pourrara@ter Z et Z dans le Tableau
3-2 de correspondance et calculer les impédancks sietion équivalente en T des lignes de grille
et de drain supposées adaptées.

Dans le but donc de simplifier le calcul et le snhééquivalent électrique faible signal
d’'un montage cascode, nous lI'avons transformé equadripdle défini par sa matrice [Y] (Figure

3-25), ainsi :

_> <_
o O
\Y
! Yi Y21.Vy Y22 \Z!
O O

Figure 3-25 : Montage cascode représenté par saiowafY].

Avec :
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1 .
Y”:Z_el’ Zg= Rt wCgs
Y, =0
Y, =G, = gm Zo('Zo' Ze gm Zg

(Zo+ Z,).(Zo+ Zg¢+ gmZb Zp+ Zo Z
v = Zo+Zg+ 4,
2 (Zo+Z,).(Zo+ Ze+ gmZb Zp+ Zo Ze

et:
Ze, = Ri+- 1
jaLe
Yo=i:i+ jwCds
Zo Rds
vo=—t =1 4 ji(cds+ Ca)
o' Rds
Z, =+]wla

Notre cas étant le cas adapté avec :

M, Cq = 0’ La=0
Ca + Cgs Eq 3-37
=Yo=Yd

Les résultats présentés par la suite concerneasladapté avec Ca

|.5.3.Constantes de propagation :

De méme que dans le cas de 'amplificateur diséritlassique, une comparaison entre les

matrices chaines d’une ligne et d’'une cellule égjeite en T nous donne acces a :

) sing

] |m{1+;zl}
L= Arccos{ R{ }2—1}} etg =———— 2= Eq 3-38

ou les impédances, £t Z sont données dans le Tableau 3-2 de correspondance.

Pour résumer, l'intégration du montage cascodarapti dans un amplificateur distribué
ne conduit & aucune modification des caractérisiqie la ligne de grille tandis que l'analyse et
'optimisation de la ligne de drain sont équivagmta celles du montage source commune en
considérant seulement que I'impédance de sortidcesilée (2.Rds, Cds/2).
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L’étude que nous venons d’effectuer sur deux typasplificateurs distribués, en régime
petit signal, nous a permis de mettre en évideree daractéristiques théoriques et le
fonctionnement de I'amplificateur distribué aves d&ECs en montage source commune et celui
avec des TECs en montage cascode. L'avantage pfimipaontage cascode est de permettre de
doubler la puissance de sortie et d’améliorer léison Grille-Drain sans dégrader les performances
large bande imposées par la fréquence de coupueeligme de grille. Cependant son optimisation
est plus délicate car le montage cascode condumeaplus grande difficulté d’intégration de

'amplificateur et surtout a des probléemes de $tabntrinséque de la cellule cascode.

|.6. Méthodologie de conception fort signal des antficateurs

distribués
[3.4], [3.6], [3.9], [3.20]

La conception d’un amplificateur de puissance diffeotalement de la conception d’un
amplificateur bas niveau. En particulier, elle néiesl'étude des conditions optimales de
fonctionnement en régime fort signal de chacun desiposants actifs utilisés au sein de

'amplificateur.

Dans le cas d'une application faible puissancedafgation entrée-sortie et le gain
constituent les principaux objectifs qui peuvernte &nalysés et optimisés a partir d’'un modele
linéaire du TEC. L’'adaptation fort signal quant aeeliecherche les impédances optimales

correspondant a un objectif donné (niveau de patssaendement, linéarité...).

En ce qui concerne I'optimisation en puissance donplificateur distribué, elle nécessite
I'égalisation des tensions de commande de grillerdmue transistor et la synthése de I'impédance
optimale de charge de chaque composant sur le, doainen respectant les contraintes d’égalité des

vitesses de phase entre chaque cellule.

L’égalisation des tensions de commande sur laegdies transistors est obtenue par
I'optimisation de la capacité Cag, insérée surrlhegde chaque composant. Un profil particulier
des valeurs de capacité Cag permet I'égalisation tdasions de commande Vgs de chaque

transistor.

Concernant la ligne de drain, il est nécessairepidsenter a la cellule cascode son
impédance de charge optimale pour un fonctionneraenpuissance. Cette impédance peut étre

déterminée par simulation et/ou caractérisatiorseetmatérialise par une conductance @n
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parallele avec une réactancepB(le conjugué de B: représente une capacité,quasi
indépendante de la frequence). Ces deux param@rgs Cop) restent quasi-constants dans la
bande de travail. Ainsi, I'état fort signal du camspnt actif au niveau de puissance Pmax peut étre

représente par un générateur équivalent d’admétamerne (Gy, Copr) €t de courant Imax.

La Figure 3-26 présente la topologie optimale damplificateur distribué de puissance
avec charge de drainp@ont les formules sont présentées dans le Tabl€au 8 Tableau 3-3
présente d’autre part une estimation des valeuGgdet G, pour une initialisation de la topologie
distribuée optimale (structure simple et cascodm)sdles deux premiers encadrés ainsi que les

valeurs des impédances caractéristiques optimealebatjue cellule dans les deux derniers.

Lors de la conception MMIC, nous avons mis en cewnrgorofil sur la grille par une
variation des capacités Cag en série sur les gdibechaque cellule active pour égaliser les tassio
de commande et un profil sur le drain par variatii@s longueurs de lignes inter cellules pour
présenter I'admittance optimale de charge a chaglgle. Pour ce qui est de la topologie Cag, elle
permet I'égalisation des tensions de commande ¥gshdque transistor (compensation artificielle
de l'atténuation de grille par le pont capacitili®e) mais néanmoins diminue le gain (diminution
de la tension prélevée aux bornes de la capacisee€donc du courant de drain fourni) qui peut
alors étre compensé par l'augmentation dg. iCe profil reste essentiel a I'amplification de
puissance distribuée.

Gd, Gd, Gd, Gd,
{1 1 -- 1} --—T1__1}=°
Gp
®©. O 0 6 e o
o+ -- - ----
Gg, Gg, Gg Ga Ge

Figure 3-26 : Topologie optimale d’un amplificatedistribué de puissance aveg & 0.
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Expression de I'impédance de charge optimale (G8ppt) d'un transistor

Idss
= =R
>~ J\ds - Vds, ) G, =RiCgs o’ w
G, = S
' 1-2(Ls+ Ld)(Cdst Cgdo/

Expression de I'impédance de charge optimale (Gog§e COPt.scogd POUr Un Montage
cascode adapté optimisé en puissance

C,pt = Cdst Cgd

Cgs
ca~, % _ G, C,
(qu - 1J Goprcascode = 2pt Coptcascode = Zpt
Vgs

Ligne de drain optimale chargée papG Ligne de grille optimale chargée par Ge

Gdl = G pt

(o]

G, _ _ . .
Gy :Gopt[Gom_:tGD-'-(l_l)\J pour i=2- 1 G, =(n+1-i)G, 0Oi

Tableau 3-3 : Profils de I'impédance de charge wyatie du transistor et du montage cascode ainsidgse
lignes de grille et de drain.

Dans les paragraphes suivants nous verrons comeeenprincipes ont pu étre mis en
application suivant les topologies qui ont été aélep ainsi que les difficultés inhérentes a cesstyp
de circuit pour la nouvelle technologie GaN.

Dans la premiére partie qui va suivgh@pitre 3, 1), une présentation des travaux réalisés
en début de thése sur une conception en techndliggizhip ainsi que des résultats associés seront
décrits. En ce qui concerne la deuxieme pai@bapitre 3, II), elle présentera la conception

réalisée en fin de travaux de thése en technoMMéC dans le cadre du programme Korrigan.
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[I- AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE DISTRIBUE A
CELLULES CASCODES EN MONTAGE FLIP-CHIP

[1.1. Cellule cascode de test a base de transist@%50um

Nous allons présenter dans un premier temps laleethscode relative a I'amplificateur

distribué en technologie flip-chip.

[1.1.1.Analyse de la cellule cascode [3.21]

Un motif d’'une cellule cascode optimale a été aessiur GaN pour étre reporté sur un
design AIN spécifique afin d’étre testé séparénwuntmontage distribué total (I1.2). La cellule
cascode réalisée sur le substrat de GaN doit divacn@éontée en flip-chip sur un circuit d’AIN
comme présenté sur la Figure 3-27. Ce circuit cenmgbrdeux acces entrée/sortie RF qui
permettront également la polarisation DC. Un tesis acceés est nécessaire pour la polarisation de
grille du transistor monté en grille commune. Leaiéplage RF/DC de cette ligne est assuré par

une capacité de 100pF.

,{ ouT
IN Tl TVD81 T2 -1 g
R
| Rag .~ _.-fww—Polar
\ f Ca,
\‘ /// /,—’/ —‘_,—-"'
‘\ /’/— ——"——"- RStab

Plots de report flip-chip (GaN sur AIN)

Figure 3-27 : Schéma de la cellule cascode optien&#puissance (puce GaN en flip-chip sur AIN).

Lors des simulations en régime linéaire, une atiarptarticuliere a été portée a I'étude de
la stabilité car le montage cascode est connu ptrer sensible aux oscillations. L'analyse du

facteur de Rollet K ainsi qu'une étude supplémeatale stabilité par le NDFNprmalized
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Determinant=unctior) a été mis en ceuvre. Par mesure de sécurité avous inclus une résistance
de stabilité Rstab d’une valeur deC1Bn série sur la capacité £aes simulations de ce circuit de
test ont montré une stabilité inconditionnelle avérs I'évolution du facteur de Rollet (K>1 et

delta>0) ainsi que par rapport a la simulation @Ftomme le montre la Figure 3-28.

2 4 6

. TS
Yl T deta

O\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\

0 5 10 15 20 25 30 Fréquence 2GHz to 70GHz
Fréquence (GHz)

w
|
NDF

Figure 3-28 : Facteur de Rollet (a droite) et NDikdauche) de la cellule cascode.

Il faut noter que la cellule cascode a été optimisé@ puissance par l'addition d’'une
capacité Cade 0.16pF dans le but d’étre intégrée au sein dhaplificateur distribué large bande
6-18GHz a 4 cellules cascodes. La faible valeu€Cdea été obtenue par la mise en série de deux
capacités de 0.32pF afin de diminuer la sensibili plus, pour une meilleure transmission entre
le premier transistor et le second, le plot derddai premier transistor est connecté symétriquement
a la métallisation de source du second. Pour dieita fréquence maximum de 18GHz de
'amplificateur distribué, il était primordial d’agter une configuration avec capacité additionnelle
en série sur la grille afin de respecter les camuit d'adaptation d’entrée et de fréquence de
coupure de la ligne de grille. C’est pourquoi uapacité Cag de 0.26pF a éteé intégrée sur I'entrée
de la cellule cascode. Une résistance Rag d& B08té rajoutée en parallele sur Cag afin d’assurer
la polarisation de grille du premier transistouerée résistance Rae 100Q2 pour la polarisation de

grille du transistor en grille commune.

La Figure 3-29 suivante présente une photograpditadouce GaN intégrant la cellule

cascode ainsi que les éléments capacitifs etifésist
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Bias

(R)

Cal

Bump

Figure 3-29 : Photographie de la cellule cascodeGaN.

Séparément, une puce specifique en nitrure d’alumirfFigure 3-30) a été concue afin de
pouvoir tester la cellule cascode. La puce d’Alkégre la résistance de stabilité Rstab ainsi que le
plot de polarisation du second transistor (VpgarLa polarisation de grille du premier transistor
ainsi que celle de drain du second sont effectpaeses pointes. Il est a noter que la valeur de la
polarisation de drain de la cellule cascode estdgble de celle d’'un transistor seul. Le circuit
d’AIN integre I'ensemble des via-holes permettantdtour a la masse des transistors ainsi que des
éléments d’adaptation, les lignes d’entrée/soitisiajue les plots de report. Les dimensions de la

puce d’AIN sont inférieures a (2.5x1.7)mm?,

\Y G1

polar —

Figure 3-30 : Photographie de la puce d’AIN perraattle report flip-chip de la puce de GaN.

La photographie de la Figure 3-31 présente le tdpprchip de la cellule cascode de test

sur le substrat d’AIN afin d'effectuer les mesures.
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e
A el
1

- Capacité
Figure 3-31 : Photographie de deux cellules casescetereport flip-chip sur le report d’AlN.

[1.1.2.Résultats de simulations

La conception de la cellule cascode a été réabsdaide du logiciel ADS d’Agilent
Technologies. La Figure 3-32 présente une comparaigsgain maximum dans la bande 4-18GHz
entre la cellule cascode intégrant les élementseC&ng requis pour I'architecture distribuée et un
transistor seul. La cellule cascode présente un gis important sur la bande de fréquence en
guestion.

30

—8— Cellule cascode

Transistor seul

T T

0 |
4 9 14 18

N
o
‘\l‘l\\\

Gain Max (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 3-32 : Comparaison du gain maximum sur lad@4-18GHz entre la cellule cascode et le transist
seul avec topologie (Rag, Cag) en entrée.

Sur la Figure 3-33, la comparaison dans des camgditidentiques de la puissance de sortie
en fonction de la puissance d’entrée pour la albalscode et le transistor seul a 10GHz montre la

encore que la topologie cascode délivre une puissada sortie plus importante.
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—H&— Cellule cascode

Transistor seul
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Figure 3-33 : Comparaison de la puissance de satidonction de la puissance d’entrée pour unautll
cascode et un transistor seul avec topologie (C&ng) en entrée.

I1.1.3.Résultats de mesures

11.1.3.1.Mesures des parameétres S

Afin de vérifier la précision de la conception de dellule cascode, des mesures sous
pointes de parametres S ont été réalisées suntkelia5-20GHz par Alcatel Thales IlI-V Lab pour
différents points de polarisation. La comparaiseas garameétres S simulés et mesurés de la Figure
3-34 démontre un bon accord et par conséquentameelprécision du modéle. Il est intéressant de

remarquer que le gain est plat sur le début darad ce qui n’est pas le cas pour un transistdr seu

D’autre part, il a pu étre constaté lors des mesqte le courant Ids avait une tres faible
sensibilité a la tension de polarisation Vpegpa'essentiel de Ids(# 95%) étant commandé par
Vpolars;. Ceci est une caractéristique des montages caspuode lesquels Vpolgr commande le
courant, Vpolas fixe la somme des tensions de drain et Vpgldixe la différence entre les

polarisations de drain de chacun des transistars yote tension totale constante.
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Parameétres Sij (dB)

i —f— S21 —yp— S22 |
- —6— s11 Simulations

Fréquence (GHz)

Figure 3-34 : Comparaison des paramétres S mesetrésnulés de la cellule cascode @ VpgkaoV,
Vpolarg=-6V et Vpolag,=9V.

11.1.3.2.Mesures grand signal

Des mesures de type « load-pull » pulsées de ldeekhscode ont été réalisées au sein du
laboratoire XLIM dans le but de vérifier et compalt&tat de puissance optimale issu des
simulations non linéaires avec les mesures engniss Lors des caractérisations « load-pull », les
pulses avaient une largeur de 10us pour un ragyoligue de 10%. Le signal RF ainsi que la

polarisation étaient pulsés.

La Figure 3-35 présente la comparaison entre taslations en puissance et les mesures
load-pull & une fréquence de 10.24GHz. La variatierchaque charge a été réalisée afin d’obtenir
celle permettant d’obtenir le maximum de puissateesortie a cette fréquence. L'impédance de
charge optimum conduisant a un maximum de puissde®rtie a pour valeur 20+j.12 pour une

polarisation de Vpolar=30V, Vpolagi=-6V, Vpolais,=9V.

20— 35
15_: —30
—~ ] —25 T
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i — [vs]
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4 -2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
Pe (dBm)

Figure 3-35 : Comparaison des mesures et simulatempuissance de la cellule cascode sur I'impéelanc
de charge (20+j.12) @ 10.24GHz.

158



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

Une trés bonne concordance entre mesures et siomslat été obtenue méme si un écart
de 1dB a été observé sur le gain petit signal.dliule cascode intégrant la capacité additionnelle
sur la grille du premier transistor dédiée a atseiée au sein de 'architecture distribuée présent

une puissance de sortie de 1.3W.

[1.2. Topologie étudiée et spécifications

[3.22], [3.23], [3.24], [3.25]

Deux amplificateurs de puissance large bande (4-i3®nt été concus en technologie
flip-chip dans le cadre d’'un projet du laboratob@mmun MITIC (XLIM — Alcatel-Thalés llI-V
Lab) sur une technologie PHEMT AlGaN/GaN de TIGER.'dgg de structures distribuées a
cellules cascodes en technologie GaN sur SiC. lemier amplificateur est basé sur des
composants de développement de grille 8x50um (SABIAJ second sur des composants de
développement 8x75um (YADE). Seul le circuit a bdse8x50um sera développé dans cette
partie. En outre, comme nous l'avons présenté aaparbhgraphe précédent, des motifs de test de la
cellule cascode seule ont été concus simultanéafient’analyser les performances de cette cellule

adaptée.

I1.2.1.Architecture sur GaN et sur AIN

Une représentation schématique globale de l'aropiifiur composé de quatre cellules

actives est présentée sur la Figure 3-36.

T e |
e "N

GaN/;v i _TL_E _TL_E i
i can L Cagﬁ Caglt—} -

g—||40600\ L7000 —L—1000—L [ -
\AIN Rg

finl el

VGS1

Figure 3-36 : Schéma global de I'amplificateur.
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La partie encadrée représente la partie activeséeasur substrat GaN et le reste du circuit
est concgu sur le substrat de report en AIN. Noasisnadopté une topologie a capacité additionnelle
sur la grille ainsi que des montages cascodes metsnen puissance comme cellules actives grace a

la capacité sur la grille du transistor en grilbenenune.

Les lignes d’accés de grille et de drain sont alesgpar les impédances Rg et Rd. Les
acces d'entrée et de sortie sont quant a eux des gurement RF. Les tensions de polarisations
DC sont portées par ailleurs. Le découplage DC/&RFa# par le biais de capacités de découplage
introduites sur la puce d’AIN.

Nous pouvons noter la présence de résistancestes f@leurs en paralléle des capacités

Cag permettant la polarisation DC.

[1.2.2.La technologie

La partie active de I'amplificateur est réalisée sm substrat de carbure de silicium
d’épaisseur 370um sur lequel la croissance d'ungchm de nitrure de gallium de 3um est
effectuée. Les plaques ont été processées pdrdmtaire TIGER d’'aprées le masque SANGHA.

Lorsque cette conception a été menée, la maitesebcédés passifs sur GaN n’était pas
arrivée a maturation mais toutefois, il a été témitg de cette réalisation d'intégrer sur la puaNG
certains éléments passifs tels que les lignes deesion, des résistances actives et des capacités
MIM (Metald nsulatorMetal) dont les caractéristiques sont mentionnées psuita. En revanche,

a cette période du travail, la technologie congidére permettait pas de réaliser des trous mésallis
pour le retour a la masse ainsi que des ponts @esimettant le « croisement » des lignes de
transmission. C’est pour I'ensemble de ces raispres la technologie flip-chip avait été retenue

avec la partie active congue sur le substrat de &al$iC et les lignes passives sur AIN.

Les caractéristiques des éléments passifs intégrde GaN sont les suivantes :

-capacités MIM : densité surfacique 250pF/mm?2
-résistances actives : densité surfacique&00

-lignes de transmission : densité de courant luidg2mA/um, largeur minimum des

lignes 10pum.
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Le circuit sur AIN a été réalisé par la société MRardt avec un substrat de 254um
d’épaisseur. La technologie utilisée sur ce subgtermet la réalisation de résistances TaN
(50Q/17), cependant, elle n'offre pas la possibilité dabt des capacités intégrées. Les capacités
utilisées sont donc des composants MIM CMDriposantMonté enSurface du laboratoire

Dielectric Laboratories.

Le circuit complet comprend donc le montage flippathe la puce congue sur GaN incluant
les quatre montages cascode, les capacités Cagirst résistances de polarisation ainsi que les
capacités Caet leurs résistances de polarisation reportééestdesign d’AIN comportant les lignes
de transmission et les résistances TaN d'adaptdt@report est réalisé par I'intermédiaire de plots
électrigues ou mécaniques présents sur les deugspen vis-a-vis. Nous pouvons noter la
sensibilité de cette opération étant donné la gratishension de la puce GaN reportée en flip-chip
et par conséquent du nombre assez important de @doteport qui est de 21. Les dimensions de

'amplificateur complet (puce AIN) sont de (8800X8)LLM?.

Remarque :La technologie Flip-Chip consiste a reporter urcuit électronique sur son
substrat d’interconnexion. Les plots de report &spe< bumps » sont soit des billes soit un
empilement de lamelles réalisés en matériau fugilole SnPb, SnAu, Au, ...). lls permettent,
lorsque la température de fusion correspond a dall®matériau fusible choisi, de connecter les deux
circuits entre eux. Plusieurs techniques existeliés que la thermo-compression de plots, 'ACF

(AnisotropicConductiveFilms), I'HPRT (HydrogenPlasmaReflow Techniqug ...

La figure ci-dessous représente une vue au MEB (doope Electronique & Balayage)

d’'un bump avec la technologie a empilement de lEm&mployée pour notre circuit.

GaN

Brasure
or-étain \ -——

Métallisation Or

Substrat AIN

Figure 3-37 : Vue au MEB de la brasure or-étainmjplot de report Flip-Chip.
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[1.3. Résultats de mesures de I'amplificateur distibbué en montage
flip-chip SANA1

Comme nous l'avons déja évoque, plusieurs versioh€té réalisées. En ce qui concerne
I'amplificateur distribué a base de transistorsiéeeloppement 8x50um les simulations affichaient
des performances en puissance tres fortes maidaigwe une stabilité conditionnelle de
'amplificateur sans ajout de résistance de sta&biliors des mesures, quatre circuits ont été rapnté
trois d’entre eux ont eu des problemes de braserguatrieme a pu étre mesuré mais ce pour une
valeur de W n’excédant pas 10V. Un probléme de stabilité @gtasu lors des mesures : une
oscillation a été constatée a la fréquence de 24z2Gn second run a donc été lancé intégrant une
résistance de stabilité sur chaque cellule casd@deesistance de stabilité permet de s’affrandéir
beaucoup de risques d'instabilité au détrimentpieformances. A ce jour, la seconde version est

en cours de réalisation. Ce circuit est normaleratahdu pour la fin de 'année 2007.

La Figure 3-38 représente la simulation des panm@®¢8] ainsi que du facteur de Rollet
de I'amplificateur sans et avec résistance de lgtabitégrée sur la grille du second transistotade
cellule cascode. La version avec résistance deligiafi5Q) permet d’améliorer les marges de
stabilité comme on peut le voir nettement au nivéadacteur K par contre on peut constater une

diminution de la bande passante au niveau du pamiBe,

- dB(S21) 0 dB(S11) dB(S22)
_5{
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0\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\ '207\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\\"\‘\\\‘\\\\
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- |
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- 1
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47 \4
o | /.
- < delta
0 [ ‘ 1T 17T ‘ T 1T ‘ T 1T ‘\\ T T T ‘ T
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Figure 3-38 : Comparaison des parameétres [S] sim@éec (ligne continue) et sans résistance delgtabi
(pointillés) sur la bande 0-30GHz.
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La Figure 3-39 présente la puissance de sortieléeraul et 2dB de compression ainsi que
les paramétres S en réflexion entrée-sortie ertifomde la fréquence.

dB
0
1 Pout 1dBcomp. |
35— 5
30— —-10
] S22 I
25 S11 15
B -
] I
20 l \ | \ \ | \ -20
4 6 8 10 12 14 16 18 20
F (GHz)

Figure 3-39 : Puissance de sortie & 1dB et 2dBatapression et parameétres S en réflexion entréeesort
simulés en fonction de la fréquence.

La Figure 3-40 recense les résultats en puissamudés obtenus en milieu de bande a la
fréquence de 12GHz. Nous pouvons relever un gaéaiie de 9.4dB, une puissance de sortie de
37.4 dBm et un rendement en puissance ajoutée.fe&614

dB % dBm
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16— L

] Ps 35
14— -
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Figure 3-40 : Gain en puissance, puissance de as@ttrendement en puissance ajoutée simulés etidionc
de la puissance d’entrée a la fréquence de 12GHz.
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Afin d'illustrer le fonctionnement en puissance dessistors, la Figure 3-41 présente les
cycles de charge aux fréquences de 4GHz et 18GHPzgm Le fonctionnement de certains
transistors n’est pas optimal principalement ent leubande. Certains transistors dissipent de la

puissance et certains sont quasi passifs, cesederservant en réalité a I'adaptation des autres

composants.

1ds (A)

0.0 = e |
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Vs (V) Vs (V) Vs (V)

Vds (V)

Ids (A)

5 10 15 20 25 30 35 40 45 5

Vs (V) Vs (V) Vs (V)

5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Vds (V)

1ds (A)

Vds (V) Vds (V) Vds (V)

5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Vds (V)

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 0 5 10 15 20 256 30 35 40 45 50 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

Vds (V) Vds (V) Vds (V)
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Figure 3-41 : Cycles de charge des 8 transistoRs aux fréquences de 4GHz (a) et 18GHz (b).

Les résultats de mesures devraient étre disponiiie2007. Le report flip-chip sera
effectué par le laboratoire TIGER puis les circuégsoat montés en jig de test afin d’étre mesurés.

Les mesures seront réalisées en mode pulsé, aeisgdur les acces DC que RF.

Nous allons par la suite nous intéresser a la g@tioced’'un circuit de méme topologie

(structure distribuée a cellules cascodes) maie &at-ci en technologie MMIC.
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[Il - CONCEPTION ET REALISATION DE
L’AMPLIFICATEUR DISTRIBUE A CELLULES
CASCODES MMIC

[3.26], [3.27]

Un amplificateur supplémentaire a été congu auscdarces travaux de these dans le cadre
de la technologie MMIC PHEMT GaN développée dansréggiamme européen Korrigan avec le
laboratoire commun MITIC (XLIM — ATL 1lI-V Lab). Il &git d’'une structure distribuée a quatre
cellules cascodes MMIC en technologie GaN sur $&%. composants ont un développement de
grille de 8x75um dont le modele a été développécauwrs du chapitre 2. L’architecture, les

spécifications ainsi que les contraintes technglogg sont énoncées dans les paragraphes suivants.

[11.1. L’architecture

La Figure 3-42 présente le schéma global de I'diogteur réalisé adoptant une topologie
a capacité additionnelle sur la grille et intégrieg montages cascodes optimisés en puissance

comme cellules actives unitaires.
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Figure 3-42 : Schéma global de I'amplificateur MMIC

VGS1
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Il s’agit donc d’un amplificateur distribué compasde quatre cellules cascodes. Les lignes
de grille et de drain sont chargées par des impé&daRg et Rd. Les accés d’entrée et sortie sont des
acces purement RF. Les tensions de polarisations®@€ apportées par ailleurs. Le découplage
DC/RF se fait par le biais de capacités de décgeptade résistances introduites sur la puce.

Chaque cellule cascode présente une capacité gutléadu transistor en grille commune
optimisée pour un fonctionnement optimal en puissainsi qu’une résistance de stabilité Rstab, le
tout, mis en paralléle avec une résistance de feateur permettant la polarisation DC. Une
capacité est insérée sur la grille du transistosamce commune, optimisant le fonctionnement de

I'amplificateur distribué, avec en paralléle ungdaésistance pour assurer la polarisation DC.

[11.2. Les spécifications et la technologie

[11.2.1.Spécifications

L'objectif de cette conception est d’évaluer legemtialités du nitrure de gallium en
termes d’amplification de puissance large bandeteshnologie MMIC. Ce projet n’étant pas
contractuel, aucune performance n’était imposéeesin’est que nous cherchions a obtenir les
meilleurs résultats possibles. Afin d’orienter tal# méme notre conception, nous avons pris en
compte les spécifications de I'amplificateur latggnde considéré précédemment en technologie
flip-chip. La bande de fréquence s’étend de 6 aHB@our une puissance de sortie recherchée a
1dB de compression de 37dBm avec une ondulatiah #B et un gain linéaire de 10dB. Il est a
noter que nous étions limités quant a la tailldadpuce par les dimensions suivantes : (4.5 x 4.5)

mm?Z incluant les lignes de découpe (taille effectiv circuit (4.3x4.3) mm?).

Ce projet est ambitieux car la topologie retenués@nte un certain nhombre de défis
technologiques concernant l'insertion des passifstexhnologie microruban ainsi que des 8
transistors sur le méme substrat GaN. De plus, foetades objectifs supérieurs a I'état de l'art
actuel des amplificateurs de puissance pour cetgelr de bande ainsi que pour les dimensions

fixées de la puce.

[11.2.2.Technologie

La conception réalisée au cours de ces travauxhéeetest basée sur des transistors
HEMTs en technologie GaN sur SiC présentés dansdpitch 2, de développement de grille de
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8x75um. Le substrat de carbure de silicium a uésépur de 100um sur lequel la croissance d’'une

couche de nitrure de gallium de 3 um est effectuée.

Comme nous l'avons détaillé dans le chapitre Z2edeichnologie offre la possibilité de
réaliser les transistors mais également intégre élésnents passifs tels que les lignes de
transmission, les résistances, les capacités MiMyila-holes pour le retour a la masse ainsi e le

ponts a air.

Nous résumons ci-dessous les caractéristiquesigalas des éléments passifs que nous

avons intégre sur la puce GaN :

- capacités MIM : densité surfacique 250pF/mm?2
- résistances actives : densité surfaciqueX00
- résistances métalliques NiCr : résistance car8fet 4Q/(

- lignes de transmission : densité de courantdimgillmA/um, largeur minimum des lignes

Spum.

- via-holes : trous métallisés de diametre 60um

[11.3. Optimisation de la cellule cascode

Nous avons cherché dans un premier temps a optiteisaontage cascode afin d’obtenir
un fonctionnement optimal en puissance. Comme IHausns précisé plusieurs fois auparavant,
une capacité additionnelle sur la grille dif #ansistor permet un fonctionnement identique des
deux composants et ainsi une optimisation de lasamice de sortie de la cellule cascode. D’aprés
I'équationEq 3-31donnant I'expression de la valeur théorique opientie cette capacité Ganous
obtenons une valeur de 270fF dans le cas de notmpasant 8x75um. Notons que cette valeur
n'est qu’'une valeur d'initialisation d’un processd'®ptimisation. De surcroit, une résistance de

10Q a été ajoutée en série de la capacitéafla d’assurer la stabilité de la cellule cascode.

La topologie du transistor ne nous permet pasrdthtire une capacité additionnelle,Ca
entre la source et le drain du second composantcdtséquent, I'optimisation en puissance du

montage cascode est uniguement basée sur I'optianisie la capacité Ga

Les dimensions de la ligne inter-transistors ogtfétées afin de respecter les regles de

dessin et afin de permettre I'insertion, entredesx bras de connexion & la source Hiransistor,
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des éléments GaRstab et du via-hole comme on peut le voir suayeut représenté en Figure
3-43.

7/ liatas o

Figure 3-43 : Layout d’'une cellule cascode.

L’optimisation sur les cycles de charge des deaxdistors a permis de déterminer la
valeur optimale de la capacité Ga400fF. Les simulations ont été réalisées entadafe montage
cascode sur son impédance de charge optimale dééerpar simulation load pull (RC paralléle :
R=1200hms et C=0.23pF). La Figure 3-44 présenteyekes de charge des transistors pour les
fréequences de 6, 12 et 18GHz. Une bonne équivaldesecontributions des transistors a été

obtenue en bas de bande. En revanche, le désacgpneate avec la fréquence.
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Figure 3-44 : Cycles de charge des deux transisdorsnontage cascode pour les fréquences de 6, 12 et
18GHz.
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La Figure 3-45 présente les performances en puissamfonction de la puissance d’entrée
pour une fréquence de 12GHz de la cellule cascqdienisée, incluant la capacité Cda

résistance de stabilité ainsi qu’une résistanc&0fX sur la ligne de polarisation de grille dif' 2

transistor.
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Figure 3-45 : Performances en puissance de la tettascode pour f=12GHz.

Nous pouvons observer un gain bas niveau de 17t @i’'une puissance de sortie a 1dB

de compression de 32.2dBm.

L'influence de la valeur de la capacité;Gar les performances en puissance de la cellule
cascode est représentée sur la Figure 3-46. Qaedigprésentent la comparaison du gain et de la
puissance de sortie en fonction de la puissancetrd® pour les valeurs de capacité de 225fF,
306fF et 400fF a la frequence de 12GHz. Nous posivonconstater que la capacité;Gaune

influence importante sur les performances en pagsde la cellule cascode.
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Figure 3-46 : Influence de la capacité Gal2GHz.
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[11.4. L'amplificateur distribué a base de cellulescascodes MMIC

Le dessin complet de I'amplificateur est représentéla Figure 3-47. Il est important de
noter que l'aspect « layout » de I'amplificateduit fa transition entre la phase de CAO et la réalit
physique du circuit. La veérification des reglesd#ssin, I'optimisation de la surface occupée par le
circuit ainsi que la prise en compte d’éventuelsptages dans le circuit ont demandé beaucoup

d’adaptations et de limitations qui restent indisgables a la réussite de toute conception.

1) B w [

N
<

'\.'\.‘\.‘\
s
A
b

o]

E—

wE

L3

O]z
¥ (et ]
i | B[ E Bl

a7

LT

LYEIIITIITIIITITS &Em‘

ATv-nITE ti-v lab TIeen

MACARON S N

ALCATEL - THALES

L]

Figure 3-47 : Layout de I'amplificateur distribuécgllules cascodes en technologie MMIC.

Dans les paragraphes suivants, nous allons no&egser aux contraintes technologiques

inhérentes a la conception de I'amplificateur disté et aux résultats de simulation.
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111.4.1.Les contraintes technologiques

111.4.1.1.Contraintes DC sur la ligne de drain

Une contrainte DC soumet la ligne de drain a urgela minimale Wmin (c). Une ligne
microstrip de largeur W ne peut supporter plus tlsmA/um de courant DC. Les contraintes de
largeur sur les lignes de drain sont expriméesoection du courant DC de polarisation qui est

amené au travers de la ligne de sortie.

La premiére ligne de largeur d/¥eliant la polarisation de drain par la chargedrddrain
de la £ cellule cascode doit supporter la somme des ctaitBnpolarisationpk x des N transistors
pour le niveau maximum de consommation du cir¢iugst donc nécessaire que :

N
2 oc
k=1

W,=2-~=—— avec N= Eq 3-39
0.011
Les trongcons de ligne de drain suivants de lar§éureliant la cellule i a la cellule (i+1)

sont soumis a la contrainte :

N
2 loc

W= gyvec i=1aN-1avec N= Eq 3-40
0.011
La plus forte contrainte est donc associée a telMp. Il a donc été nécessaire d'imposer
ces contraintes dans l'optimisation de I'amplifeaat distribué. Le niveau de ces contraintes est

illustré dans le cas de notre réalisation par édsurs du Tableau 3-4 suivant :

N

i Z IDC,k (MmA) Wi min (MmM)
k=i+l

0 1057 96

1 793 72

2 529 48

3 264 24

Tableau 3-4 : Contraintes DC sur la ligne de drain.

Remarque Par prévention, une couche supplémentaire nomrmé:$ qu’'une seconde

nommeée PO ont été rajoutées sur la métallisationiieau N1 en respectant les régles de dessin
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des que la topologie le permettait afin d’assurex marge d’erreur concernant la valeur limite du
courant. Le rajout de ces épaisseurs permet gria tie supporter un courant plus important.

111.4.1.2.Contraintes RF sur les charges de grill@letdrain

Lors de la conception d’'un amplificateur distrilkde puissance, une contrainte spécifique
est liée a la dissipation de puissance RF danshiagyes d’adaptation de grille Rg et de drain Rd.
En effet, en limite basse de la bande de fréquetGelt), les cellules cascodes présentent un gain
important et prélévent une puissance d’entrée gegftile. Par conséquent, la puissance d’entrée du
générateur est quasiment intégralement dissipée ldacharge de grille Rg. A l'inverse, en haute
fréquence (18 GHz), le gain des transistors et falible et la puissance d’entrée gu'ils prélévent
est plus importante. Ainsi, la puissance dissip@esda charge de grille diminue par rapport a sa
valeur en basse fréquence. La contrainte sur lsipdison de puissance RF dans les charges

d’adaptation est donc fixée par le comportemerguessance au début de la bande de fréquence.

Les résistances métalliques de résistance carré8®Y[ 1) ne peuvent supporter une
puissance RF supérieure & (2PMIpm2). Ainsi si Ry est la puissance maximale dissipée dans la
charge de grille en basse fréquence, la largens &€ cette résistance Rg de longueny st

contrainte par :

R—LRg Rc et W, (um= RE Ry Eq 3-41
o Wy o tH0=42310° Ry |
Cette contrainte s’applique de méme a la chargdeRdtain :
L RcR
Rd=—% Rc et >, [——Rd Eq 3-42
W, o (MM 23 10° Ra q

Le niveau de ces contraintes est illustré dansagede notre réalisation par les valeurs du

Tableau 3-5 suivant :

RG @) | Prg (MW) Max | Weg (M) min | Leg (M) | Rd @) | Prg (W) max | Weg (um) min| Leg (um)

25 912 240 200 50 1.15 180 300

Tableau 3-5 : Contraintes RF sur les charges déeget de drain.
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[11.4.2.Profil des capacités additionnelles sugiidle

L’architecture intégre un profil a capacités Cag série sur les grilles de chaque transistor
en source commune. Afin de permettre la polarisatie grille a travers la ligne d’entrée, chaque
capacité Cagest shuntée par une résistance Rag. La valeuaga Rté ajustée pour que la coupure

du réseau RC équivalent soit inférieure a la fréqaeminimale f;, soit R=50Q2.

Il faut insister sur le fait que la valeur des adtgs Cagdoit augmenter avec l'ordre i du
transistor. Ce profil permet ainsi de compenserpkedes de la ligne de grille et de maintenir le
module de la tension de commande \igs transistors aussi constant que possible.dlesrg des

capacités sont données dans le Tableau 3-6 suivant :

Cag (pF) Cag (pF) Cags (pF) Cag, (pF)

0.3 0.265 0.297 0.325

Tableau 3-6 : Valeur des capacités additionnellasla grille.

111.4.3.Motifs de test

Un motif de test de la cellule cascode seule a&@bé€u afin de mesurer les performances
de cette cellule. Ce circuit comprend deux accésessortie RF qui permettront également la
polarisation DC. Un troisieme accés est nécesadimepolarisation de grille du transistor monté en

grille commune. Le découplage RF/DC de cette liggteassuré par une capacité de 10pF.

Des motifs de test supplémentaires d'éléments figasds que le réseau Rag/Cag d’entrée
et la mise en série de Cavec Rstab ont été ajoutés ainsi que le motif denl transistor de

développement 8x75um.

Ces motifs (Figure 3-48) permettront de réalisexr cdamparaisons de résultats de mesures
et de simulation. Lors des simulations en régimédire, une attention particuliere a été portée sur
I'étude de stabilité car le montage cascode esticpour étre trés sensible aux oscillations. Peur ¢
faire, les analyses du facteur de Rollet ainsidu®&DF traduisent une stabilité inconditionnelle de

la cellule cascode.
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W

Transistors 8x75pum

Motifs éléments passifs de test

Cellule cascode de test

Figure 3-48 : Motifs de test intégrés sur la pueel’dmplificateur distribué.

I11.4.4.Performances simulées de I'amplificateur

Nous allons dans cette partie nous intéresser etdgrmances simulées de I'amplificateur

distribué et dans un tout premier temps aux résula simulations en régime linéaire.

I11.4.4.1.Simulations en régime linéaire

La Figure 3-49 expose les paramétres S obtenus I'paalyse petit signal de
'amplificateur composé des modéles linéaires dadiistors. Nous pouvons relever un gain moyen
de 8dB + 0.3dB sur la bande de fréquence 4-18GHg.darametres S en réflexion entrée et sortie
sont pour le § inférieur a —10dB et pour lexSnférieur a —7dB traduisant une bonne adaptation d
circuit. Notons qu’il n'est pas prévu de selfs doke a I'extérieur de la puce dont les valeurs
seraient trop fortes pour étre intégrées sur lapAmsi le découplage de la ligne de drain a été
totalement intégré par des réseaux RC capacitife timfluence sur le & n'a pas pu étre

totalement compensée vers la frequence minimalke @camportement a.f« était privilégie.
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Figure 3-49 : Parametres S obtenus par analyse pagnal de I'amplificateur distribué (avec modéles
linéaires).

D’autre part, nous avons simulé les parametres S'ameplificateur comportant les
modeles de transistors non-linéaires. Sur la Fi§eBO sont représentés les résultats obtenus sur la
méme bande de fréquence que précédemment. Nous abtanu un gain moyen de 7dB + 0.3dB,
S,1 inférieur a —10.5dB et ginférieur a —4dB.
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Figure 3-50 : Parameétres S obtenus par analyse pighal de I'amplificateur distribué (avec modetem-
linéaires).
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Une fois le layout de ce circuit optimisé, une étédectromagnétique des parties passives
a été realisée afin de vérifier I'éventuelle présede couplage entre lignes de transmission. Cette

étude a été menée en deux temps :

- une premiére simulation a été réalisée en simuémlignes de grille et de drain sous le

logiciel Momentum, les résultats sont représentésasFigure 3-51 (a).

- une seconde simulation a été réalisée en simidatignes de grille et de drain ainsi que les
lignes inter-transistors avec le passage a progiahit la ligne de polarisation de grille du
second transistor sous le logiciel Ansoft Designars résultats sont représentés sur la
Figure 3-51 (b).

Nous avons pu ainsi veérifier qu’aucun couplage sitean’apparaissait au sein de la
structure. Les performances de I'amplificateur nbes a partir des simulations électromagnétiques
des passifs étaient sensiblement équivalenteslids obtenues par simulations circuit.

(@) . 521 (dB) , S11(dB) S22 (dB)
* 5 /
6 ]
| 104
44 ]
5] 15—
T ENENE L P 20 e e e e e
0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25 30
F (GHz) F (GHz)
(b)
10521 (dB) ».S11 (dB) S22 (dB
& 5
6— 7
| 10—
4 .
2; -15—:
o \\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\“\\\\ '207\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\V\\‘\\\\
0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25 30
F (GHz) F (GHz)

Figure 3-51 : Paramétres S obtenus par analyse p&hal de I'amplificateur distribué simulé paralgses
électromagnétiques (avec modeles non-linéaires) Momentum, (b) Ansoft Designer.
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[11.4.4.2.Simulation en régime fort signal (Ps, Paiii; Cycles, Pdiss)

Des simulations en régime fort signal ont été éfiées a partir du modele thermique non-
linéaire des composants actifs. Le point de patidas considéré au cours de ces analyses est de —4
volts sur la grille et 50 volts sur le drain (2x25¥e qui correspond a un courant égal a 186mA,
équivalent approximativement a ldss/3 (classe Adgeié). Les simulations ont été réalisées pour

une puissance d’entrée variant de 0 a 33.5dBmrsubande de fréquence allant de 1 a 20GHz.

La Figure 3-52 présente la puissance de sortieeb 2dB de compression ainsi que les
parametres S en réflexion entrée/sortie en fonafiera fréquence. Nous pouvons observer une

adaptation correcte du circuit puisque ces dermestent inférieurs a —7dB sur la bande 4-18GHz.

La puissance de sortie a 1dB de compression mange/aleur moyenne de 37.3dBm sur
la bande 4-18GHz, oscillant entre un minimum de/@m et un maximum de 38.5dBm. La
puissance de sortie a 2dB de compression a unervateyenne de 38dBm dans la bande 4-18GHz.

40 7"3'“\ — B 5
7 Ps 1dB comp \*0
35—

S22
o=

- \ s11

] 1
5 o

| | | -25

\
4 6 8 10 12 14 16 18
Fréquence (GHz)

Figure 3-52 : Puissance de sortie a 1dB et 2dBalafression et parametres S en réflexion entréeesent
fonction de la fréquence.

La Figure 3-53 présente la puissance de sortieoeatibn de la puissance d’entrée aux
points de fréquence 4GHz, 12GHz et 18GHz.
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Figure 3-53 : Puissance de sortie en fonction dpuessance d’entrée a 4GHz, 12GHz, 18GHz.

La Figure 3-54 synthétise les résultats en puigsabtenus pour une fréquence de 12GHz.
Nous pouvons relever un gain linéaire de 7dB, wnsspnce de sortie au dB de compression de
37.5dBm.
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Figure 3-54 : Gain en puissance et puissance diesen fonction de la puissance d’entrée a uneuedge
de 12 GHz.

Afin de déterminer le fonctionnement en puissanes tlansistors, nous présentons les
cycles de charge de ces derniers sur les cardicjaes statiques. La Figure 3-55 montre ces cycles
pour des fréquences de 4, 12 et 18GHz a une posgin sortie au dB de compression. Nous
pouvons noter que les transistors ne fonctionnasttpus a leur optimum par rapport a la pente et

au déphasage du cycle de charge optimal et ceuswohaut de bande ou ils servent en réalité a
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'adaptation des autres composants. Ce constatiaga&ié mis en évidence par les concepteurs

d’amplificateurs distribués non uniformes qui i@y un premier transistor de taille différente
[3.12].

@)
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Figure 3-55 : Cycles de charge des 8 transistoairpune puissance de sortie au dB de compressign au
fréquences 4GHz (a), 12GHz (b) et 18GHz (c).
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Le Tableau 3-7 présente un récapitulatif des résudta puissance obtenus :

Parameétres

Résultats simulés

- Bande de fréquence

4-18 GHz

- Puissance de sortie

5.3W (moyenne sur 4-18GHz)
max : 7W, min : 3W

- Rendement 8% (moyenne sur 4-18GHz)
max : 11%, min : 5%

- Gain 8dB

- Polarisation 25V

- Stabilité K>1, NDF, STAN

- Réflexion en entrée <-10dB

- Réflexion en sortie <-7dB

- Tallle de la puce

20.25mm2 (4.5x4.5)

Tableau 3-7 : Synthése des performances simulées.

Le circuit complet pourra étre mesuré soit souses; soit monté en jig de test et
connectorisé. Concernant le mode utilisé pour laure le circuit devra étre mesuré en pulsé pour
des raisons d’échauffement thermique. En effetirlesures thermiques sous pointes du transistor
8x75um ont permis de déterminer sa résistance theerestimée a 24.7°C/W (cf chapitre 2). Si
'on considere une température de jonction maxiniEe200°C et une température de socle de

35°C, on obtient une puissance dissipée maxima& & pour chaque transistor.

Or, nous avons simulé les puissances dissipéeshaaun des huit transistors de 1 a
20GHz pour une puissance d’entrée correspondardBade compression (Figure 3-56). Nous
pouvons observer un maximum de 6.9W a 13.5GHz poer puissance d’entrée de 31.5dBm
concernant le transistor grille commune de 94 cellule cascode. Par conséquent, 'amplificateur

devra étre mesuré en mode pulsé afin de palliphanomene d’auto-échauffement.
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Figure 3-56 : Puissance dissipée par chaque traosien fonction de la fréquence pour une puissance
d’entrée de 31.5dBm.

Les performances simulées ainsi que les détaitodeeption de I'amplificateur distribué
MMIC a cellules cascodes ont été exposés dans regna@he. Nous allons voir par la suite les

critéres qui participent a la validation de la tiogge.

111.4.5.Validation de la topologie finale

La validation de la topologie finale de 'ampliftear constitue I'étape suivante du travail
avant d’envoyer le circuit pour la phase de réabsaphysique «run ». Une vérification de la
stabilité intrinseque du dispositif ainsi que desdasibilité vis-a-vis des dispersions technologiqu

des éléments passifs, du substrat et des élémentedele du transistor a été réalisée.

11.4.5.1.Analyse  de la stabilité linéaire et intsique de

I'amplificateur distribué

Une attention particuliére a été apportée a I'asealje stabilité du circuit. En effet, comme
nous l'avons mentionné, le montage cascode estucponr étre sensible aux oscillations. En
conséguence, une premiere analyse de stabilie r@aisée a partir des simulations des parametres

S de I'amplificateur : il s’agit du facteur de Rl

Les conditions de stabilité d'un circuit au regaiu facteur de Rollet sont énonceées ci-

contre :
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Si I'on consideéere un quadripble et que I'on pose :
D oV ¥ I 0l
2|S,S,| Eq 3-43
delta=14S, -[S] '+ ©. S~ $ §

|2

alors le quadripble est inconditionnellement stakilepour toutes les fréquences de la bande

d’utilisation on vérifie que :

K>1 et delta>0

La Figure 3-57 présente les résultats de cetteysamale stabilité linéaire. Cette simulation
a été réalisée sur une bande de fréquence alladt &I8SOGHz. Nous pouvons conclure a une

stabilité inconditionnelle du circuit puisque lecteur K reste supérieur a l'unité et le facteur

« delta » est positif sur toute la bande d’analyse.

20
18 K
16—
14—
12—
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2— delta
0 _.'\/'\_\ [ ‘ T T 1 ‘ 1T T 7 ‘ T T 1 ‘ [ \T? T 7

0 5 10 15 20 25 30
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Figure 3-57 : K et delta résultant de I'analysestabilité linéaire en paramétre S de I'amplificateu

L’étude de la stabilité intrinseque de notre difjifoa été réalisée afin de compléter
'analyse dans son domaine de fonctionnement liaéé&ille est basée sur la représentation de la

fonction normalisée du déterminant (NDF) [3.28].

Le principe de I'analyse par le NDF linéaire d’urcait intégrant N transistors correspond
a la simulation linéaire de N fonctions de traritstar boucle ouverte, appelées « Return Ratios
RR ». Ces fonctions de transfert en boucle ouverte/gr@ étre simulées par la modification du

schéma équivalent linéaire d’'un transistor qui éewiun modéle 4 ports (Figure 3-58) [3.29].
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L’'accés 3 préleve la tension de retour Vgs par sméce idéale de tension contrélée en tension
tandis que la tension Vext de I'accés 4 contrblsolarce de courant du transistor. On montre alors

gue le NDF d’un circuit a N transistog peut étre calculé par :

N
NDF =[] (1+RR) avec RR-= —\\//—gst= —% Eq 3-44
= ex

Le dispositif étudié sera stable si le tracé du Ni#hcercle pas dans le sens rétrograde et

n’inclut pas le point critique (0,0) sur un diagraspolaire.

Trois configurations de ce modele a 4 acces sond akécessaires au calcul du NDF. Ces

configurations « On », « Off » et « Under Test »tst#inies ci-dessous :

-Le transistor fest « On » si ses acces 3 et 4 sont court-cigcuité
-Le transistor T est « Off » si ses acces 3 et 4 sont chargés0sur 5
-Le transistor T est « Under Test » si ses accés 3 et 4 corresppaderports i et j tels

que RR=-§;/2.

Par conséquent, lors de la simulation du retounideau RR, le transistor T est « Under
Test » tandis que tous les transistorsldja testés (i=bk-1) sont « Off » et tous les transistors T

non encore testés (i=k+iN) sont « On ».

183



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

Acces 3 Acces 4
®
Cgd Rgd
Grille L9 Rg I vV Rd Ld Drain
® 1) N I L AAAA HN—e
—oO —0
Cpg —— —— Cpd
cgs =— |(+)1vgs  vext § —— Cds
Rds
777 L O Gm.ve 777
" %
Rs
LS |'_"_"_"_"_'__'_"_"_"_"_'__'__'_"_"I
‘ ] :
‘ :
' e D :
! .— Tk «On » _. i
i '
= i
50 O 50 Q @e !
1 1
i '
! | :
' G D '
Accés 3 Accés 4 i o— Tk : « Test» —. E
1 1
Grill Drai ; 50 Q 50 O i
rille R N rain —), H
[ Modéle 4 accésdu ® 1 |
transi stor i | | i
1 1
i G D '
! o— Tk : « Off » —@ H
1 1
1 1
1 1
1 1

Figure 3-58 : Modeéle 4 accés d’'un transistor aves 8 configurations nécessaires au calcul du NDF.

Afin de permettre l'analyse et I'optimisation sirtariée des résultats nominaux d’un
circuit et de sa fonction NDF, il a été développansl notre laboratoire une méthode
d'implémentation CAO. Cette méthode permet aingiinaconcepteur d'effectuer I'analyse de
stabilité comme un contréle et une optimisatiorsde dispositif en cours de conception et non pas
comme une vérification finale qui peut conduirees @olts de conception trés supérieurs [3.30].
Cette analyse a donc été réalisée sur la band80GHz. Elle a permis de révéler une stabilité
inconditionnelle de I'ensemble a ces fréquenced-igare 3-59 montre le NDF de chacun des huit
transistors de I'amplificateur. Le NDF global né&its d’étre étudié de facon approfondie pour
conclure sur la stabilité du systeme. En revanches mbservons nettement que le NDF de chaque
transistor n’entoure pas le point critique, démamitrainsi que le NDF global, résultant de leur

multiplication, n’entoure pas ce point également.

184



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

NDF1

NDF3

NDF5

NDF7

HEMT Sou
(1* transistor ¥

cecommunre
celule casmde)

0 05 @145

Fréquencede 0.01 a80 GHz

HEMT Sou
(1*"transisior 2

fce commune
recelule cascode)

0 05 @j 15

Fréquencede 0.01 a80 GHz

HEMT Sou
(1° transistor 3

fcecommune
“celule cascode)

0 05 @/45

Fréquencede 0.01 a80 GHz

HEMT Sou
(1*"transisor 4

fce commune
recelule cascode)

0 05 @45

Fréquencede 0.01 a80 GHz

NDF2

NDF4

NDF6

NDF8

"HEMT Gril
(2°™*transistor I

e commune
I° cdlule asmde)

Fréquencede 0.01 a80 GHz

“HEMT Giri
(2°™transisior 2

le commune
mecellule cascode)

Fréquencede 0.01 a80 GHz

HEMT Gri

le commune

(2*™transistor 3™ celule cascode)

Fréquencede 0.01 a80 GHz

HEMT Gri

le commune

(2°™transisior 4™ cellle cascode)

Fréquencede 0.01 a80 GHz

Figure 3-59 : Observation du NDF linéaire des 8nséstors composant I'amplificateur distribué.
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111.4.5.2.Analyse de la stabilité non linéaire pauwtilisation du
logiciel STAN[3.31], [3.32]

Le logiciel STAN a été développé au sein de I'Ursitér basque de Bilbao en étroite
collaboration avec le CNESCéntre National d’Etudes Spatiale. Lors d’'une conception, la
détection d’oscillations sur un amplificateur deasgance ou bien sur des circuits autonomes est
cruciale pour les concepteurs. La simulation denddmaine temporel est souvent impossible ou
incorrecte. Les circuits non-linéaires MMIC sonnables aux oscillations. Par conséquent, la
stabilité de la solution en équilibrage harmonigué&équilibre doit étre contrblée grace a cette
technique non-linéaire. Les techniques de stahiisaloivent étre basées sur la connaissance de la
nature méme du mécanisme d’oscillation : ignorenéele d’oscillation revient a insérer un réseau
de stabilisation non optimal. Ainsi, la techniquanglyse doit aider le concepteur a déterminer le
mode d’oscillation afin d’engager la stratégie tibaisation appropriée. L'objectif de STAN est
donc de proposer une analyse de la stabilité aigssireuse qu’efficace aux concepteurs de circuits

MMIC. Les résultats de I'analyse doivent étre fezbl

> Principe d’analyse de la stabilité non linéaire :

Le principe est basé sur lidentification des pokiszéros du systéme associé a la
linéarisation de la solution a I'état d’équilibre t simulation grand signal. Le schéma de principe

est présenté ci-contre sur la Figure 3-60 :

DC
Rg ‘¢ RI

MM
R . v (jw,

Simulation en mode HH i,(jw,)

Pin, fin Noeud « n » /

vp T ip, fp

M
—— (s-7)
/ Identlflce}tlon > Hy ()="—— avecy i=1...M zér(
du systeme u (s- )

et p i=1...N pole

Figure 3-60 : Schéma de principe sur l'identificatides poles et zéros du systéme.
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Le schéma de la Figure 3-61 présente le templais #®S permettant d’obtenir les
fichiers de points du module et de la phase depidance vue au niveau de la sonde perturbatrice
qui seront a analyser a I'aide de STAN sous Scllabméthode consiste donc a injecter une faible
perturbation a une fréquence donnée en un nceudralut,cet a mesurer en ce méme point la
réponse fréquentielle en boucle fermée du circuietie perturbation. Ceci peut étre réalisé en
injectant un courant sinusoidal RF faible sigipah un nceud n du circuit (Figure 3-60), et en
calculant la réponse en tensiganobtenue a ce nceud, a la fréquence de perturbdti@ourani,.

La réponse fréquentielle en boucle fermég(jb) associée a ce nceud est déterminée simplement

en balayant la fréquence du générateur de courart en calculant I'impédance du circuit
Zn(jw)=Vn(jo)/in(jo).

Cette réponse fréquentielle est par la suite aéelyen utilisant des méthodes
d’identification du systéme, qui vont fournir ditement les zéros et les pdles de la fonction de

transfert en boucle fermée du systéme.

La stabilité du systéme est garantie si aucunsspbleartie réelle positive ne sont obtenus

lors du processus d’identification.

L’analyse s’effectue par une simulation HB en meaduaixer » (avec la détermination des
matrices de conversion), dans laquelle le généradeucourant joue le réle du signal RF, et
I'excitation d’entrée représente l'oscillateur Ib¢@L) (Figure 3-61). Lors d’'une simulation de ce
type, le simulateur fait tout d’abord une analyse éxuilibrage harmonique aol et a ses
harmoniques, puis une analyse linéaire de touteddades latérales LSB et USB adp*wrp)
autour des n,. Cela permet donc de connaitre la réponse duittiecuboucle fermée a une

perturbation, par une linéarisation de la répoasgel signal obtenue en régime établi.

Du fait du type de simulation utilisée, les infotinas sur les dynamiques locales affectant
la stabilité du circuit se retrouvent de maniéreiqudque dans la réponse fréquentielle, ce qui
permet de limiter la bande de fréquence d’analpseplus, cette simulation de type mixer permet
de s’assurer que la perturbation apportée au tincaivient pas modifier I'état établi de celui-ci,
puisque I'état établi est calculé préalablemens ggandre en compte le générateur auxiliaire.
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equence finale du balayage

Nombre des points

Figure 3-61 : Exemple du template d’ADS.

L’identification de la réponse fréquentielle nédesde sortir de I'environnement CAO et
est réalisée a l'aide de I'outil STAN [3.33]. Cettibest implémenté sous Scilab. Scilab est une
plate-forme de développements scientifiques openeso |l représente le pendant gratuit de
Matlab. Voici sur le schéma suivant (Figure 3-6@3 Etapes et informations a renseigner pour
l'utilisation de STAN sous scilab :

188



Chapitre 3 : Analyse et conception d'amplificatedespuissance distribués a cellules cascodes shatale 4-18GHz
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Figure 3-62 : Implantation de STAN sous Scilab.

» Etude de la stabilité non-linéaire de 'amplificateu

Sur le principe énoncé précédemment une analystabdité non linéaire a été effectuée
sur I'amplificateur distribué a cellules cascodeans un premier temps, I'analyse a été effectuée
avec une fréquence d’entrée de 12GHz pour unegndgssd’entrée de 31.5dBm. La fréquence de
balayage s’étend du DC a f ¢/& soit 5.9GHz. Une étude similaire a été effectpéar une
fréquence d’entrée de 4GHz (fréquence de balayadeQa f < §/2 soit 1.9GHz) afin d’analyser

plus finement les effets aux plus basses fréquences

La perturbation a été introduite a différents noeddscircuit afin de cibler tout départ
éventuel d’oscillations (pour les 4 cellules cags)d

1°' cas : perturbation introduite a I'entrée dltdansistor de la cellule cascode (nceud entre
la capacité Cag en paralléle avec Rag et la gtillé transistor).

2éme

cas : perturbation introduite en sortie df @ansistor de la cellule cascode (nceud au
niveau de la grille du™ transistor avant la capacité {a

3éme

cas : perturbation introduite en sortie de lauteltascode sur le drain dif Zransistor.
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Afin de pouvoir déceler la moindre instabilité, soavons découpé la bande de fréquence
de balayage 0.1-6Ghz en bandes plus fines en preaande juxtaposer celles-ci afin d’examiner
les bornes des intervalles. L’exemple présentéssdus (Figure 3-63) montre bien que sur la plage
0.5-2GHz il n’y a pas de pble complexe conjuguédi@ réelle positive. L'erreur sur la phase est
inférieure & (16)° ce qui traduit une bonne concordance entredegpissus de simulation ADS et

la courbe identifiée.
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?I.S 0.7 02 11 13 15 1.7 192 21 ) '%.5 0.7 0.2 11 1..3 15 1.7 1.9 21
,ﬂ}gm_ﬁn‘nr () 31 e =~ -
o " 2 S
3e-4 o 11 >
le-41 =™ w " Ry b \' 0 2 1
_19_1 . P Xy x -1 ; )
—ae-41 = /
-39-4 oo Fipq (GHz) "<Y~ “He(GH
= Y AN Pl

?ﬁ% 07 09 11 13 15 1.7 1.9 21

. Im(GHz)
2

24 2
3
1-

Re(GHz)
128 0.24 -0.20 -0.16 -0.12 -0.08 -0.04 0 004 008 0.12

=

Figure 3-63 : Représentation de I'erreur sur la gbainsi que des poles et des zéros de la fonddon
transfert en boucle fermée du systéme.

Des études similaires ont été effectuées pour lesa cas ne révélant aucun départ

d’oscillation.

111.4.5.3.Analyse de la sensibilité aux dispersitashnologigues

L’analyse de sensibilité qui accompagne obligatoast toute conception en technologie
MMIC vise a prévoir et minimiser la variation derfpormances d'un circuit soumis aux

dispersions des éléments qui le constituent. Cgsediions sont liées au processus technologique
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de fabrication. L’analyse statistique de Monte Garmet d’'étudier la sensibilité du dispositif-vis
a-vis des dispersions technologiques de ses élémassifs ainsi que du substrat utilisé.

Dans notre cas, I'étude a consisté a observer [iéva des paramétres S de
'amplificateur en utilisant les modéles linéairdss transistors. Les éléments statistiques de

'analyse de Monte Carlo et leur plage de variaiesociée sont fixées a :

-+ 5% pour I'épaisseur du substrat qui a pourwat®minale 100um.

- +12% pour la valeur des capacités MIM.

-+ 12% pour la valeur des résistances.

-+ 5% sur les valeurs de gm et Cgs des élémentsadi¢le intrinséque des transistors.

La Figure 3-64 montre I'évolution des parameétrageS'amplificateur distribué. L'analyse
de Monte Carlo portant sur 200 itérations montrejaim de 8dB avec une variation de +1dB et des
coefficients de réflexion entrée/sortie infériears7dB pour le $ et —10dB pour le 3. En ce qui

concerne le facteur de Rollet, on conserve bienstatdglité inconditionnelle de I'amplificateur.

S21 (dB) S11 (dB) S22 (dB)
il

0 rrrr[rrr1rr[rrrrJ[ 1111 T 3 _3D||||||||||||||||||||| T T 1T
] A 10 15 20 25 ] 5 10 15 20 25 30

F (GHz) F (GHz)
20

16

124

delta

] 'T’-||||||||||||||||||||||||||||

a & 10 14 20 24 an
FiG:H=

Figure 3-64 : Analyse de sensibilité sur les paras®S.
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111.4.6.Réalisation du circuit

L’amplificateur distribué MMIC a cellules cascodedase de transistors PHEMT GaN de
développement 8x75um ainsi que les motifs de tastété lancés en phase de réalisation. La
réalisation des circuits est assurée par le labioealT IGER. Au moment ou ce manuscrit est édité

(octobre 2007), les plagues sont toujours en pspdaslate de sortie est fixée pour janvier 2008.
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CONCLUSION

Ce dernier chapitre nous a permis de présentedifi&sentes topologies principalement
employées pour l'amplification de puissance largende et notamment le principe de
fonctionnement d’'un amplificateur distribué utilidades montages cascodes comme cellules

actives.

Nous avons par la suite développé les étapes deepton de deux amplificateurs
distribués a cellules cascodes pour des appliGatienpuissance large bande (6-18 GHz) adoptant
la technologie PHEMT GaN (TIGER) étudiée et modélissesde chapitre précédent. Le premier
circuit est basé sur la technologie flip-chip awet substrat de report en AIN. Le second est

entierement intégré sur substrat GaN ce qui lufazertout son caractére innovant.

Pour ces deux circuits, le principe d’optimisatempuissance des architectures distribuées
reposant sur I'adoption d’un profil d'impédancesactéristiques sur les lignes artificielles delgril
et de drain a été utilisé. Les parametres ont pe @éterminés en fonction du conjugué de
'admittance optimale en puissance des cellulevexct Une premiere différence entre les deux
circuits fut que pour le second en technologie MMECréalisation d’un profil de capacités en série
sur la grille a pu étre réalisé. Pour le premiecuit cela aurait représenté au moment de la
conception, un risque technologique sur la fiabilite la réalisation. Cependant pour les deux
circuits, les contraintes d’adaptation en puissguee 'examen des cycles de charge de chaque
cellule cascode dans la bande de fréquence ontéétisées révélant une bonne adaptation en

puissance.

De part le fait que les cellules cascodes soiést $ensibles aux oscillations, nous avons
porté une forte attention a la stabilité des angali€urs en insérant une résistance au sein de la

cellule cascode.

Pour le premier circuit en flip-chip, des celluleascodes de test intégrant la capacité
additionnelle sur la grille de premier transistoure résistance de stabilité sur la grille du sdco
ont été réalisées et mesurées révélant de bonmesrdances entres mesures et simulations et
présentant une puissance de sortie de 1.3W. L'éingtéur complet avec report sur puce d’AlIN est
en fin de réalisation au sein du laboratoire Alc@tealés IlI-V Lab et devrait étre disponible pour

193



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

la fin de 'année 2007. Le report flip-chip estesffué par le laboratoire TIGER afin de mesurer par
la suite le circuit qui sera monté en jig de test.

En ce qui concerne la version MMIC, les simulatialesI’amplificateur présentent une
bonne adaptation en entrée et en sortie ainsi gudtabilité inconditionnelle. Nous avons obtenu
€galement une puissance de sortie moyenne de 5uBWBade compression sur la bande de
fréequence 4-18GHz pour une polarisation de (-4W)5Qa puissance de sortie simulée a 2dB de
compression a pour valeur moyenne 38dBm sur cédteerbande. La taille du circuit était fixée a
20.25mm?2 ainsi que l'utilisation de transistor d¥eloppement 600um.

Les premiers résultats de mesures devraient &poibles en janvier 2008. Les mesures
seront effectuées en mode pulsé que ce soit ppactes DC ou RF.

Ces résultats révelent les fortes potentialité®raées aux composants HEMT GaN. En
effet, méme si les risques technologiques mis ewreedans ces réalisations ne permettent pas
d’assurer la fiabilité des circuits, au regard desultats de simulation, ils mettent clairement en
evidence l'avenement prochain de fortes performarere puissance sur de grandes largeurs de

bande de fréquence pour la technologie MMIC GaN ddi repousser I'état de I'art actuel.
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CONCLUSION GENERALE

L’emploi de matériaux grand gap et tout particdident celui du nitrure de gallium
semble étre une solution viable et intéressante damandes croissantes en puissance haute

fréquence ainsi qu’en linéarité et performancestives liés aux besoins télécom.

Une partie de ces travaux de these s'inscrivans dancadre du projet Korrigan était
centrée sur I'étude d’'une nouvelle filiere de cosaus passifs et actifs en nitrure de gallium et

conduit a I'évaluation des potentialités de cespasants en termes de puissance.

Dans un premier chapitre, nous avons étudié leferdifts parametres électriques et
physiques du nitrure de gallium démontrant sestatpour les applications de puissance haute
frequence et large bande. Cette technologie fortenpeometteuse nécessite toutefois encore
beaucoup de développements améliorant sa matuiitéda limiter les dispersions liées au
processus technologique de fabrication. Au seinedméme chapitre, nous avons étudié le principe

de fonctionnement du transistor HEMT et détailléteacture physique.

Le second chapitre concerne les analyses des éenpassifs et actifs liés a nos
conceptions. Une bibliotheque de composants aétélappée pour les modéles de capacités MIM,
de résistances, d’inductances spirales ainsi queialdioles et de pont a air. Ce travail de
modélisation constitue la brique de départ de ¢owetit intégré. Nous avons également analysé en
particulier un modéle non linéaire électrothermigieetransistor HEMT GaN de développement
8x75um adapté a la CAO des circuits. L'élévationatapérature due a I'auto-échauffement dans
des conditions normales de fonctionnement provatpgerépercussions sur le courant de sortie et
donc sur la puissance de sortie mais aussi supddsrmances en fréguence. Ainsi le modéle

thermique inclut des cellules RC afin de prendreanpte ces effets.

Le dernier chapitre de ce manuscrit se concentrelssiconception d’amplificateurs
distribués de puissance sur la bande 4-18GHz. ibeipe de fonctionnement ainsi que la méthode
de conception ont été étudiés pour 'amplificateistribué simple ainsi que pour le montage
cascode. Puis nous avons détaillé les structurétapes de conception de deux amplificateurs
distribués utilisant quatre cellules cascodes, Bantechnologie flip-chip et I'autre en technologie
MMIC. L’architecture retenue pour le premier repase un circuit actif réalisé sur GaN constitué

des huit transistors et de leur environnement tiegmorté en flip-chip sur un substrat de repoN Al
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constitué des circuits passifs d'acces RF et DCrebert flip-chip de la puce de GaN reste délicat
étant donné les dimensions importantes de celdasi que du nombre de bumps. Les résultats de
simulation de ce circuit avancent un gain de 10dBiagu’'une puissance de sortie moyenne de
37.6dBm sur la bande 4-18GHz pour une puissancerdeau dB de compression. Les mesures de
la cellule cascode de test associée a cet ampdificaévelent une bonne concordance avec les

simulations. Les mesures de I'amplificateur comptett attendues pour fin 2007.

Le second amplificateur MMIC possede la méme agchite en terme de cellules
cascodes mais cette fois-ci entierement intégréGaN. La topologie a du étre réagencée afin
d’optimiser le circuit en fonction des dimensiorsld puce. Ce circuit présente un gain de 7dB une
puissance de sortie moyenne de 5.3W pour une pgssdientrée au dB de compression égale a
31.5dBm sur la bande 4-18GHz. Une analyse de lpedi®on des composants ainsi que de la

stabilité de I'amplificateur a été réalisée.

Ces circuits sont en cours de réalisation et lemfars résultats de mesure sont espérés

pour le début de I'année 2008.

En perspective, il serait intéressant d’étendreecettalyse par la conception d’un
amplificateur distribué non uniforme c'est-a-diremportant des transistors de développements
différents au sein des cellules cascodes ce quingitmit un accroissement probable des

performances du circuit.
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ETUDE D’UNE NOUVELLE FILIERE DE COMPOSANTS SUR TECHNOLOGIE NITRURE DE GALLIUM.
CONCEPTION ET REALISATION D’AMPLIFICATEURS DISTRIBUES DE PUISSANCE LARGE BANDE A
CELLULES CASCODES EN MONTAGE FLIP-CHIP ET TECHNOLOGIE MMIC

RESUME

Ces travaux de recherche se rapportent a I'étudeadsistors HEMTs en Nitrure de Gallium pour
'amplification de puissance micro-onde. Une étutless caractéristiques des matériaux grand gap st plu
particulierement du GaN est réalisée afin de megtmeexergue I'adéquation de leurs propriétés pas d
applications de puissance hyperfréquence telld’ gmplification large bande. Dans ce contexte, idssiltats de
caractérisations et modélisations électriques daposants passifs et actifs sont présentés. Les asants
passifs dédiés aux conceptions de circuits MMIQ siéerits et différentes méthodes d’optimisatioe ge soit
au niveau électriqgue ou électromagnétique sonti@tgas. Les modeles non linéaires de transistomigués

dans nos conceptions sont de méme détaillés.

Le fruit de ces travaux concerne la conception gldioateurs distribués de puissance large bande a
base de cellules cascode de HEMTs GaN, I'un égpurtés en flip-chip sur un substrat d’AIN, le set@n
technologie MMIC. La version MMIC permet d’atteied6.3W sur la bande 4-18GHz a 2dB de compression.

Ces résultats révelent les fortes potentialitémndties des composants HEMTs GaN.

Mots Clés :GaN, HEMT, modélisation de composants passifetifsacellule cascode , amplificateur distribué,

flip-chip, MMIC, large bande.

MODELING OF A GAN HEMTS TECHNOLOGICAL PROCESS. DESIGN OF FLIP-CHIP AND MMIC
ARCHITECTURES OF WIDEBAND DISTRIBUTED POWER AMPLIFIERS WITH CASCODE CELLS.

SUMMARY

The aim of this study is to assess the potengalitif HEMTs AlGaN/GaN transistors for RF power
applications. The properties of wide band-gap neleand especially the GaN material are analysextder to
highlight their capabilities for applications todeiband power amplifiers. Modeling of passive congmis is
explained and the design guide library on SiC sabestis implemented. Characterization results dsagdinear

and nonlinear simulations are presented on dedcd<ircuits.

The results of this work give concrete expressmthe design of wideband power amplifiers showing
a distributed architecture of cascode cells usirdN GHHEMTS, the first one flip-chip mounted onto aiNA
substrate and the second one in MMIC technology KNIC version allows to obtain 6.3W over a 4 tdGHk
bandwidth at 2dB compression input power. Thesealltedring to light famous potentialities assignied

HEMTs GaN components.





