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RESUME

Mots-clés : HEMT, GaN, hyperfréquence, modélisation, grand-signal, thermique, éléments
passifs, bande W.

Parmi les technologies du 21° siecle en pleine expansion, la télécommunication sans-fil
constitue une dimension fondamentale pour les réseaux mobiles, I’aéronautique, les
applications spatiales et les systemes de positionnement par satellites. Les nouveaux défis a
surmonter sont a la fois l'augmentation des distances de transmission associée a
I’accroissement des quantités de données véhiculées ainsi que la miniaturisation, la réduction
du colit de production, la moindre consommation énergétique et la fiabilité de la solution
technologique employée pour la chaine de transmission. Dans ce sens, 1’exploitation de bandes
de plus hautes fréquences et la multiplication des canaux de transmission sont activement
visées par les travaux de recherches actuels. Les technologies a 1’étude reposent sur
I’utilisation de systemes intégrés pour répondre aux considérations de colits de fabrication et
d’encombrement.

L’élément de base de ces systemes, le transistor, établit largement la performance du dispositif
final en termes de montée en fréquence, de fiabilité et de consommation. Afin de répondre aux
défis présents et futurs, des alternatives 2 la filiere silicium sont clairement envisagées. A ce
jour, la filiere nitrure de gallium est présentée comme la plus prometteuse pour I’amplification
de puissance en bande Ka et W au vu de ses caractéristiques physiques et électriques, des
performances atteintes par les prototypes réalisés et des premiers produits commerciaux (off-
the-shelf) disponibles.

L’exploitation de cette technologie a son plein potentiel s’appuie particulierement sur la
maitrise des étapes de fabrication, de caractérisation et de modélisation du transistor. Ce
travail de these a pour objectif le déploiement d’une méthodologie permettant la modélisation
semi-physique de transistors fabriqués expérimentalement et démontrant des performances a
I’état de I’art. Une partie conséquente de ce travail portera sur la caractérisation thermique du
dispositif en fonctionnement ainsi que sur la modélisation d’éléments secondaires (éléments
passifs) pour la conception d’un circuit amplificateur hyperfréquence.
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W band.

Amongst the emerging and developing technologies of the 21* century, wireless transmission
is a fundamental aspect for mobile networks, aeronautics, spatial applications and global
positioning systems. Concerning the associated technological solutions, the new challenges to
overcome are both the performance increases in terms of data quantity as well as the
associated device features in terms of size, production costs, energetic consumption and
reliability. In that sense, the use of higher frequency bandwidths and increase of transmission
channels are aimed by various current research works. Investigated technologies are based
upon integrated systems to meet the criteria of devices costs and size.

As the cornerstone of such devices, the transistor largely accounts for the final system
performance in terms of working frequency, reliability and consumption. To respond to the
challenges of today and tomorrow challenges, alternatives to the dominant current silicon
process are clearly considered. To date, gallium nitride based technology is found to be the
most promising for hyperfrequency power amplification for Ka and W bands given the
associated physical and electrical characteristics, prototypes performance and first commercial
“off-the-shelf” products.

Exploitation of this technology to its full potential requires controlling and mastering the
involved fabrication, characterization and modeling steps related to the transistor. This work
aims at establishing a methodology enabling a semi-physical modeling of experimental
transistors which exhibit state-of-the-art performance. A significant part of this work will also
focus on thermal characterization of devices under test and on modeling of secondary
elements (passive elements) suited for the design of hyperfrequency amplifiers.
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LEXIQUE

Terme technique Définition

Auto-layout Génération automatisée de dessin de masques
Bande C Bande de fréquence 4-8 GHz

Bande Ka Bande de fréquence 26.5-40 GHz

Bande L Bande de fréquence 1- 2 GHz

Bande S Bande de fréquence 2- 4 GHz

Bande V Bande de fréquence 40-75 GHz

Bande W Bande de fréquence 75-110 GHz

Caractérisation petit- Caractérisation électrique en mode linéaire/non-linéaire
signal/grand-signal

Cold-FET Procédure d’extraction des résistances d’acces d’un HEMT en
hyperfréquence

Design kit Bibliotheque de conception

De-embedding Action de supprimer la contribution des motifs d’acces au
composant sur la caractéristique électrique hyperfréquence

End-resistance Procédure d’extraction des résistances d’acces d’'un HEMT en
régime statique

Hot-FET Procédure d’extraction similaire au Cold-FET mais permettant la
prise en compte des effets de dépendance thermique et de
polarisation

Muet Structure passive destinée au de-embedding

Pitch Espacement signal-masse d’une pointe coplanaire

Layout Fichier informatique regroupant les motifs et niveaux de masque
associés

Load-pull Modulation de la charge de sortie présentée lors d’une
caractérisation électrique fréquentielle

Loi d’échelle Dépendance selon les parametres géométriques ajustables d’un
dispositif

Stub Ligne d’adaptation

Taper Ligne de transmission a largeurs variables

VIA-Holes Gravure profonde du substrat en face arriere
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Symbole Définition

a Atténuation

B Constante de phase

Iin Coefficient de réflexion vu a I’entrée

I Coefficient de réflexion présenté a la sortie

Tour Coefficient de réflexion vu a la sortie

I Coefficient de réflexion présenté a I’entrée

y Constante de propagation

o) Distribution de Dirac

A Opérateur Laplacien

& Permittivité diélectrique du vide

Eef f Permittivité diélectrique efficace

& Permittivité diélectrique relative

Na Rendement drain

K Conductivité thermique

Kp Constante de Boltzmann

A Longueur d’onde du signal

A Distance de libre parcours moyen des atomes

u Mobilité électronique

Uo Perméabilité du vide

Uy Perméabilité magnétique relative

Vg4 Vitesse de dérive

p Résistivité

o Densité de charge surfacique
Conductivité électrique

T Temps de retard de la commande de grille

Tm Temps de libre parcours moyen

® Flux magnétique

Y Potentiel de surface

B Champ magnétique

BOP Puissance de repli

Co Vitesse de la lumiere dans le vide

Cps Capacité drain-source intrinseque

Cep Capacité grille-drain intrinseque

Cegs Capacité grille-source intrinseque

E Champ électrique

Eq Energie de bande interdite

Fc Fréquence de coupure

Fryax Fréquence d’oscillation maximale

Fr Fréquence de coupure du gain en courant

G Largeur des plans de masse d’une ligne CPW

Ja Conductance de sortie intrinseque
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Gain en puissance
Transconductance extrinseque
Transconductance intrinseque

Gain en puissance linéaire

Gain transducique

Gain en courant de court-circuit
Courant drain-source

Courant grille-source

Facteur de stabilité (ou facteur de Rollet)
Coefficient de distorsion en amplitude
Coefficient de distorsion en phase
Espacement drain-source

Longueur de grille

Espacement grille-source
Espacement grille-drain

Masse effective des porteurs

Masse de 1’électron

Nombre de doigts

Densité de porteurs dans le canal
Puissance dissipée

Pression

Vecteur de polarisation

Rendement en puissance ajoutée
Facteur de qualité

Chaleur

Résistance d’acces coté drain
Résistance d’acces coté grille
Résistance grille-source intrinseque
Résistance grille-drain intrinseque
Résistance d’acces coté source
Résistance thermique

Espace masse-signal d’une ligne CPW
Température

Angle de perte diélectrique
Epaisseur de barriere

Gain de Mason

Tension drain-source

Tension grille-source
Développement d’un transistor
Largeur du conducteur central d’une ligne CPW ou
microruban.

Impédance de référence

Impédance caractéristique
Impédance thermique
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LISTE DES ACRONYMES
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Acronyme Définition

2DEG Gaz d’électron bidimensionnel

ADS Advanced design system

ATOP Amplificateur a tube a ondes progressives

CPW Ligne coplanaire

CPWG Ligne coplanaire avec plan de masse

DPA Amplificateur Doherty

EM Electromagnétique

FEM Meéthode des éléments finis

FET Transistor a effet de champ

HBT Transistor bipolaire a hétérojonction

HEMT Transistor a haute mobilité électronique

ICP Plasma couplé par induction

IEMN Institut d’Electronique de Microélectronique et de Nanotechnologies
IR Infrarouge

LDMOS Transistor Métal-Oxyde-Semiconducteur diffusé
LNA Amplificateur faible bruit

LNN Laboratoire de Nanofabrication et de Nanocaractérisation
LRRM Line-Reflect-Reflect-Match

LSNA Analyseur de réseau grand-signal

LTE-A LTE-Advanced

MBE Epitaxie par jet moléculaire

MEB Microscope électronique a balayage

MIM Meétal-Isolant-Métal

MMIC Circuit intégré monolithique hyperfréquence
MOCVD  Croissance organométallique en phase vapeur
MoM Méthode des moments

MPA Amplificateur de puissance moyen

PA Amplificateur de puissance

PECVD Dépodt chimique en phase vapeur assisté par plasma
pHEMT Transistor pseudomorphique a haute mobilité électronique
QAM Modulation en amplitude et en phase

RF Radio-fréquence

RHEED diffractometre d’électrons rapides sous incidence rasante
RIE Gravure ionique réactive

SOLT Short-Open-Load-Thru

SSPA Amplificateur de puissance a I’état solide

TLM Transmission Line Modeling

UdeS Université de Sherbrooke

VNA Analyseur de réseau vectoriel

WLAN Réseau local sans-fil

XX1
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CHAPITRE 1 INTRODUCTION

Du fait de I’essor que connaissent les domaines d’applications de 1’électronique analogique et
numérique en ondes millimétriques depuis les années 1990, les technologies dédiées n’ont
cessé de se développer et de progresser. Le secteur des communications sans-fil et celui de la
radiométrie constituent deux segments d’investissement capitaux. En effet, ’essor des
télécommunications via I’avenement notable de la technologie commerciale LTE-Advanced
(4G) et des réseaux locaux sans fils (WLAN) implique intrinsequement des croissances de
débits d’information exponentielles et une efficacité énergétique accrue chaque année [1]. Cet
état de fait découle de la multiplication des canaux de transmissions rendue possible par la
montée en fréquence et d’une plus grande couverture de bande passante pour les éléments de
la chaine de transmission-réception. Le second secteur, celui de la radiométrie comprend la
réalisation de radars de détection a destination des marchés automobile et militaire pour
lesquels les fréquences de fonctionnement s’étalent jusqu’a la bande W (75-110 GHz) selon
les applications qui leur sont destinées. On peut également citer le role des amplificateurs
large bande pour des applications militaires particulieres tels que la fabrication de brouilleurs

et I’électronique embarquée dans les autodirecteurs de missiles.

La relation entre distance de propagation du signal et fréquence de fonctionnement est
directement liée au spectre d’atténuation de 1’atmosphere (c.f. figure 1.1) qui découle des
fenétres d’absorptions des molécules de dioxygenes et d’eau présentes dans 1’air. Ainsi,
certains outils de communications par satellites ou sol-air et les appareils radar longue portée
tirent parti des pics de transmission a 35 GHz et 94 GHz tandis que les réseaux locaux sans-fil
a vocation sécurisée et les radars courte portée privilégient les fréquences fortement atténuées

telles que 22 GHz et 60 GHz.
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Figure 1.1: Spectre d’atténuation de I'atmosphére de 10 GHz & 300 GHz [2].
Un travail majeur est ainsi poursuivi dans le but d’améliorer les performances de la fonction
d’amplification de puissance hyperfréquence au sein de la chaine d’émission. On distingue
alors deux formes technologiques majeures : les amplificateurs a tube et les amplificateurs a
I’état solide. Les premiers sont aujourd’hui largement utilisés pour les communications
satellites, radars et stations de base dans la gamme centimétrique et millimétrique avec les
technologies d’amplificateur a onde progressive (ATOP) et de klystron. Ces derniers
présentent ’avantage d’un degré de maturité et de fiabilité éprouvée avec une phase de
recherche qui a débuté dans les années 1940 et pour des débuts de commercialisation dans les
années 1950. Les amplificateurs a I’état solide (SSPA) représentent cependant une alternative
tres intéressante du fait de leur moindre encombrement, d’une bande de fréquence plus
étendue, d’une baisse subséquente des colits de production et des tensions de polarisations
requises plus faibles. Les SSPA doivent cependant observer un lourd compromis entre
linéarité et efficacité énergétique, bien que certaines topologies de circuits telle que Doherty
(DPA) parviennent a pallier ce point au prix d’une complexité de design accrue [3]. Ainsi, si
les ATOP dominent actuellement toujours sur les criteres de linéarité et d’efficacité
énergétique au-dela de la bande C, ils se trouvent concurrencés a 1’heure actuelle par la
technologie GaN pour ce qui est des bandes L, S et C [4]. Par ailleurs, les deux technologies

peuvent étre employées conjointement, couramment avec une partie pré-amplificatrice ou
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amplificateur de puissance moyen (MPA) de type SSPA et I'utilisation d’'un ATOP pour

I’amplification finale [5].

Pour I’amplification hyperfréquence par SSPA, on note I’existence d’autres technologies
parallelement au HEMT GaN: les technologies silicium transistors métal-oxyde-
semiconducteur diffusé (LDMOS) et transistor bipolaire a hétérojonction (HBT) basée
également sur InP ou SiGe, ainsi que la technologie transistor pseudomorphique a haute
mobilité électronique (pHEMT) basée sur 1’Arséniure de Gallium (GaAs). Bien que ces
technologies bénéficient d’une plus grande maturité du fait de leur antériorité au HEMT GaN,
un large panel de travaux de recherche indique la supériorité du GaN dans de nombreuses
applications. Cependant, juger de la viabilité commerciale du GaN n’est pas chose aisée tant
un nombre important de parametres (autres que les propriétés intrinseques des matériaux
associés) doivent étre pris en compte, tels que la reproductibilité, la fiabilité et le colt des
épitaxies. On note également que les HEMTs basés sur GaN n’ont pas démontré, ni ne sont
pressentis pour présenter des fréquences de fonctionnement pour I’amplification dans la
gamme térahertz, laissant la technologie HEMT basée sur GaAs maitre de ce domaine du fait
du parametre de mobilité électronique associé bien plus €élevé [6]. Toutefois, la technologie
HEMT GaN reste actuellement largement indiquée pour la réalisation de SSPA jusqu’en
bande W [7] et la maitrise de cette technologie en termes de fabrication, de modélisation et de

conception constitue un enjeu majeur dans I’avenir de I’électronique analogique et numérique.

1.1 Définition du projet de recherche

Ce travail de doctorat cible les étapes de modélisation de HEMTs sur GaN ainsi que de
composants passifs intégrés pour la conception et la fabrication d’un circuit intégré
monolithique hyperfréquence (MMIC) réalisant une fonction d’amplification de puissance
hyperfréquence. Les dispositifs a 1’étude seront fabriqués au sein du laboratoire de
Nanofabrication et de Nanocaractérisation (LN2) et de [I'Institut d’Electronique de
Microélectronique et de Nanotechnologies (IEMN). Les composants passifs sont listés comme

suit : les composants localisés tels que inductances, capacités et résistances série et ceux

distribués tels que la ligne de transmission et ses variantes (stubs CC/CO, tapers et coudes)
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ainsi que les jonctions tés et croix. Ce travail inclut également la conception et la fabrication

de ces éléments passifs.

1.2 Objectifs du projet de recherche

Les objectifs et les livrables de ce projet sont aisément discernables. Des modeles doivent étre
fournis pour tous les dispositifs investigués. On distingue alors deux familles de modeles :
analytiques sous forme de schéma équivalent et tabulaire. La premiere représentation sera
utilisée pour le HEMT et les composants passifs inductances, capacités, résistance et lignes de
transmissions. S’agissant de dispositifs 3-ports et 4-ports, les jonctions tés et croix utiliseront
une modélisation tabulaire dont les résultats seront issus de simulations électromagnétiques
(EM). Les modeles destinés aux éléments passifs seront linéaires, et donc issus d’une
caractérisation petit-signal ; a I’inverse, le modele du HEMT sera fondamentalement non-
linéaire et nécessitera donc des techniques de caractérisation plus complexes et variées. Tous
ces modeles ont pour objectifs d’intégrer une dépendance selon les parametres géométriques
ajustables des composants (lois d’échelles). Une version de bibliotheque de conception (design
kit) sera alors développée sur le logiciel commercial Advanced Design System (ADS)
regroupant les modeles extraits et permettant une génération automatisée de layouts (auto-
layout). Les objectifs peuvent alors étre énumérés comme suit :

1.a) Conception d’un jeu de masques pour la réalisation d’éléments passifs

1.b) Fabrication d’éléments passifs depuis le jeu de masques.

1.c) Caractérisation des éléments passifs et modélisation.

2.a) Mise au point des étapes de caractérisation du HEMT.

2.b) Caractérisation et modélisation finale de HEMTs issus d’une méme technologie.

2.c) Caractérisation des HEMTs en régime hyperfréquence de puissance (grand-signal) et
confrontation avec le modele.

3) Développement du design kit

Le tableau 1.1 présente alors la chronologie de la réalisation de ces objectifs durant les 3

années allouées au projet de recherche.
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Année
1 2 3
Objectif
Trimestre
A H E H E H
1 l.a 1.b l.c
2 2.a 2.b 2.Cc
3

Tableau 1.1 : Chronologie des objectifs réalisés.

1.3 Contributions originales

Outre un objectif de formation sur les techniques de caractérisation, d’analyse et de

modélisations électrique et thermique, ce travail a permis la mise au point d’une procédure de

mesure et d’extraction pour la livraison d’un modele innovant [8] appliqué a des composants

HEMT GaN fabriqués au sein de I'IEMN présentant des performances remarquables en

comparaison avec I’état de I’art [9]. Par ailleurs, ce travail a inclus I’expérimentation d’une

méthode peu commune pour I’extraction de la caractéristique thermique statique et

fréquentielle d’un HEMT GaN, et, pour la premiere fois a notre connaissance, une analyse

comparative cohérente avec d’autres méthodes de caractérisation thermique usuelles dans le

cas des HEMT GaN a été conduite. Enfin, une analyse des pertes en transmission d’une ligne

coplanaire sur une hétérojonction isolée par implantation a permis de mettre en exergue une

conduction parasite aux interfaces dépendantes de la polarisation et de la température [10].

1.4 Plan du document

La présentation du développement de ce projet de recherche sera faite au travers de quatre

chapitres.

Dans le chapitre 2, le fonctionnement d’'un HEMT GaN sera expliqué en détaillant la structure

épitaxiale requise et les phénomenes physiques conduisant a la formation du gaz d’électron
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bidimensionnel (2DEG). Les variations du procédé de fabrication et les intéréts et enjeux
associés seront alors analysés et discutés. Ceci concerne le choix du substrat, des couches
épitaxiales et particulierement de 1’hétérojonction, la topologie du transistor (région active et
de la jonction Schottky) et les traitements de surface. Cette partie s’achevera sur un relevé des
performances record reportées dans la littérature en termes de fréquence maximale de

fonctionnement et d’amplification de puissance.

Le chapitre 3 présentera les résultats expérimentaux et le travail de modélisation associés a
une étude de composants passifs intégrés. Des dispositifs de type inductances, capacités et
média de transmissions ont été fabriqués et caractérisés jusqu’en bande W. Un travail de
modélisation des caractéristiques électriques par schéma équivalent a caractére physique et
avec prise en compte des lois d’échelle a été effectué pour ’ensemble de ces éléments.
Similairement, des simulations électromagnétiques (EM) utilisant soit la méthode des
moments (MoM) avec 1’outil Momentum soit une modélisation par éléments finis (FEM) via
le logiciel HFSS, ont permis de corroborer les résultats expérimentaux. Cette partie se conclut
sur les perspectives d’améliorations de ces dispositifs en termes de fréquence de
fonctionnement en vue de la réalisation de SSPA fonctionnant en bande W, cette analyse de
perspectives se basant sur une extrapolation des modeles analytiques et s’appuyant sur des

simulations EM.

Le chapitre 4 traite des procédures de caractérisation et de modélisation de transistors HEMTs
selon une approche en schéma équivalent a caractere physique tenant compte des effets de
non-linéarités, de la dispersion fréquentielle et d’une loi d’échelle. Les effets de non-linéarités
et de dispersions fréquentielles associées a la température ont été investigués depuis une
détermination du parametre de température en fonctionnement par caméra infrarouge (IR)
conduisant a une modélisation non-linéaire et fréquentielle d’une loi thermique pour le
transistor. Les dépendances en polarisation et température des régions d’acces au 2DEG ainsi
que la caractéristique électrique du 2DEG pour la région sous la grille (caractéristique
intrinseque) ont été exposées, analysées et modélisées. Le modele final développé permet ainsi
la reproduction précise des caractéristiques électriques hyperfréquences petit-signal centrée

sur une bande de fréquence 250 MHz — 67 GHz et garantie jusqu’en bande W, ceci pour une
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gamme de polarisation considérant un fonctionnement en amplificateur de puissance en classe

A, AB ou AB profonde.

Le chapitre 5 se rapporte a la confrontation des résultats de mesures et de modélisation pour le
HEMT. Un travail d’analyse quantifiant les désaccords liés a chaque étape de modélisation
permet alors d’analyser et de discuter des imperfections liées aux méthodes de caractérisation
et au choix de la représentation en schéma équivalent choisie. Cette partie finira sur un exposé
des résultats obtenus en régime hyperfréquence grand-signal a 40 GHz et 94 GHz depuis un
banc de mesure avec modulation de la charge présentée en sortie (systeme load-pull) et leur

comparaison avec des résultats provenant du modele.

Une conclusion finale consiste en une discussion de 1’ensemble des résultats apportés par ce
travail de these et des perspectives ainsi ouvertes pour la réalisation de MMIC utilisant la

technologie HEMT GaN.

Les annexes présentes en fin de document sont au nombre de trois. La premiere présente les
formalismes des parametres de mesure utilisés dans ce travail pour la caractérisation en régime
linéaire des dispositifs a I’étude. La seconde annexe explicite les parametres utilisés pour
I’évaluation des performances associ€es a un transistor pour ’amplification de puissance.
Enfin, une troisieme annexe décrit une méthode d’extraction du comportement thermique d’un

transistor a effet de champ et applicable pour un HEMT GaN.
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CHAPITRE 2 LA TECHNOLOGIE HEMT GaN

2.1 Histoire et généralités

L’histoire des HEMTs sur GaN débute en 1991 avec des études basiques portées sur
I’hétérojonction AlGaN/GaN [11] indiquant une potentielle utilisation pour la réalisation
d’amplificateur de puissance hyperfréquence. Les premier MMICs avec technologie HEMT
GaN sont dévoilés en 2000 [12][13], ils utilisent alors une technologie coplanaire sur substrat
saphir. D’autres démonstrations se succedent alors, cette fois sur substrat carbure de silicium
(SiC) afin d’améliorer la dissipation thermique et I’accord en parametre de maille et également

sur substrat silicium dans le but final d’une réduction de prix de fabrication (c.f. partie 2.5.1).

2.2 Propriétés des composés binaires GaN, AIN et InN

Cette partie introduit les propriétés cristallographiques des composés binaires nitrurés usuels
pour la réalisation de HEMT GaNs : les composés GaN, AIN et InN. Les roles de leurs

caractéristiques sur les propriétés de transport seront explicités et comparés.
2.2.1 Structures cristallines

Les composés binaires a base de nitrure se déclinent selon deux structures
cristallographiques pouvant €tre obtenues par épitaxie : Zinc-blende (en phase cubique) et
Wurtzite (en phase hexagonale). La premiere a pour inconvénient d’étre métastable
thermodynamiquement et de ne pouvoir uniquement étre crue sur des réseaux cristallins
cubiques tels le Si(001), le SiC(100) et le GaAs(001). En conséquence les dispositifs basés sur
cette structure présentent des tensions de claquage significativement moindre que dans le cas
d’une utilisation de la structure Wurtzite. Aussi, cette derniere est largement préférée pour sa
plus grande stabilité et sa plus grande simplicité de croissance en plus de propriétés physiques
remarquables telles que 1’apparition de champs de polarisation spontanée et piézoélectrique

permettant in fine d’obtenir, sans profil de dopage, de relativement grandes concentrations de
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porteurs. Une représentation graphique de ces deux structures est faite en figure 2.1. On note
également I’existence de la structure sel-gemme, laquelle ne peut €tre obtenue directement par
épitaxie et requiert des conditions de fortes pressions (52 GPa dans le cas du GaN) [14]. Les
parametres de maille de la structure Wurtzite a température ambiante sont résumés dans le

tableau 2.1.

(@) (b)
Figure 2.1 : Représentation de type « Balls and sticks » pour une maille GaN en structure (a) Zinc-blende et (b) Wurtzite.
Semi-conducteur GaN AIN InN
a(A) 3.199 3.110 3.585
c(A) 5.224 5.079 5.854
u 0.375 0.375 0.375

Tableau 2.1 : Parameétres de mailles des binaires a I’étude en phase Wurtzite

2.2.2 Structures de bande

Une représentation de la premiere zone de Brillouin pour une structure hexagonale est donnée
figure 2.2. Les diagrammes de bande associés dans le cas du GaN et de I’ AIN sont déterminés
par une méthode empirique nommée « méthode du pseudo-potentiel » [15] et a partir de
calculs basés sur les parametres hybrides pour I'InN [16]. Depuis les diagrammes de bandes
(donnés figure 2.2), les parametres suivants sont alors extraits : la largeur de la bande interdite
(ou gap) E,; obtenue en soustrayant le minimum de la bande de conduction du maximum de la
bande de valence (les valeurs relevées sont présentées dans le tableau 2.2), le parametre

d’énergie inter-vallées A} correspondant a la différence entre le premier et le second
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minimum local de la bande de conduction et finalement la masse effective en vallée I' notée

m* et déterminée au travers de la dérivée seconde au premier minimum local. Les valeurs

relevées sont explicitées dans le tableau 2.2 en notant m, = 9.11 x 1031 kg la masse de

I’électron.
Composé GaN AIN InN
E4(eV) 3.39 6.2 0.78
Al'L (eV) 1.9 0.7 1.8
m*(my) 0.20 0.48 0.04
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Tableau 2.2 : Propriétés des composés binaires a l’étude
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Figure 2.2 : (a) représentation de la premiére zone de Brillouin pour une structure hexagonale Wurtzite et diagrammes de
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2.2.3 Propriétés de transport dans le GaN volumique

Pour un état d’équilibre thermodynamique les électrons d’un cristal connaissent des
déplacements aléatoires de résultante moyenne nulle. Lors de 1’application d’un champ
électrique E, les électrons sont soumis a une force d’accélération selon la direction de E les
animant alors d’un mouvement moyen dans cette direction (mouvement brownien). Ils

acquierent alors une vitesse de dérive v; exprimée selon (2.1) avec u la mobilité des électrons.

va = u(E)|IE] 2.1)

En lien avec la vitesse de dérive, des collisions entre les porteurs et les mailles du cristal
(électrons/phonons) et entre porteurs (€lectrons/électrons) ont lieu et contrecarrent la force
d’accélération du champ électrique. Pour des valeurs de champ inférieur a une valeur critique
(de I’ordre de 150 kV/cm pour le GaN), la mobilité est indépendante du champ et la vitesse de
dérive est alors proportionnelle au champ électrique appliqué (régime linéaire ou bas-champ).
Au-dela, I’énergie cinétique acquise par les €lectrons leur permet de transiter vers d’autres
vallées [17], augmentant leur masse effective et diminuant ainsi leur mobilité selon le modele
de Drude (2.2) avec 1,, le temps de libre parcours moyen des porteurs. En addition,
I’apparition d’un phénomene d’émission de phonon optique contribue également a la
réduction de u [18].

Tm (W) (2.2)
m*

H=q

Ceci constitue le régime fort champ, la vitesse de saturation vgur représente alors la valeur
maximale notée pour v,. Les valeurs vg,r et p indiquées communément dans la littérature
sont présentées en tableau 2.3 [19]. On note par ailleurs que dans le cas d’un 2DEG issu d’une
hétérostructure AlGaN/GaN, la valeur de mobilité des électrons peut atteindre des valeurs

supérieures 2 2000 cm?.V"'.s™ [20].

Composé GaN AIN InN
u (ecm”. Vs 880 130 10000
Voar (107 cms™) 1.75 15 1.4

Tableau 2.3 : Propriétés de mobilité et de vitesse de saturation des porteurs pour les composés binaires a I’ étude.
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2.2.4 Effets de polarisations spontanées

Pour une liaison Ga-N, Al-N ou In-N, la forte différence d’électronégativité entre les atomes
d’azote et les atomes métalliques Ga, Al et In (respectivement 3.04, 1.81, 1.61 et 1.78 sur
I’échelle de Pauling) implique une densité de charge électrique plus importante a proximité de
I’atome N via la délocalisation des électrons de valence. Ceci entraine 1’apparition d’un
moment dipolaire dans 1’axe de la liaison. La demi-maille de la structure Wurtzite ainsi que les
moments dipolaires associés sont représentés figure 2.3, les atomes d’azotes décrivent alors

une pyramide réguliere dont la base est un triangle isocele de coté a,, de hauteur ¢,/2 et dont

I’atome métallique est équidistant des atomes de la base et situé a une hauteur ¢y /2 - uycy.

Figure 2.3 : Géométrie de la demi-maille pour les composés binaires étudiés en structure Wurtzite.

Le vecteur polarisation P, correspondant a une polarisation spontanée s’exprime selon (2.3)

en nommant Qy la charge €lectrique équivalente localisée au centre des atomes d’azote.

Py, = 24: Py = —Qy <4uo - %) CoZ (2.3)

Une polarisation spontanée selon I’axe z et de valeur Py, est donc effective si uy # 3/8, ce qui
est effectivement le cas pour le GaN, AIN et InN d’apres les valeurs reportées en tableau 2.1.

Les valeurs de P, ainsi déterminées sont indiquées dans le tableau 2.4.
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Composé GaN AIN InN
P,y (C.m™) -0.034 -0.090 -0.042

Tableau 2.4 : Polarisation spontanées pour les composés binaires a I’ étude

2.2.5 Effets de polarisations piézoélectriques

La structure Wurtzite présente une caractéristique de piézoélectricité liée a sa non-
centrosymétrie. Ainsi, un effet de polarisation électrique apparait conséquemment a une
déformation mécanique de la maille, laquelle peut étre induite par une contrainte mécanique a
I’interface entre deux couches cristallines du fait d’un désaccord de mailles. L application de
contraintes mécaniques selon 1’axe de croissance implique une déformation de la maille et une
variation de la caractéristique de maille ¢ impliquant une polarisation P,, selon cet axe
répondant a (2.4) ou e,, correspond au tenseur d’ordre 2 des coefficients piézoélectriques et
Cyx au tenseur d’ordre 4 se rapportant aux coefficients élastiques du matériau. Les valeurs de

Cxx €t exy pertinentes pour le calcul de P,, sont reportées en tableau 2.5 [21].

Pz =2 % (€33 —e33 X g) (2.4)
QAo C33
Composé GaN AIN InN
es; (cm™) -0.49 -0.58 -0.57
e33 (cm™) 0.73 1.55 0.97
C,3 (GPa) 103 108 92
C33 (GPa) 405 373 224

Tableau 2.5 : Valeurs des tenseurs des coefficients piézoélectriques et élastiques pour les composés binaires présentés.

2.2.6 Cas des composés ternaires AlGaN, InAIN et InGaN

Les composés ternaires III-V permettant la réalisation de 1’hétérostructure répondent aux
compositions suivantes : AlyGa;«N, In,Al; N et InyGa;N. Leur role dans la formation du
2DEG sera explicité dans la suite de ce manuscrit. Leur caractéristique de largeur de bande

interdite peut étre déduite de celle des binaires par une loi quadratique empirique telle que :
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E APl = f ANy 4 BN (1 — x) — bAxBr-xNx(1 — x) 2.5)

Ou AByx N représente le composé ternaire a 1’étude et b un parametre empirique. Les

parametres de maille a et ¢ sont déterminés par la loi de Vegard qui s’énonce comme suit :

qAxBi-xN = gBN _ (gBN _ gAN )y

2.6)

cAxBi-xN — BN _ (CBN — AN )x 2.7)

La figure 2.4 indique les valeurs de largeur de bande interdite en fonction du parametre de
maille a pour les binaires et ternaires a 1’étude. Il est alors constaté que, pour un taux d’indium
x de 17%, I’ IngAl; xN est en accord de maille avec le GaN. Cette particularité importante sera

discutée dans la suite de ce travail.

7

=

wn

\
AlLGa, N,
\

&~

\ N
\ N
GaN ® N . InAll N

w

Largeur de bande interdite E, (¢V)
(5]
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'
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‘
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Paramétre de maille a (A)

Figure 2.4 : Représentation des valeurs Eg pour les composés binaires et tertiaires présentés en fonction de leur parametre de
maille a.

2.3 L’hétérostructure HEMT

Cette partie détaille les mécanismes physiques qui conduisent a la formation du gaz d’électron
bidimensionnel en explicitant la méthode de résolution auto-cohérente des équations de
Schrodinger et de Poisson, lesquelles permettent d’aboutir a 1’évaluation de la densité
d’électrons dans le canal ng. L’incidence de la structure et de ses parametres sur celle-ci sera
alors évaluée qualitativement. Une description du contact Shottky formé par la métallisation

de grille sera ensuite faite, il s’agira alors d’expliquer le mécanisme de désertion localisée du
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canal par application d’une tension de commande a la base de la fonction transistor
recherchée. Finalement, une description des couches de la structure totale sera donnée en

relation avec leurs incidences sur les propriétés finales de 1’hétérojonction.
2.3.1 Formation du gaz d’électron bidimensionnel dans I’hétérostructure

L’hétérojonction consiste en une fine couche de matériau ternaire AlyGa;xN ou InyAl; 4N (la
barriere) criie sur une couche épaisse de GaN (le buffer) face Ga. Du fait de son épaisseur, le
buffer peut étre considéré comme relaxé et ne présente donc pas de polarisation
piézoélectrique. Dans le cas du ternaire InyAl; N, le taux d’indium est alors choisi inférieur ou
égal 2 17%. La polarisation totale a ’interface barriere/buffer PA4xB1-xN/GaN gt orientée selon
I’axe de croissance et s’exprime ainsi :

AxyBy_1N AxBy_1N
PAxBx_lN/GaN — Pspx -1V g szx x—1V Ps%aN (2_8)

La barriere est contrainte en tension systématiquement dans le cas de 1’AlyGax. ;N et pour
I’InGayx. 1N avec une fraction d’indium inférieure a 17%, la polarisation piézoélectrique de la

. AxBy_1N L = . N
barriere B, '™ est donc orientée selon I’axe [0001]. Dans le cas particulier d’une barriere

Ing.17Alo 83N, non-contrainte, cette polarisation est nulle.

Le principe de formation du 2DEG repose alors sur cette polarisation a I’interface et le fait que
I’énergie de bande interdite de la barriere est plus élevée que celle du buffer. Un puits
d’énergie triangulaire est alors formé a 1’interface avec un peuplement d’électrons issus des
donneurs de surface [22] et des discontinuités des bandes de conduction AE et de valence
AEy, apparaissent a I'interface dues a la différence de gap entre les deux matériaux. Les
porteurs électroniques sont alors suffisamment concentrés a 1’interface pour parler d’un gaz
électronique a deux dimensions. Depuis une analyse €lectrostatique [22] la densité de porteurs
ng s’exprime alors selon (2.9) en notant t.. 1’épaisseur critique de barriere nécessaire a
I’apparition du gaz 2DEG répondant a (2.10) avec E, le potentiel de surface. Pour une
épaisseur de barriere t,,, inférieure a t.,., le niveau des états de surface se trouve au-dessus du

niveau de Fermi et ne peuvent donc fournir de porteurs au 2DEG.
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PAxg;c;]lN . (Ep — AEC)sf"B"‘lN
ng = — (1 - ) (29) ter = AxBx—1N (210)
q thar qP Gan

Afin d’évaluer plus précisément la valeur de ng et ainsi de déterminer 1’épaisseur du canal, il
est nécessaire de considérer la quantification des états d’énergies a I’interface barriere/buffer.
Ceci est évalué au travers de la fonction d’onde ¢;(z) et de la probabilité d’occupation des
niveaux d’énergie f(&;) d’aprés I’équation de Schrodinger. La densité de porteur selon z
s’exprime alors selon (2.11). Un équilibre s’établit alors avec I’équation de Poisson (2.12)
(avec 6;(2)0;(z) représentant les densités de charges surfaciques) pour un certain nombre
d’itérations en observant (2.13) et (2.14). Le profil de densité de porteurs volumiques est alors
déterminé a I’interface barriere/buffer ainsi que les bandes de conductions et de valence. La
figure 2.5 indique des résultats obtenus pour ce type de simulation pour des hétérojonctions
Alp29Gag71N/GaN et Ing;7AlpssN/GaN de 10 nm d’épaisseur. Ces hétérojonctions sont

caractéristiques de celles a I’étude dans ce travail.

m*kgT & —1
n(z) = . e In (1 + exp <— KT )) (2.11)

L

0E _ p(2) + X 6i(2)0:(2)

7 £ot, (2.12)
Ec = ES*N + AE; — qV(2) (2.13)  Ey(2) =Ec(Z2) —Ec(Z)  (2.14)
T T 1 | | | [ 06|

(a) (b)

Figure 2.5 : Résultats de simulation pour le diagramme de bande et la densité volumique de charge pour une hétérostructure
avec 10 nm d’épaisseur de barriére de type (a) Aly29Gay ;;N/GaN et (b) Ing 1Al 3N/GaN.
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2.3.2 Obtention de 1’effet transistor

L’effet transistor, qui consiste en un effet de modulation d’un courant de sortie par une
variation d’une tension de commande, est obtenu par la création de contacts Schottky (grille)
et de contacts ohmiques (drain et source). La figure 2.6 indique la représentation schématique
de ces contacts pour un transistor en configuration coplanaire avec un nombre de doigts de
grille N = 2. La géométrie du transistor est caractérisée par la longueur de grille L, la largeur
totale de grille W, les distances drain-source Lpg et grille-source L;g. Au niveau des régions
des contacts ohmiques, un effet de conduction électrique entre les métaux déposés et le 2DEG
est obtenu conjointement par effets thermoionique, thermoionique assisté par effet de champ

et effet tunnel.

Au niveau de la région sous la grille, le travail de sortie associé a la métallisation de grille @,,
s’avere supérieur a la valeur de potentiel de surface ¥s initial. Ceci occasionne un alignement
des niveaux de Fermi et a pour conséquence de réduire 1égerement la densité de porteurs du
canal localisés sous la grille via un phénomene de diffusion. Le terme ng représente alors cette

densité de porteurs.

Figure 2.6 : Représentation schématique d’un transistor en configuration source commune coplanaire

Aussi, I’application d’une tension entre source et drain Vpg (a potentiel de grille flottant) se
traduit par un courant Ipg. En notant Ry et Ry les résistances des contacts ohmiques au niveau

du drain et de la source respectivement, ce courant s’exprime selon (2.15) pour de faibles
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tensions (région linéaire) et selon (2.16) pour des tensions permettant la saturation de la
vitesse de dérive (région de saturation). Dans ce cas, le dispositif est de type « normally-on »

(passant a I’état ouvert).

q.p.ng. W Région 2.15) Région de 2.16)
Ine =V, . Ips = q.Vgar-ng. W .
PSP + g uns. W(Rp + Rs) linéaire bs Sar s saturation

L’application d’une tension entre grille et source V;s induit une composante de champ

électrique transversale dans la région sous la grille. Le potentiel de surface de cette région
correspond alors a W5 - qV;s. Pour une tension V¢ négative, la bande de conduction est donc
rehaussée causant une réduction locale de ng et donc de Ips. Pour des tensions suffisamment
négatives (Vs < V,), les niveaux initialement peuplés passent totalement au-dessus du niveau
de Fermi causant une désertion locale complete du 2DEG et donc une annulation de ng.

L’effet transistor est alors quantifié par la transconductance extrinseque du dispositif :

_ Olps
Imext = WGS .17

2.3.3 L’Hétérostructure finale

L’hétérostructure complete se compose usuellement de couches additionnelles pour la
réalisation de I’hétérojonction et pour I’amélioration des performances finales du transistor. La
figure 2.7 représente une structure classiquement utilisée. Un substrat sert de support pour la
croissance du buffer GaN et assure la tenue mécanique de 1’échantillon. Cette couche joue un
role primordial pour I’évacuation de la chaleur générée par le dispositif au niveau du canal
GaN par mécanisme de conduction thermique. Selon le matériau utilisé (c.f. partie 2.5.1), un
désaccord de maille avec le buffer GaN (dG a une différence de parametre de maille et parfois
de structure cristalline) exige de réaliser des couches de nucléations afin de limiter les densités
de défauts au sein du buffer. Pour des dispositifs en technologie coplanaire, I’épaisseur du
substrat est typiquement d’environ 200 pm a 500 um. Une couche d’exclusion (ou espaceur)
facultative peut étre utilisée a I’interface barriere/buffer permettant d’améliorer les

caractéristiques du 2DEG selon plusieurs facteurs. Il s’agit en effet d’'une couche d’AIN
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épaisse d’environ 1 nm permettant a la fois d’augmenter la discontinuité de bandes de
conduction (largeur de bande interdite de I’AIN : 6.2 eV) et de limiter la rugosité d’interface.
La forte valeur de bande interdite de I’AIN conduit a un meilleur confinement des porteurs
dans le 2DEG et ’offset de bande de conduction ainsi engendré implique une valeur de ng
plus élevée. La diminution de rugosité réduit les interactions coulombiennes entre les porteurs
et la barriere et augmente ainsi la mobilité électronique. Une couche de cap peut €tre déposée
sur la barriere afin d’assurer une stabilisation des états de surface et de prévenir une oxydation
de I’aluminium présent dans la barriere. La présence de ce cap entraine cependant une hausse
de la bande de conduction au niveau de la barriere et du canal, diminuant ainsi la densité de
porteurs en fonction de 1’épaisseur de cap. Un compromis est ainsi a observer pour I’épaisseur
de ce cap, lequel varie communément entre 0.5 nm et 4 nm. Le matériau employé peut étre du
GaN ou du SiN déposé a la fin de la croissance de la barriere dans le bati d’épitaxie [23], on
parle dans ce cas de passivation in-situ. Enfin, I’isolation des contacts, c’est-a-dire la
suppression du 2DEG pour certaines régions, est réalisée soit par gravure de la barriere (mésa)

soit par implantation ionique.

Cap (0.5 a 4nm)

Barriére AlGaN ou InAIN

Couche d'exclusion AIN (1 nm)
Canal GaN (10 nm)

Buffer GaN relaxé (1 a 2 um)

Couche de nucléation

Substrat

Figure 2.7 : Représentation schématique de I’hétérostructure typique avec canal 2DEG.
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2.4 Effets limitatifs des performances

2.4.1 L’effet thermique

La puissance électrique consommée par le transistor et convertie en chaleur par effet Joule P
correspond a la puissance électrique apportée par la polarisation statique a laquelle s’ajoute la
puissance des signaux hyperfréquence et des harmoniques absorbés en entrée avec déduction
de la puissance des signaux hyperfréquence et des harmoniques absorbés par la charge

présentée en sortie, soit dans le domaine temporel :

P(t) = Vgs(£). Igs(t) + Vps(t). Ips(t) (2.17)

Cette puissance dissipée cause un auto-échauffement significatif du dispositif. La génération
du flux de chaleur est alors maximale en sortie de grille c6té drain, zone ou le champ
électrique est maximal. La conséquence majeure de ce phénomene est I’augmentation du taux
de collisions électrons/phonons dii a 1’augmentation des vibrations du réseau cristallin, le
temps de libre parcourt moyen se retrouve ainsi diminué causant une diminution sensible de la
mobilité et de la vitesse de saturation des porteurs. En revanche, 1’augmentation de la
température est susceptible d’augmenter 1égerement la densité de porteurs dans le canal du fait
de I’activation de niveau profond au niveau de la barriere. Toutefois le produit 4 X ng diminue
bien avec la température et en conséquence le courant I est également réduit [24]. Cet effet
constitue la principale limitation des dispositifs issus de cette technologie [7], un grand effort
de recherche est ainsi actuellement mené pour assurer une meilleure dissipation thermique de

la structure notamment par 1’utilisation d’une couche de diamant en face arriere [25][26].

2.4.2 L’1onisation par impact

Comme établi en partie (2.2.3), les électrons participant au mécanisme de conduction dans le
2DEG connaissent des collisions inélastiques avec le réseau cristallin. Pour des porteurs dont

I’énergie acquise est suffisamment importante (typiquement de 1’ordre de 1’énergie de bande
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interdite), la création d’une paire électron-trou résulte de la collision apportant ainsi deux
charges supplémentaires, 1’'une positive et 'autre négative, qui contribueront alors au
mécanisme de conduction initial. Pour des niveaux d’énergies encore plus élevés, les charges
issues d’une collision sont susceptibles d’engendrer a leur tour de nouvelles charges par ce
phénomene. Ce phénomene, appelé « effet d’avalanche », aura pour conséquence directe une
augmentation considérable du courant de drain et de grille du fait de la collecte respective des
électrons et des trous, causant la dégradation si ce n’est la destruction du composant de par un
auto-échauffement trop important. Pour un fonctionnement proche du pincement, la plus faible
concentration d’électrons dans le canal limitera I’occurrence de ce phénomene (bien que le pic
de mobilité confere aux porteurs une énergie plus élevée au voisinage du pincement) [27]. Le
probléme se localise en sortie de grille c6té drain, zone ol le champ électrique connait un pic
d’intensité. Aussi, un procédé de fabrication de plaques de champ (field-plates), permettant
d’optimiser la répartition du champ électrique, est reconnu pour significativement limiter
I’apparition de l’effet d’avalanche et ainsi permettre 1’utilisation du dispositif pour des
tensions drain-source conséquemment plus élevées [28]. Cependant, un couplage parasite est
susceptible d’étre présent entre le 2DEG et la plaque de champ se manifestant par, au premier
ordre, I’augmentation de la capacité grille-drain intrinseque du transistor C;p et en

conséquence, la réduction des fréquences de fonctionnement [29].

2.4.3 Les effets de pieges

L’appellation d’effets de pieges pour les HEMT GaN regroupe les effets de captures des
électrons du canal par des états situés dans la bande interdite et dont les niveaux d’énergie
varient selon I’origine physique. Ces états de pieges sont ainsi susceptibles de provenir de
défauts en surface ou dans la structure tels que des dislocations, impuretés, pertes de
périodicité ou lacunes d’azote. L acces des porteurs a ces niveaux d’énergie est rendu possible
par les apports d’énergie liés a la polarisation et a la thermique ou par une possible exposition
a la lumiere. Les mécanismes de capture et de relache des électrons sont associés a des
constantes de temps impliquant 1’existence d’un régime transitoire lors d’une utilisation sous
polarisation pulsée. Ces constantes de temps sont de valeurs tres disparates selon la nature du

piege (de I’ordre de la nanoseconde a la seconde en fonction de la section efficace de capture)
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; une variation d’un ou deux ordres de grandeur en plus est considérée pour le mécanisme de
relache par rapport a celui la capture. L’influence des effets de pieges peut étre directement
observée par des mesures du courant drain-source en régime pulsé utilisant des points de repos
{Vesg» Vpsg} associ€s a une puissance dissipée nulle. Une distinction est alors faite entre
I'effet gate-lag : différence de la caractéristique Ips(Vps) pulsée avec {Vgsg =0V, Vpgg =0
V1 et {Vgsg = Vp, Vpsg = 0 V} et I'effet drain-lag : différence de Ipg(Vps) avec {Vgsg = Vp,
Vpsg = 0 V} et {Vgsg = Vp, Vpsg >> 0 V}. Les effets de gate-lag sont notoirement attribués
aux pieges localisés en surface entre la grille et le drain, tandis que le drain-lag a pour cause
des états de pieges situés dans le buffer. En limitant la densité de porteurs dans le canal, les
effets de pieges agissent directement sur la valeur de courant maximale du transistor et
constituent ainsi un effet limitatif marqué pour les performances de la technologie HEMT
GaN. La diminution des effets de pieges représente un enjeu important. Dans ce sens il a été
démontré qu'un procédé de passivation (par dépot SiN) ou I’ajout de plaques de champ [30]
destiné a répartir le pic de champ électrique en sortie de grille permet de réduire

significativement 1’effet gate-lag.

2.4.4 Les effets de canaux courts

Les performances en termes de montée en fréquence pour un HEMT sont caractérisées par ses
valeurs de fréquence de coupure du gain en courant Fret de fréquence maximale
d’oscillation Fy4x (c.f. annexe B). La premiere peut s’approximer au premier ordre selon
(2.18) connaissant la capacité grille-source intrinseque du transistor Csg et le gain intrinseque
maximal g;;%;,. Selon I'expression de Cgs (2.19) et gy %n, (2.20) a partir de la permittivité
diélectrique de la barriere €4, et 4, correspondant a la délocalisation du 2DEG par rapport a

I’interface canal/barriere, Fr peut finalement s’exprimer selon (2.21), ceci traduisant la

nécessité de réduire la longueur de grille pour la montée en fréquence.
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. Om
T 2mCps (2.18)
Epar-W. Ly o= Vsar
=— 9 2.19 T = (2.21)
GS tyar + At ( ) I:> 2mLg
Epar- W.V
gm'?rgft — bar SAT (2.20)

tpar + At

Néanmoins, la diminution de Lg diminue la zone du canal désertée lors du pincement, se
traduisant par une augmentation de la conductance de sortie intrinseque g4. Ce phénomene
d’accroissement de g, appelé « effet de canaux courts » a pour conséquence la diminution de

Fyax d’apres I’expression analytique de ce dernier selon (2.22).

1

F Fr

MAX = —

o (Rs + Rgs + Rg) + 258262 4 g (R + Rgs) (2.22)
S GS G Ces \ Cos Im\ g GS

Ainsi, si la réduction de longueur de grille est fortement souhaitée dans un objectif de montée
en fréquence, une valeur critique ne doit pas étre dépassée sous peine d’affaiblir in fine les
performances du dispositif. Le rapport d’aspect Lg/t}q, définit alors cette valeur critique, qui

est environ 15 dans le cas d’une hétérostructure AIGaN/GaN et 5 pour I'InAIN/GaN.
2.5 Substrats courants et techniques de croissance

Le substrat joue un role essentiel pour la fabrication d’un HEMT GaN en ce qui concerne la
réalisation de I’hétérostructure et compte tenu des propriétés intrinseques du matériau utilisé
(qualité épitaxiale et propriétés électriques et thermiques). Cette partie détaille les substrats
principalement employés ainsi que leurs potentialités respectives pour les applications
hyperfréquence de puissance. Enfin, deux solutions technologiques trés communément

utilisées pour la croissance du GaN seront présentées et discutées.
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2.5.1 Influence des substrats sur les performances

En conséquence des dégradations de performances significatives dues a 1’effet thermique, la
dissipation thermique constitue un critere primordial pour les performances finales du HEMT.
En négligeant la dissipation par mécanisme de convection ou de rayonnement en surface [31],
le phénomene de conduction thermique a travers les couches de buffer, nucléations et substrat
prévaut largement pour la dissipation thermique du dispositif. Ainsi, il est primordial de
considérer la valeur de conductivité thermique du substrat afin de juger de 1’efficacité de
dissipation thermique du dispositif final. De plus, la hausse de température implique une
expansion de la maille cristalline, un coefficient d’expansion thermique proche de celui du
GaN est un avantage afin de limiter une éventuelle hausse de la contrainte lors du
fonctionnement. La résistivité p constitue un parametre important pour un fonctionnement en
régime hyperfréquence, une valeur supérieure a 5 kQ2.cm est indispensable afin de limiter les

courants de conduction dans le substrat lesquels impliquent une perte de puissance du signal.

Le tableau 2.6 rend compte des propriétés des substrats usuels. De ces informations, le carbure
de silicium apparait comme le matériau le plus prometteur compte tenu de sa forte
conductivité thermique et du coefficient d’expansion thermique proche de celui du GaN.
D’autres part, il présente un désaccord de maille faible par rapport au GaN (méme structure
Wurtzite) avec 1’avantage d’une tres forte résistivité. Le substrat saphir souffre d’une
conductivité thermique largement inférieure impliquant une forte limitation relative a I’auto-
échauffement. De plus, ce fort désavantage se couple au fait que les coefficients d’expansion
thermique sont sensiblement éloignés de ceux du GaN. Dans le cas d’une croissance sur GaN
massif, on note une conductivité thermique intermédiaire entre le SiC et le saphir. En outre,
cette solution présente I’avantage d’un accord de maille idéal et d’une expansion thermique
identique ainsi que d’une résistivité théorique élevée. Enfin, I’utilisation d’un substrat silicium
permet de disposer d’une conductivité thermique intermédiaire comparable au GaN, mais au
détriment d’un fort désaccord de maille. Par ailleurs, la résistivité mesurée est de 1’ordre de
grandeur du kOhms ou inférieure, considérablement plus faible que celles observées sur les

autres substrats.
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Coefficient
Désaccord
Parametre de Conductivité d’expansion
Structure ) . de maille i Résistivité
Substrats maille (A) thermique thermique
cristalline avec GaN — 6 usuelle (Q.cm)
(W.cm™.K") (10° K™)
(%)
ao Co Aaja, | Ac/cy
GaN Wurtzite 3.19 5.19 0 1.7 5.6 32 >10°
ALL0; Hexagonale | 4.76 | 12.99 14 0.5 6.2 7.1 >10"
Si(111) Cubique 5.43 17 1.5 2.6 2.6 3-10 (x10°)
6H-SiC Waurtzite 3.08 | 15.12 4 4.9 4.7 4.2 >10"

Tableau 2.6 : Récapitulatif des propriétés des substrats usuels.

Néanmoins, outre les propriétés indiquées, il est essentiel de considérer les solutions
techniques existantes en termes de faisabilité et de cofits de fabrication. Bien que constituant le
candidat idéal, les substrats SiC souffrent d’un prix d’achat relativement élevé. De plus, leur
procédé de croissance a été breveté par la société américaine CREEMP et n’a été rendu libre
d’exploitation que depuis quelques années. Le GaN massif ne peut €tre obtenu par des
procédés de croissance courants (Czochralzki, Bridgman et Stockbarger) et requiert des
conditions particulieres du fait notamment de la température de fusion du GaN (2500°C).
Enfin, compte tenu de tres faibles vitesses de croissance et de la non-disponibilité de plaques
supérieures a 2’°, le colit d’achat est également tres élevé. Les substrats silicium contrastent
alors avec un prix d’achat largement inférieur et pour des plaques de large diametre. Son
utilisation laisse envisager des perspectives d’association de la technologie GaN HEMT avec
d’autres technologies silicium, notamment pour 1’électronique numérique avec le silicium
(100). Enfin, les substrats saphir jouissent d’un prix concurrentiel au silicium tout en
permettant également des diametres de plaques importants. Leur inconvénient majeur réside
dans la faible conductivité thermique du matériau, laissant suggérer un avantage concurrentiel

pour le silicium.

2.5.2 Techniques de croissance

Cette partie introduit les deux principales techniques pour la croissance des couches binaires

(GaN, AIN et InN) et ternaires (AlGaN, InGaN et InAIN) : la croissance organométallique en
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phase vapeur (MOCVD) et I’épitaxie par jets moléculaires (MBE). Leur principe de

fonctionnement ainsi que leurs avantages et inconvénients seront explicités.
La croissance MOCVD

La MOCVD est une technique de croissance chimique largement utilisée en industrie pour la
croissance de matériaux nitrurés III-N du fait de la possibilité de réaliser des couches minces
et de la bonne qualité cristalline des couches déposées. La vitesse de dépdt est de 1’ordre de
quelques microns par heure et varie selon 1’espece déposée et les conditions de pression et de
température. Historiquement, il s’agit également de la premiere méthode utilisée pour la
fabrication d’'un HEMT avec une épitaxie de bonne qualité [32]. La croissance est réalisée a
basse pression (20 — 500 Torr) et haute température (900 - 1200°C), la figure 2.8 indique le
schéma du bati. Suivant le matériau a croitre, les gaz précurseurs consistent en des composés
organométalliques triméthyliques tels que (CHs);Ga, (CHs)3Al et (CHj3)sln. Un gaz
dihydrogene (gaz vecteur) est utilisé pour véhiculer ces précurseurs ainsi qu’un gaz
d’ammoniac NH3 au sein de la chambre de dépo6t. Dans cette derniere, une excitation par
plasma RF permet une réaction de ces composés et la formation des especes recherchées a la
surface de 1’échantillon selon (2.23-2.28). La présence finale d’impuretés carbone, oxygene ou
hydrogene dans la couche épitaxiée est inéluctable, un travail d’optimisation des conditions de
température et de pression doit alors étre accompli afin de maximiser la diffusion des especes

réactives a la surface de I’échantillon ainsi que la désorption des especes parasites.

3
(CHysGa+ = Hy > Ga+3CH, 223 Ny 4 Ga - GaN + % H,  (224)
2(CH3)3; Al + 3H, — 2Al + 6CH, (2.25) 2NH; + 2Al — 2AIN + 3H, (2.26)

3 3
(CH3)3 In + EHZ — In+ 3CH, (2.27) NH; + In — InN + EHZ (2.28)
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Figure 2.8 : Schéma d’un bati de type MOCVD

La croissance MBE

A la différence de la croissance par MOCVD, la technique MBE requiert que le bati soit dans
une condition d’ultra-vide et a des températures inférieures (500 — 900°C). Elle permet une
qualité cristalline élevée (taux de dislocation de 1’ordre de 10° cm™ [33]) mais au détriment
d’une vitesse de croissance plus lente (moins d’un micron par heure). Cette technique est
basée sur une déposition par évaporation des €léments Ga, Al et In a 1’état solide telle que
montrée figure 2.9. L apport de 1’azote peut étre effectué selon deux techniques : un apport de
radicaux N excités par plasma RF ou bien une injection de gaz ammoniac similairement a la
croissance MOCVD. Le procédé est suffisamment lent pour affirmer qu’il s’agit d’une
déposition par couche atomique et un diffractometre d’électrons rapides sous incidence rasante
(RHEED) permet de caractériser en temps réel la croissance opérée ainsi que la qualité
cristalline obtenue. La valeur de la pression P a respecter est dictée par la condition de
Knudsen selon (2.38) ou A représente la distance de libre parcours des atomes, o est la
distance pour laquelle une collision opere entre deux atomes et Kp correspond a la constante

z sz . . z..: N -8 e A .
de Boltzmann. Il est alors déterminé qu’une pression inférieure a 10 Torr doit étre maintenue

[34].
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Figure 2.9: Schéma d’un bati de type MBE avec dispositif RHEED

2.6 Etat de ’art

Cette partie expose les performances reportées dans la littérature pour des HEMTs GaN et des
MMIC a base de GaN en matiere d’amplification de puissance hyperfréquence. Les criteres de

performances utilisés sont décrits dans I’annexe B.
2.6.1 Etat de I’art des HEMTs GaN

Historiquement, le premier résultat de puissance hyperfréquence est reporté en 1996 pour un
HEMT AIGaN/GaN sur substrat saphir démontrant une puissance de sortie P de 1.1 W/mm a
2 GHz [35]. Depuis, les efforts de recherche ont permis d’atteindre de nouveaux records de
par I’amélioration des techniques d’épitaxie qui ont ainsi permis de limiter les taux de
dislocations dans le buffer et de diminuer I’épaisseur de barriere. Consécutivement aux
avantages du substrat SiC énoncés en partie 2.5.1, les meilleures performances en termes de
puissance de sortie en saturation Ps,y, puissance de sortie en compression 2 1 dB P98 et de

rendement en puissance ajoutée PAE sont obtenues pour des HEMTs fabriqués sur ce substrat.
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Néanmoins, il apparait pertinent de distinguer les résultats sur substrat Si du fait du marché

potentiel destiné a ce dernier notamment en télécommunications.

Dans le cas d’un substrat SiC, [36] reportent une puissance Ps de 41.4 W/mm a 4 GHz
associée a une PAE de 60% et un gain en puissance linéaire G5 de 16 dB pour une tension
Vps de 135 V permise notamment par 1’intégration de plaques de champ. L’intérét de la
technologie GaN HEMT pour les applications en bande Ka est démontré par [37] avec un
HEMT de développement W = 2 X 75 um, une barriere AlGaN/GaN crue par MOCVD et

une longueur de grille sub-millimétrique L; = 160 um atteignant une puissance Ps de 10.5

W/mm a 40 GHz associée a une PAE de 33% et un G4" de 5 dB.

Pour des dispositifs expérimentaux sur silicium, [38] indiquent avoir obtenu une puissance Pg
de 7 W/mm a 10 GHz associée 2 une PAE de 38%, avec un gain Gp de 9.1 dB et G5™ de 11.5
dB. Ceci pour une hétérojonction AlGaN/GaN et un développement W = 4 X 50 um. A la
méme fréquence, [39] ont obtenu une puissance Ps 1égerement inférieure a 6.1 W/mm avec
une PAE record de 65% pour un Gp de 13.1 dB et un G}f" de 10.1 dB. En bande Ka, [40]
indique la réalisation d’'un HEMT AIGaN/GaN sur substrat silicium (110) atteignant une
puissance Pgyr de 3.3 W/mm a 40 GHz (pour W = 2 X 30 pm et L; = 60 nm) associ€e a un
PAE de 20.1% et un gain Gp de 6.5 dB. Egalement 2 40 GHz et dans le cas d’un substrat
silicium (111) [9] reportent la fabrication d’un HEMT AIGAN/GaN permettant une puissance
Psyr de 2.7 W/mm (pour W = 2 X 50 um et Ly, = 75 nm) avec une PAE de 12.5% et un Gp
de 3.8 dB. En bande W, [41] avec un HEMT (W = 2 X 50 um et L; = 50 nm) sur substrat
silicium (111) avec hétérojonction AlInN/GaN ont obtenu une puissance P; de 1 W/mm
associée a une PAE de 12% et un gain Gp de 4 dB a 94 GHz. La performance de puissance
Psar a 1.35 W/mm est également reportée mais pour un gain Gp proche de 0 dB. La figure
2.10 indique les relevés de performances énoncées ainsi que d’autres résultats supplémentaires
obtenus notamment par les industriels Nitronex (Btats-Unis), TriQuint (Etats-Unis), Cree
(Etats-Unis) et III-V lab (France) en termes de Ps4r par rapport a la fréquence pour des

HEMTSs sur substrat Si et SiC.
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Figure 2.10 : Relevé des performances a l’état de I’art pour la puissance de sortie en saturation selon la fréquence pour (a)
substrats Si et (b) substrats SiC.

2.6.2 Etat de Iart pour les amplificateurs 2 1’état solide

En ce qui concerne les amplificateurs Doherty (DPA), favorisés pour la technologie LTE-A,
[42] indiquent la réalisation d’un amplificateur a 1.95 GHz avec une bande passante de 100
MHz délivrant une puissance Ps de 85 W associée a une efficacité de drain 17p moyenne de
40% avec un recul de puissance BOP de 8 dB. A 3.5 GHz [43] présentent un amplificateur de
bande passante 100 MHz atteignant une puissance Ps de 10 W avec un BOP de 6 dB et un np
minimal de 40.5%. En bande Ka, [44] indiquent la réalisation d’un MMIC a deux étages sur
substrat SiC permettant d’atteindre une puissance de sortie d’environ 20 W a 30 GHz pour un
G}f” de 10 dB. Enfin, en bande W, [45] reportent la réalisation d’un MMIC a trois étages
(développement total W = 1200 um) sur substrat SiC avec hétérojonction AlGaN/GaN
atteignant une puissance Ps de 2.14 W associée a une PAE de 19% W a 93.5 GHz et
garantissant une puissance Ps supérieure a 1.5 W avec une PAE supérieure a 17.8% sur la

gamme 92-96 GHz.

doc.univ-lille1.fr



These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

32 LA TECHNOLOGIE HEMT GaN

2.7 Conclusion

Le fort intérét commercial des HEMTs a base de GaN a été pressenti de par les propriétés
intrinseques de ce matériau et de celles des hétérojonctions réalisables avec des alliages
tertiaires (InAIN, AlGaN) ou encore quaternaires (InAlGaN). Les caractéristiques du 2DEG en
termes de mobilité électronique et de densité de porteur telles que déterminées par simulation
ont indiqué un fort potentiel pour les applications de puissance hyperfréquence. En phase de
recherche expérimentale depuis les années 1990, les nombreux travaux de recherche menés
ont rendu compte de la fabrication de démonstrateur HEMTs et de SSPA sur substrat Si et SiC
pour lesquels les performances atteintes sont largement supérieures aux autres filieres plus
anciennes et déja en place au niveau industriel (LDMOS et HBT sur silicium et HEMTs a base
de GaAs). Alors que des premiers dispositifs utilisant des HEMTs a base de GaN sont déja
commercialisés, les performances atteintes sont encore bien en deca des limites théoriquement
possibles et atteintes dans des conditions expérimentales. La pleine maitrise de cette
technologie représente donc un enjeu capital compte tenu du marché potentiellement visé.
Dans ce contexte, la capacité de réaliser des MMIC travaillant jusqu’en ondes millimétriques
représente une compétence cruciale. Le développement de modeles aboutis et fonctionnels
pour le transistor et les éléments passifs connexes constitue donc une priorité dans cet effort de

recherche.
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CHAPITRE 3 ETUDE DE DISPOSITIFS PASSIFS
INTEGRES

Ce troisieme chapitre traitera du travail effectué concernant la réalisation d’éléments passifs
issus de la technologie de fabrication étudiée. Les étapes de conception, de fabrication et de
modélisation seront détaillées. Les performances atteintes par les différentes variétés
d’éléments ainsi que la plage de validité des modeles mis en place seront analysées et

discutées.

Les composants passifs sont partie intégrante d’'un MMIC, ils desservent des fonctions de
diviseur de puissance, d’adaptation en impédance, de stabilisation et de polarisation du
HEMT. Hors du cadre de ce travail, ils peuvent dans certains cas assurer des fonctions
d’antennes (en émission ou réception) et de filtres. La fabrication d’éléments aux
caractéristiques reproductibles et la connaissance de modeles équivalents sont donc
primordiales pour mener a bien la réalisation d’'un MMIC amplificateur de puissance. On
définit la notion d’éléments localisés, pour lesquels la longueur géométrique de I’élément est
considérée faible devant la longueur d’onde du signal A, dans notre cas: capacités,
inductances, résistances, jonctions et transistors. La notion d’éléments distribués intervient

alors pour la ligne de transmission et ses variantes (stubs, tapers et coudes).

Les modélisations de ces éléments se déclinent selon deux formes: la premiere est une
représentation sous forme de schémas électriques équivalents, la seconde est un résultat de
simulation électromagnétique utilisant une description de la structure de couches et des
métallisations. La bande de fréquence de modélisation est similaire a celle du HEMT, soit de 1
GHz a 110 GHz. Cependant, I’existence de composantes harmoniques liées a 1’utilisation en
régime grand signal sollicitera significativement ces modeles possiblement a des fréquences
supérieures. Il est ainsi pertinent de juger de la cohérence de ces modélisations pour ces

fréquences en 1’absence de mesures.

33
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Nous commencerons ce chapitre par le travail mené sur des lignes de transmission coplanaires
pour lesquelles différentes méthodes de caractérisation seront explicitées et comparées. Un
phénomene d’onde lente observé pour des lignes de géométries diverses sera analysé et fera
I’objet d’une modélisation ad hoc. Dans une seconde partie, les résultats obtenus sur d’autres
composants de type distribués seront présentés avec leurs modélisations associées. Une
troisieme partie sera consacrée a 1’état des travaux réalisés pour des composants localisés de
nature inductive ou capacitive en termes de résultats expérimentaux et de modélisations.
Enfin, ce chapitre s’acheévera sur un bilan du travail effectué ainsi que les perspectives de

conception futures.

3.1 Ligne de transmission

3.1.1 Généralités

Les lignes de transmissions présentes au sein des MMIC utilisent deux technologies
majeures et bien renseignées dans la littérature pour la transmission d’un signal en
hyperfréquence : la technologie coplanaire (CPW) et micro-ruban. Ces deux technologies,

illustrées figure 3.1, possedent chacune leurs avantages et leurs inconvénients.

De facon générale, les lignes coplanaires accusent moins de pertes par radiation et
garantissent un meilleur confinement spatial du signal. Néanmoins, pour un MMIC,
I’utilisation de deux plans de masse séparés nécessite de les reconnecter régulicrement afin
d’équilibrer leurs potentiels électriques. Par ailleurs, ces connexions peuvent s’avérer
problématiques pour la montée en fréquence car elles représentent des capacités parasites entre
les masses et le conducteur central, ce probleme sera discuté plus avant en partie 3.4. Pour leur
part, les lignes micro-rubans présentent une résistivité électrique linéique plus faible grace a la
faible résistance du conducteur de masse. Toutefois, elles requierent I’utilisation d’étapes
technologiques critiques supplémentaires telles que 1’amincissement du substrat, la réalisation
de VIA HOLES par gravure profonde et une métallisation pleine plaque en face arriere. De
plus, on observe une inductance parasite de retour a la masse plus grande attribuée a la

propagation du signal dans le VIA HOLE.
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Une autre technologie de ligne de transmission (représentée en figure 3.1) consiste a
réaliser un plan métallique en face arriere d’une structure CPW, ceci permet alors de faciliter
la dissipation thermique du circuit mais restreint les choix d’impédance caractéristique [46].
Egalement, la présence de ce plan métallique en regard avec le plan de masse coplanaire de
large dimension implique la propagation potentielle d’un mode de plaque parallele
responsable d’une perte de puissance dans le circuit [47]. Il est cependant possible de limiter

ce mode parasite par la réalisation de VIAs a des endroits multiples [48].

On note finalement que les configurations CPW et CPWG présentent une propagation
du signal plus rapide (longueur d’onde du signal plus courte) par rapport au microstrip du fait
qu’une partie significative du champ électrique circule dans I’air. Ceci constitue un avantage
pour la réduction des longueurs des lignes d’adaptations (stubs) mais restreint la dimension de

longueur maximale des éléments localisés tels que les inductances, capacités et résistances.

Métal
Substrat
W G S W S G G S W S G
b h| h|
(a) (b) (©

Figure 3.1 : Principales topologies pour la réalisation de lignes de transmission : (a) microstrip, (b) CPW et (c) CPWG.

Quelle que soit la technologie employée et d’apres les équations des télégraphistes, une ligne
de transmission est définie par une impédance caractéristique Z, et une constante de
propagation y = a + jf§, ol a correspond a I’atténuation de la ligne et f a la constante de
phase. Cette derniere est couramment représentée de facon normalisée [/, avec S, = w/c.
Une autre représentation peut €tre donnée sous forme d’un schéma équivalent distribué
général, sans perte et classique avec pertes (cf. figure 3.1), conduisant chacune a une
modélisation de Z et y. Les parametres représentés sont les suivants : I'impédance linéique Z,
I’admittance signal-masse Y, I’'inductance linéique L, la capacité signal-masses C, la résistance
linéique R et la réactance parasite signal-masse G. Une ligne a perte se traduit par ¢ > 0 soit

une partie réelle non-nulle pour Z et/ou Y. Dans la représentation classique avec pertes, R
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correspond a une résistivité linéique dans le conducteur central et les masses tandis que G
représente les pertes par conductivité dans le substrat par courant de conduction ou pertes
diélectriques. Pour une structure multi-couches telle que les hétéroépitaxies étudiées dans ce
travail de these, un substrat équivalent caractérisé par une permittivité relative &, (ou effective
Efr) et une conductivit€ €lectrique ¢ €quivalente a la structure totale peuvent Etre
considérées. Le parametre de tangente diélectrique (ou angle de perte) tan § est alors introduit

pour définir les pertes dans le substrat selon :

tand = o+ w.¢g
anoe = w. & 3.1
Avec :
& =& —J& (3.2) le,| =~ . (3.3)

Ou ¢&’, représente la partie réelle et €”, la partie imaginaire de &,. En supposant les pertes par

conduction nulle pour un substrat a haute-résistivité (typiquement p = 1/0 > 3 kQ.cm) :

tand = o (3.4)
- — T
Z L
_ |z - |Z 3.6
Ze _\/; (3.5) c \L Z; _\/; (3.6)
el
-
- y=+zZy (3.7) S y=jovLC 3.8)
(a) (b)
___/\/\/\/_m—___
R L g = [REOL g
=" @
=—C
| Y =+jwRC — w?LC (3.10)
(©)
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Figure 3.2 : Représentation de la caractéristique électrique d’une ligne de transmission sous forme de schéma électrique
distribué selon (a) un modele général,(b) un modele classique sans pertes, (c) classique avec pertes conducteurs et (d)
classique avec pertes conducteurs et dans la structure.

3.1.2 Extraction de la constante de propagation

La constante de propagation y peut étre extraite de différentes manieres selon le cas de figure.

On distingue alors les possibilités suivantes :

Ligne sans plots d’acceset Z, = 50 Q :

_In(10) |52
20 1

_ w (en rad/m) ~ (3.14)

(en Np/m) (3.13) I

Ligne sans plots d’acces et Z, # 50 Q) :

(1+811)%+ S5,
/1 (3.15)

y = acosh< 25,

Ligne avec plots d’acces :

L’utilisation de plots d’acces aux lignes est indispensable pour certaines dimensions en largeur
qui ne correspondent pas a 1’écart entre les doigts de masses (pitch) des pointes de mesure

coplanaire usuelles.

Il est possible de supprimer la contribution de ces acces a la caractéristique hyper-fréquence
par une procédure de de-embedding tel que Open-Short, Short-Open ou Pad-Open-Short
depuis la caractérisation petit-signal de structures dédiées. La constante de propagation est

ensuite extraite par (3.13-3.14) ou (3.15) selon la valeur de Z.
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Une seconde méthode d’extraction [49] est possible sous réserve de disposer de deux lignes de
transmission différant uniquement par leurs longueurs. Dans ce cas, la présence de plots
d’acces n’est pas un probleéme si tant est qu’ils soient identiques. Par ailleurs, cette technique a
I’avantage de ne pas nécessiter de corrections des termes d’erreurs et s’avere donc
théoriquement la méthode la plus précise pour I’extraction de y. Elle se résume a I'utilisation
des équations (3.16-3.19) depuis la mesure des parametres S des deux lignes S et S’ de
longueurs respectives connues [ et [":

T =T'[T]?! (3.16)

Avec T et T’ les conversions des matrices S et S’ en parametres T.

(Ti1 + T55) F V(T — T55)* + 4T3 Ty

AlM’AZM = 2 (3.17)
g1y 1
=2 AlM-I_Ai_j (3.18)
1M
_In(27) (3.19)

-0
3.1.3 Extraction de 1’angle de perte diélectrique

L’extraction de tan & est possible en considérant 1’atténuation d’une ligne & comme étant la
somme d’atténuations reliées aux pertes métalliques dans le conducteur «,,, aux pertes par
conductivité dans le substrat a ,,4. aux pertes diélectriques dans le substrat a ;. €t aux pertes
par effet radiatif a,.,4, tel que :
@ = Qm t Acona t Agiet T Araa (3.20)
Pour un substrat a haute-résistivité ou bien si la métallisation est opérée sur une couche
diélectrique isolante, on considere a.,,q = 0 et en admettant «,,4 négligeables pour des
fréquences dans la bande W ou inférieures :
Agiel = & — Ay (3.21)

En considérant une configuration similaire a la figure 3.1 (c) :

Ym = VJWRC — w?LC (3.22)
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. JR
=jwVLC |1 ——
Ym =W oL (3.23)
Pour |jR/wL | = 0,s0itw >> R/L:
R |C
Ym = 5\/; +jwVLC (3.24)
Avec wL >> R, soit Z¢c— /L/C :
R 1 R

@m = 27, (en Np/m) (325 ap= mz_c (en dB/mm) (3.26)

Dans le cas d’une ligne coplanaire, avec R gpntre 1a résistivité du conducteur central et R, qsses

la résistivité linéique des masses :

R = Reentre + Rmasses (3.27)
1 /1 1
R=22(7+ ) (3.28)
Dans le cas d’une ligne micro-ruban (résistance de la masse négligée) :
1
R = oWt (3.29)

Afin de tenir compte de I’effet de peau, lequel se manifeste par une augmentation de la
résistance linéique des conducteurs avec la montée en fréquence, on définit la résistivité

linéique en statique ou basse-fréquence Ry et une composante additionnelle représentative de

R= /Rgc +R2, (3.30)

Dans le cas d’une ligne micro-ruban :

I’effet de peau Ry tel que :

Rpc = a.l/ll/.t (3.31)
w1
Ryr = 8o Wt (3.32)
Dans le cas d’une ligne coplanaire :
Rpc = Reentre T Rinasses (3.33)
1 /1 1
Rpe =— (W + %) (3.34)

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

40 ETUDE DE DISPOSITIFS PASSIFS INTEGRES

R = w,u0< 1 4 1 )
W= 8 W+t 26+¢ (3.35)

Finalement, d’apres [50] :

3 ((Zdiel-)to(glr - 1)\/ geff)

tan &
n(geff - 1)8’7-

(3.36)

3.1.4 Extraction de I’impédance caractéristique

Par mesure petit signal :

Conformément au schéma électrique distribué¢ général décrit en figure 3.2(a), I'impédance
caractéristique Z, obéit a (3.37) ou B et A sont les coefficients issus de la conversion des

parametres S - ABCD.

Ze= |= (3.37)

Soit directement par les parametres S :

(1+5,1)? =55,
Lr=17
C O\/(l _ 511)2 _ 5122 (338)

Cette mesure a pour avantage de ne nécessiter que la connaissance des parametres S de la
ligne et permet une détermination de Z, sur toute la bande de fréquence. Cependant, de fortes

imprécisions surviennent aux fréquences f répondantes a (3.39).

A—k'l o fe 2c
=2 ST (3.39)

Avec k € N et [ étant la longueur de la ligne. L’utilisation de mesures effectuées sur plusieurs
lignes de longueurs différentes permet de contourner ce probleme [51], bien que laissant

toujours une certaine marge d’erreur.
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Depuis un calcul basé sur les transformées conformes :

Cette technique repose sur I’hypothese d’une ligne sans pertes et dont le mode de propagation
du signal est un mode quasi-TEM (ou régime quasi-statique). Elle permet une détermination
de Z. d’une ligne CPW aux plans de masses finis en considérant une structure multicouches

décrite figure 3.3.

~X

Figure 3.3 : Représentation d’une structure coplanaire mutli-couches a plans de masses finis [52].
Cette méthode nécessite d’abord la connaissance de la permittivité effective €,¢5 associée a la
ligne. Cette détermination peut €tre effectuée expérimentalement par la connaissance de la
constante de phase 8 de la ligne obtenue selon les méthodes décrites en partie 3.1.2. On note

alors :
2

(C'ﬁ ) 3.40
Eefr = |— )
eff > (3.40)
Par ailleurs, une détermination théorique de &5 [53] peut aussi €tre menée selon (3.41-3.45).
Le cas ainsi traité est une structure a 3 couches inférieures et 2 couches supérieures. La
méthode est cependant généralisable a un nombre quelconque de couches inférieures ou

supérieures.
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d |b?—a?
k= A F (3.41) K =1 — k2 (3.42)

o = sinh (:—:l) sinh? (;T_:l) — sinh? (;T_ri) (3.43) K = [1 B ki2 (3.44)

sinh (:—:l) sinh? (;T_fi) — sinh? (;T_:l)

~ 1 K(k) K(ki) K(k) K(ké)
erf =1+ §<(€r1 i mK(/Q) * (&2~ &) K (k') K (k;)
+ (g5 — 1)@@ + (&4 — &3) K(k") K (ky) (3.45)
) K(k) K(ki)
TS T K (k) K (ks)

Pour une ligne de dimension donnant Z. = 50 Q déposée sur une structure monocouche de

permittivité relative &,, on note en approximation du premier ordre :

1
Seff =1+ Eé'r (346)

Zc s’obtient finalement par (3.48).
7. - 30 K(k)
c @ K(k") (3.47)

3.1.5 Outils de simulation électromagnétique

La simulation d’éléments passifs peut étre réalisée par 1’utilisation de logiciels commerciaux
de simulation électromagnétique. Deux logiciels ont été utilisés pour ce travail de these : le

logiciel HESS et I’outil Momentum inclus dans ADS.
HFSS :
HEFSS utilise la méthode des éléments finis associée aux équations de Maxwell. Son outil de

modélisation d’une structure 3D permet la simulation d’une grande variété de structures

(antennes, guides d’onde...). Sa précision de calcul dépend de I’exactitude de la modélisation
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3D et du temps de calcul alloué. A cet effet, un outil d’analyse de convergence du résultat en
fonction de la densité du maillage (imputant directement le temps de calcul) est disponible.

Son utilisation pour les structures CPW nécessite cependant une prise en main particuliere.

Momentum :

Momentum est spécialisé dans la simulation de MMIC. Son outil de modélisation de type
«2.5D » permet la représentation de I’empilement des couches et des métallisations
composant 1’échantillon. Il utilise la résolution d'équations aux dérivées partielles appliquée
aux équations de Maxwell selon le principe de la méthode des moments (MoM). Les temps de
calculs sont ainsi inférieurs a ceux de HFSS mais des imprécisions peuvent survenir du fait de
problemes de non-convergence dans certains cas. Son principal avantage réside dans son
intégration au logiciel ADS, ceci permettant une conversion rapide d’un schéma électrique en
layout puis d’une analyse par simulation EM. Par ailleurs, la simulation de structure CPW est

prise en charge nativement par le logiciel.

3.1.6 Résultats pour des lignes sur échantillon implanté

La figure 3.4 représente les résultats pour la détermination de la constante de propagation pour
des lignes coplanaires fabriquées depuis un échantillon avec barriere Alg 13Gagg;N/GaN crue
sur un substrat Si(111) HR. La structure consiste en une couche de nucléation de AIN
d'épaisseur 40 nm sur laquelle le séquenceur suivant a été réalisé : 260 nm Al;3GagsN, 175 nm
AIN et 1 um GaN. L'étude vise en particulier a investiguer la qualité de la couche tampon
dédiée aux structures HEMT. Les lignes sont congues pour présenter Z, = 50 Q avec les

dimensions suivantes : {W = 80 um, S = 50 um, G = 240 um}.

La constante de propagation a été extraite au moyen de (3.13-3.14) en considérant Z, = 50 Q
et par la méthode multilignes depuis des mesures effectuées sur des lignes de 1 mm et 2 mm
de longueur. Dans les deux cas, des pertes d’atténuations importantes (= 0.9 dB/mm a 40
GHz) sont notées. La méthode multilignes indique des valeurs de a environ 10% inférieures a

celles issues de ISq,l, ceci s’explique par le fait que Z, differe 1égerement de 50 Q (partie
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imaginaire due aux pertes) et par la transition entre la pointe de mesure et le début de la ligne
[54]. Pour juger essentiellement de la caractéristique de la ligne, il est donc indiqué de tenir
compte des valeurs issues de la méthode multilignes. En comparaison avec des lignes réalisées
sur un substrat Si(111) HR identique mais sans hétérostructure, des pertes nettement moins
fortes sont observées (= 0.2 dB/mm a 40 GHz). Par ailleurs, I’observation de la constante de
phase normalisée f/f, indique clairement un phénomene d’onde lente caractérisé par une

valeur de 5 /f, sensiblement plus élevée en dessous de 10 GHz.

12 Ech. AIGaN/GaN 4.0 45— Ech. AIGaN/GaN - Méthode Multilignes
’ Méthode Multilignes Ech. AIGaN/GaN - Depuis |S,|
—— Ech. AlGaN/GaN 3.5 4+——Si(111) HR - Méthode Multilignes
1.0 Depuiis |S | 50— Si111) HR - Depuis |S, |
£ 0.8+ g 254
E Si(111) HR ES
D 0.6 Méthode Multilignes 8 207
= ——Si(111) HR @ 45 ]
0.4 - Depuis [S,|
r _ 1.0
0.2 IR s B P 0.5-
S 1 10
O 0 1 T T T T T T 0 o T . T b T d FEFMHI)I
0 10 20 30 40 50 60 0 10 20 30 40 50 60
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 3.4 : Comparaison entre I’atténuation (a) et la constante de phase (b) extrait depuis la mesure de |Sy,| et la méthode
multilignes pour une ligne CPW sur un échantillon Si(111) HR et une hétéro-épitaxie AlGaN/GaN sur substrat Si(111) HR.
La constante de phase normalisée est présentée en encadré de (b).

Ce phénomene a pour origine l’existence d’une couche conductrice dans la structure
établissant une conduction parasite de courant de conduction, lequel prédomine par rapport au
courant de déplacement en dessous d’une certaine fréquence. Dans le cas ou la couche sur
laquelle est déposé le métal des lignes est isolante, il est possible de modéliser la structure
selon le schéma distribué décrit figure 3.5 pour lequel 1’élément C’ rend compte de la capacité
créée entre les conducteurs métalliques et la zone conductrice, G’ exprime la conductance
linéique de cette derniere et R’ représente la propagation d’un courant longitudinalement dans

la zone conductrice.
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Figure 3.5 : Schéma équivalent d’une ligne de transmission manifestant un phénomene d’onde lente.

Dans le cas traité, il en est déduit que 1’hétérostructure est sujette a présenter une conductance
parasite aux interfaces, particulicrement entre le substrat et le buffer du fait des taux
importants de dislocations usuellement reportés et de la diffusion d’impuretés Al et Ga dans le
substrat silicium. La figure 3.6 illustre I'influence d’une polarisation signal-masses sur a et
B/Bo, il est alors constaté qu’une polarisation positive ou négative diminue les pertes de la
ligne, de par une diminution de « et la réduction du phénomene d’onde lente. La figure 3.7 (a)
indique alors I’écart absolu du coefficient d’atténuation par rapport a la valeur notée sans
polarisation a 40 GHz, il apparait clairement une dépendance de a envers la polarisation
seulement pour I’échantillon avec hétérostructure. La figure 3.7 (b) rend alors compte de
I’angle de perte de I’ensemble de la structure calculée depuis (3.21) et (3.36) en estimant les
pertes métalliques a,, a 0.11 dB/mm et en prenant &,7 = 6.18 et & = 11.36 déterminées
depuis la mesure de 5. Une étude plus approfondie de ce phénomene a permis d’expliciter une
dépendance supplémentaire en température de 1’angle de perte du fait de I’activation de

défauts de type donneurs [10].

Cette étude a ainsi permis de révéler une dépendance électrothermique de la constante de
propagation de lignes de transmissions pour une structure GaN-on-Si. Si cette dépendance
reste faible et ne nécessite donc pas d’étre modélisée au premier ordre pour une approche
future de conception de circuits, elle permet néanmoins de renseigner sur I’origine physique de

ces pertes.
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a (dB/mm)
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Ech. AlGaN/GaN (-10 V)
Ech. AlGaN/GaN (-5 V)
Ech. AlGaN/GaN (0 V)
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Ech. AIGaN/GaN (+10 V|
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——Si(111) HR (+6 V)
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o S T
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Figure 3.6 : Atténuation (a) et constante de phase normalisée (b) d’une ligne CPW extrait par méthode multilignes sur un
échantillon Si(111) HR et d’une hétéro-épitaxie AlGaN/GaN (1 um GaN /0.15 um AIN / 0.26 um AlGaN / AlGaN 13% /43
nm AIN) sur substrat Si(111) pour différentes conditions de polarisations.
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Figure 3.7 : (a) relevés de I’écart absolu du coefficient d’atténuation a 40 GHz par rapport a la valeur sans polarisation et
(b) valeurs de tan J calculées selon la polarisation a 40 GHz.

3.1.7 Méthode de caractérisation et de modélisation de la structure passive

Confidentiel
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Un nombre important de lignes de transmission CPW a été réalisé, leur conception variant en
termes de largeurs (W, S et G), de leur longueur [ et du métal utilisé pour le conducteur
central. Des motifs d’acces sont utilisés pour assurer la pose des pointes de mesure nonobstant
la dimension de la ligne et la métallisation du conducteur central. A titre d’illustration, La
figure 3.9 consiste en une image obtenue par microscope électronique a balayage (MEB)
d’une des lignes étudiées. La méthode multilignes est utilisée afin de s’affranchir de la
contribution de ces motifs. Cinq longueurs de lignes sont systématiquement présentes : 100
pm, 450 pm, 530 um, 1800 um et 2460 pm permettant de conduire la technique multilignes
selon une large variété de combinaisons et donc différents écarts de longueurs Al. La figure
3.10 présente les résultats obtenus en termes d’atténuation et de constante de phase
normalisée. On remarque alors que l’extraction donne des résultats similaires pour des
Al > 560 pm, tant au niveau de a que de (. Pour la suite de ce travail, les extractions
utiliseront donc le plus grand Al possible soit 2360 um. Une forte atténuation (= 2 dB/mm)
ainsi qu’un phénomene d’onde lente manifeste sont indiqués. Ceci est attribué en premier lieu

a une faible résistivité du substrat silicium.

Motifs € > Motifs

: Longueur de ligne 1 : Jacces

Figure 3.9 : Image MEB d’une ligne de longueur 350 um et de dimensions {W = 80 um, S = 45 um, G = 65 um).

d’acces
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Figure 3.10 : Résultats de ’extraction de y par méthode multiligne sur une ligne {W = 80 um, S = 45 um, G = 65 um}
depuis des combinaisons de lignes différant par leur différences de longueur. On note : (a) Atténuations et (b) constantes de
phase normalisées avec en encadré la valeur de 8 /By a 41 GHz en fonction de Al.

La conductivité du dépot métallique g, est caractérisée par mesure DC des lignes CPW sous
pointes coplanaires. Les masses des deux sondes étant alors reliées dans ce type de mesure,
seule la conductance du conducteur central est comptabilisée. Ces mesures permettent
d’expliciter un effet de regle de dessin imputé principalement a la nature du procédé de
photolithographie utilisé. Il est alors noté que les dimensions des métaux sur 1’échantillon sont
systématiquement plus larges que celles du layout de 0.6 pm, les valeurs de W considérées
sont ainsi plus grandes de 1.2 um. La figure 3.11 montre ainsi les résultats de o,, extraites
selon la largeur du conducteur central avec et sans prise en compte de la régle de dessin. La

valeur de conductivité électrique relevée est finalement o,,, = 3.03 X 107 S/m.

3.30x10"

3.25x10" —=— Sans regle de dessin

3.20x10

3.15x10"

s (S/m)

£

3.10x10"{ —e— Avec régle de dessin

3.05x10" /\’\/,

300X1 07 T T i T . T » T b T T T i T o T
10 15 20 25 30 35 40 45 50
W (um)
Figure 3.11 : Relevé de la conductivité électrique du dépot métallique depuis des mesures DC de lignes coplanaires de W
différents.
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L’extraction de la constante de phase § est menée pour I’ensemble des lignes. La géométrie de
la ligne influe directement sur la topologie du champ électrique transversal et particuliecrement
sur la « profondeur de pénétration » des lignes de champ dans la structure. Les valeurs de f§ et
donc de &5 sont donc amenées a différer du fait de la différence des valeurs &, propres a
chaque couche. Ainsi, au moyen de simulations EM sous Momentum, une extraction des &,
est conduite afin de reproduire les variations de &.rr observées. La figure 3.12 indique les
valeurs de &.¢ extraites pour toutes les lignes selon leur parametre géométrique S et les
valeurs relevées sous Momentum. Une bonne corrélation est ainsi trouvée entre le résultat
expérimental et la simulation. Une interpolation par une fonction logarithmique telle que
Eefr = 0.434 X In(S X 106) + 4.32 permet de reproduire assez précisément les résultats
obtenus dans D'intervalle S = [4 um, 60 um] pour les lignes utilisant le métal 1 et en
configuration Z, = 50 Q. Les paramétres de structure utilisés pour la simulation sont alors les
suivants :
- Substrat silicium : Permittivité relative %P = 11.3 et résistivité ps“? = 15.5 Q.cm.

- Dépot SiN : Permittivité relative 2N = 6.5.

- Dépot SiO; : Permittivité relative ef 02 — 41,

6.4 225
X - ]
6.2 " v 2.20 o "
6.0 N - 2.151 : ¢ :
+ 4 ¥
5.8 2.10 1
® 2.05- :
5.6 e ] ‘ © o .
= £ 2.00 - o ©
w® 5.4 1 & Mesure - metal 3 o ] o
4 Mesure - metal 2 T 1.954 :
.21 v Mesure - metal 1 B 1.90_' o $ <& Mesure - metal 3
5.04 Momentum : & Mesure - metal 2
' Interpolation 1.85 . v Mesure - metal 1
4.8+ logarithmique 1804 © < Momentum
46 T T T T M T T T T T T 175 ] : T T v T T ¥ T ¥ T T
0 10 20 30 40 50 60 0 10 20 30 40 50 60
S (um) S (um)
(@) (b)

Figure 3.12 : Relevé des permittivités effectives extraites pour des lignes CPW en fonction de I’espacement conducteur-masse
associé aux résultats issus de la simulation Momentum.
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3.1.8 Modélisation hyperfréquence de lignes CPW

La valeur de I'inductance est déterminée dans le cas d’une ligne coplanaire idéale (épaisseur et
résistivité de métal négligeable) dans un milieu constitué purement d’air, permettant
d’exprimer une capacité lin€ique Cg;,- selon (3.49). Dans cette configuration, on note .5 = 1
impliquant que 1’inductance linéique L,;, réponde a (3.50). Il est alors considéré que le champ
magnétique n’est pas affecté par la présence d’un diélectrique et de ce fait, pour toute

configuration de ligne CPW, L = Lg;, [55].

K (k) 1

Cair = 460@ (3.48) Lyiy = =T (3.49)
o “~awr

Afin de modéliser le phénomene d’onde lente dii a la conductivité du substrat, il est possible
d’évaluer la réactance parasite dans la structure (G’ en figure 3.5) selon (3.50) ainsi que la
résistivité longitudinale linéique (R’ en figure 3.5) d’apres (3.51) avec &gy, correspondant a
I’épaisseur de peau du substrat répondant a (3.52). L’effet capacitif entre la métallisation et la
zone conductrice (C’ en figure 3.5) correspond alors a la mise en série d’une capacité au
niveau du conducteur central C.ontre €t des masses Cipgsses- La premiere répond a (3.55) ou
(3.56) selon le niveau de métal utilisé (elle est absente dans le cas du métal n°1) alors que la

seconde obéit a (3.54) [56].

G =2 K (k) (3.50) R’ ! + ! (3.51)
o p—— . = .
sub K(k’) Wasub 5sub 2Go-sub Ssub
P 2
sub — WU Osub (352)
’ 1 2806
C=— i (3.53) Cmasses = @@ (3.54)
Ccentre Cmasses €r1 Erz
oW w
Ceentre = @& (métal3) (3.55)  Ceentre = 0&r1 g~ (métal2) (3.56)
1
Er1 Er2
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La figure 3.13 montre les résultats obtenus pour une ligne {W = 80 pm, S = 45 pm, G = 65
pm} en mesure, simulation sous Momentum et simulation analytique depuis (3.50-3.56). Une
bonne interpolation des résultats de mesures est obtenue pour les deux simulations, confirmant
la validité du schéma équivalent décrit figure 3.5. Néanmoins, les parametres matériaux du
substrat utilisés pour la simulation analytique sont légerement différents de ceux déterminés
par Momentum, on note alors une permittivité &5%? = 10.9 et une résistivité pS*? = 18.5
Q.cm. Aussi, le modele analytique s’avere moins précis pour la modélisation de lignes dont
les dimensions different grandement du cas {W = 80 pm, S = 45 um, G = 65 pum}. Ceci est

attribué a I’approximation faite par les transformées conformes (propagation quasi-TEM,

négligence des épaisseurs de métaux et imprécisions de calcul pour les couches minces de

diélectriques).
22 22
2.0 20
1.8 18 "
] o Mesure
1.6 7 161 Analytique
1.4 ©  Mesure 144 —— Momentum
T 121 ¢ Analytique 12]
£ | Momentum
5 1.0 2 104
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3 08-_ 8
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0.4 44
0.2 2
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Figure 3.13 : Constante de propagation mesurée et modélisée selon un modele analytique et par simulation Momentum pour
une ligne CPW {W = 80 um, S = 45 um, G = 65 um/.

3.2 Réalisation et modélisation de capacités MIM

Les capacités constituent des éléments cruciaux. Au sein d’'un MMIC réalisant la fonction
amplificateur, elles sont indispensables pour filtrer le signal hyper-fréquence aux niveaux des
jonctions permettant la polarisation du transistor et de réaliser des fonctions d’adaptation de

charge. Les capacités étudiées dans ce travail sont des capacités Métal-Isolant-Métal (MIM).
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Pour ce travail, deux types de capacités MIM ont été fabriqués. Le premier utilise les
diélectriques 1 et 2, les électrodes étant formées par les métallisations 1 et 3, tandis que le
second n’utilise que le diélectrique 1 avec des électrodes faites des métaux 1 et 2. Plusieurs
géométries sont étudiées, la surface de la capacité variant suivant des parametres de longueur [
et de largeur L. La figure 3.14 montre une image obtenue au MEB de capacités de type 1 et
type 2, un récapitulatif des caractéristiques géométriques des dispositifs est fait tableaux 3.3 et
3.4. Aux effets de bords pres, I’expression analytique des valeurs de capacité C s’exprime

ainsi :

SOS S
4 | 4z (type 1)  (3.57) C = gy&pq T (type 2) (3.58)
1

€r1 Er2

C =

(a) (b)

Figure 3.14 : Image MEB (a) d’une capacité A20 de type 1 et (b) d’une capacité B18 de type 2.

3.2.1 Extraction de la valeur de capacité et de la fréquence de résonnance

Au premier ordre, les capacités MIM fabriquées correspondent a une capacité parfaite
localisée entre les ports de mesure 1 et 2. La mesure des courants de fuites statiques du port 1
au port 2 et vers les masses a indiqué des valeurs largement négligeables. Ainsi, la valeur de
capacité répond a (3.59) pour des fréquences suffisamment faibles respectant ce modele du
premier ordre.

_ Imag(Y;;)

C= o (3.59)
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La montée en fréquence d’un tel dispositif rend certains effets parasites prédominants et
annule I’effet capacitif. La principale limitation est 1’effet de propagation longitudinale de
I’onde électromagnétique lequel se traduit par une inductance série L telle que :
Imag (Y1) 1
et L B
” 2L (3.60)
La conséquence directe est I’apparition d’une fréquence critique f; pour laquelle

Imag(Y;,) = 0 telle que :
1
BN (3.61)

fe

Expérimentalement, la capacité est directement extraite par (3.59) et la fréquence de coupure
est déduite du point ou Imag(Y;,) s’annule. La prise en compte des plots d’acces au dispositif
est effectuée par une procédure de de-embedding, et a cet effet, les méthodes de de-embedding
de type Open-Short et Short-Open sont investiguées. La premiere méthode considere les
capacités de plots en amont des inductances série parasites inversement a la seconde méthode
qui considere ces inductances en amont. Dans les deux cas, le couplage des pointes de mesure,
lequel constitue une capacité parasite du port 1 au port 2, n’est pas pris en compte du fait des

distances d’espacement des pointes variables d’un dispositif a 1’autre.

La figure (3.15) indique les résultats obtenus pour deux capacités de type 1 et 2 ainsi qu’une
simulation EM du dispositif sans plots d’acces conduite sur Momentum. Dans les deux cas, le
de-embedding n’influe pas sur la valeur de C extraite mais affecte notablement F.. Ceci
s’explique par la nature des plots d’acces, lesquels représentent une ligne de transmission dont
la longueur géométrique (150 um) reste faible par rapport a la longueur d’onde a 110 GHz (=
1200 um) et pouvant donc s’apparenter a une inductance série s’additionnant a I’inductance
parasite L. Le type de de-embedding agit également sur la hauteur du pic de résonnance. En
comparaison avec les simulations EM, le de-embedding Short-Open semble convenir

davantage pour extraire fidelement la caractéristique du dispositif.
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Figure 3.15 : Comparaison des méthodes de de-embedding et de simulation EM sous Momentum pour les paramétres - Y;,
(a) des capacités C20 de type 1 et (b) F17de type 2.

Les résultats en termes de valeur de capacité et de fréquence de coupure sont obtenus pour
tous les dispositifs fabriqués. Les tableaux 3.3 et 3.4 indiquent les valeurs médianes ainsi que
les variabilités calculées AC/C et Af./f; d’un dispositif a un autre selon le rapport entre
I’écart-type et la valeur médiane. Il est ainsi constaté que les valeurs de capacités mesurées
varient d’environ 3% pour les capacités de type 1 et de 5% pour les capacités de type 2. Ceci
peut étre expliqué par la non-homogénéité de la permittivité diélectrique relative Ae,. /&, et des

épaisseurs de diélectrique Ad/d selon :

AC _de  Ad
c & (3.62)

La variabilité des fréquences de coupure se chiffre a environ 7% et 10% respectivement pour
le type 1 et le type 2. Elle peut étre liée a la variabilité de 1’inductance parasite AL/L
selon (3.63), possiblement causée par 1’incertitude de la position du plan de mesure liée a la

reproductibilité de la pose des pointes.

Me AL AC
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3.2.2 Modélisation de la capacité et des caractéristiques hyperfréquences

La modélisation de la valeur de capacité est faite en considérant les effets de bords selon une

dépendance avec le périmetre de la capacité P telle que :

C =aS + bP (3.64)

Les valeurs de a et b pour les deux capacités sont indiquées dans le tableau 3.2.

Capacité¢ MIM a b
Type 1 415x 1075 | 1.13x 107*
Type 2 391x107* | 3.39x107*

Tableau 3.2 : Relevé des coefficients pour la modélisation des capacités de type 1 et 2.

Les permittivités relatives des diélectriques 1 et 2 sont alors déduites des valeurs de a, on
trouve : &1 = 6.44 et &, = 4.20 en accord avec la littérature et avec les valeurs utilisées par
Momentum pour la modélisation des lignes CPW. Les tableaux 3.3 et 3.4 indiquent les valeurs
de capacités extraites et modélisées selon 1’équation (3.64) et les simulations Momentum, la
figure 3.16 présente alors graphiquement les résultats obtenus. On constate une bonne

interpolation des résultats de mesure par les deux méthodes de modélisation.

1.4 5.0 3
o Mesure - 45 o Mesure 2
1291+ Modeéle analytique + Modéle analytique
10l * Modéle MoM 404 x  Modele MoM o
o T 351
o =3
® 0.8+ . o 301 %
‘© (%)
T 0.6 8 2.5
© @ ©
< Q O 2.0- o
0.4- @
) 1.5
021 @ 10 =
0.0 T T T T " T T T v T v 0.5 T T T T N T
0.0 5.0x10% 1.0x10* 1.5x10* 2.0x10* 2.5x10* 3.0x10" 2.50x10> 5.00x10> 7.50x10° 1.00x10* 1.25x10°*
Surface (um?) Surface (um?)
(a) (b)

Figure 3.16 : Capacités selon la surface géométrique telles que mesurées et modélisées par schéma équivalent ou simulation
EM pour (a) les capacités de type 1 et (b) de type 2.
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La modélisation analytique des caractéristiques hyperfréquences est conduite suivant le
schéma équivalent distribué décrit figure 3.17. La propagation du signal est modélisée par une
ligne coplanaire dont les caractéristiques géométriques sont celles des électrodes de la capacité
(Ia longueur correspond alors a la longueur des électrodes). Il est alors considéré que I’effet
capacitif série est localis€ & mi-parcours de cette propagation, la ligne coplanaire est alors

scindée en deux parties de longueurs égales : les éléments TL1 et TL2.

Les résultats obtenus pour la fréquence de coupure associée a cette modélisation ainsi que
pour des simulations EM sous Momentum sont indiqués tableaux 3.3 et 3.4 et représentés
graphiquement figure 3.18. On constate une bonne interpolation des résultats en termes de
fréquence de coupure mesurée et modélisée par les deux méthodes. Par ailleurs, I’encadré de
la figure 3.18a indique la valeur des inductances parasites extraites selon (3.61) pour des
capacités de méme largeur et différant seulement par leurs longueurs, la proportionnalité de
ces valeurs en fonction de la longueur d’électrode confirme que la procédure de de-embedding

permet de supprimer correctement la contribution des acces.

ANNNNNN\\ V4 ANNNNNN\\ Vg
S77777777X C ST77777777
TL1 TL2

Figure 3.17 : Schéma équivalent pour la modélisation d’une capacité MIM

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

58 ETUDE DE DISPOSITIFS PASSIFS INTEGRES
Nom A19 A20 B20 C17 C18 C19 C20 E23
Longueur (um) | 100 100 150 80 80 80 80 285
Largeur (pm) 100 30 100 140 110 80 50 100
Capacité (pF)
Mesure 0474 | 0.154 | 0.705 | 0.507 | 0418 | 0309 | 0.199 | 127
Variabilité (%) | +3.6 +3.2 +2.1 +2.8 20 | *23 +2.8 +3.5
Modele 0.460 | 0.154 | 0.679 | 0.515 | 0408 | 0302 | 0.195 | 127
Momentum 0.448 | 0.138 | 0.670 | 0502 | 0395 | 0289 | 0.182 | 127
Fréquence de coupure (GHz)
Mesure 38.0 49.8 26.0 44.0 46.3 47.8 55.8 13.8
Variabilité (%) | 167 +342 | £28 +7.3 +7.1 +6.3 +6.2 +7.4
Modele 37.8 51.1 26.4 439 44.6 47.6 53.7 14.7
Momentum 36.8 523 25 42.6 44.8 48.5 55.8 13.2
Tableau 3.3 : Caractéristiques géométriques et valeurs :’Ze’ea?ii?j;ités mesurées et modélisées pour les capacités de type 1
Nom Al7 Al8 B18 F17 F18 F19 F20
Longueur (um) 50 50 150 77 77 77 77
Largeur (um) 139 52 80 150 120 90 60
Capacité (pF)
Mesure 2.87 1.08 4.87 4.66 3.77 2.85 1.91
Variabilité (%) +4.8 +5.0 +4.5 +4.0 +4.9 +5.7 +5.7
Modele 2.84 1.08 4.84 4.67 3.74 2.82 1.90
Momentum 2.90 1.05 4.82 4.65 3.72 2.79 1.86
Fréquence de coupure (GHz)
Mesure 19.4 28.5 9.7 14.2 13.4 17.1 16.0
Variabilité (%) +6.3 +9.7 +8.3 +6.7 +12.4 +5.9 +15.4
Modele 20.0 26.0 9.6 14.4 14.3 15.0 16.8
Momentum 16.0 29.5 9.0 14.0 14.5 16.0 16.0

Tableau 3.4 : Caractéristiques géométriques et valeurs de capacités mesurées et modélisées pour les capacités de type 2
réalisées
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Figure 3.18 : (a) Fréquences de résonnances des capacités MIM de type 1 en fonction de la longueur de I’électrode, en
encadré : comparaison des inductances parasites extraites en fonction de la longueur pour des largeurs d’électrodes similaire
d’environ 100 um. (b) Fréquences de résonnances pour les capacités de type 2 en fonction de la longueur.

3.2.3 Modélisation de la hauteur du pic de résonnance

Le modele proposé en partie 3.2.2 tient compte de ligne CPW sans pertes. Cette
approximation n’est donc plus valable lors de la présence d’un substrat trop faiblement résistif
ou bien d’une couche d’interface conductrice dans la structure. Ces pertes dans le substrat

n’affectent pas la fréquence de résonnance du dispositif f- mais modifient le profil du pic de

I Y, . .
Imag(tiz) autour de la fréquence de résonnance [57].

résonnance en diminuant les valeurs de |
Ces pertes peuvent étre modélisées en incluant une branche constituée d’un élément capacitif
C’ et d’une résistance R tels qu’indiqués en figure 3.19 [57], lesquels sont déterminées depuis
le produit de la longueur du dispositif et des €léments linéiques C’ et R’ des lignes CPW

étudiées en partie 3.1.6.
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Figure 3.19 : Schéma équivalent pour la modélisation d’une capacité MIM avec pertes résistives dans le substrat.
La figure 3.9 montre ainsi les résultats obtenus pour les capacités C20 (de type 1) et F17 (de
type 2). La modélisation analytique proposée permet d’interpoler correctement le

comportement pour des fréquences proches de f.
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Figure 3.20 : Modélisation du pic de résonnance par simulations Momentum et modele analytique pour une capacité (a) C20
de type 1 et (b) F17 de type 2.

3.2.4 Perspectives d’améliorations

Tels que mesurés, les dispositifs fabriqués laissent la possibilité d’opérer jusqu’en bande Ka,
soit pour des fréquences allant jusqu’a 40 GHz, pour cette fréquence une capacité maximale
de 0.5 pF a été atteinte (dispositif C17 de type 1). Comme établi dans la démarche de

modélisation, la montée en fréquence est limitée a la fois par la valeur de la capacité et par la
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longueur de 1’électrode, la premiere étant de plus liée a la seconde de telle sorte que la
diminution du parametre de longueur se traduit quantitativement par un doublement de la
fréquence de coupure. La réalisation de capacités aux longueurs largement diminuées
permettrait donc d’opérer a des fréquences supérieures de facon certaine. Ainsi, une capacité
C17 dont la longueur serait diminuée a 20 pum serait apte a fonctionner en bande W jusqu’a
110 GHz avec pour valeur 0.15 pF. De méme, la capacit¢ A18 de type 2 est fonctionnelle
jusqu’a 25 GHz pour 1.08 pF. Moyennant une extrapolation plus large du modele, une
réduction de 50 pm a 10 pum de longueur se traduirait par une fréquence de fonctionnement
jusqu’a également 110 GHz pour 0.22 pF.A ce titre, la figure 3.21 indique les caractéristiques

de tels éléments modélisés analytiquement.
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Figure 3.21 : Extrapolation du modele pour (a) une capacité de type 1 avec | = 20 um et L = 140 um et (b) une capacité de
type I avec l = 10 um et L = 52 um.

3.3 Réalisation et modélisation d’inductances spirales

Les inductances constituent des éléments largement utilisés dans la conception de circuits
amplificateurs, mixeurs et oscillateurs [58]. Elles se révelent particulierement utiles pour les
applications faibles bruits [59]. Contrairement aux capacités, un comportement inductif peut
étre assuré par des lignes de transmissions de dimensions adéquates, notamment pour

I’isolation de la voie RF sur les étages DC et I’adaptation d’impédance. De plus, les
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inductances localisées présentent I’avantage d’occuper un espace circuit moindre et de réaliser

ces fonctions sur une bande de fréquences plus large.

Ce travail de these a fait I'objet de la fabrication, la caractérisation et la modélisation
d’inductances spirales. Le procédé technologique utilisé pour la fabrication est celui développé
au LN2 alors que la caractérisation de ces éléments a été conduite au sein des deux
laboratoires. Le principe de fonctionnement d’un tel composant s’apparente a celui d’un
solénoide : un courant électrique d’intensité I traversant la succession de spires horizontales
produit un champ magnétique pouvant étre considéré de direction vertical et de valeur B au
niveau du centre géométrique des spirales, avec B proportionnel a I. Le coefficient de
proportionnalité entre B et [ dépend alors essentiellement de la géométrie des spirales et non
du choix du substrat si I’on considere que les matériaux utilisés présentent une perméabilité
magnétique relative y,, = 1. On note alors un flux magnétique de valeur @ résultant de B a
travers une surface circonscrite définie par I’entrelacement des spires. Ce flux magnétique

implique I’ apparition d’une tension €lectrique E entre le début et la fin de 1I’enroulement selon

la lo1 de Lenz-Faraday :
0P

E=—-— (3.65)

Cette tension E est donc proportionnelle a la dérivée temporelle de la valeur du flux @, de
I’intensité du champ B et donc de I’intensité du courant I. On note finalement la valeur de

I’inductance L répondant a :

Eol dl
T (3.66)
Soit dans le domaine fréquentiel :
E=jllw (3.67)

Les inductances réalisées utilisent une géométrie en spirales carrées par déposition du métal 3.
Le ruban de connexion entre la sortie de 1’inductance et le centre des spires utilise le métal 1,
une interconnexion entre les deux métaux est alors réalisée par le procédé de gravure 1 au
niveau du centre des spires. Les caractéristiques géométriques peuvent étre décrites par le

nombre de spires N, la largeur des spires W et leur espacement G. Le tableau 3.5 liste les
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propriétés des 7 inductances fabriquées. La figure 3.22 montre une image obtenue par MEB

d’un tel dispositif.

La méthodologie de modélisation débutera par I’extraction et la modélisation de la valeur de

résistance série R,, imputable a la résistivité du métal déposé. Ensuite suivra la modélisation

de la valeur de l’inductance L correspondant au fonctionnement idéal de I’inductance

(fréquences suffisamment faibles pour négliger les éléments parasites). Dans un deuxieme

temps, la transition entre le fonctionnement inductif et un fonctionnement capacitif causée par

les éléments parasites est modélisée en reproduisant les valeurs de fréquences de coupure f,

extraites expérimentalement. Finalement, I’amplitude du pic de résonnance, intimement liée a

la caractéristique de facteur de qualité @, est reproduite en considérant les pertes dans la

structure.

Nom C21 C22 C23 D21 D22 D23 F23
Nombre de spires 938 458 938 938 338 938 938
Largeur trait (um) 5 10 5 10 10 3 10
Espacement (um) 7 10 5 10 10 3 4

Tableau 3.5 : Caractéristiques géométriques des inductances spirales réalisées.

Aperture Size = 30.00 ym TitAngle = 450° Date :17 Jul 2015
Stageat T= 450° Tilt Corm. = Off Time :10:14:33

Signal A = InLens Mag= 198X 20um  CRN2
J222V_IN_MEB_26 tif WD=81mm

Figure 3.22 : Image MEB d’une inductance spirale.
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3.3.1 Mesures en DC

Par définition, un quadripdle représentant un composant purement inductif en DC doit
présenter des admittances d’entrée Y;; et de sortie Y, nulles et un court-circuit entre le port 1
et le port 2 (soit 1/Y;, = 0). Un effet résistif non-négligeable est cependant attendu du fait des
dimensions géométriques (spires de largeur micrométriques pour une longueur totale de
I’ordre du millimetre). En considérant que cette résistance est essentiellement due aux spires
de I’inductance, il est possible d’exprimer sa valeur R,, selon (3.68) ou Long représente la

longueur totale de 1’enroulement et t,, 1’épaisseur de métal 3 déposé.

_ Long
™ Ot W (3.68)

Cette résistance est caractérisée par mesure DC. Le tableau 3.6 regroupe les valeurs de
résistances séries mesurées pour chaque inductance et I’écart-type calculé pour des mesures
effectuées d’un réticule a un autre et d’un échantillon a 1’autre. Ces valeurs varient d’environ 3
Q a 45 Q en fonction de la géométrie utilisée avec une variation d’environ 4% entre des

éléments de conception similaire.

La résistance de I’interconnexion métallique réalisée par gravure diélectrique est également
caractérisée afin de déterminer s’il est pertinent de considérer cette résistance. Cette étude est
menée a partir de motifs dédiés permettant d’évaluer cette résistance en fonction de la
géométrie du contact. Il est alors montré que cette résistance est proportionnelle a I’'inverse du
périmetre du contact (c.f. figure 3.23). Une résistance d’environ 0.1 Q est mesurée pour un
contact de 3 x 3 um”. Ainsi, pour I'interconnexion des inductances de dimension 6 X 6 pm?,
une résistance d’environ 0.04 Q est évaluée, bien inférieure aux valeurs R,, mesurées et donc

négligeable.

Long est déterminée par (3.69) depuis les caractéristiques géométriques de I’inductance avec

a;, correspondant a un coefficient d’ajustement dont la valeur a été déterminée a «; = 1.088.

Long = a,((W + G) X 4N% + (W + G) x 2N) (3.69)
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Des simulations Momentum permettent également d’évaluer cette résistance. Le tableau 3.6
liste ainsi les valeurs modélisées par (3.69) et selon Momentum. Une bonne corrélation entre

valeurs mesurées et modélisées est trouvée.

Nom C21 C22 C23 D21 D22 D23 F23
Longueur
4.835 2.106 4.029 0.594 1.138 2417 5.641
(mm)

Résistance série (Q)

Mesure 45.2 10.0 38.6 2.9 5.5 37.8 26.0

Variation (%) +3.9 +2.5 +2.5 +3.1 +3.6 +3.0 +5.3

Modele 46.51 | 10.13 | 38.76 | 2.86 5.48 38.76 | 27.13
Momentum | 4587 | 10.89 | 39.10 | 3.46 | 6.057 | 394 | 27.55

Tableau 3.6 : Relevé des résistances séries mesurées et modélisées pour les inductances fabriquées

0-10+ A Mesure

—— Modéle
0.08

0.06 4

0.04 4

Résistance (Q)

0.02 4

0.00 T T T T
0.00 0.02 0.04 0.06 0.08

1/Périmétre (um™)

Figure 3.23 : Résistance des contacts d’interconnexion par gravure des diélectriques entre les métaux 1 et 3 selon ’inverse
du périmetre du contact.

3.3.2 Extraction de la valeur de I’inductance et de la fréquence de résonnance

Les dispositifs étudiés sont en configuration quadripdle pour lesquels un effet inductif série
(du port 1 au port 2) est présent. Sans considération des éléments parasites signal-masse (mode

différentiel), cette valeur d’inductance L%/ s’exprime ainsi [60] :

LT = imag(—1/Y12)/w (3.70)
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En considération de ces éléments, la « véritable » valeur de I’inductance L dépend de la charge
présentée en sortie. Pour la plupart des applications RF, une impédance AC nulle est
généralement présentée en sortie [60]. Dans cette configuration la valeur d’inductance est
déterminée selon :

L =imag(1/Y11)/w (3.71)
Pour une utilisation du dispositif au port n°2 (le port n°1 étant relié a la masse), I’inductance
peut étre différente, elle répond alors a :

L =imag(1/Yz,)/w (3.72)
De facon similaire, la fréquence de fonctionnement (f = [0, f-]) est alors définie pour L > 0
soit : phase(1/Y;;) > 0 ou phase(1 /Y,,) > 0. On définit également le facteur de qualité
Q selon :

_imag(1/Yy)
~ real(1/Yy) (3.73)

Dans ce travail, un procédé de de-embedding des acces est conduit. La figure 3.24 indique la
caractéristique hyperfréquence déterminée sans de-embedding et avec de-embedding Open-

Short et Short-Open. La valeur d’inductance L est alors extraite a basse fréquence, pour la

imag(1/Y11)

partie constante de tandis que 1’inductance différentielle L/ est extraite de facon

e . imag(—-1/Yy,) . L. .
similaire depuis le On note alors que les valeurs extraites des caractéristiques avec

de-embedding sont notablement moins élevées et de valeurs proches nonobstant la méthode de
de-embedding. Ceci s’explique par le fait que les acces constituent une inductance série
parasite s’additionnant a celle du dispositif. On observe également que L et L%// sont de
valeurs quasiment identiques. Une explication de ce phénomene sera proposée en partie 3.3.4.
La fréquence de coupure f est quant a elle augmentée et sensiblement identique dans le cas
des deux types de de-embedding. L’explication proposée est le retrait des capacités parasites
signal-masse des acces ainsi que la diminution de 1’inductance (cf. partie 3.3.4). Finalement, il
est observé que le choix du de-embedding conditionne fortement la hauteur du pic de
résonnance et par conséquent le facteur de qualité. De facon similaire aux capacités MIM (cf.
partie 3.2.1), il est observé que la caractéristique avec de-embedding Short-Open correspond
davantage a des simulations Momentum utilisant des plans de mesure aux bornes du dispositif.

Ce type de de-embedding est donc choisi pour la suite de I’étude.
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Figure 3.24 : Comparaison des méthodes de de-embedding et de simulation EM sous Momentum pour les parametres —1/Y;,
(a), 1/Y11 (c) et Q (e) pour une inductance C22 et —1/Y;1, (b), 1/Y11 (d) et Q (f) pour une inductance D21.
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3.3.3 Modélisation de la valeur d’inductance

Comme indiqué précédemment, la valeur de I’inductance L dépend essentiellement de la
géométrie de I’entrelacement des spires. L peut donc étre exprimée en fonction des parametres
géométriques tels que W, G et N. Dans le cadre de cette étude, il sera fait usage d’un modele
empirique (utilisé par 1’industriel Ommic S.A.) constitué des équations (3.74 - 3.77) ou by, ¢,
et d; sont des variables de calculs intermédiaires.

59

b, = 0.448 + ——
L W (3.74)
= (1.28 + 0.0111 x W2) + G
= ' 494+ 00913 x W (3.75)
dy = ! +6x(51—-0.169 x W)
L™ 0.048 —0.00253 x W : : (3.76)
Long Long?
L=1L X|b+ —
ong ( e 4, ) 3.77)

Le tableau 3.7 regroupe les valeurs mesurées pour chaque géométrie d’inductance, les écarts-
types ainsi que la valeur modélisée. Les valeurs mesurées indiquent des valeurs d’inductances
de 0.44 nH a 10.85 nH, le modele utilisé reproduit ces valeurs avec une précision d’environ
97% et s’avere donc fiable pour une modélisation sur une large gamme de géométries. La
figure 3.25 illustre graphiquement le relevé des valeurs extraites ainsi que les valeurs

modélisées associées.

Nom C21 C22 C23 D21 D22 D23 F23

Inductance série (nH)

Mesure 9.83 2.19 8.47 0.44 0.98 5.08 10.85
Variabilité (%) +0.8 +1.3 *+1.5 +3.1 +2.5 +1.9 +0.7
Modele 9.95 2.24 8.30 0.44 0.99 4.99 10.67
Momentum 9.49 2.24 8.34 0.49 1.02 5.06 10.37

Tableau 3.7 : Relevé des inductances extraites et modélisées selon le modéle analytique et les simulations Momentum.
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Figure 3.25 : Valeurs des inductances mesurées et modélisées en fonction du parametre de longueur.

3.3.4 Modélisation de la résonnance

Le phénomene de résonnance de I’inductance représente une limitation critique dans
I’utilisation du composant. La modélisation de ce phénomene, tant au niveau de la
reproduction de f que du comportement au voisinage de cette fréquence, est donc primordiale
pour un modele se destinant a la conception de MMIC. Un premier modele, illustré figure
3.26, est destiné a modéliser la fréquence de coupure en prenant en compte les éléments
parasites suivants :

- Capacité parasite série Cp

- Capacité parasite signal-masse a I’entrée C;;,

- Capacité parasite signal-masse a la sortie C,,;;

- Résistance série R,y

L

Cp

LO Rm

Cin Cout

) ——
l+—) F——1

Figure 3.26 : Schéma équivalent sans pertes dans le substrat pour la modélisation d’inductances localisées.
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Les paramétres d’admittance Y™°% d’une telle représentation impliquent :

~1 — jwRmC,p + w?CyLy

3% (w) = Rt oL (3.78)
_ 1 wRACy + w3C, L5 — wLy
- Tmag <Y1'§0d(w)> T 1-2w%CyLy + 0*CZL2 + w?RLCE (3.79)
Pour des fréquences suffisamment basses :
. 1 .
—imag <m> = WRpCp — wly (3.80)
= Lo = LY + RAC, (3.81)

Pour des fréquences plus élevées (> 5 GHz) une dépendance de R,, avec la fréquence due a

I’effet de peau est considérée. La résistance R,, (f) est alors exprimée selon :

ftm
TE (3.82)

R,.(f) =R, X Max| 1,

La capacité Cp est déterminée selon la fréquence de résonnance en mode différentiel fcdif f

associant imag (Yfg"d ( fcdif f )) = 0 soit pour laquelle :

, 3 , ,
CoL2(2n M) + 20REC f — 2mf Ly = 0 (3.83)
. 1 |L,—R2C
diff 0 m*>p
=1 = |—
fe o / G2 (3.84)
C, = Lo
=T i L R (3.85)
(Zﬂ'fc ) +E

Finalement, la capacité parasite Cj, est déterminée depuis la fréquence de résonnance f,
associant imag (Yﬂwd (fc)) = 0, soit :

Ry + j(w3CyLG + wRCy — wly)

Yied(w) = + jwC; 3.86

t R% + w?L3 " (3.86)

= 47T2f(.'ZCpL%) + RLZ)CCp — Lo + Cin(Rj¢ + 4m*fZLG) = 0 (3.87)
Ly — 4m?f?C, L% — R%.C

= ¢, = 0 fé pLo pcYp (3.88)

RZ, + 4n2f2I2
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Il est noté que la fréquence de résonnance en sortie a entrée court-circuitée fF** associant

imag (erg‘)d fe ut)) = 0 est sensiblement proche de f. La caractéristique des dispositifs est

ainsi quasiment symétrique (Y71 = Y5,). On considere alors Cpyyr = Cipy.-

Finalement, ces éléments parasites sont exprimés selon les parametres géométriques de
I’inductance en notant W,.,,;, la largeur du ruban métallique permettant la connexion sous les
spires. Il est considéré que C), est la somme de deux effets capacitifs selon (3.89) avec Gy
exprimant I'effet capacitif parasite se créant entre les spires et le ruban et la capacité Cg,
représentant la capacité parasite de spire a spire. C,,;, est alors exprimée théoriquement par
une formule de capacité plan en considérant les zones de spires en regard avec le ruban de
connexion (3.90). Les coefficients a et b déterminés dans le cadre de la modélisation des
capacités MIM de type 1 sont alors utilisés. Dans un deuxieme temps, Cg, est déduit de la
connaissance de Cy, et de I'extraction de C, selon (3.89). Les valeurs sont alors interpolées
par une fonction linéaire en fonction de la longueur des spires selon (3.91). La figure 2.27
indique les valeurs de C, extraites et modélisées avec les composantes Cyy, €t Cyp associ€es. I
est alors not€ que Cy, contribue en grande partie a C,, du fait de la largeur de ruban utilisée
(10 pm). Finalement, les valeurs de C;, extraites depuis (3.88) sont interpolées par une

fonction tenant compte de W et Long selon (3.92).

Cp = Cop + Crup (3.89)

Crup = 6.1.10" [a(trunc(N). W.Wyyp) + b (truncV). W + W) (enfF)  (3.90)
Cyp = 2453 X 10% X Long (enfF) (3.91)

Cin =151 X W X Long + 4.79 (enfF) (3.92)
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Le tableau 3.8 regroupe I’ensemble des résultats en termes de fréquence de résonnance
mesurée et modélisée par les modeles Momentum et analytique précédemment décrits. A titre
d’illustration, la figure 3.28 illustre ces résultats en fonction de la longueur des dispositifs.

Une bonne concordance finale entre les résultats expérimentaux et les modeles déployés est

Figure 3.27 : Extraction et modélisation de la capacité parasite C, et de ses composantes C, et C,
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observée.
Nom C21 C22 C23 D21 D22 D23 F23
réquence de résonnance (GHz)
Mesure 5.5 16.0 6.8 59.0 29.0 11.5 4.0
Variation (%) +4.0 +3.5 +3.0 +2.8 +2.3 +2.8 +3.8
Modele 5.8 14.9 7.1 53.6 18.3 12.2 4.2
Momentum 6.2 16.3 7.2 54.5 27.8 11.8 4.8
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Figure 3.28 : Relevé des fréquences de résonnance en fonction de la longueur des inductances fabriquées.

Ce travail de modélisation de la valeur d’inductance et de la fréquence de résonnance est
valable pour toute inductance observant une construction géométrique similaire, un substrat de
méme permittivité diélectrique (&, = 12) et un dépot métallique de résistivité proche pour la

fabrication de spires.

3.3.5 Modélisation des pertes dans le substrat

La modélisation analytique conduite dans la partie 3.3.4 tient compte d’un substrat isolant. Or,
les mesures de lignes de transmission décrites dans la partie 3.1.6 témoignaient de la présence
de couches conductrices au sein de la structure. En ce qui concerne les inductances fabriquées,
un substrat silicium peu résistif a été utilisé, impliquant des pertes importantes comme en
témoigne les facteurs de qualité peu élevés et la relative faible amplitude des pics de
résonnance notés en partie 3.2.3. Les pertes dans le substrat ont deux origines majeures : la
variation de champ électrique signal-masse causant un courant de conduction parasite (de la
méme facon que les pertes dans les lignes de transmission) et la pénétration du flux
magnétique dans le substrat selon 1’axe des spires entrainant la création de courants circulaires

(courants de Foucauld) dans les couches conductrices.
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La démarche proposée ci-apres s’applique pour les échantillons étudiés. Pour de nouveaux
dispositifs sur un substrat plus résistif ou pour des interfaces conductrices plus localisées, il
sera nécessaire d’ajuster les coefficients d’interpolation utilisés.
La figure 3.29 décrit le nouveau schéma utilisé prenant en compte ces pertes. Les éléments
suivants sont alors considérés :

- C/, capacité entre le signal et la couche conductrice

- R;,, résistance équivalente dans la couche conductrice

- Rp résistance modélisant les courants de Foucauld a travers le substrat

Cp Rp
) o~ ]
LO

Rm
cin' Cin'

) |
7
b
] 1

Rin Rin

Figure 3.29 : Schéma équivalent utilisé pour la prise en compte des pertes dans le substrat

mag(—1/Y12)
13

L’élément Rp est extrait par dichotomie depuis les caractéristiques - . La figure 3.30

indique les valeurs extraites ainsi que la modélisation en fonction de la longueur de

I’inductance selon la loi suivante : R, = 37 X In(Long) + 54.

140 -
o Extrait
120+ —— Modéle

100

80

R, (@)

60

40+

20

0 T
1 10
Longueur (mm)

Figure 3.30 : Valeurs de résistances parasites Rp extraites et modélisées
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La capacité Cj,, est calculée théoriquement depuis une formule de capacité plan entre les spires
3.91 X 107* x W X Long. 1l est alors
440 €Q permet de

et le substrat silicium selon I’expression Cj, =

déterminé qu’une résistance constante R;, = reproduire les

L . imag(—1/Y11)
caractéristiques Tﬂ

Finalement la figure 3.31 indique les caractéristiques des inductances C22 et D21 exprimées

imag(-1/Y1;) imag(-1/Y ) o . .
tmag(-1/%z) lmag(w /1) o Q telles que mesurées et simulés selon le modele analytique

selon ,
w

final et les simulations Momentum. Un bon accord est trouvé pour la reproduction de la

caractéristique mesurée sur toute la bande de fréquence investiguée.

imag(-1/Y ,)/e (nH)
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Figure 3.31 : Caractéristiques hyperfréquences mesurées et modélisées pour les inductances fabriquées. Elément C22 (a), (b)
et (c) et élément D21 (d), (e) et (f).

3.3.6 Perspectives d’amélioration

Ce travail de fabrication et de modélisation des inductances s’acheve par la présentation de
solutions techniques afin d’améliorer les performances en fréquence de ces dispositifs en

termes d’augmentation des fréquences de coupure.

La premiere solution consiste a ne plus considérer les acces a la spirale (le rétrécissement de la
ligne de transmission et 1’interconnexion des métaux par gravure diélectrique) tel qu’illustré
sur la figure 3.32. Il sera alors du ressort du concepteur d’ajouter ces éléments s’ils sont
nécessaires. Le de-embedding expérimental de ces éléments n’a pas été possible dans le temps

imparti, les masques de photolithographies fabriqués ne prévoyant pas cette action.

|
|
|
Port 1 Port 2 Port 1 Port 2

Figure 3.32 : Exemple d’une relocalisation des plans de références d’une inductance D22
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La deuxieme solution consiste a réduire la largeur du ruban de connexion dans I’objectif de
diminuer la composante de la capacité parasite C,,; explicitée en partie 3.3.4. Enfin, en
technologie coplanaire, une diminution de la capacité parasite signal-masse C;, peut &tre

opérée par un espacement plus prononcé des plans de masses.

La figure 3.33 montre des simulations EM sous Momentum incorporant ces diverses solutions
pour les éléments D22 et D21. En premier, la non-considération des acces permet d’augmenter
d’environ 20% la fréquence de résonnance. Cette amélioration est néanmoins a nuancer du fait
de la baisse de la valeur d’inductance qu’elle occasionne. La diminution de la largeur du ruban
de connexion (de 10 um a 4 um) permet d’augmenter d’environ 5% la valeur de f,. Enfin, un
espacement supplémentaire des plans de masses (de 40 pm a 80 um) a pour influence

d’augmenter de 10% la valeur de f.

© © o = =
o » © N O
1 L 1 1 1

0.4

imag(1/Y, )/ (nH)
o
2

imag(1/Y ,)lo (nH)

-0.5{— Référence —— Référence

Modification(s) : 0.8 _Modification(s) :
-1.01—— Acces —— Accés
45— Acceés + ruban -1.24+— Acces + ruban

—— Acces + ruban + masses +— Acceés + ruban + masses
2.0 T T T T '1 6 T T T T T T T T T T

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

Figure 3.33 : Simulations EM des modifications proposées pour la montée en fréquence des inductances.

D’autres pistes de solutions sont suggérées par la littérature. Plus complexes de réalisation
elles ne rentrent pas dans le cadre de ce travail de theése mais peuvent étre prévues pour de
futurs travaux d’améliorations de ces dispositifs. En premier, il a été démontré que
I’implémentation d’un « Patterned Ground Plane» consistant en une structure métallique sous
les spires et sous le diélectrique permet de réduire fortement le champ électrique induit dans le
substrat par le flux magnétique et ainsi de limiter les courants de Foucauld circulant dans le

substrat et provoquant une dépense d’énergie par effet Joule. Un tel motif métallique pourrait
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étre formé par le méme niveau de métal réalisant le ruban de connexion. Une seconde solution
réside dans I’utilisation de spires de largeurs variables : plus larges pour la longue portion
périphérique dans le but de minimiser 1’effet Joule et plus fines au centre afin de limiter le

champ induit qui est naturellement plus élevé a cet endroit [61].
3.4 Modélisation des €léments de jonctions

Cette partie décrit les travaux réalisés pour la modélisation des éléments de jonction en
technologie CPW. Des lignes de transmission décrivant un arc de cercle de 90° (coude) ont été
fabriquées et caractérisées avec succes. D autres éléments a 3 ports et 4 ports, permettant la
jonction de lignes CPW selon différentes configurations ont €t€é concus et modélisés par

simulation EM.
3.4.1 Caractérisation et modélisation des coudes

La figure 3.34(a) présente le coude fabriqué. Les parametres géométriques de cet élément sont
ceux des lignes CPW a I’addition d’un parametre supplémentaire correspondant au rayon de
courbure R. On exprime alors la longueur géométrique Lge, comme la longueur de I’arc de
cercle passant par les centres du conducteur central. Des éléments de géométrie {W = 80 um,
S =45pum, G = 65 um, R = 75 um} ont été fabriqués. Une configuration similaire de deux
éléments en série selon la configuration décrite figure 3.34(b) été utilisée afin de permettre la
caractérisation depuis des appareils de mesure classiques avec pointes coplanaires en regard.
La caractéristique individuelle S“™ peut étre obtenue 2 partir de la caractéristique mesurée

§4u0 gelon :

st =T 5 (5 > 7(s%0)) (3.93)

Ceci est possible du fait de la symétrie géométrique d’un coude impliquant S} = SH¥ et donc

T - S(s%) = (5 - T(S""i))z.
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@ ®)

Figure 3.34 : (a) ligne CPW courbée a 90° (coude) étudiée et (b) configuration de mesure.

Un ruban métallique réalisé par le dépot métallique n°1 permet de connecter les masses de
I’élément en entrée et en sortie afin d’équilibrer les potentiels des conducteurs de masses. Ce
ruban passe donc en dessous du conducteur central impliquant un effet capacitif parasite
signal-masse. La modélisation proposée est ainsi celle d’une ligne CPW (partie 3.1.8) a
laquelle s’ajoute une capacité C; localisée en entrée et sortie telle que décrite dans la figure
3.35. La longueur de la ligne CPW mod¢lisée correspond a 0.71Lge,. La valeur de C; est alors
déterminée depuis la formule d’une capacité de type 1 décrite en partie 3.2.
NN
S—a— ——®

Lot L

Figure 3.35 : Schéma équivalent utilisé pour la modélisation d’un coude de ligne CPW.
La figure 3.36 représente les résultats obtenus concernant le parametre de transmission |Sy,|
tel qu’extrait et modélisé par le modele précédemment décrit et une simulation EM sous

Momentum. Alors qu’une bonne concordance est trouvée entre les résultats expérimentaux et

la modélisation, les valeurs déterminées chutent fortement au-dela de 65 GHz. Cet effet est
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directement imputable a I’effet capacitif du ruban, car non observé sur des lignes CPW
classiques. Le résultat d’une simulation de type Momentum conduite en tenant compte d’un
substrat parfaitement isolant est également indiqué et le méme phénomene est observé.
Finalement, une derniere simulation tient compte d’une diminution de la largeur des rubans
sous le conducteur central (de 8 pm a 4um). Il est alors observé une augmentation de la

fréquence a laquelle survient I’atténuation, laquelle atteint alors environ 80 GHz.

0
24
4
64
& o  Mesure
T -84 Modéle
& ——— analytique
@ -104 Momentum
12 Momentum - Si HR
Momentum - ruban modifié
144
164

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

Figure 3.36 : Paramétre S, extrait et modélisé pour un coude {W = 80 um, S = 45 um, G = 65 um, R = 75 umj.

3.4.2 Modélisation de jonctions 3 ports et 4 ports

D’autres éléments permettant la jonction de lignes CPW ont été congus. On distingue alors les
variables suivantes pour ces éléments :

- Intersection avec connexion de 3 lignes CPW (dispositif 3 ports)

- Intersection avec connexion de 4 lignes CPW (dispositif 4 ports)

- Intersection sans connexion de 4 lignes CPW (dispositif 4 ports)

Du fait de la nécessité de recourir a des systeémes de mesure a 3 ou 4 pointes coplanaires, la
caractérisation de ces éléments n’a pas eu lieu dans le cadre de ce travail. Par ailleurs, la
grande variété de parametres géométriques (au nombre de 6 pour les éléments 3 ports et 10
pour les 4 ports) requiert un nombre conséquent d’éléments afin de parvenir a un modele a loi
d’échelle complet. Ainsi, conformément a quantité de travaux de modélisation, la modélisation

finale repose sur des simulations EM sous Momentum.
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3.5 Conclusion

Ce chapitre a présenté 1’ensemble du travail effectué pour la fabrication, la caractérisation et la
modélisation des éléments passifs nécessaires a la réalisation future de MMICs GaN. La
totalité des modeles déployés a été intégrée au sein d’un design kit et des codes de type

« ael » ont été développés pour chaque composant afin de permettre 1’auto-layout.

Les modeles analytiques créés se basent sur une représentation physique alors que les modeles
EM explicitent les différentes couches de la structure avec leurs propriétés respectives. En ce
sens, la méthodologie suivie est ainsi aisément reconductible dans le cas d’un changement

léger du procédé technologique et/ou de topologie des dispositifs.

En ce qui concerne I’aspect performance des dispositifs créés, la possibilité de fonctionnement
jusqu'en bande Ka a été démontrée pour tous les dispositifs a 1’étude. Des pistes
d’améliorations ont été proposées pour envisager une conception future en bande W,
notamment par I’augmentation des fréquences de résonnance des capacités et inductances
séries. Néanmoins, il n’apparait pas possible de réaliser des inductances localisées
fonctionnant au-dela d’environ 70 GHz et présentant une valeur d’inductance raisonnable

(> 0.5 nH).
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CHAPITRE 4 CARACTERISATION ET
MODELISATION DU TRANSISTOR HEMT
AlGaN/GaN

4.1 Introduction

En vue de I’obtention d’un modele de transistor valable dans une large gamme de polarisation
et de puissance d’entrée, il convient d’obtenir en premier lieu un modele petit signal
reproduisant précisément la caractéristique statique et la caractéristique hyperfréquence

linéaire mesurées.

La caractéristique statique consiste en les réseaux Ips(Vgs, Vps) et Igs(Vigs, Vps) obtenus en
condition statique en régime établi (réseau DC) ou en régime transitoire (réseau DC pulsé)
avec points de repos {Vigso = 0V, Vpso = 0 V}. On distingue alors la caractéristique statique
en régime transitoire avec points de repos correspondant a 1’activation des pieges (c.f. partie
2.4.2) : réseaux DC gate-lag (Vpsg = 0V et Vo variable) et réseaux DC drain-lag (Vs =
—Vp et Vpgo variable). La modélisation précise du réseau DC est nécessaire pour reproduire
les valeurs de puissances dissipées et donc de températures, le lien entre ces deux parametres
étant effectué par une modélisation électrothermique du dispositif. Par ailleurs, une
modélisation précise de Ips(Vgs, Vps) est nécessaire pour une reproduction fidele du

rendement en puissance ajoutée du transistor.

La caractéristique hyperfréquence en régime linéaire s’exprime usuellement selon les
parametres de dispersion du dispositif obtenus sur une plage de fréquence étendue. La
modélisation des parametres S;; et S, est alors cruciale pour reproduire les conditions
d’adaptations d’impédance respectivement en entrée et en sortie du transistor. La connaissance

du parametre S,; permet de connaitre le gain transducique Gr du transistor et est donc
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primordiale pour I’obtention du gain en puissance Gp et du gain en courant H,;. Enfin, la

reconstitution du parametre S;, est nécessaire afin de prédire la stabilité du transistor.

Ce chapitre décrit la méthodologie employée pour la modélisation petit signal de deux
transistors dont la topologie differe par leur développement (2 X 25 pm et 2 X 50 um) issus
d’un échantillon A. Tel que mentionné en partie 2.6.1, un niveau de performance a I’état de
I’art a été démontré pour le développement W = 2 X 50 um [9]. Le chapitre débutera par une
présentation synthétique de I’hétérostructure et du procédé de fabrication utilisé, suivie par
une modélisation de la contribution des acces depuis la caractérisation de motifs muets.
Ensuite, une méthode de caractérisation thermique sera présentée et une modélisation
électrothermique du transistor sera explicitée. Il sera alors procédé a une extraction des
résistances d’acces du transistor selon différentes méthodes pour lesquelles les résultats seront
comparés et modélisés. La caractéristique DC sera alors présentée et modélisée par
I’utilisation d’un modele semi-physique pour la source de courant intrinseque. Finalement, la
caractéristique intrinseque du dispositif sera extraite et modélisée selon un schéma équivalent

a 8 éléments.

4.2 Les transistors a 1’€tude : fabrication et topologies

Les transistors étudiés dans ce chapitre sont fabriqués depuis une structure épitaxiale
développé au CHREA et par un procédé technologique mis au point au sein de 'IEMN. Ce
procédé est optimisé pour obtenir des valeurs de résistance carrée RO et d’épaisseur de

barriere AlGaN minimales [62].

4.2.1 Structure épitaxiale

La figure 4.1 décrit I’hétérostructure employée. L hétérojonction AIGaN/GaN est obtenue par
croissance par jet moléculaire a source d’ammoniac (MBE) sur substrat silicium (111) dopé au
phosphore hautement résistive (p > 3 kQ.cm). La structure épitaxiale est composée d’une
barriere Alp29Gag 71N de 10 nm avec un cap de 0.5 nm GaN. Une couche d’exclusion de 1 nm

AIN est utilisée pour réduire les interactions via le désordre d’alliage et ainsi améliorer le
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confinement des électrons dans le 2DEG. Enfin une couche buffer de 1.73 pum GaN associée

avec une couche de nucléation de 10 nm Al 15GaggsIN sont utilisées.
4.2.2 Procédé de fabrication

Les contacts ohmiques des HEMTs fabriqués consistent en un dépot Ti/Al/Ni/Au par
évaporation avec une lithographie électronique. Ils sont recuits par procédé de recuit rapide
(RTA) a 850°C pendant 30 s. L’isolation est assurée par implantations multiples sous ions N+.
Des grilles en Té de longueur submillimétrique sont fabriquées par technologie lithographique
électronique utilisant un tri-couche de résine (PMMA/COPO/PMMA). La métallisation de
grille en T est obtenue par dépdt de Ni/Au (40/300 nm) par évaporation. Pour réduire et
stabiliser les états de surfaces, sont utilisés un prétraitement N,O pendant 2 minutes et une
passivation par diélectriques Si3N4/SiO; (50/100 nm) déposés par PECVD a 340°C.
Finalement, un dépdt Ti/Au (évaporation) est utilis€ pour les plots d’épaississement. Apres
passivation, une densité de porteurs intrinseques ng de 1.28 x 10™ cm™ associée 2 une
mobilité électronique u de 1930 cm®.V'.s™ sont mesurées par effet Hall. Une résistance de
contact R de 0.29 Q.mm est obtenue a partir de mesures réalisées sur des motifs de type

TLM. Une résistance carrée de 250 /o est finalement déduite de ces mesures.

contact Gate contact
pad pad

Source SisN./SiO, passivation layer Drain
GaN cap layer 0.5 nm

Aly59Gag 7N Barrier 10 nm

AIN exclusion layer 1 nm

GaN buffer 1.73 um

2DEG

Nucleation layer
HR Si(111) substrate

Figure 4.1 : Description de I’hétérostructure des HEMTs modélisés (échantillon A).
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4.2.3 Topologies

Les masques de dessins utilisés permettent la fabrication de transistors dont la topologie varie.
Chaque réticule comprend des transistors de développement W (2 X 25 um et 2 X 50 pm), de
distance source-drain Lgp (1.5, 2.5, 3.5 et 5.5 pum) et de longueur de grille [; (75, 100, 150 et
300 nm) différents. Les transistors fabriqués possedent tous un nombre de doigts de grille
N =2 et une distance grille-source L;g =400 nm. En termes de performances
hyperfréquences, les HEMTs de [; et Lsp minimales présentent les meilleurs résultats pour les
valeurs de Fr et Fy4x extraites au plan intrinseque tels que : Fr = 98 GHz et Fy4x = 191
GHz pour le HEMT 2 X 25 x 0.075 um’ et Fr = 110 GHz et Fyux = 150 GHz pour le
HEMT 2 x 50 X 0.075 pum”. Ainsi, la procédure de modélisation sera centrée sur ces deux
topologies. Il convient cependant de noter que les HEMTs a plus grande longueur grille-drain
(soit a plus grand Lgp,) sont susceptibles de présenter des tensions de claquages plus élevées et

donc de permettre une utilisation a Vpg plus grand.

4.3 Prise en compte des plots d’acces au transistor

Les plots d’acces sont utilisés pour la caractérisation électrique du transistor sous pointes
coplanaires et sous aiguilles et ne sont pas présents lorsque le composant est inclu au sein d’un
circuit de type MMIC. Ainsi, une distinction est faite entre la caractéristique dans le plan des
acces et dans le plan du transistor. De facon similaire aux dispositifs passifs décrits en chapitre
3, I'ajout de motifs d’acces entraine [’apparition d’éléments capacitifs et inductifs
supplémentaires au composant. Ceci affecte la caractéristique hyperfréquence alors que le

réseau de caractéristique statique reste invariant (résistances DC des acces négligées).

Dans ce travail, une procédure de de-embedding en trois étapes Pad-Open-Short est utilisée du
fait de la plus grande précision que cette méthode octroie en comparaison au de-embedding en
deux étapes, notamment pour des applications en gamme millimétrique [63]. La procédure est

conduite depuis des mesures on-wafer des 3 muets suivants :
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Muet Pad :

I1 consiste en les parties métallisées utilisées pour la pose des pointes et est considéré comme
un élément capacitif principalement entre Grille-Source et Drain-Source. La mesure est
effectuée en 2-ports afin de permettre également I’extraction d’une capacité Grille-Drain de
cross-talk pour les HEMTs 2 x 25 X 0.075 pm®. Cette méme capacité pour les HEMTs 2
2 x 50 x 0.075 pm?” est extrapolée par multiplication avec un facteur 0.7 correspondant au

rapport des distances entre les deux configurations.
Muet Short :

Cette structure est équivalente a la surface des plots d’épaississements du transistor alors que
la partie intrinseque est également métallisée et donc court-circuitée. Cet élément permet la

détermination de I’inductance série liée a la propagation du signal.
Muet Open :

Cette structure est également équivalente a la surface des plots d’épaississements du transistor,
la partie intrinseque du transistor est absente et représente donc une configuration en circuit
ouvert.

En nommant YPad zShorte; yOpen

respectivement la matrice admittance de 1I’élément Pad, la
matrice impédance de Short et la matrice admittance de Open, la matrice admittance au plan
du transistor Y2€¢™b est obtenue a partir de la matrice impédance issue de la mesure au plan

des acces Y2 par (4.1).

Ydeemb — (Ybrute _ YPad)_1 _ ((ZShort)_1 _ YPad)_1

— ((yOPen _ YPad)_1 _ ((ZShort)_1 _ YPad)_l)_1 @1
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La figure 4.2 montre les caractéristiques hyperfréquences de 250 MHz a 67 GHz mesurées sur
les muets Openen configuration W =2 X 25 um et W =2 x50 pm. Celles-ci sont

représentées en parametres de transmission et réflexion sur I’abaque de Smith.

Cette mesure indique clairement des pertes résistives de chaque coté grille-source et drain-
source (partie réelle significative pour S;; et S,,). Par ailleurs, une mesure de ligne de
transmission coplanaire jusqu’a 110 GHz a permis de confirmer la présence de pertes
résistives dans la structure. La figure 4.3 montre les caractéristiques de cette ligne en termes
d’atténuation et de constante de phase normalisée. La valeur de I’atténuation est élevée
(e = 1.6 dB/mm a 40 GHz) et @ = 2.1 dB/mm a 94 GHz). Un phénomene d’onde lente est
également constaté avec une inconstance du parametre [/, avec une valeur de 5.1 a 250

MHz et se stabilisant a partir de 20 GHz a environ 2.5.

La cause de ces pertes est attribuée aux mémes raisons que celles explicitées en partie 3.1.6, a
savoir la présence d’une couche conductrice localisée a proximité de la surface. Ces pertes
sont considérées et modélisées par I'introduction de branches paralleles composées d’un
élément résistif en série avec une capacité pour les réseaux représentant les muets Open et
Pad. Une représentation globale de la modélisation des acces est présentée figure 4.4. Les
valeurs des éléments déterminées sont listées dans le tableau 4.1. La figure 4.6 montre les
parametres d’impédance et d’admittance tels que mesurés et modélisés. Les conventions
suivantes sont utilisées :

- Yes =Y+ 1,

- Zgs =Z11- 212
- Zgp = Z12
- Zps = Zyp—Z13.
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(b)

Figure 4.2. Mesure hyperfréquence du muet Open de 250 MHz a 67 GHz en configuration (a) W = 2 X 25 um et
(b) W = 2 X 50 um. Paramétres de transmission Sy, (noir), réflexion a ’entrée S;, (rouge) et en sortie S,,

(bleu).
25 55
5.0
2.0 J
4.5
’E‘ 1.5 4.0
S g ]
= a
o 4
T 10- SRS
° 3.0
0.5 1
2.5+
0.0 T T T 20 T T T
1 10 100 1 10 100
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(a) (b)

Figure 4.3. : (a) Atténuation et (b) constante de phase normalisée mesurées sur une ligne coplanaire de
dimensions (W = 50 um, S = 30 um, G = 90 um}.
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Figure 4.4 : Schéma électrique de modélisation des acces par de-embedding 3 étapes.

W =2 X25pum
Ny 2 d d d d d d d
Eléments |  CE¢ chs ch chs2 Chs 2 chy2 RS
Valeurs | 5.50fF | 6.05fF | 0.76fF 12.3 fF 10.1 fF 131fF | 1.68kQ
Eléments | RP3? R L¢ Lg Ly Cre Cpp
Valeurs | 1.76kQ | 10.61kQ | 26.8pH | 6.49pH | 22.1pH 1.55fF | 6.70 fF
Valeurs | 0.17fF | 136fF | 9.76fF 1.9 fF 6.26kQ | 1.91kQ | 0.70 kQ
W =2 x50 pm
Eléments | P e chad cht2 chit2 etz R
Valeurs | 5.50fF | 6.05fF | 0.53fF 12.3 fF 10.1 fF 131fF | 1.68kQ
Eléments Rg‘;d R’é'l’,d Lg Ls Ld Cpg Cpd
Valeurs | 1.76kQ | 152kQ | 22.8pH | 3.49pH | 21.0pH 0.60 fF 11.0 fF
Eléments | Cpgp Cpe2 Cpp2 Cprep2 Rpe Rpp Rpcp
Valeurs | 0.28fF | 0.085fF | 5.37fF 1.74 fF 20 kQ 175kQ | 693 Q
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Figure 4.5 : Caractéristiques hyperfréquences mesurées et modélisées pour chaque muet.
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4.4 Méthodes de caractérisation thermique pour le HEMT GaN

Comme expliqué en partie 2.4.1 le phénomene d’auto-échauffement des HEMTs GaN est un
phénomene limitant les performances des transistors en termes de dégradation du courant
drain-source. Les causes de cette dégradation sont les suivantes :
- Augmentation des résistances d’acces au 2DEG due a I’augmentation de résistance
carrée Ry corrélée a I’augmentation de la densité de porteurs intrinseques.
- Diminution de la mobilité électronique par augmentation de la dispersion phonon-

électron et électron-€lectron et diminution de la vitesse de saturation des porteurs

VsaT-

La génération de chaleur est maximale dans le canal 2DEG en sortie de grille ce qui est une
conséquence du maximum de pic de champ électrique. La température est ainsi maximale a
cet endroit et s’évacue par mécanisme de conduction dans les couches inférieures. La quantité

de chaleur dissipée par convection et rayonnement est supposée quant a elle négligeable [31].

Dans ce travail, le parametre de température du HEMT T sera noté tel que correspondant a la
température de ce point chaud et ’hypothese que les caractéristiques électriques du transistor
dépendent de la température de ce point sera faite. Afin d’assurer une modélisation physique,
le parametre de température du transistor doit étre explicité et faire 1’objet d’une loi
déterministe. Par ailleurs, le phénomene d’auto-échauffement du transistor en régime de
fonctionnement fréquentiel devra étre pris en compte. A ce titre, une étude sur la
détermination de I’'impédance thermique d’un HEMT dans le domaine fréquentiel a été menée

au cours de ce travail de these.

L’étude suivante relate la comparaison de trois méthodes de caractérisation thermique d’un
HEMT basé sur un second échantillon (échantillon B) avec une hétéro-épitaxie et un jeu de
masque différents mais fabriqué depuis un procédé technologique identique a 1’échantillon
traité dans le reste de ce chapitre. L’hétéro-épitaxie differe par 1’utilisation d’une barriere

Alp29Gag 71N de 14 nm. Les caractéristiques finales mesurées sont décrites dans le tableau 4.2.
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ng(cm™) p(ecm?Vs) | Re(Qmm) | Ry (Q/D)
1.34x10" 1850 0.26 450

Tableau 4.2 : Propriétés de I’hétérostructure pour I’échantillon B.

4.4.1 Mesure par caméra infra-rouge

Un systeme de mesure par caméra infra-rouge (IR) est utilisé afin d’établir un profil de la
température a la surface du transistor. Cette mesure est réalisée sous polarisation continue du
dispositif. La puissance dissipée P est alors contrdlée au travers d’un ajustement de la tension

drain-source Vpg ou par modification de la tension grille-source V.

Cette mesure repose sur le principe de variation de 1’émissivité de surface avec la température.
Un calibrage utilisant un socle chauffant et basée sur 1’émissivité du corps noir est
préalablement opérée. Le banc de mesure comporte une caméra en infra-rouge proche (QFI
MWIR-512) utilisant un détecteur InSb refroidi par azote liquide afin de réduire le bruit
thermique. La résolution spatiale de ce banc de mesure est estimée a 2 umz. La figure 4.6
présente une photographie du banc de mesure et un relevé de température au point de

polarisation {Vgg =0V, Vps =8 V}.

‘ [ Camera IR
&) a détecteur

162 °C
InSb _140 oc
-118°C
Tétes L 96°C
optiques
. - 74°C
Pointes
CPW 57°C
Socle
chauffant 30°C

Figure 4.6 : (a) Photographie du banc de mesure a caméra IR et (b) image IR d’un HEMT 2 X 150 X 0.1 ,um2 obtenue au
point de polarisation {Vgg = 0V, Vps =8 V).
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La figure 4.7 indique les valeurs de températures du point le plus chaud obtenues selon la
puissance dissipée dans les deux cas suivants : variation de Vs de —3.6 VaOValps =8V
et variation de Vpg de 2.5 V a 18.75 V a Vg = 0 V. Une relation de linéarité avec un facteur
de détermination de 0.995 est extraite entre la température et la puissance dissipée pour une
variation de V;g avec un facteur de proportionnalité de 41 K/W correspondant a la résistance
thermique du transistor Ryry. Dans le cas d’une variation de Vg, il est impossible de corréler
température et puissance dissipée selon une loi linéaire. Ceci est attribué a la modification de
la topologie du champ en terme d’étalement longitudinal en sortie de drain avec
I’augmentation de Vg, causant ainsi une répartition différente du flux de chaleur et modifiant
en conséquence la dissipation thermique. Une température maximale de 155°C est relevée

pour une puissance P = 2.75 W.

200

|—=—CaméraIR (V  =8YV)

180 {—=—Caméra IR (V= 0V)
160 1—=— Coincidence / )
| —=— Basse-fréquences 7 P

140

120+
100 +

Température (°C)

80
60
40

T T T T T T

00 05 10 15 20 25 30
P (W)

Figure 4.7 : Valeurs de températures selon la puissance dissipée pour un HEMT 2 X 150 x 0.1 ,umz.

4.4.2 Caractérisation thermique par comparaison de mesures Ips(Vps) en régime

DC continu/pulsé

La seconde méthode de I’étude permet une détermination de la température du composant a
partir d’une corrélation entre la caractéristique électrique statique en régime continu et en

régime pulsé pour différentes températures ambiantes Ty.
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L’hypothese est faite que, pour la mesure en régime pulsé, le temps de polarisation nécessaire
a la mesure soit suffisamment faible en comparaison de la constante de temps associée a la
capacité thermique du composant afin de ne pas engendrer un auto-échauffement significatif.
Ainsi, pour un point de repos au pincement « froid » dont le courant de drain Ipg associé est
négligeable et donc pour lequel la puissance dissipée est considérée nulle, la température du
dispositif est alors égale a la température ambiante T4. Le contr6le de T, permet alors de
controler la température du transistor en fonctionnement pulsé. La corrélation entre le réseau
statique continu Ipg(Vps) et ceux obtenus en régime pulsé avec un tel controle de la
température permet de retrouver la température du transistor en fonctionnement continu. Cette

méthode est communément appelée « méthode des coincidences ».

Dans le cas des HEMT GaN, les effets de pieges, particulierement 1’effet relatif au gate-lag,
requierent que la procédure soit conduite en condition grille ouverte [64]. Aussi, le point de
repos utilis€ est {Vgso = 0V, Vpgg = 0 V} pour des points de mesure a Vg =0 V et Vpg
variable. Cette étude utilise un socle chauffant afin de varier précisément la température
ambiante de 30°C jusqu’a 190°C alors qu’un banc de mesure permet de réaliser des mesures
pulsées d'une durée de 500 ns associées a un temps de montée et de descente de 100 ns
chacun. Le point de repos est maintenu pendant une durée de 10 ps, soit un rapport cyclique de

5%.

La figure 4.8 montre la mesure de la caractéristique statique Ips(Vps) en régime continu et en
régime pulsé pour des points de polarisations a Vg = 0 V et Vs variant de 0.5 V a 10 V par
pas de 0.5 V. L’encadré de la figure 4.8 montre la mesure de Ips mesurée en pulsé pour
{Ves =0V, Vps =10 V} selon la température ambiante T,. Une réduction significative du
courant est alors observée. Une régression linéaire est alors établie avec un facteur de
détermination de 0.996 et un coefficient directeur de 0.35 mA/K. La figure 4.7 indique les
valeurs de températures déterminées par cette méthode. Une valeur maximale de température
de 182°C est atteinte a P = 2.8 W. Une régression linéaire indique un coefficient directeur

(équivalent a Rry) de 53 K/W avec un facteur de détermination de 0.993.
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Figure 4.8 : Caractéristique Ips(Vps) mesurée a Vgs = 0 V en régime continu et en régime pulsé a plusieurs températures
ambiante Ty. En encadré : diminution de Is avec la température ambiante a {Vgg =0V, Vpg = 10 V.

4.4.3 Extraction de la température et d’une loi thermique en régime fréquentiel

basée sur une caractérisation petit-signal a basse-fréquence

La procédure décrite en annexe C est expérimentée sur le HEMT en régime de saturation a
Vps = 8 V et pour des V5 de —0.8 V, —0.4 V et 0 V. La caractérisation petit-signal est opérée
par un analyseur de réseau vectoriel VNA Keysight 8753ES en utilisant un calibrage de type
Short-Open-Load-Thru (SOLT) pour une plage de fréquences allant de 30 kHz a 5.5 GHz. La
figure 4.9 consiste en une photographie détaillée du banc de mesure utilisé.

} SMUs pour polarisation
et mesures DC

Station a pointes
coplanaires
hyperfréquence

VNA 8753ES

Controlleur
thermique

Figure 4.9 : Photographie du banc de mesure utilisé pour la réalisation de la méthode d’extraction thermique par
caractérisation petit signal a basse-fréquence.

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

97

La contribution des plots d’acces est prise en compte par une procédure de de-embedding
Open-Short. La figure 4.10 montre la valeur absolue et la phase de 1’admittance de sortie Y5,
mesurée a {Vgog = 0V, Vps =8 V}. Une stabilisation de |Y,,| est observée entre 10 MHz et
15 MHz correspondant donc a l'intervalle (f; < f < fp) théorique décrit en annexe C. La
valeur de Y5, pour cette fréquence est donc constante et correspond a Y3t

Pour f < 10 MHz, I’augmentation de I’admittance de sortie est attribuée a la diminution de
I’effet thermique (du fait d’'une diminution de I’'impédance thermique Zy). Tandis que pour
f > 15 MHz, I’augmentation est expliquée par l’influence des capacités intrinseques du
transistor. La phase de Y,,(f) est strictement inférieure a 5° entre 10 MHz et 15 MHz
correspondant a la mesure d’un élément purement résistif, lequel est attribué principalement a
la résistance interne de la source de courant intrinseque (1/g,;) dont la valeur est ainsi

approximée a 160 Q.

7.0 25

6.5 S I

6.0—: ’ L 20

5.5 o
) 507 15 &
E 45- =2
= o] 10§

3.0-

2.5 -5

20—y .

10° 10° 10’
Fréquence (Hz)

Figure 4.10 : Y5, mesuré au point de polarisation {Vgog = 0V, Vs = 8 V] en termes de valeur absolue (noir) et de phase
(rouge).

. 2 . . . . a1
Par ailleurs, la dérivée du courant de drain en DC par rapport a la température ambiante FDS
A

est extraite par l'utilisation d’un socle chauffant. La valeur de Y,,(f = 0) est déterminée

. . . . al
depuis le réseau Ips(Vps) statique continu par calcul du terme 5 s

— La résistance thermique
DS
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alp

Rry et le terme 6TS sont déterminés conjointement par la résolution des équations (C.20) et

(C.31).

Pour le point de polarisation {Vzs =0 V, Vps = 8 V} les valeurs suivantes sont alors

trouvées: P =2.28 W, ¥;J~" =—2.80 mS, |V}’| =635 mS, 22 =-0.403 mA/K,
A

255 = —0.510 mA/K, Rry = 65 K/W et T = 179°C.

L’impédance thermique Z;y est ensuite extraite d’apres (C.20) depuis la mesure au VNA. Un
travail de modélisation de Zry est opéré selon un réseau RC cascadé a 6 pdles déterminé de
facon empirique. La figure 4.11 montre la valeur absolue et la phase pour Zry selon la mesure
et la modélisation. Une bonne corrélation modele/mesure est obtenue pour la valeur absolue de
Zry. L’écart observé pour la modélisation de la phase de Zry est attribué a la précision de la

mesure VNA en relation avec le terme d’erreur sur la phase de Y;,.

70 m
60 5 20
)
R S 4
504 N
% -60 ":'
g 40- £
-80 )
— 2
“E 304 10° 10° 10* 10° 10° 10" 10°
N & Fréquence (Hz)
204
o Extraction
10 .
—— Modéle
0 T T

10° 10° 10* 10° 10° 10’
Fréquence (Hz)

Figure 4.11: Valeurs de |Zry| telles que extraites et modélisées au point de polarisation {Vgs = 0V, Vps = 8 V). L’encadré
indique la phase extraite et modélisée de Zry.

Des valeurs de températures pour d’autres points de polarisation sont extraites de fagon
similaire. Le tableau 4.3 indique les parametres associés ainsi que les valeurs de températures

extraites. Celles-ci sont également reportées figure 4.7 en comparaison des autres méthodes.
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(f=0) int ol
Y. |Y22 | DS RTH
Ves(V P(W 22 —— (mA/K °
s | powy | T R S | | reo
-0.8 1.833 -14 4.65 -0.332 68.4 153
-04 2.063 2.0 5.25 -0.369 65.5 164
0 2.276 -2.5 6.35 -0.403 65.5 179
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Tableau 4.3 : Relevé des paramétres et de la température extraite associés a la méthode basse-fréquence.

La connaissance de Zry ou du moins son extrapolation sur toute la bande de fréquence permet
de simuler le comportement thermique du composant pour tout régime électrique. Ainsi, une
simulation dans le domaine temporel est opérée selon les conditions du régime pulsé utilisé
dans la méthode précédente. La figure 4.12 montre le résultat de cette simulation. L’effet du
rapport cyclique est investigué dans le sens qu'un grand nombre de périodes est simulé. Les
premier et vingtieme pulses y sont représentés. La simulation indique ainsi une élévation de
température maximale de 38 K par rapport a la température ambiante pour le premier pulse.
Du fait de la périodicité des pulses de 10 ps, le transistor est susceptible de ne pas revenir a
température ambiante avant le début du pulse suivant, ainsi les valeurs de température
maximales augmentent pulse apres pulse. En considération de cet effet, la simulation indique
une augmentation de la température maximale atteinte par chaque pulse avec une stabilisation
au bout d’environ 10 pulses, la valeur de température maximale atteinte par le vingtieme pulse

est alors de 73°C soit un auto-échauffement de 43 K.

La mesure étant réalisée sur la durée du pulse, il convient de tenir compte de la température
moyennée pendant la période de mesure de 500 ns soit une température de 65°C notée Ty s¢.
La température évaluée par la méthode des coincidences a {V;5 =0 V, Vps =8 V} notée
Teoincidence €tait de 151°C. En considérant une dépendance linéaire du courant par rapport a la
température, une sous-estimation de la température de 30% est alors évaluée lors de

I’utilisation de la méthode des coincidences.
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Figure 4.12 : Evolution temporelle de la température simulée lors de I’application d’une polarisation pulsée {Vgs = 0V,
Vps = 8 V} dans les conditions décrites en partie 4.42.

Le raisonnement suivi a permis de statuer sur la validité de la méthode des coincidences en ce
qui concerne le temps de pulse de mesure utilisé (hypotheése d’auto-échauffement négligeable).
Pour ce faire, I’'impédance thermique Zry du dispositif a été extraite a partir des mesures

suivantes :

. . . a1
1. Mesure de courant statique avec socle chauffant : évaluation de FDS
A

2. Spectroscopie d’impédance en sortie Y,, en régime statique et fréquentielle
L’extraction de Zyy a permis de révéler une augmentation non négligeable de la température
lors de I’application du pulse de 500 ns de la méthode des coincidences. Ainsi, au terme de ce
pulse, la température atteindrait alors environ 30% de la valeur obtenue en régime établie. En
conséquence, une sous-estimation d’environ 30% des valeurs de températures extraites par

méthode des coincidences (avec la configuration de mesure utilisée) est évaluée.
4.4.4 Analyse

La méthode des coincidences et les mesures par caméra thermique indiquent des résultats
d’allure comparable bien que environ 25% supérieurs dans le cas du premier. Au point de
polarisation {V;s =0V, Vps =8V}, la méthode a basse-fréquence indique des valeurs
environ 30% et 60% supérieures a la méthode des coincidences et aux mesures par caméra IR

respectivement. Cette différence importante peut étre liée aux effets de pieges, ceux-ci étant
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également susceptibles de manifester un effet de dispersion fréquentielle de la conductance de
sortie concomitant a 1’effet thermique [65]. Néanmoins, le travail d’extraction de Zry et de
simulation thermique en régime transitoire mené en partie 4.4.3 indique un auto-échauffement
non-négligeable associé aux conditions expérimentales de la méthode des coincidences (sous-
estimation de la température d’environ 30%). Par ailleurs, la caractérisation thermique par
caméra IR est susceptible de sous-estimer de facon importante la température d’un point chaud
localisé du fait de la résolution spatiale permise [66]. Ainsi, la méthode basse-fréquence serait
considérée comme étant la plus précise en supposant une limitation des effets de pieges grace

a une couche buffer optimisée et des traitements de surface adéquats.

En prenant en compte I’aspect purement expérimental, la mesure par caméra IR constitue
largement la méthode la plus directe et la plus simple pour I’extraction thermique de HEMTs
GaN. La méthode des coincidences demande de chauffer I’échantillon a de fortes températures
(200°C dans cette étude) pendant un laps de temps conséquent pouvant ainsi conduire a la
dégradation d’autres dispositifs sur 1’échantillon et du systtme de mesure. Finalement, la
méthode basse-fréquence impose une plus forte complexité de réalisation et souffre d’un

manque de références bibliographiques mettant en cause sa validité pour les HEMTs GaN.

4.5 Modélisation de I’ auto-échauffement des HEMTs

Le banc de caractérisation thermique par caméra infra-rouge présenté précédemment est utilisé
afin d’extraire la loi thermique des HEMTs a I’étude. La mesure est effectuée de facon a
couvrir le réseau de caractéristique Ipg(Vps) avec Vpg variant de 2.5 V a 20 V par pas de 2.5 V

pourdes V;sde OV, —1V,—2 Vet -3 V.

La figure 4.13 montre le relevé de température en comparaison de la puissance dissipée pour
les HEMT GaN 2 X 25 X 0.075 pm® et 2 X 50 X 0.075 pm’. Les puissances maximales
atteintes pour les deux transistors sont respectivement 640 mW et 1140 mW correspondant a

des températures de 165°C et 200°C.
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Figure 4.13 : Température selon la puissance dissipée pour (a) le HEMT 2x25x0.075 um’et (b) le HEMT
2x50%0.075 pum’.

Considérant la gamme de températures investiguée, une simple loi linéaire entre la
température et la puissance ne permet pas de reproduire fidelement 1’évolution de 1’auto-
échauffement. Cet aspect non-linéaire s’explique par les interactions phonon-phonon associés
a I’effet Umklapp impliquant une hausse de la résistivité thermique des couches a mesure que

la température augmente [67]. Par conséquent, une modélisation tenant également compte de

)

Le parametre Rryo correspond alors a la résistance thermique obtenue a faible puissance

I’évolution de Ry (T) est établie telle que :
ar

') +T,

Ty

T(P)=P.Rry(T(P)) + T, = P-RTHO< 4.2)

N

dissipée et le parametre ar = 1.15 permet de rendre compte d’une augmentation a allure
exponentielle de la température avec la puissance. Les valeurs suivantes de résistance

thermique a température ambiante Ryyo sont alors déterminées :

- Pour le HEMT 2 X 25 X 0.075 um? :

RTHO = 134 K.W_l
- Pour le HEMT 2 X 50 X 0.075 um? :

RTHO = 85 K. W_l
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Le résultat de cette modélisation est présenté figure 4.13 et indique une bonne interpolation
finale du résultat de mesure pour toutes puissances et tensions grille-source confondues. Cette

modélisation utilise donc la définition suivante pour la résistance thermique :

AT T-T, T(P)\*T
Ry = AP = p = Rruo ( T, ) 4.3)
Une autre définition peut étre donnée sous la forme Ry = Z—ITJ, donnant:
, T(P)\“T  P.Rpyo d(T(P)(@D)
Rrx = Rrno (T—A) 7@ op (4.4)
A

La premiere définition est cependant retenue pour des raisons de facilité d’implémentation

logicielle.

Le comportement thermique en fréquentiel a également ét€¢ modélisé. L’objectif est de
supprimer les variations de températures pour des fréquences au-dela de 10 MHz telles que
déterminées en partie 4.4.3. Ceci est effectué en introduisant une simple capacité thermique

équivalente Cry. La modélisation de température s’exprime alors dans le domaine fréquentiel

comme suit :
T(w) = P(w).Zry(w,T) + Ty (4.5)
D) = Tt P T @)
Dans ce cas, la résistance thermique est exprimée selon la seconde définition : Ry = Z—IT). Une

capacité thermique Cry = 10 nJ XK' en accord avec I’extraction de Zry en partie 4.4.3 est

choisie.
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4.6 Extraction et modélisation des résistances d’acces des HEMT's

L’extraction et la modélisation des résistances d’acces coté grille R, drain Rp et source Rg
sont des étapes critiques pour déterminer précisément la caractéristique sur le plan intrinseque
des HEMTs GaN. Deux techniques courantes permettent leur caractérisation : la méthode

« End-resistance » et la méthode « cold-FET ».

La premiere se base sur des mesures DC et la seconde sur des mesures hyper-fréquences. Bien
que simples de mise en ceuvre, ces méthodes ne permettent qu’une extraction au point de
polarisation Vgg = 0 V et Vpg = 0 V et de surcroit a température ambiante T4. Or, la littérature
indique largement que les résistances Rp et Rg sont sujettes a une variation significative avec

la polarisation et la température [68].

Au cours de ce travail, une extraction par un systtme de mesures pulsées DC et
hyperfréquence est conduite, permettant 1’application des méthodes End-resistance et cold-Fet
sur I’ensemble du réseau Ipg(Vps). En outre, une extraction en régime DC et hyperfréquence
en onde continue (CW) est menée. Ces résultats sont comparés entre eux et permettent de

statuer sur la validité de cette procédure d’extraction.

Finalement, une dépendance significative de R, et Rg avec la polarisation et la température est
explicitée et modélisée grace au modele électrothermique extrait en partie 4.5.
Additionnement, une dispersion fréquentielle importante des impédances d’acces est mise en
évidence. Une explication physique de ce phénomene est discutée et une modélisation ad hoc

est proposée.

4.6.1 Caractérisations des €léments d’acces par méthode cold-FET

Selon le méme objectif que décrit en partie 4.3, la méthode cold-FET permet également la
caractérisation des plots d’acces du transistor selon I’extraction des inductances d’acces L,

Lp et Lg et des capacités de plots Cpgs et Cpps. Une comparaison de cette méthode est menée
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sur un HEMT 2 X 25 X 0.075 um? de longueur drain-source Lgp = 3.5 pum pour lequel une
caractérisation hyperfréquence est faite pour les points de polarisation suivants :

- PourVps=0V,V;=0/1/25V

- PourVgg=—-6V,Vps =0V

La méthodologie cold-FET permet de placer le transistor selon une configuration analogue a
un muet Open ou Short. Afin de garantir une comparaison directe avec I’extraction Pad-Open-
Short de la partie 4.3, un de-embedding des capacités de plots mesurées par le muet Pad est

également effectué et une considération Short-Open par cold-FET est ensuite entreprise.

L’extraction cold-FET commence donc par la détermination des inductances d’acces. Pour
Vps =0 Vet Vg = 0V, on considere un schéma équivalent du transistor tel qu’indiqué en
figure 4.14. Les parametres impédances Z répondent a (4.7-4.9) en négligeant I’influence des
capacités de plots Cpgs, Cpps €t Cpgp- Les résultats expérimentaux sont indiqués figure 4.15,
une régression linéaire est alors utilisée afin d’interpoler les caractéristiques obtenues et ainsi

évaluer les inductances d’acces.

Il est alors observé sur figure 4.15(a) que la polarisation V¢ influe sur la valeur de capacité Cg;
mais non sur la valeur de I'inductance L. Les valeurs déterminées sont telles que L; = 28 pH
et Lp =19 pH proches des valeurs issues de la caractérisation des muets (pour rappel :
L; =26.1 pH et Lp = 22.1 pH). Finalement, il est trouvé que I’inductance Lg ne peut étre
déterminée seulement depuis la caractéristique Imag(Z,, )w. Ceci est expliqué par la faible

valeur de Lg (3.5 pH déterminée en partie 4.3).
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Figure 4.14 : Schéma équivalent donné au transistor avec de-embedding des pads pour des conditions de polarisations
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Figure 4.15 : Caractéristiques obtenues en conditions Vps = 0 Vet Vgs = 0 V avec de-embedding Pad et interpolation par
une fonction du type y(w) = Aw? — 1/B pour un HEMT 2 X 25 X 0.075 um?.

Dans un second temps, I’extraction des capacités de plots Cpss et Cpps est réalisée depuis des
mesures avec Vg inférieure a Vp correspondant a un pincement total du canal et a Vpg = 0 V.
Dans ces conditions, et pour un de-embedding des muets Pad et Short, la caractéristique de
susceptance est approximée par le schéma équivalent décrit figure 4.16 et correspond alors aux
équations (4.10-4.11), la capacité C, est alors introduite afin de représenter la contribution des
capacités intrinseques du transistor. Les capacités de plots sont alors déterminées par
régression linéaire telle qu’illustrée figure 4.17, les valeurs Cpzs = 51 fF et Cpps = 112 {F
sont ainsi déterminées proches des valeurs extraites depuis le muet Open (Cpgs = 37 fF et
Cpps = 82 fF) dont les caractéristiques sont également représentées dans la figure. La
méthode cold-FET ne permet cependant pas d’évaluer la capacité Cpgp tout comme il est
également impossible d’apprécier des termes de conductance parasites liés aux motifs d’acces

(RPGS’ RPDS’ RPGD .. )

~ Cpgs =~ Cb =~ Cpds

Figure 4.16 : Schéma équivalent donné au transistor avec de-embedding des pads pour des conditions de polarisations
VDS =0Ver VGS < Vp.
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!
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Figure 4.17 : Caractéristique d’'un HEMT 2 X 25 X 0.075 um? sous polarisation Vpg = 0 Vet Vgg = —6 V et d’un muet
Open 2 X 25 um avec de-embedding Pad-Short.

4.6.2 Extraction des résistances d’acces par méthode cold-FET et End-resistance

Par un raisonnement similaire a celui utilisé pour 1’extraction des inductances d’acces en série
avec le transistor, les résistances d’acces R;. Rp et Rg sont extraites depuis la caractéristique
d’impédance du transistor en conditions Vpg =0 V et Vzg = 0 V avec I'utilisation d’une

procédure de de-embedding Pad-Open-Short. La caractéristique s’exprime alors comme suit :

Real(zﬂ) = Rg + RS + RCh/3

(4.12)
Real(Z,,) = Rs + R.1,/2 (4.13)
Real(ZZZ) = Rd + RS + R(;h (4.14)

La résistance de grille peut étre évaluée analytiquement selon 4.15 depuis la connaissance de
la résistance linéique R;;, de la métallisation du doigt de grille. En prenant R;;, = 520
kQ.m™1, les valeurs R; = 2.2 Q et R; = 4.4 Q sont obtenues respectivement pour les HEMT
2x25x%0.075 um?et 2 X 50 X 0.075 um?2.

R = RiinW
0 =373 (4.15)
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La figure 4.18 indique les caractéristiques Real(Z,,; — Z,,) — R /6 relevées pour les HEMTs
2% 25%0.075 pm? et 2 X 50 X 0.075 um? avec et sans procédure de de-embedding. Les
valeurs de résistances de grille peuvent ainsi étre déterminées a partir d’environ 20 GHz ou
une stabilisation des caractéristiques est observée. Les valeurs R; = 6.3 Q et R; = 6.7 Q sont
obtenues respectivement pour les HEMT 2 X 25 X 0.075 um? et 2 X 50 X 0.075 pum2. La
forte différence avec les valeurs exprimées précédemment par (4.15) est attribuée a la présence

d’une composante résistive de grille a Iinterface Rgy; [69, 70].

RinW Ry,
R =—_
9=3n Ywg, (4.16)

Sans de-embedding
Avec de-embedding

-
N
1

Sans de-embedding
2] Avec de-embedding

Real(Z,-Z,)) - R/6 (Q)
T

Real(Z,-Z,) - R./6 (Q)
[o2]

0 - T o T 5 T hd T i T A T L) T L4 T ¥ T ¥ 0 T T T T T T T T T
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
fréquence (GHz) fréquence (GHz)

(a) (b)

Figure 4.18 : Résistance d’accés de grille en condition Vps = 0 Vet Vg = 0 V pour le transistor (a) 2 X 25 X 0.075 um? et
(b) 2 x50 x 0.075 um?

Les résistances d’acces Rp et Rg sont extraites depuis (4.13-4.14). Afin d’évaluer I’effet de la
température et de la polarisation, I’extraction est conduite depuis des mesures de type
parametres S pulsés pour lesquelles les points de repos couvrent 1’intégralité du réseau en
terme de gamme de température et de polarisations de fonctionnement. Il est alors déterminé
que la résistance de drain R est linéairement dépendante de la polarisation Vj;p selon (4.17) et
(4.19) voyant sa valeur doublée du point {Vgg9 = 0 V; Vpgo = 0 V} au point {Vggo =0 V;

Vpse = 20 V}. La résistance de source Rg est modélisée par une dépendance linéaire avec la
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température selon (4.18) et (4.20) statuant une variation de 50 % sur la gamme de température
investiguée. Bien que I'influence simultanée de la température et de la polarisation sur les
résistances d’acces apparait évidente, la modélisation de Rj selon la tension Vi, et de Rg
selon la température constitue un choix afin de simplifier les représentations. La figure 4.19
indique les valeurs de résistances extraites ainsi que les modélisations associées pour les deux
transistors étudiés. Une bonne concordance est trouvée entre valeurs mesurées et modélisées

pour toutes les polarisations a 1’étude.

- Pour un HEMT 2 X 25 X 0.075 um? :

Ry, = —0.35 X (|[Vgpl + Vgp) +13.7 4.17) R, =0.043xT +12.8 (4.18)
- Pour un HEMT 2 X 50 X 0.075 um? :

Rp = —0.38 X (|Vgp| + Vgp) + 6.8 (4.19) R, = 0.021 X T + 5.65 (4.20)
15
284 o0 Extracton @V =0V 1al ° Extraction @ V=0V .
%] © Extraction @ V¢ =-1V © Extraction @V, =-1V 4 %0
Extraction @ V¢ =-2V 131 & Extraction @V, =-2V
249 & Extraction @Vy=-3V 124 & Extraction @V, =-3V
22/ —— Modeéle 11] ——Modele
S g
20 510+
o
18 91
161 1
74
14
T T T T T T 6 T T T T T T T T T T T T
-4 0 4 8 12 16 20 4 2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
'Ven V) Voo V)
(a) (b)
18 E @V, =0V 95
O Extraction -~ E ! V_ =0V
O Extraction @V, =-1V > 9.0 f xtractfon @Ves _ 0
174 & Extracion@V_=-2V - o Bdmcion | Vo=tV o
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1r ¢
13 6.0~
T T ¥ T T x 5~5 T T T T T T
25 50 75 100 125 150 25 50 75 100 125 150 175 200
Température (°C) Température (°C)
(©) (d

Figure 4.19 : Valeurs extraites et modélisées de : résistances de drain pour un HEMT (a) 2 X 25 X 0.075 um? et (b) 2 X 50 X
0.075 um? et résistances de source pour un HEMT (c) 2 X 25 X 0.075 um? et (d) 2 X 50 X 0.075 um?.
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Un effet de dispersion fréquentielle marqué est alors observé pour les caractéristiques
Real(Z,;) et Real(Zi1-Zi2). Cet effet est caractérisé par une valeur de résistance
systématiquement supérieure en statique et a basse-fréquence et se stabilisant autour de 25
GHz dans les deux cas.

Les différences notées entre la valeur statique et haute fréquence AReal(Z;) et
AReal(Z,,-Z1,) sont alors évaluées constantes peu importe les points de polarisation, les
valeurs trouvées sont indiquées dans le tableau 4.4. Cet effet est attribué a une conduction
parasite a l’interface substrat/buffer provenant de défauts structuraux (dislocations et/ou

diffusion d’especes), ceci expliquant 1’aspect constant de cette conduction.

HEMT AReal(Zy2-Z15) | AReal(Zyy) Cood Cros
2 X 25 x 0.075 590 9.6 Q 9.0 pF 5.5pF
2 x50 x 0.075 350 3.6Q 4.0 pF 2.5 pF

Tableau 4.4 : Ecarts entre valeurs statiques et hyperfréquence pour les caractéristiques Real(Zo,-Z15) et Real(Zy5) ainsi
que valeurs de capacités modélisant I’effet de dispersion fréquentielles. Valeurs données pour le HEMT 2 X 25 X 0.075 et
2 x50 x 0.075 a l’étude.

La mesure du muet Open n’a pu révéler cet effet de conduction, supposément du fait de
I’isolation par implantation de cette structure. D’autre part, 1’extraction de la résistance de
grille réalisée précédemment pourrait avoir été affectée par cet effet en sous-estimant la valeur

de cette derniere.

Une modélisation similaire a [71] est utilisée et décrit le schéma équivalent figure 4.20. Les

éléments résistifs R.,q = AReal(Z,,-Z1;) et R.,s = AReal(Z;,) permettent alors de restituer
les valeurs en statique et hyperfréquence. Les capacités C.,q4 et C.,s permettent de modéliser la
fréquence de transition entre le comportement statique et hyperfréquence, leurs valeurs sont
trouvées indépendantes des conditions de polarisation et sont indiquées dans le tableau 4.4.
Les résultats expérimentaux trouvés pour plusieurs points de polarisations et leurs
modélisations finales associées sont indiqués en figure 4.22 pour le HEMT 2 X 50 X 0.075
um2. Une bonne concordance est trouvée aussi bien au niveau de la convergence en basse-

fréquence, en hyperfréquence ainsi que lors de la transition.
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Figure 4.20 : Schéma équivalent pour la prise en compte de [’effet dispersif fréquentiel des zones d’acces extrinséques.
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Figure 4.21 : Caractéristique électrique selon (a) Real(Zy,) et (b) Real(Zyy — Z15) pour un HEMT 2 x 50 x 0.075 um?

sous conditions Cold-FET pulsé relatif a la résistance d’acces Rp a Vgs = +1 V pour plusieurs points de repos Vgsg = =1V

et Vps variable.

Il est a noter que la prise en compte de R, avec (4.12-4.14) est une approximation ne prenant
pas en compte la présence de la capacité intrinseque drain-source Cps et donc d’une possible
dispersion fréquentielle [72]. Cependant les valeurs de R évaluées sont trop faibles pour étre
responsables de la dispersion fréquentielle observée (R, < 0.5 Q pour le HEMT 2 X 50 X
0.075 um?)

Des mesures de type end-resistance ont également été opérées en régime pulsé. Cependant, la
précision du banc de mesure s’est avérée trop faible pour une mesure du courant de grille

(Igs <1 mA) et a seulement permis la détermination du terme Z,,. Ces mesures peuvent tre
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comparées avec les valeurs basses fréquences de Real(Z,,) mesurées sous conditions Cold-
FET pulsées et telles que modélisées. La figure 4.22 montre ainsi la comparaison entre ces
trois résultats. Une bonne concordance finale est ainsi trouvée, confirmant la validité du

modele pour la reproduction des caractéristiques statique et hyperfréquence des zones d’acces

extrinseques.
60 End-resistance
ColdFET pulsé 8
56 - Modele 8
| - | @
= 52- g 3
N, °8
N 48
(e} Vgs=0V
a4 o Vgs=-1V
O =
(@]
40 N i T T T ' T

20 40 60 80 100 120 140
Température (°C)

Figure 4.22 : Valeurs de Real(Z5;) sous conditions pulsé (Vpsq variables et Vpgg = 0V ouVpge = —1V) telles qu’extraites
par end-resistance et Cold-FET a basse fréquence et telles que modélisées.

4.7 Modélisation finale de la caractéristique DC

Lors d’un fonctionnement en régime établi, la modélisation utilisée est conduite selon le
schéma équivalent décrit figure 4.23. Les valeurs de tensions intrinseéques grille-source V2t et
drain-source V% sont alors considérées aux bornes du plan intrinséque. Les éléments suivants
sont introduits :
- La source de courant intrinseque 5% (V/3, V%) modélisant le mécanisme de
conduction électrique au sein du 2DEG.
- Des fonctions de diodes D;p et D;s modélisant respectivement le comportement

des liaisons Schottky grille-drain et grille-source.
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G > D

X-Pes O

S

Figure 4.23 : Schéma équivalent intrinseque utilisé pour la modélisation de la caractéristique DC.

4.7.1 Modélisation de la source de courant intrinseque

Cet élément critique est modélis€ suivant une fonction semi-physique selon (4.21). La

dépendance de la densité de porteurs selon les tensions intrinseques est considérée selon (4.22)

depuis une loi empirique utilisant les parametres suivants :

ng représente la densité de porteur en accumulation.

|/

» correspond a la tension de pincement observée sur la caractéristique Ips(Vgs).

9mo permet d’ajuster la pente de la transconductance au niveau de la mise en
conduction du transistor.

FF permet d’ajuster la pente de la transconductance dans la zone au niveau de la

décroissance.
Ips = q.W.ng(VEst, Vs).v(VEs', T) + SCE (V5 421)
Ves—Ae\FF
ns(Vgs) = ns,. <1 - (1 +e gmo ) > (4.22)

Dans un second temps, la saturation de la vitesse des porteurs est décrite par le modele de

Canali [73] selon (4.23) en fonction de la vitesse de saturation des porteurs Vgur et d’un

parametre d’ajustement . La valeur du champ électrique sous la grille E est estimée selon

(4.24) avec a, permettant d’approximer la longueur de grille effective. Une dépendance de p

et vg,r envers la température est explicitée selon (4.25) et (4.26) respectivement [74] avec

la mobilit€ bas-champ et vs,7, la vitesse de saturation des porteurs en I’absence d’auto-

échauffement.

© 2015 Tous droits réservés.

doc.univ-lille1.fr



© 2015 Tous droits réservés.

These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

115

v(VEE,T) = w(T). E(Vps). vsar (T) 1
((”(T)-E Wps))” + VSAT(T)ﬁ’)E (4.23)
Flbe) = “j%ta (4.24)
1 = to. (Tio)_o'9 4.25)
R :Sg'rlos (%) (4.26)

Finalement, le terme supplémentaire SCE (V%) est introduit afin de modéliser les effets de

canaux courts tel que :

. . . 1
SCE(Vint) = sc.vint, (tanh (scp. (vézt - sc.)) + 5) 4.27)

Les figures 4.24 et 4.25 indiquent la mesure et la modélisation de la caractéristique Is(Vps) et
de la transconductance intrinseque extraite et modélisée selon (4.28) en prenant en compte la
dépendance en température de Rg précédemment explicitée. Une bonne concordance est

trouvée entre les résultats expérimentaux et la modélisation associée.

o= Im
it T = g RS(T) (428)

0.8 O Mesure
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B e s ELELLE LI LI Lsttare e s e Modéle

0.7 & o000 6680
e oo

e
&
D 2

064 /& o

K
») &5

0.5-
044}

los (A/mm)
los (A/mm)

034§

0.24

Vos (V)

(a)
Figure 4.24 : Caractéristiques Ips(Vps) DC mesurées et modélisées pour le HEMT (a) 2 % 25 x 0.075 um? et (b) 2 x 50 X
0.075 um?’.
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Figure 4.25 : Caractéristiques gp ine DC mesurées et modélisées pour le HEMT (a) 2 X 25 X 0.075 um’ et (b) 2 x 50 X
0.075 pni’.

4.7.2 Modélisation des diodes Schottky grille-source et grille-drain

Le courant de fuite dans la grille est exprimé selon (4.29) comme étant la somme du courant

statique a travers Dgg et Dgp exprimés respectivement d’apres (4.30) et (4.31).

Ies(Vgs, Vps) = Ipgs(Vgs) + Ipgp (Vgs, Vps)

(4.29)
q.VGS
Ipgs(Vgs) = Isgs- <3NGS'kB'T - 1) (4.30)
4V6p=2Gs-Vgs=VrGp)
Ingp (Vgs, Vbs) = Isgp. <e NepkpT - 1) 4.31)

La figure 4.26 indique les résultats obtenus pour les caractéristiques I;5(V;s) mesurées et
modélisées en conditions de polarisations Vg =—4V - —6Vet Voge=0V - 20V pour
lesquelles le courant ;g est trouvé maximal. Des valeurs supérieures d’environ 50% sont
déterminées pour le HEMT 2 X 25 X 0.075 pm?” alors qu’une loi d’échelle stipulant des
courants deux fois moindres est attendue (proportionnalité de I;5 avec W). Ceci est expliqué
par I’'inhomogénéité de 1’échantillon. Un bon accord est trouvé entre résultats expérimentaux

et modélisés pour la gamme de polarisation investiguée. Les valeurs de parametres utilisés

dans les équations (4.21-4.31) sont indiquées en tableau 4.5.
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Figure 4.26 : Caractéristiques lgs(Vgs) mesurées et modélisées pour le HEMT (a) 2 X 25 x 0.075 um? et (b) 2 x 50 x 0.075
2

HEMT 2 X 25x% 2 X 50 x HEMT 2 X 25 x 2 X 50 X%
0.075 um?* 0.075 um?* 0.075 um?* 0.075 um?*

ngo (cm™) | 0.74 x 1013 0.75 SCr (V' 0.5 0.5

A, (V) 1.63 1.63 SC, (V) 0.2 0.2
Gmo (V) 0.213 0.213 Isgs (A) 1.0x 1078 | 0.9x 1078
FF —0.104 —0.104 Isgp (A) 8.0x 1077 | 5.0x 1077

B 3 3 Ngs 65 65

a, 38.3 38.3 Nep 460 460

Vsar, (cm’/s) | 1.0 x 107 1.0 x 107 Acs —3.5 -3.5

SC (S) 7.0x107* | 1.4x1073 Vegp (V) —4 —4

Tableau 4.5 : Valeurs des parametres pour la modélisation de la source de courant intrinseque et des diodes Schottky du
HEMT 2 x 25 X 0.075 um’ et 2 X 25 x 0.075 um?.

4.8 Extraction et modélisation de la caractéristique intrinseque

hyperfréquence

Ce travail entreprend une modélisation de la caractéristique électrique intrinséque par un

schéma équivalent a 8 éléments largement utilisé dans la littérature. La figure 4.27 décrit le

schéma équivalent utilisé, lequel se compose des éléments suivants :
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- Les capacités intrinseques Cgzs et Csp, lesquelles sont liées a la modulation de la
quantité de charges électriques dans la partie du canal localisée sous la grille Qg
respectivement selon (4.32) et (4.33) [75]. Un effet capacitif supplémentaire et
indépendant de la polarisation peut s’ajouter dii a I’effet de bord entre la métallisation
du doigt de grille et celles des électrodes drain et source. Une approximation de Qg

peut également étre établie par (4.34).

90

oV

d0Q¢ 0Q
v 432 Cop=—m (4.33)

- '
Vgs =cste Vps Vi =cste

Ces =

vik=cste
Q¢ = q.Ns.Lg. W (4.34)

- La capacité intrinseque Cpg, laquelle modélise le couplage électrostatique entre la

région sous la grille coté drain et celle cOté source.

- Les résistances intrinseques Rsg et Rgp relatives aux temps de charges des capacités

intrinseques Cgs et Cgp.-

- La source de courant intrinséque du transistor IX£ dont la tension de commande V&

est représentée par la tension aux bornes de la capacité C;g. La valeur de courant

délivré obéit a (4.35) dans le domaine fréquentiel avec une transconductance complexe

dont le module est noté gﬁfmt et pour laquelle on exprime un temps de retard T associé

a la commande. Ce travail entreprend de différencier les transconductances

intrinseques hyperfréquence gﬁf ine €t statique gp, int.

Cos ‘ I5E = g VL EOT (435)

|Il§§ - Cosgl/gd

Figure 4.27 : Description du schéma a 8 éléments utilisé pour la modélisation de la caractéristique hyperfréquence
intrinseque.
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Le fait de recourir a un schéma a 8 éléments permet une extraction de la valeur de chaque
élément a chaque point de fréquence. En effet, les parametres d’impédances Y, au plan

intrinseque répondent a (4.36), qui est résolue par (4.37-4.44).

w?Rgs. Cgs Ces
+j +C —jC
me | T+ 02CERE O\ T+ w2CZ RE, T P J@ke
Y= gRE gmjwt (4.36)
m,n . .
- —jwC C C
1+ jwRgs. Cos JwCep ga + jo(Cps + Cgp)
i i int int
ga = Real(Vi3" + v33*) @3n gy, = mas(E ) 5
w
imag(Yfgt). (1 + (w-RpCsp)?)
Cop = — ” (4.39)
imag (V¥ + Y{2*). (1 + (0. RgsCqs)?)
GS = o (4.40)
R = 1 real(Yt + Y{HY)
65 = Ces imag(Yﬂlt + yint (4.41)
o 1 1 real(YiHt)
GD = wCep @ imag(yligt (4.42)
gﬁfint = |(Y2Tt - Yf;”)- 1+ (w-RGsCGs)Z)l (4.43)
. (Yzi?t - Yfﬁlt)- (1 + w.Rgs5Cgs)
7=imag(—1In 7 Jw (4.44)
m

Les valeurs des éléments intrinseques sont alors extraites a chaque point de fréquence et a
chaque point de polarisation. Le travail qui suit consiste a expliciter et a modéliser 1’influence
de la polarisation sur ces éléments. La dépendance en fréquence (ou dispersion fréquentielle)
est indésirable, les éléments du schéma intrinseque a 8 éléments choisi étant prévus pour étre
constants sur la bande de fréquence investiguée (250 MHz — 67 GHz) du fait du caractere

physique de cette représentation.
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4.8.1 Modélisation des capacités intrinseques Cgs, Cop et Cpg

L’incidence des capacités intrinseques sur la caractéristique électrique est davantage marquée
a mesure que la fréquence de travail augmente, aussi leur détermination est facilitée au-dela de
fréquences telles qu’environ 10 GHz. La mesure est conduite dans le cas des HEMTs 2 X
25 x 0.075 pm? et 2 x 50 x 0.075 pm?” sur toute la plage de fréquences investiguées et pour
des polarisations Vs =4V > Vps =20V (pasde 2 V) et Vgg = =6V > Vs = 0V (pas de
0.2 V). La figure 4.28 indique les résultats obtenus. Une dispersion fréquentielle peu marquée
est trouvée pour les capacités C;p pour des fréquences supérieures a S GHz, tandis que
I’élément Cpg présente une valeur stable a partir de 20 GHz et décroissant 1égerement au-dela
de 55 GHz. L’élément Cg;g présente également peu de dispersion au-dela de 7 GHz bien
qu’une allure croissante soit observée manifestant une augmentation d’environ 8 % entre la

valeur notée a 67 GHz et celle a 10 GHz. Les valeurs finales sont alors extraites au voisinage

de 40 GHz.

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

121

18
(o]
9. Mesure | —— Mesure
i s ) 000000
o Extraction 16 Extraction s
840 om0y, esttreasssiiiitter T O e e s
[OTT18 2 2L g Oy - o> o
,»\[ = usitt ﬁmnwm%f - “dt&mw) o 'g[kqllumm ] 5
S — _ ‘ §
74 Qs C:FECO” 144 L T T I i At Ti O
—~ . |
é o 0000y 0000y % 12 - S—
= ruts oaal 2173330 wem L0} e OOy i e o TTTE
8 6 Tt reer——e i 8 s M -
&) re) =e; 5id3%7:% D LT T
St Ceey O e
541 oy (0T SO OO0 10 s
P e (D T eerer vy oS
e 4 LI 111 1y S
E h:gmmnngf - U_Uu‘r(r"(\j’\»é(iiisrﬂﬂ"' 50000
8 TR O
S, 11731110
£ »linrrulnr{%nr r{;(gﬂzri
6 T T Ti&“ ~(I(yl}/ T T
0 10 20 30 40 50 60 70
Fréquence (GHz)

(b)

3
R
}

C,s (fF)

Cys (FF)

Mesure
Extraction

—— Extraction

T Y T T y T v T 6 T T T T T T T T T T 4 T T
20 30 40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
. (© (d)
4 y
1o os® 80+ oo
354 000 (mﬂ{gﬂﬁ* 0 18 gﬁfﬂﬂg;;@q;ﬂ)
704% P T -
O o ra00000a00000 = %)
N il . rnrgﬁ,gw
60 - 1(‘%&%: ” «rffa"‘:;gif»;iii e O
™ c R e e eSHEEB
é é 1a ——- m«ufS{QW
08 08 50 - RS A
204 . i C
Extraction 0 » Mesure
1. T —— Extraction
1515 g :
e S 30 —_—
OO o000 ST T 0000000 ﬂ*[:p
10+ %&%&&WJELLa:nu‘tﬂubunknﬂ-b“* & ‘\(;;bkbuu)m - - (HUV*LML;
e L 20 = = — T
0 10 20 30 40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(e) ®

Figure 4.28 : Extraction des capacités intrinseques. Résultats obtenus pour (a) la capacité Csp, (c) la capacité Cpg et (e) la
capacité Cgg pour le HEMT 2 x 25 x 0.075 um? et (b) la capacité Cgp, (d) la capacité Cpg et (f) la capacité Cgg pour le
HEMT 2 % 50 x 0.075 um?.
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La figure 4.29 indique les valeurs de capacités extraites précédemment par rapport a la tension
Vs ainsi que les modélisations associ€es décrites ci-apres. Les trois capacités intrinseques
manifestent une forte dépendance par rapport aux polarisations a leurs bornes

notées VCGD! VCGS et VCDS'

Premierement, il est observé que 1’élément C;p présente une variation par rapport a la tension
Vps avec une diminution de la valeur lorsque Vps augmente. Ceci s’explique par
I’augmentation de la largeur de zone de déplétion coté drain consécutive a une augmentation
du champ en sortie de grille c6té drain. En d’autres termes, la distance entre 1’électrode de
grille et la région du canal non-dépeuplée devient plus importante et 1’effet capacitif
représenté par C;p est ainsi rendu plus faible. La modélisation proposée repose sur une loi

empirique selon (4.45) faisant intervenir les coefficients d’ajustement suivants Cgpo, Acgp,

Cep1» begp €t Vpgp-

De facon similaire, la capacité Cpg démontre une diminution notable avec 1’augmentation de
Vi Ceci est également imputé a 1’accroissement de la largeur de zone de déplétion
impliquant une augmentation de la distance entre la zone du canal non-dépeuplé sous la grille
coté source et coté drain. La modélisation tient alors compte d’une approximation linéaire

décrite selon (4.46) et utilisant les parametres d’ajustement Cpgg €t acps.

Enfin, la capacité C;s présente une variation sensiblement plus marquée avec une forte

dépendance selon Vg et une dépendance secondaire selon Vpy.

Cette évolution est expliquée du fait du lien entre C;g et la transconductance selon

I’approximation Cgs(Vgs) = gmint (Ves)- lg/Vsar- La modélisation proposée pour cet élément

suit également une loi empirique selon (4.47) tenant compte de I’influence de Vi et dans une
int

moindre mesure de V¢ avec 'utilisation des parametres d’ajustement suivant : Cggg, Cgs1,

Cgs2» Aces» beas» Cegs et degs-
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Cep = Cgpo *+ acep-Veep + %(C(;m — Capo)- tanh(bcap- (Vegp + VPGD)) (4.45)
Cps = Cpso + Ay V5S* (4.46)
Ces = Cgso + acgs-Ves + % (Ces1 — Cgso)- tanh (bcc;s- (Vas + ceasVEst + VPGS))
(4.47)

1 .
+ 5 Cepa- tanh(dcas- (Véglt + VMGS) + CCGSVDS)

La somme de Cs et C;p montrée figure 4.30 indique une allure décroissante pour des tensions

Vs supérieures a environ -1.6 V. Ce comportement est problématique car contradictoire avec

N

de nombreux travaux de simulation [75]. L’explication proposée tient a considérer une
extraction erronée de Cg;g relative a une sous-estimation notable de la résistance d’acces Rg
pour des courants Ipg importants [76]. En effet, une sous-estimation de Rg implique une valeur

int

de tension dV g extraite plus élevée selon 1’approximation (4.48) et ainsi une valeur

; o1dY . ol . .
YTt = —55 plus faible et donc une valeur de capacité C;5 également plus faible
S

d’admittance Y;71" = P
G

selon (4.40).

Vst ~ Vs — Rs(0lps + dlgs) (4.48)
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Figure 4.30 : Caractéristiques Cgg + Cgp extraites pour le HEMT (a) 2 X 25 X 0.075 um? et (b) 2 x 50 x 0.075 um?’.

4.8.2 Modélisation des résistances intrinseques Rgs et Rgp

De fagcon similaire aux capacités intrinseques, le role des résistances intrinseques est
significatif pour des fréquences importantes, 1’extraction en fin de bande fréquentielle sera
ainsi privilégiée. La figure 4.31 indique le résultat de I’extraction de ces éléments. Une forte
dispersion fréquentielle est observée pour R;p et R;s pour les deux configurations de
transistor. La valeur de R;p semble toutefois se stabiliser au-dela de 50 GHz et I’extraction est
donc conduite depuis une moyenne établie sur I'intervalle 50 — 67 GHz. En revanche,
I’élément R;s présente une dispersion sur toute la bande de fréquence. Son extraction est alors
faite pour la valeur notée a 40 GHz. Cette dispersion est justifiée par la validité physique des

résistances intrinseques dont 1’origine structurale est difficile a justifier et a schématiser.

La figure 4.32 indique les valeurs de résistances extraites en fonction de la polarisation Vg et
pour plusieurs tensions V. Dans le cas de R;p, pour les deux configurations de transistor, la
tension Vs influence grandement la valeur relevée avec des valeurs pics approchant 100 Q
pour des tensions correspondant au maximum de transconductance. Concernant
I’élément R, des valeurs notablement plus faibles sont déterminées. Les tensions Vg et Vpg

ont un effet marqué, les valeurs notées variant alors de 5 Q a 17 Q pour le HEMT 2 X 25 X
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0.075 pm? et de 0 Q a 7 Q pour le HEMT 2 X 50 X 0.075 pm® Conformément 2 de

nombreux travaux de modélisation, des valeurs indépendantes des polarisations sont choisies

du fait de la forte complexité de modélisation en comparaison du réle secondaire de ces

éléments sur la caractéristique électrique. Les valeurs suivantes sont alors déterminées :

- Pour le HEMT 2 X 25 X 0.075 um? :

RGD = 40.(2

- Pour le HEMT 2 x 50 X 0.075 pum? :

160

RGD = 60.(2
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Figure 4.31 : Extraction des résistances Rgp pour le HEMT (a) 2 X 25 X 0.075 um? et (b) 2 X 50 X 0.075 um’ et Rgg pour le
HEMT (c) 2 x 25 x 0.075 um?’ et (d) 2 x 50 x 0.075 um?’ en fonction de la fréquence.
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Figure 4.32 : Extraction des résistances (a) Rgp et (b) Rgs pour le HEMT 2 X 25 X 0.075 um® et 2 X 50 X 0.075 um? en
fonction de la tension V.

4.8.3 Modélisation de la source de courant intrinseque en hyperfréquence
La figure 4.33 indique le résultat de la mesure et I’extraction de g,’ff e~ Une faible dispersion

fréquentielle est observée avec cependant une allure monotone croissante pour les deux

développements légerement plus marquée pour le HEMT 2 X 50 x 0.075 pmz. Les valeurs

sont alors extraites a 40 GHz.
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Figure 4.33 : Extraction de la transconductance intrinséque hyperfréquence gan int pourle HEMT (a) 2 X 25 X 0.075 wm?’ et
(b) 2 x 50 x 0.075 um’
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La figure 4.34 montre I’extraction de gﬁfint en fonction de V. Il est alors constaté que gﬁf int
differe de facon marquée avec la transconductance intrinseque statique extraite en partie 4.7.1
avec une forte dépendance selon Vpg a Vg proche de -1.5 V. L’explication proposée de ce
phénomene est la suivante : les dispositifs AlGaN/GaN HEMTs souffrent notoirement d’effets
de pieges des porteurs dans la région de la barriere et celle du buffer. Les constantes de temps
associées a ces phénomenes de piégeages sont ainsi connues pour étre largement inférieures a
I ns pour le mécanisme de relache. Ce phénomene conduit a une non-concordance de la
caractéristique Ips(Vps) DC et pulsée (phénomene de gate-lag et drain-lag) et ainsi a une
différence marquée entre les transconductances intrinseques DC et RF. La modélisation
proposée consiste alors a introduire un second générateur de courant intrinseque dédié a la
reproduction du parametre de transconductance intrinseque en hyperfréquence gﬁfint. La
formulation de ce nouvel élément est décrite par (4.49) pour laquelle T,., pss et pps sont des
parametres permettant 1’interpolation de la caractéristique gﬁf ine mesurée. La figure 4.34

montre ainsi également I’interpolation entre le résultat expérimental et le modele qui en

découle.
ILi)T;‘tIRF (Véglt» Vzgrsl‘t =Tr. (1 + (Véglt — Pgs )(Végt — Pbs )) Ips (Vc?slt, Vlggt (4.49)

500- Mesure:

Figure 4.34 : Modélisation de la transconductance intrinseque hyperfréquence g,’ffmt pour le HEMT GaN (a) 2 X 25 X
0.075 um? et (b) 2 x 50 X 0.075 um’.
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La figure 4.35 décrit finalement la mesure et I’extraction du temps de retard 7. La dispersion
fréquentielle reste modérée pour toutes les polarisations avec une valeur stable sur I’intervalle
30 GHz — 50 GHz. L’influence de la polarisation est fortement marquée avec des valeurs
s’étalant de 0.2 ps a environ 1.6 ps pour le HEMT 2 x 25 x 0.075 umz comme pour le
HEMT 2 x 50 x 0.075 pm? ce qui est en accord avec la régle d’échelle stipulant que W n’agit
pas sur 7. L’extraction est conduite en prenant des valeurs moyennées sur 1’intervalle 30 GHz
— 67 GHz. La figure 4.35(a) indique alors les valeurs extraites selon la polarisation Vg, il est
alors constaté une dépendance envers Vg pour les valeurs obtenues en dessous du pincement
alors que celles extraites a V;¢ > —3 V sont constantes avec V;g. La figure 4.34(b) montre
alors I’extraction a Vgg = —1 V en fonction de Vs et indique une forte dépendance de T avec
cette polarisation. Considérant la faible incidence de cet élément sur la caractéristique
hyperfréquence globale, une modélisation tenant compte d’une valeur constante telle que

T = 0.5 ps est considérée.
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'. —— Extraction Jrecasetis 1 _EXtractionH\v.‘_»,\'l/\\ll
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4 I3 "'r,,\\v/,ll\\\tu"“ 4
144 s 1.4
1 Qo oS o , 1 0 00000000
1-2 g? T - 1.2— " - 188000800000008800050s0000%
8 1.0 Jppseeee s g 1.0-
e 0y, 0y, “J e e o 198 g 1 00000ANONCoC00000000000000000-
© 08 ooy atisssssesiscs ¥ 0.8 b0, \ ' B ecssssssses)
T, 00 o E & A Tess sasessssnscssaanane
0.6 e R 0.6+ coven, D eassssasss
e sson sz m sz pan e o T O e (D
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Q} sﬁwf W orsso L
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Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 4.35 : Extraction du temps de retard t pour le HEMT (a) 2 x 25 X 0.075 um? et (b) 2 x 50 X 0.075 um? en fonction
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Figure 4.36 : Extraction du temps de retard T pour le HEMT 2 x 25 x 0.075 um’ et 2 x 50 x 0.075 um’ en fonction de (a)

Vgs et (b) Vg pour les valeurs extraites a Vgg = —1 V.

4.9 Conclusion

Une analyse de méthodes d’extraction de la température d’'un HEMT GaN a été conduite en
comparant trois méthodes de caractérisation thermique dont une permettant de déterminer les

propriétés de dissipation thermique en régime transitoire.

Une méthodologie de modélisation a été présentée et expérimentée sur deux transistors
différant par leur développement : des HEMTs 2 X 25 x 0.075 umz et 2x50x0.075 umz.
Les performances en termes de reproduction de la caractéristique hyperfréquence en régime
linéaire et non-linéaire seront explicitées et analysés en chapitre 5. Cette méthodologie permet

d’obtenir un modele final avec les aspects suivants :

- Modélisation des acces en trois étapes (Pad—Open-Short).

- Modélisation d’une loi thermique non-linéaire.

- Modélisation électrothermique des résistances d’acces avec prise en compte d’une dispersion
fréquentielle significative en dessous de 15 GHz.

- Modélisation de la caractéristique é€lectrique de la source de courant intrinseque et des

jonctions Schottky.
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- Modélisation non-linéaire des capacités intrinseques.
- Modélisation des effets de pieges par un modele de source de courant intrinseque dédié a la

reproduction de la caractéristique RF.

La principale limitation de cette procédure de modélisation réside dans le souci de ne pas
dégrader le dispositif, par exemple lors d’application de tensions a risques en rapport avec
I’effet piézo-€lectrique pouvant endommager 1’hétérostructure ou de températures de
fonctionnement trop élevées. En ce sens, il apparait essentiel de pouvoir disposer de dispositifs
redondants permettant de pallier ceux éventuellement dégradés lors des mesures. A cet effet,
la reproductibilité des caractéristiques statiques et hyperfréquences d’un réticule a I’autre est

essentielle, ceci conditionnant la qualité des activités de caractérisation et donc de la

modélisation qui en découle.
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CHAPITRE 5 PERFORMANCE ET ANALYSE
DE LA MODELISATION DU HEMT

5.1 Introduction

Ce chapitre décrit 1’analyse de la validit¢é du modele non-linéaire développé pour les
dispositifs HEMT GaN dans le chapitre 4 en termes de précision de reproductibilité des

caractéristiques hyperfréquences en petit et grand signal expérimentales.

Tout d’abord, la précision de la modélisation du HEMT en régime linéaire sera explicitée par
investigation de 1’écart entre les parametres S mesurés et modélisés. Une méthodologie
d’analyse sera alors proposée afin de déterminer les étapes critiques de la modélisation en
termes d’influence sur 1’écart final observé. Finalement la modélisation du facteur de stabilité
K, du gain en courant H,; et des gains maximums en stabilit¢ (MSG) et disponible (MAG)

seront exposés et analysés.

Une seconde partie décrira les résultats expérimentaux obtenus pour des conditions
d’utilisation en régime non-linéaire a 40 GHz puis a 94 GHz. Pour ces deux fréquences, des
bancs de mesure permettant une adaptation de la charge présentée en sortie (load-pull) ont
conduit aux mesures des parametres de puissance hyperfréquence de sortie Pg, du gain en
puissance Gp et du rendement en puissance ajoutée PAE pour différents niveaux de puissance
injectée Py;. Les valeurs déterminées seront alors comparé€es a celles du modele développé.
Par ailleurs, une comparaison modele/mesure des ellipses de charge mesurées au fondamental

et avec harmoniques sera finalement explicitée.

133
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5.2 Validation petit-signal

5.2.1 Modélisation des parametres S

Les figures 5.2 et 5.3 décrivent la caractéristique hyperfréquence des HEMTs 2 X 25 X 0.075
um?” et 2 X 50 x 0.075 pm? en termes des paramdtres S mesurés au plan des pointes S™ et
simulées $™°¢. Les points de polarisations investigués correspondent au régime de
fonctionnement du transistor en grand-signal considérant une excursion en tension Vpg du
coude (Vps =4V) a la tension maximale mesurée (Vpg =20V) avec une tension
intermédiaire (Vps = 12 V) et un passage de la tension V¢ du fonctionnement fortement pincé
(Vgs = —4.8'V), au pincement (Vg5 = —3.2V), au gy, ine maximum (Vg = —1.6 V) et enfin
a la plus forte valeur mesurée (V;s = 0 V). La figure 5.1 indique la position de ces points de

polarisations sur la caractéristique DC du HEMT 2 x 50 x 0.075 pum®.

0.9 {— Courant statique mesurée 0.84
O Polarisations investiguées
0.8+ 0.7
0.7 064
= 0.6 £ 054
E 05- £ ]
< < 0.4
=, 0.4 2
o — ~
03] 0.3
0.2 0.2
0.1+ 0.1
0.0 0.0 T T T T T
0 4 8 12 16 20 -6 -5 -4 -3 -2 -1 0
Vs (V) Vs (V)

Figure 5.1 : Polarisations investiguées en hyperfréquence sur la caractéristique DC du HEMT 2 X 50 X 0.075 um’.
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Figure 5.2 : Paramétres S extrinséques mesurés et issus de la modélisation finale pour le HEMT 2 x 25 X 0.075 um?.
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Figure 5.3 : Paramétres S extrinséques mesurés et issus de la modélisation finale pour le HEMT 2 x 50 X 0.075 um?’.

Afin d’évaluer la précision de modélisation, un critere basé sur I’écart relatif entre les

mes_ gsim
Y Y
mes
37

caractéristiques mesurées et simulées sera utilisé. Il consiste en 1’expression avec

§SU™ |a caractéristique simulée de I’étude. La figure 5.4 met ainsi en lumiére les écarts relatifs
déterminée entre le modele final et la mesure pour le HEMT 2 x 50 X 0.075 pum? en fonction
de la fréquence. Pour S;;, un écart croissant avec la fréquence et atteignant 18% dans le pire
des cas pour la polarisation {V;s =0V, Vps =20V} est constaté. L’écart sur la
caractéristique S;, reste inférieur a 15%. Pour S,;, les points de polarisations observant
Ves = 0V et Vgs = —1.6 V manifestent des écarts également inférieurs a 15% au-dela de 40
GHz. Enfin I’écart sur S,, reste globalement en dessous de 15% a I’exception du point de

polarisation {V;s = 0V, Vps = 4 V} attribué a la proximité avec le coude.
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Figure 5.4 : Ecarts relatifs sur la reproduction des paramétres S pour la modélisation finale du HEMT 2 x 50 x 0.075 pm’.

5.2.2 Modélisation des courbes de gains

La figure 5.5 indique les résultats en termes de facteur de Rollet K, de gain en courant
intrinséque H,; et de gain maximum Max_Gain pour le HEMT 2 x 25 x 0.075 pm®”. Les
polarisations Vgs =0V et Vgg = —1.6 V pour Vps =4V, Vpg =12V et Vpg = 20V sont
utilisées. Le gain maximum Max_Gain est défini selon le gain maximal en stabilité MSG pour
les fréquences ou le transistor n’est pas inconditionnellement stable (K < 1) et selon le gain

maximum disponible MAG pour les fréquences de stabilité inconditionnelle (K > 1), soit :

ISyl _
Max_Gain = lslzl(K—\/K —1) pour K > 1

Max Gain = 524 | 6D
ax_tain = 1S, pour K <1
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La mesure de K s’avere bruitée et montre un pic a 40 GHz non retrouvé en simulation. Cette

difficulté de mesure est attribuée a la faible valeur de S;, (inférieure a -15 dB en dessous de 40

GHz). La simulation de |H,;| est conforme aux résultats mesurés pour la bande de fréquence

et la gamme de polarisation investiguée. Enfin, la courbe de Max_Gain simulée correspond

précisément a la mesure pour la partie de la courbe correspondant a K < 1. Le léger décalage

en haute fréquence est imputé a la discordance entre les valeurs de K mesurées et simulées.
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Figure 5.5 : Courbes de facteur de stabilité, de gain en courant extrinseque et de gain maximal obtenus par mesure et par
simulation pour le HEMT 2 x 25 x 0.075 un’.

La figure 5.6 expose les résultats pour le HEMT 2 x 50 x 0.075 pm’. Une meilleure

concordance est trouvée pour la modélisation du facteur K a I’exception des points de

polarisation Vpg = 4 V attribuée a la difficulté de modéliser la capacité C;p a proximité du
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coude. La modélisation de |H,,| coincide avec la mesure mais conceéde un léger écart pour les

fréquences inférieures a 10 GHz. Finalement, les résultats en termes de Max_Gain refletent

les deux observations précédentes, soit une interpolation correcte au-dela de 20 GHz a

I’exception des points de polarisations vers le coude pour lesquels le facteur de Rollet souffre

d’imprécision d’extraction.

© 2015 Tous droits réservés.

25
Mesure 354 Mesure
O Vo4V, V=0V R V=4V, V =0V
0 VpsT12V, Ves= 5 Vpe=12V, V=0V
O Vps=12V, V=16V S 25 V=12V, V=16 V
15 O V=20V, V =0V = ] 1 V=20V, V S0V
27 o V_=20V,V_ =16V = - -
oS 6s N 204 Vpe=20 V, V =16 V
Modele I
—V =4V | & 1
DS’ o
1.0 —V=12V| Q 15 Modele
—V, 20V S 1—— V=4V
N 10—V, =12V
0.5+ 1—— V=20V
54
0.0 T T T T T T 0 T
0 20 40 60 80 100 1 10 100
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
Mesure
25 1 Vps=4 V. V=0V
Vp=4V, V=16V
20 Vp=12V, V=0V
- Vp=12V, V=16V
) V=20 V, V=0V
< 154 V=20V, V =16 V
©
01
g 10
- Modéle
= -
——V, =4V
—V, =12V
54— v, =20v
0 T
1 10

Fréquence (GHz)

Figure 5.6 : Courbes de facteur de stabilité, de gain en courant extrinseque et de gain maximal obtenus par mesure et par
simulation pour le HEMT 2 x 50 x 0.075 ym’.
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5.3 Analyse d’erreurs

L’analyse qui suit aura pour but d’évaluer 1’origine des écarts constatés par rapport a chaque
étape de modélisation afin de statuer sur I’importance de chacune. Ce travail propose
I’approche suivante afin de déterminer la conformité des étapes de modélisation : des
simulations intermédiaires résultant en des caractéristiques en parametres S sont conduites en
introduisant tour a tour les modeles d’éléments intrinseques tels que décrits dans le schéma de

la figure 5.7.

Une premiere simulation consiste a utiliser directement les valeurs extraites selon (4.36-4.45)
et fixées avec la fréquence donnant la caractéristique S¢**. Le modele des capacités
intrinséques est ensuite introduit et donne la caractéristique S“P®. Par la suite, les valeurs des
résistances intrinseques R;p et R;s et du temps de retard T sont fixées avec la polarisation. La
caractéristique S’ est alors obtenue. Finalement, le modele de source de courant intrinséque est
introduit permettant d’obtenir le modele final de HEMT, lequel donne la caractéristique finale

s™mod gtudiée en partie 5.2
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5.3.1 Validité du schéma équivalent

Figure 5.7 : Diagramme des étapes de simulations intermédiaires décrivant I’introduction successive de chaque modeéle.

L’extraction de la caractéristique intrinseque Y™ exprimée selon (4.35) requiert la

connaissance de la contribution des plots d’acces (c.f. partie 4.3) et de celle des zones d’acces

extrinseques (c.f. partie 4.6.2) en tenant compte du modele électrothermique (c.f. partie 4.5).

La validité physique de la modélisation de ces contributions conditionne ainsi directement

celle de Y™™, Enfin, la cohérence de la modélisation de Y™™ dépend de la validité physique du

schéma équivalent intrinseque explicité en partie 4.8.
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La figure 5.8 indique alors 1’écart relatif entre $™€% et $¢** pour les points de polarisations
suivants : Voo = —4.8V — 0V (par pas de 1.6 V) et Vpg =4V — 20V (par pas de 8 V). Des
écarts inférieurs a 12% pour S;1, 10% pour S;,, 8% pour S, et 10% pour S,, sont observés.
Une bonne concordance (écart inférieur a 3%) est trouvée pour des valeurs de fréquences
autour de 40 GHz du fait que les valeurs des éléments intrinseques sont extraites sur une plage
de fréquence centrée autour de cette valeur de fréquence. Ce résultat valide alors la procédure
de modélisation des plots d’acces et des zones d’acces extrinseques ainsi que la conformité du
schéma équivalent intrinseque. Ainsi, pour une interpolation exacte des valeurs d’éléments
intrinséques extraites par des fonctions dépendantes des polarisations V& et Vi, la

modélisation finale présentera des écarts égaux a ceux déterminés ici.

. V,=4V,V=0V O V,_=12V,V_=0V :
VoS4V, V=16V OV, =12V,V =16V Je::
104 4 VetV V=32V 4 V=12V, V=32V b
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Figure 5.8 : Erreurs commises sur la reproduction des parametres S pour une modélisation exacte des éléments intrinseques
pour le HEMT 2 x 50 x 0.075 um?.
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5.3.2 Apport d’erreurs di a 1a modélisation des capacités intrinseques

Une simulation similaire a celle décrite en partie 5.2.2 est conduite en introduisant cette fois le
modele des capacités Cgp, Css et Cpg présenté en partie 4.8.1 (soit la caractéristique S4P%). La
figure 5.9 indique alors les résultats d’écarts relatifs entre $™¢° et $*P“. En comparaison de
I’analyse 5.2.2, les résultats obtenus indiquent un certain accroissement des écarts relatifs pour
S11 et Spp relatifs a I'introduction du modele de capacités intrinseques. L’écart sur S;;
augmente globalement de 50% en atteignant un écart maximal de 16% pour la polarisation
{Vegs =0V, Vpg =20V }. L’écart sur le S;, augmente fortement bien que restant en dessous
de 14%. L’influence sur S,; et S,, reste modérée sauf pour les points de polarisations

{(Vegs = —1.6V,Vps =4V}et{Vss =—1.6V, Vs =8V} dans le second cas.
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O V,=20V,V =0V

{0 Vy,=20V,V =16V

104 & V,=20V,V =32V

V V=20V, V =48 ..-I‘

V=12V, V =0V
V=12V, V =16V
V=12V, V=32V
V=12V, V =48V

4 D oo

MES CAPA MES
1S, =S, IS, 1 (%)

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
Figure 5.9: Erreurs commises sur la reproduction des paramétres S pour une modélisation des éléments intrinséques Cgp,
Cgs et Cpg pour le HEMT 2 x 50 x 0.075 un’.
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Ces effets sont attribués a la difficulté d’interpoler précisément les éléments Cgs et Cqp, le
premier affectant majoritairement S;; et le second ayant un rdle marqué sur S;,. L’influence
sur S,, est finalement attribuée a la capacité Cpg laquelle est donc correctement interpolée par

la fonction décrite en partie 4.8.1.

5.3.3 Apport d’erreurs di a la prise de valeurs constantes pour Rgp, Rgs €t T

Les modélisation des éléments R;p, R;s et T sont faites selon des valeurs constantes (c.f.
partie 4.8.2 et 4.8.3). La figure 5.7 indique alors les écarts relatifs constatés en considérant
cette modélisation. L’écart sur S;; est empiré avec un accroissement pour la plupart des points
de polarisation majorés de 18%. Le parametre S;, n’est pas affecté alors que la caractéristique
S,1 voit son écart relatif globalement augmenter de 2% avec des valeurs extrémes relevées a
16% pour certaines polarisations au pincement. Concernant S,,, une augmentation globale de
2% est constatée avec des valeurs extrémes atteignant 16% a partir de 50 GHz pour les points

de polarisations {V;g =0V, Vps =4 V}et {Vogg=—-1.6V,Vps =4V}

Ces augmentations sont expliquées par la variation de t selon la tension Vpg impliquant
principalement une erreur de phase sur S,;. D’autres simulations réalisées ont indiqué la forte
implication de la modélisation de R sur la caractéristique S;;. Enfin il est déterminé que la
dérive de la caractéristique S,, est influencée simultanément par la modélisation de Rgp, Rss

et 7 de facon équivalente.

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

145

MES ' MES
1S, = S, 118,71 (%)

18 [0 VsV S0V O V,=12V,V =0V
16 O VoAV, V=16V O V=12V, V =16V
] 2 v=mavv=32v 4 v =12v,V =32V
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Figure 5.10 : Erreurs commises sur la reproduction des paramétres S pour une modélisation des éléments intrinseques Cgp,
Css, Cps, Rgp, Rgs et T pour le HEMT 2 x 50 X 0.075 um?.

5.3.4 Apport d’erreurs di a 1a modélisation de la source de courant intrinseque

Le modele final (de caractéristique $™°?) est obtenu avec I’ajout de la source de courant

intrinseque et donne donc les résultats décrits en 5.2.1. En comparant la précision de la

modélisation avant I’introduction de ce modele (c.f. partie 5.3.3 précédente), il est alors

constaté une dégradation notable de la modélisation du S,, du fait de la difficulté de modéliser

les effets de conductance de sortie g,. La caractéristique S;; reste globalement inchangée et

un accroissement de 1’écart relatif d’environ 2% est constaté pour S;,. Pour le S,1, les points

de polarisations Voo =0V et Vg = —1.6 V ne sont pas affectés, témoignant de la bonne

modélisation de la transconductance en régime hyperfréquence. Néanmoins, les points au
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pincement Vg = —3.2 V et Vg = —4.8 V voient leur écart nettement progresser du fait de la

difficulté de modéliser des faibles valeurs de S;,.

5.4 Résultats en régime non-linéaire

5.4.1 Mesures et simulations a 40 GHz

Un systeme de mesure permettant une mesure hyperfréquence grand-signal (LSNA) et avec
adaptation de la charge présentée en sortie (load-pull) est utilisé afin de conduire une mesure a
40 GHz en onde continue. La figure 5.11 indique le résultat de mesure et de simulation pour
des HEMT 2 X 25X 0.075 pm® et 2 x50 x 0.075 pm?® ainsi que les conditions de
polarisations et de puissances injectées. Pour le HEMT 2 x 50 X 0.075 pm?, une puissance de
sortie maximum Pg,r = 24.4 dBm est obtenue avec une polarisation {V;s = —2.65V,
Vps = 25 V}. Un courant statique de drain Ipg = 250 mA/mm est obtenu a faible puissance
injectée, correspondant ainsi a une polarisation en classe de fonctionnement AB. Une
impédance de charge optimale I} = 0.61 L 50° est déterminée depuis I}, = S,,. Cette valeur
de puissance de sortie en saturation correspond a 1’état de I’art pour un HEMT AlGaN/GaN
sur substrat Si(111) [9]. Pour les conditions de simulations, il est considéré que des
impédances 50 € sont présentées en sortie du transistor aux fréquences des harmoniques. Un
bon accord est trouvé entre mesure et simulation, a I’exception de la PAE pour le HEMT
2 X 50 x 0.075 pm” dans le cas de puissances absorbées supérieures 2 17 dBm avec une
valeur maximale notée a 12.5% pour la mesure et 9.3% dans le cas de la simulation. Le
décalage mesure/modele pour la PAE est attribué a une légere sous-estimation de
I’augmentation du courant par auto-polarisation lors de la modélisation. Le transistor
investigué se trouve sur un réticule différent de celui caractérisé en chapitre 4, imputant une

1égere variabilité de la caractéristique statique Ips(Vps).
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Figure 5.11 : Résultats de puissance en mesure et simulation & 40 GHz pour des HEMTs 2 X 25 X 0.075 um’ et 2 X 50 x
0.075 um?’ en termes de Gp,Pg et PAE en fonction de Pyps.

La figure 5.12 indique alors I’ellipse de charge mesurée au fondamental ainsi que la

simulation associée avec et sans affichage des harmoniques. Il est constaté que le modele

proposé permet une tres bonne reproduction du résultat de mesure pour le niveau fondamental.

La simulation permet alors d’obtenir I’ellipse de charge réelle comportant 1’ensemble des

composantes harmoniques. Par ailleurs ces résultats sont superposés aux caractéristiques

Ips(Vps) en conditions pulsées avec {Vgso = —2.5V, Vpgo = 25 V}, (i.e. en conditions dites

«drain-lag »), telle que mesurée (pour le HEMT 2 x 50 X 0.075 umz) et simulée. La

simulation de la caractéristique Ipg(Vps) considere alors un auto-échauffement nul ainsi que le

modele de source de courant hyperfréquence.
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Figure 5.12 : Ellipses de charge extrinséques i 40 GHz pour des HEMTs 2 X 25 X 0.075 um’ et 2 X 50 x 0.075 um’ telles
que mesurées et simulées au fondamental et simulées avec harmoniques. La caractéristique Ins(Vps) en mesure (pour le
HEMT 2 x 50 X 0.075 um?) et simulation est obtenue sous condition pulsée avec {Vesq = —2.5V, Vpge =25V}

5.4.2 Mesures et simulations a 94 GHz

Les HEMTs de I’étude présentent des fréquences maximales en oscillation Fy;4x supérieures a
150 GHz avec un gain maximal en oscillation |U| d’environ 3.0 dB pour le HEMT 2 X 50 X
0.075 pm” a 94 GHz. Ceci laisse donc entrevoir des performances relativement intéressantes
en amplification de fréquence a la fréquence de 94 GHz. Un systeme de mesure développé en
interne au sein de I’IEMN permet une telle mesure avec une adaptation de la charge présentée

en sortie et une puissance injectée pouvant atteindre 12.7 dBm. Un extenseur de fréquence est
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utilisé en entrée. Il réalise une mesure vectorielle des ondes de puissance incidente et réfléchie
a 'entrée du transistor et permet ainsi la détermination du parametre S;4 en valeur complexe
et donc également de la puissance d’entrée absorbée par le transistor. Un tuner d’impédance
passif est placé en sortie du transistor permettant d’atteindre un coefficient de réflexion
présenté en sortie [; dont la norme maximale ne peut excéder 0.7 (pas de limitation sur la
phase). Enfin, un bolometre Keysight W8486A permet une mesure de la puissance active au
fondamental Pg absorbée par la charge en sortie. L’ impédance présentée aux harmoniques est
inconnue. Il est considéré que les guides d’ondes utilisés empéchent la propagation de ces
dernieres apres le passage de 1’onde dans les pointes. Un coefficient de réflexion pour les
harmoniques en sortie et en entrée de 0.2 est estimé d’apres la notice technique des pointes
utilisées. Le cycle de charge extrinseque du transistor est déduit de Pg et de [} par (5.2-5.6) en
appelant AV et Al les amplitudes de 1’onde de sortie au fondamental respectivement en termes

de tension et de courant.

o L+1
Zioaa = SOFL 7 (5.2)
1 _ 1 AV.AV\ 1 |AV |2 1|AV|?Real(Z,pqq)
P = —Real(AV.AI) =—Real< ) =—Real< >=—
ST2 2 Zioaa ) 2 Zioad) 2 1Zioaal? 5-3)
IAV] = 1 Zoaal |o—a
load Real(zload) (54)

Du fait de la convention générateur, et en nommant ¢;_ le déphasage courant-tension :

|AV]

a1 =~ (5.5 01—y = phase(Zjpaq) (5.6)
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La figure 5.13 présente les résultats de puissance mesurés et simulés pour des points de
polarisation {Vg;g = —1.6V, Vps =10V} et {Vog = =2V, Vps =9V} choisis proches du
point de transconductance maximale respectivement pour les HEMTs 2 x 25 X 0.075 um® et
2 x 50 x 0.075 pm?”. Du fait des valeurs de puissance injectée réalisables par 1’appareil de
mesure, seule une compression du gain a environ 0.5 dB est atteinte expérimentalement pour
le HEMT 2 X 50 x 0.075 pm® et une valeur de puissance de sortie maximale mesurée
Ps = 10.9 dBm (0.12 W.mm™) est alors déterminée. Pour le HEMT 2 x 25 x 0.075 pm?, une
compression d’environ 2 dB est atteinte, permettant d’atteindre des puissances de sortie de
12.1 dBm (0.32 W.mm'l) dans le cas ou I;, = 0.66 L 88°. Une bonne corrélation entre mesure
et simulation est finalement obtenue. La simulation permet également de prévoir 1’entrée en
compression du HEMT 2 x 50 X 0.075 pm” avec un pic de PAE de 1.8% associé A une
puissance de sortie Ps = 15.5 dBm (0.35 W.mm™).
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Figure 5.13 : Résultats de puissance en mesure et simulation a 94 GHz pour des HEMTs 2 X 25 x 0.075 um® et 2 X 50 x
0.075 um?’ en termes de Gp,Pg et PAE en fonction de Pyps.
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La figure 5.14 présente finalement le résultat du cycle de charge extrinseque a 94 GHz associé
aux mesures décrites précédemment. Les résultats de simulation sont représentés sans
affichage des harmoniques, les dispositifs ne rentrant pas suffisamment en compression pour
que ces dernieres aient une influence sur I’allure des ellipses. Un bon accord entre la mesure et
la simulation est ainsi trouvé, montrant la potentialit¢ du modele a opérer en bande W en

régime non-linéaire.
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Figure 5.14 : Ellipses de charge extrinséques & 94 GHz pour des HEMTs 2 x 25 x 0.075 um’ et 2 x 50 X 0.075 um?” telles
que mesurées et simulées au fondamental et simulées avec harmoniques. La caractéristique Ips(Vps) en mesure (pour le
HEMT 2 x 50 X 0.075 um?) et simulation est obtenue sous condition pulsée avec {Vesq = =25V, Vpse =25V}

© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

153

Les perspectives d’améliorations des performances en puissance en bande W sont multiples.
Premicrement, la diminution de la longueur de grille L, est primordiale afin de réduire les
effets capacitifs intrinseques représentés par C;s et C;p et ainsi augmenter les fréquences de
fonctionnement et les gains associés (c.f. partie 2.4.4). Cette diminution peut se faire par
I’emploi de barrieres AIN et InAIN plus fines [41] permettant de réduire Ly tout en maintenant
un rapport d’aspect suffisant. La hausse des gains et notamment du gain en puissance Gp
permettrait d’atteindre des puissances de sortie en saturation Pg,r notablement plus élevées.
D’autres part, la réduction des résistances d’acces peut étre effective au travers de 1’utilisation
de contacts ohmiques re-épitaxiés permettant une diminution significative de la résistance de
contact R, et donc des résistances d’acces Rg et Rp [77]. Ceci se traduit par une augmentation
subséquente de la transconductance extrins€que gmex: €t donc du gain en puissance Gy
augmentant les niveaux de puissance de sortie Ps du dispositif en hyperfréquence. Ceci
implique également une diminution de la tension de coude permettant de diminuer les valeurs
de tensions de polarisation drain-source Vj¢ utilisées, permettant ainsi de réduire la valeur de

puissance dissipée P du HEMT et ainsi d’améliorer notablement la PAE du dispositif.

5.5 Conclusion

Cette partie a permis d’expliciter les performances du modele de HEMT développé en chapitre

4 en termes de corrélation avec les mesures en régime linéaire et non-linéaire.

Une analyse comparative a permis de déterminer que la représentation en schéma équivalent
intrinseque a 8 éléments classiques ainsi que les étapes de modélisations des plots d’acces, de
I’aspect thermique et des zones d’acces extrinseques reste valable pour la modélisation en
bande K, Ka et V. En seconde partie de cette analyse, il a ét¢ déterminé que les principales
sources d’erreurs de modélisation pour les points de polarisations pres du coude en saturation
proviennent de la modélisation des capacités intrinseques Cg;s et Csp ainsi que du fait que les
valeurs des résistances intrinseques Rg;s et R;p et du temps de retard T soient considérées
constantes en fonction de Vpg. La modélisation avec source de courant dédiée aux

caractéristiques hyperfréquences permet une modélisation correcte des parametres de gain
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(821, Hy1, MSG et MAG). Néanmoins, une modélisation plus approfondie de la conductance de
sortie en hyperfréquence associée a cette modélisation de source de courant (parametre
intrinseéque g4) pourrait permettre une meilleure reproduction du coefficient de réflexion de la

sortie du transistor S,,.

Une seconde partie a fait état des résultats issus de mesures load-pull conduites a 40 GHz et 94
GHz. Des simulations utilisant le modele de HEMT ont été menées et comparées aux résultats
expérimentaux selon les criteres de puissance de sortie Ps(P,ps), Gp(Paps) €t PAE (Pyy,s) ainsi
que pour les cycles de charge extrinseques. L’ensemble des comparaisons conduit a valider la

démarche de modélisation du chapitre 4 notamment pour un fonctionnement du HEMT en

bande W.
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CHAPITRE 6 CONCLUSION

Ce travail de these s’est concentré sur les étapes essentielles a la réalisation de MMIC utilisant
la technologie GaN HEMT. Premierement, un travail de modélisation d’éléments passifs
localisés (inductances spirales et capacités MIM) et distribués (lignes de transmissions et
éléments de jonctions) a été conduit sur substrat silicium et sur des échantillons avec
hétérostructures GaN sur silicium. Dans un deuxieme temps, des HEMTs utilisant une
hétérojonction AlGaN/GaN sur substrat silicium ont fait 1’objet de caractérisations thermique
et électrique sous plusieurs aspects en fonctionnement DC et en hyperfréquence de 250 MHz a
67 GHz. Un modele final a permis de rendre compte de la caractéristique électrothermique des
dispositifs en accord avec I’ensemble des résultats collectés. Enfin, le modele des HEMTs a
fait ’objet d’une vérification par comparaison avec des mesures grand signal a 40 GHz et 94
GHz dont I'une constitue un état de I’art en termes de puissance hyperfréquence a 40 GHz sur
substrat silicium (111). Finalement, I’ensemble des modeles et des dessins de masques

associés a été intégré dans un design kit sous le logiciel ADS.

Les perspectives ouvertes par ce travail sont multiples. Le développement d’un outil de design
kit permet le dessin de circuits intégrés simulables depuis les modeles analytiques établis et
avec I’outil de simulation EM pour prendre en compte les couplages entre éléments. Afin de
disposer de dispositifs similaires a ceux modélisés, il serait nécessaire d’utiliser une
technologie identique pour les éléments passifs et les HEMTs et particulierement une épitaxie
et hétérojonction similaires a celles utilisées (c.f. partie 4.2.1 et 4.2.2). Une étude tierce peut
étre menée en fabriquant des dispositifs passifs de type inductance, capacité ou résistance sur
échantillons avec hétérostructure. Les pertes notables dans les lignes de transmissions sur ce
type d’échantillon et telles que relevées en partie 3.1.6 sont susceptibles d’induire des pertes
dans les structures au méme titre que les pertes résistives dans le substrat silicium détaillées en
partie 3.2.3 et 3.3.4 pour respectivement les inductances et les capacités. Une approche
d’optimisation de la géométrie de ces éléments, et particulierement pour les inductances

spirales pour laquelle les parametres géométriques sont plus divers pourrait étre menée afin
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d’améliorer le coefficient de qualité tout en respectant les fréquences de coupure et les valeurs

d’inductances demandées.

Par ailleurs, des mesures utilisant un standard de transfert d’information en modulation de
phase et d’amplitude (M-QAM), ou M est le nombre de symboles, peuvent étre conduites a
I’IEMN. Une considération des niveaux de puissance accessibles associés au nombre de
symboles maximal pourra étre faite. Ceci pourra alors faire 1’objet d’une comparaison avec

des résultats provenant de la modélisation.
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ANNEXE A — FORMALISME DES PARAMETRES
DE MESURE POUR UN QUADRIPOLE EN REGIME
LINEAIRE

Un quadripdle est un dispositif a 2 ports défini par des parametres de tensions et de courants

Vi, Vo, I et I, tel qu’illustré sur la figure A.1.

I I2
Port 1 1‘\/1 VZT Port 2

Figure A.1 : Représentations des parametres de tensions et courants pour un quadripdle.

La caractéristique électrique d’un quadripdle linéaire peut étre exprimée sous forme de ses

parametres d’impédance Z ou d’admittance Y (les caractéristiques Z et Y respectivement) tels

que :
M n h L
7 = | L =0 I 11=0| (A.1) Yy = |V1 V2=0 V2 V1=0| (A2)
v, v, I I
lll I,=0 12 11=0J [Vl V,=0 VZ V1=0J

Dans le cas de dispositif non-linéaire, tel qu’un transistor, les parametres Z et Y peuvent étre
définis sous réserve d’un comportement linéaire local déterminé par mesure dite « petit

signal », tels que :

v, v, ol ol
7 = ol I,=cst al, I;=cst (A.3) Y = vy Vy=cst Vv, Vy=cst (A.4)
|.611 I,=cst al, 11=cstJ |.6V1 V,=cst Vv, V1=cstJ

La relation Y = Z~1 est vérifiée dans les deux cas.
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La mesure directe des caractéristiques Z et Y requiert de présenter respectivement une
impédance infinie et nulle au port 1 (pour la mesure de Z;,, Z,,, Y1, et Y,5) et au port 2 (pour
la mesure de Z;;, Z,1, Y11 et Y5;1). Dans le cadre de mesure hyperfréquence on-wafer sous
pointes, les cables, transitions et sondes de mesure équivalent a des lignes de transmission
dont les longueurs sont largement supérieures aux longueurs d’onde du signal de mesure.
Ainsi, présenter un circuit ouvert ou un court-circuit au plan des sondes requiert de recourir a
des cables, transitions et sondes dont I’'impédance caractéristique serait alors respectivement
proche de I'infini ou tendant vers zéro. De ce fait, un autre formalisme basé sur une notion
d’onde de puissance utilisant un standard d’impédance de mesure Z, de 50 Q est tres

communément utilisé : les parametres de répartition S.

Vi+Zyl Vo + Zyl
a = ——21 (A.5) a, = ——-22 A6
27, RN (A6)
Vi — Zohy Vy — Zol
by = ——21 (A7) b, = 222 A8
27, RN (A3)
Pour un dispositif linéaire :
[ﬁ ﬁ 1 Vi =2yl Vi—2Zy14
_ a, az=0 a, a,=0 _ V1 + ZoIl Vo /1,=Z, V2 + Zolz —Vi/lh=Z,
b b Vo = Zol V2= 2ol | (A9
I_al a,=0 az a1=oJ |_V1 + Zoly -V, /I=2Z, V2 + Zol —V1/11=Z0J
De méme pour un dispositif localement linéaire :
[aVl _Zoall aVl _Zoall
G oV, + Z,01, oV, Jal,=Z, aV, + Z,01, —ov, Jol,=Z,
- aVZ - Zoalz aVZ - Zoalz (A'lo)
aVy + Zy0l, -0V, /0I,=Z, 0V, + 2,01 —0V1/011=Zy

D’autres formalismes existent et présentent d’autres utilités spécifiques telles que des
opérations de concaténation. Le tableau A.1 énumere les principaux formalismes disponibles
ainsi que les configurations de concaténation traitées par chacun de ces formalismes. Des
tables de conversion sont disponibles dans la littérature et permettent de changer aisément de

formalisme au besoin.
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Parameétres Concaténation
o w4 L. o
Série-Série Z 1
Z
Z = Z1 + ZZ
il
Parallele-Parallele o Y1
Y
Y=Y,+Y, i |
Y2
T Cascadés o Iy
T=T,.T, —T1 2
ABCD a=a;a, :a 1 / 3 2
Série-Parallele H 1 o
H
H=H,+H, , |
Parallele-Série G 1
G

G=Gl+Gz

ol

© 2015 Tous droits réservés.

Tableau A.1 : Opérations de concaténations associées aux différents formalismes existants.
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ANNEXE B - CRITERES DE PERFORMANCES
POUR UN QUADRIPOLE EN AMPLIFICATION DE
PUISSANCE

Cette annexe traite des méthodes d’analyse de la performance d’un quadripdle, qui peut étre
soit un transistor testé individuellement soit un MMIC complet, pour I’amplification en
puissance d’un signal électrique. Les criteres de performance issus d’une caractérisation petit

signal et grand signal seront alors explicités et discutés.
B.1 Criteres de performances — fonctionnement linéaire

Notation du gain du transistor selon I’unilatéralité et la stabilité

Les mesures effectuées dans le régime linéaire du dispositif permettent d’évaluer
I’amplification de la puissance du signal suivant les conditions d’adaptations en entrée et
sortie. Les termes suivants sont alors définis : la puissance disponible en entrée Pj;, la
puissance absorbée par la charge en entrée P, la puissance disponible en sortie du transistor
Py;s, la puissance absorbée par la charge en sortie Ps et les coefficients de réflexion présentés
en entrée et en sortie du dispositif respectivement [ et I;. Depuis une caractérisation en

parametre S on distingue alors les gains suivants :

- Le gain transducique Gr:

6 =B s (1= 1B = R]?)
T Py P (= Spuls)(X = Syu07) = S15S51Is11 |2 (B.1)

Pour une mesure typique ou les impédances présentées en entrée et sortie sont 50 Q

(soitIg =1}, = 0):

P
Gr = = = |Sy,|? (B.2)
Pinj
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© 2015 Tous droits réservés. doc.univ-lille1.fr



These de Adrien Cutivet, Lille 1, 2015

161
- Le gain en puissance Gp :
G _ PS _IS IZ (1_IFL|2)
P Paps 21— Syul |2 = 1811 — S11S221L + 12821111 (B.3)
- Le gain en puissance disponible Gg, :
G = % = |5,,|? 15517
w Pinj 2011 = S14T512 = 1S5 — S11S22Ts + 125211512 (B.4)

Un dispositif est dit unilatéral si le coefficient de transmission de la sortie vers I’entrée S;, est
nul ou négligeable. A ce titre, la figure de mérite de 1’unilatéralité Ur permet d’évaluer I’erreur

engendrée par la négligence de S, tel que :

_ |512||521”511”522|
T A-15uDA - 1S, D) (B.5)

On nomme [}y et [hyr les coefficients de réflexion vus respectivement par 1’entrée et la sortie

tels que :
512521FL
Iy =511+ 15,0, (B.6)
5125211—.'9
loyr = So2 + T—5.I% (B.7)

Dans le cas d’un dispositif unilatéral, I’adaptation optimale consiste a respecter (B.8) et (B.9).
Le gain obtenu sous cette condition est alors nommé gain unilatéral maximal en oscillation U
(ou gain de Mason) et obéit a (B.10). La figure de mérite de 1’unilatéralité permet alors
d’estimer I’intervalle d’erreur Erreur(|U|) selon (B.11). L’annulation de S, par ajout d’une
branche de circuit entre les ports 1 et 2 est théoriquement possible, il s’agit d’une opération de
neutrodynage. Ainsi, le gain U est communément utilisé pour apprécier les performances d’un

transistor, méme si celui-ci ne respecte pas la figure de mérite d’unilatéralité.

Iy =Ty =5, (B.8)
I, = Toyr = S22 (B.9)
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1—|I5)7 11—

15211 =5
2o =550 2 (810

U=—1>_
|1_5111—:S'

< Erreur(|U|) < a=U,2 (B.11)

(1 +Up)?
Dans le cas d’un dispositif non-unilatéral et sans neutrodynage, la stabilité doit étre
impérativement évaluée. La stabilité inconditionnelle est avérée si les conditions (B.12) et
(B.14) sont respectées pour 1’ensemble des impédances de source et charge dont la partie
réelle est strictement positive (soit |I5| < 1 et [I}| < 1). Cette condition est vérifiée par
évaluation du facteur de Rollet K et de 4 déterminables directement par les parametres S. Le
dispositif est alors inconditionnellement stable s’il respecte (B.13) et (B.15). Dans le cas

contraire, le gain maximum pouvant €tre obtenu se nomme le gain maximal en stabilité MSG

et répond a (B.16).

|Gyl = 1511 +M <1 K = 1= 81112 = 1S221% + [S11S22 — $12521 |7 > 1
1=S55200 21812511
(B.12) = (B.13)
_ 51252115
[Tour| = |S22 +1_—5111} A =5115 — 51251 <1
(B.14) (B.15)
|54
MSG =15 (B.16)

Dans le cas d’un dispositif non-unilatéral mais inconditionnellement stable, les coefficients de
réflexion optimaux doivent simultanément respecter (B.17) et (B.18) et obéissent alors a
(B.19) et (B.20). Le gain obtenu sous ces conditions est alors désigné par le gain maximum en

instabilit¢ MAG, lequel répond a (B.21).

- SIZSZII—L

Is =Ty =511 + 15,0, (B.17)
- 5125211—:5'

Iy = Ioyr = S22 +1——511Fs (B.18)
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= L 1Sul® —182” — 4P = VA 415 — 15, — 1412 — 4y, = 4.5l
s 21811 — A.55;| '

O Y P il - VA + 185,12 = [S1112 = [4]2)2 — 4]S,, — 4.5, .20
g 2S5, — 4.5, '

S

MAG=| 21|(K—\/K2—1) (B.21)

|S12| ’

Performances en fréquence

Concernant I’évaluation des performances en termes de montée en fréquence de travail, deux
indicateurs majeurs sont utilisés : la fréquence maximale en oscillation Fy;4x qui correspond a
la fréquence maximale pour laquelle U est supérieure a I'unité et la fréquence de coupure du
gain en courant intrinseque Fr définie par la fréquence maximale pour laquelle le gain en

courant |H,; | défini selon (B.22) est supérieur a 1’unité.

|H21| =

(B.22)

ETA

V,=cst
B.2 Criteres de performances — fonctionnement non-linéaire

Niveaux de puissance en compression

Le mode de fonctionnement non-linéaire est défini pour des valeurs de puissances disponibles
en entrée Pj,; suffisamment grandes pour que les gains d’amplifications vus précédemment
expriment une dépendance selon cette grandeur. On nomme alors le gain en puissance linéaire
GF™Mcorrespondant & Gp constant pour de faibles valeurs de P, j- Les gains en puissance a 1
dB et 3 dB de compression respectivement G348 = G5™/1.26 et G3 B = GL™ /2 sont alors
définis. Les puissances absorbées par la charge en sortie sont notées respectivement P45 et
3dB » 4o 5 (ldB 3dB . PR . .
Pg “" aux Pjyjassociés a Gp “” et Gp “”. Ces grandeurs constituent des indicateurs primordiaux
pour la limitation en puissance du dispositif et I’apparition de composantes harmoniques.

Finalement, la puissance absorbée en saturation par la charge en sortie Pg4 correspond au Pg

maximal que peut fournir le dispositif pour un gain en puissance Gp supérieur a I’unité et pour
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des niveaux de puissance n’entrainant pas de dégradation rapide du dispositif (par exemple, un
courant de grille statique positif dii a I’auto-polarisation pour un transistor issu de la

technologie GaN).
Notions de rendement

On note Py la puissance statique dissipée par le dispositif selon (B.23), avec V¢ et IP€ les
composantes statiques des formes de respectivement la tension et du courant au port 1 et V¢
et IP¢ celles du port 2. On exprime alors I’efficacité de drain 7 définie selon (B.24) et le
rendement en puissance ajouté np4r tel que (B.25). Le maximum de rendement en puissance
ajouté que peut atteindre un transistor ou MMIC représente une caractéristique importante qui

caractérise 1’efficience énergétique du dispositif.

Ppc = VPCIPC +v2C1p¢ (B.23)
Ps
b = a (B.24)
Npag = PS - Pabs _ Pabs(GP - 1) (B.25)
Ppc Ppc ’

Produit d’interception d’ordre 3

Le régime de compression est également caractéris€é par 1’apparition de composantes
harmoniques. Lors de I’utilisation d’un signal bi-ton de fréquences f; et f, proches, les
harmoniques suivantes sont alors présentes en entrée et sortie :
2" 2f1. 2f et fi + fo
3311, 3f2. 2fi + f2. 22 + f1. 2fi — fr et 2, — fu
- o nfi,nfop, m=Dfi+fo(n-Dfp+fi,(n-Dfi—-fo,(n=Dfa = fi...

Tandis que les termes du second ordre peuvent étre supprimés par filtrage et que les termes

d'ordre supérieur a 3 sont en général de tres faible amplitude, les termes 2f; — f, et 2f,- f;

d’ordre 3 apparaissent dans la bande passante. Les niveaux de puissance des harmoniques
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2f1 — fo et 2f,- f; en sortie finissent par égaler la puissance absorbée en sortie Pg. Le point
d’interception d’ordre 3 IP; de sortie correspond alors au niveau de puissance Ps lors de cette

interception.
Distorsions en module et en phase

Finalement, on définit le coefficient de conversion AM-AM kyy_ay afin de quantifier le

phénomene de distorsion d’amplitude lié a aux non-linéarités tel que :

dGp
kay—am = 9P, (B.26)
aps

De méme, le coefficient de conversion AM-PM ky,,_py caractérise la distorsion en phase du

signal de sortie selon :

. B a(phase(GT))
AM-PM = Tabs (B.27)
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ANNEXE C - DEMONSTRATION D’UNE
METHODE DE CARACTERISATION THERMIQUE
POUR UN HEMT GaN

Cette annexe présente la démonstration d’'une méthode de détermination d’une loi thermique
en statique et fréquentiel pouvant s’appliquer aux HEMT GaN [78]. Partant de I’expression de

la puissance dissipée dans un dispositif a N ports dans le domaine temporel, soit :

P(t) =V().IT(t) (C.1)

V et I sont des vecteurs contenant respectivement les valeurs de tensions et de courants du port
1 au port N. Dans le cas d’'un HEMT polarisé a (Vgg = Visg, Vps = Vpso) et soumis a de

faibles perturbations tel que V = {V;59 + AVgs(t), Vpso + AVps(t)} et I = {Ig50 + Algs(t),
Ipso + Alps(D)}

P(t) = Vgso-Igso + Vpso- Ipso + Igso- AVgs(t) + Viso. Algs(t) + Ipgo- AVps(t)

+ Vpso- Alps(t) + Alps(t). AVgs(t) + Algs(t). AVps(t) €2

Dans le cas de dispositifs HEMT GaN présentant un courant de grille /s faible et pour de

faibles perturbations :

P(t) = Vps(t).Ips(t) = Vpso.Ipso + Ipso- AVps(t) + Vpso. Alps(t) (C.3)

Soit dans le domaine fréquentiel :

P(f) = Vpso-Ipso + Ipso- AVps(f) + Vpso- Alps(f) (C4

166
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La température est dérivée de la puissance dissipée et de 1'impédance thermique Z;y du
transistor dans le domaine temporel (C.5) ou fréquentiel (C.6) en notant T, la température
ambiante :
T(t) =P(t) * Zry(t) + Ty (C.5)
T(f) =P()-Zry(f) + Ty (C.6)

En notant F la fonction d’état du systeme telle que :

F(Vps(£), Ips(t), T(t)) = 0 (C.7)

Avec (C.3)et (C.5),ona:

Vps(t). Ips(t) * Zry(t) + Ty = T(t) (C.3)

Au point de polarisation statique {Vss = V50, Vps = Vpso} Vérifiant F(Vpsg, Ipse, Tg) = 0, le

développement au premier ordre en série de Taylor pour des variations de faibles amplitudes

AVps(f), Alps(f) et AT (f) s’exprime ainsi :

F(Vpso + AVps(f), Ipso + AIDs(f)» To + T(f))

oF oF
= F(Vps(f), Ips(f), T(f)) + AVps(f). 55— aVDS + Alps(f). = aIDS + AT(f) v (C9)
F oF
AVps(f).=— Wos + Alps(f). — Al + AT(f) €.10)
AT(f) = AP(f).—5= (f ) = 4P(F). 2y () + 2P (). Z2L) TH(f )y, (C.11)

En considérant que Zry est constant pour le domaine de puissance dissipée tel

que AP(f). Zry (f) > AP (). 220

AT(f) = AP(f). Zru () + T4 (C.12)
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Avec :
P(f) = (Vbso + AVps (). (Ipso + Alps(f)) (C.13)
a(f) dP(f)
AP(f) = AVDS(f)-W + Alps(f). e AVps(f).Ipso + Alps(f). Vpso (C.14)
DS DS
AT(f) = (AVDS(f)-IDSO + AIDS(f)- VDSO)-ZTH(f) (C.15)
oF oF oF
AVps(f).m5— + Alps(f). 57—+ (@Vps(f). Ipso + Alps(f)-Vpso)-Zru (f). 5 = 0 (C.16)
dVps dlps oT
oF aF
AVDS(f) TDS-FIDSO'ZTH(]C)'E
= T or oF (C.17)
Alps(f) s T Vos-Zru (f)- 0
En posant :
F(Vps(f), Ins(f), T(f)) = F' (Vps(f), T(f)) — Ips(f) (C.18)
Finalement :
dF1 OF1
AVDS(f) m + IDSO'ZTH(f)'E
= 3F (C.19)
Alps(f) 1- VDS-ZTH(f)-%
T;D—S((g est identifié a la mesure petit signal de la conductance de sortie du transistor Y,,. Soit :
DS
oF'
(22— 57.)
F)
Zry(f) = ; st (C.20)
aF oF
Vps- 5+ Y22 + Ipso- 5
Avec :
oF' ol '
= 3 (C21) 9F _ 0lps C.22)
Ds DS'r=r, aT OT lype=vpso
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Au-dela d’une certaine fréquence f > frconst» 1a propagation de la chaleur dans les couches
du composant est arrétée par les capacités calorifiques de la structure. Ce phénomene peut étre

explicité par I’équation de la chaleur de Fourier :

Q = —«(T).grad(T) (C.23)

Ou @ (en W.m'z) est le vecteur densité du flux de chaleur et k (en W.m'l.K'l) la conductivité
thermique du matériau. Ceci conduit a (C.24) dans le domaine temporel pour un milieu

homogene.

oT
k.AT + Q¢ = p. Cpa (C.24)

Pour laquelle Q; (en W.m™) représente la chaleur générée localement, p (en Kg.m™) est la
densité du matériau et Cp (J.Kg'.K"') correspond a sa chaleur spécifique. Soit un milieu
unidimensionnel d’axe x ou la génération de chaleur se fait a un point localisé a la coordonnée
x = 0,o0n aalors :

aT? oT
KZ.% + QG = pP. Cp E (C25)

La résolution dans le domaine fréquentielle s’énonce comme suit :

__x X
T(t,x) =T(0).e »«, cos (a)t — M(w)) (C.26)
Avec :
2K
wlw) = > Co 0 (C.27)

(C.26-C.27) vérifient bien :

lim u(w) =0 ' =
lim p() (C.28) Jim 7o) =0 (C.29)
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Ce phénomene, qui se traduit par I’annulation de I’'impédance thermique Zry (f > freonst) =
0, implique que la température du composant est constante dans le temps. Dans le cas d’un
signal dont la puissance efficace est négligeable, elle correspond a celle du point de
polarisation statique. L’effet thermique sur la caractéristique €lectrique du composant est donc
constant pour f > fr.onst- D’autres part, on suppose qu’'en deca d’une certaine fréquence
f < fpara la -caractéristique électrique fréquentielle d’'un HEMT GaN n’est pas
significativement affectée par les éléments inductifs ou capacitifs parasites propres au
composant. On suppose €galement que seuls ces effets d’éléments parasites et 1’effet
thermique sont responsables de la dispersion en fréquence du composant. Suivant ces
considérations, si fpgrq = freonst, 1l existe une gamme de fréquence freonst < f < fpara pPOUr
laquelle la caractéristique électrique du composant est indépendante de la fréquence. La

conductance de sortie Y,, indique alors un élément purement résistif qui correspond alors au

dlps
dVps

terme . En régime de saturation, Y,,(frconst < f < fparq) correspond alors a

T=T0

Rp+1/ga+Rs = 1/g4.

61D5

On note , la variation du courant drain-source Ipg par rapport a la température

Talvps=vpso
ambiante, laquelle peut étre mesurée par l'utilisation d’un socle chauffant sous polarisation

constante Vg = Vpg. On a alors :

dlps  dlps AT 61D5< oT P OIDS)

aT,  aT aT, aT AP dlps 0T, (C.30)
——==/\1+2Z =0).V, —) C.31
37 = 51/ (L4 Zn(f = 0).Voso 57 (€31
Le second terme 225 est alors déterminé par (C.31). Zyy(f) est enfin déterminé sur
Vps=Vpso
toute la bande de fréquence investiguée selon (C.20) connaissant a;D S % SR
DSlr=T, ps=Vbpso
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