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INTRODUCTION




Introduction générale

Les applications microondes sont en pleine expansion et la saturation progressive
des bandes de fréquences allouées pour celles-ci conduisent a développer des
applications vers de plus hautes fréquences. Citons par exemple les réseaux locaux
multicanaux de distribution de service (LMDS) qui visent la bande des 40 GHz, les
communications entre satellites 4 60 GHz, les radars anti collision a bord des véhicules
opérant autour de 77 GHz, sans oublier les applications militaires a 94 GHz.

A ces fréquences, la maitrise des interconnexions dans les circuits constitue un
point important pour la fiabilité¢ de ces ensembles. C’est pourquoi la technologie MMIC
(Monolithic Microwave Integrated Circuit) a supplanté la technologie hybride qui a
montré ses limites pour la réalisation des fonctions de ces systémes au dela de 40 GHz.
Parmi ces fonctions, I’amplificateur de puissance tient un rdle primordial dans les

chaines d’émission ou il constitue bien souvent 1’un des derniers maillons.

Ce travail a pour objectif la conception et la réalisation, pour la premiére fois au
laboratoire et en Europe, d’un amplificateur de puissance en technologie intégrée sur
substrat de phosphure d’indium. Une structure en guide de propagation microruban a été
préférée a une structure coplanaire car la compacité et la dissipation thermique s’y
averent meilleures. Cette étude s’insere dans un vaste projet supporté par la DGA
(convention DRET 94-160) destiné a I’étude des “potentialités des transistors de la
filiere GalnAs pour applications microondes faible bruit, de puissance et la conversion

optoélectronique.”

Le premier chapitre de ce manuscrit est consacré aux caractéristiques des
amplificateurs de puissance. Il aborde le rappel des principales grandeurs qui les
caractérisent, I’analyse de leur stabilité ainsi que les méthodes habituellement utilisées
pour adapter ces composants. Enfin, un ¢€tat de ’art des transistors a effet de champ et
des amplificateurs de puissance aux fréquences de 60 GHz et 94 GHz termine ce

chapitre.



Introduction générale

Le deuxiéme chapitre porte sur la réalisation, les mesures et la modélisation
d’éléments passifs afin de créer une bibliothéque d’éléments fiables pour la conception
du démonstrateur. La réalisation de lignes de transmission, de résistances, de capacités,
de trous métallisés et de divers éléments d’adaptation et de calibrage a été mise au point
au sein de 1’équipe Dispositifs Microondes de Puissance du Professeur Crosnier. Les
mesures de ces éléments dans la centrale de caractérisation du laboratoire jusque
110 GHz ont permis leur comparaison aux modeles disponibles sur le simulateur
commercial MDS (Microwave Design System). Cette étude a conduit a la nécessité
d’élaborer une bibliothéque d’éléments passifs fiables jusque 60 GHz propre a la

technologie développée a 'IEMN.

Le troisiéme chapitre est consacré a la réalisation, aux mesures et a la
modélisation des transistors a effet de champ. Des réalisations préliminaires de
composants couplées a des caractérisations en régime statique, petit signal et grand
signal & 60 GHz permettront la mise au point d’une épitaxie mieux adaptée au
fonctionnement en régime d’amplification de puissance. Afin de réaliser des
composants multi doigts de grille, un nouveau jeu de masques de transistors sera congu
en attachant une importance particuliere & l’amélioration de la détermination des

éléments extrinséques gage d’une meilleure validité en fréquence du schéma équivalent

des transistors.

Dans le dernier chapitre nous effectuerons la conception du démonstrateur. Les
différentes étapes de la conception seront abordées en tenant compte des contraintes
imposées sur les modéles des éléments passifs décrits au deuxi€me chapitre. Nous
adopterons alors une méthodologie de conception progressive afin de s’attacher a

distinguer le role tenu par chaque élément de ces circuits.



CHAPITRE 1

CARACTERISTIQUES DES
AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE
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Chapitre I : caractéristiques des amplificateurs de puissance et état de ’art 4 60 GHz

I. Introduction

Nous avons souhaité dans ce premier chapitre rappeler les principales notions
relatives a ’amplification de puissance microonde. Ce sont tout d’abord les différents
gains que nous définirons ainsi que les critéres permettant d’évaluer les performances
des transistors en régime de fonctionnement linéaire et non linéaire. Nous aborderons
ensuite un des points clé de toute conception d’amplificateurs qui est ’étude de la
stabilit¢ des transistors. Puis, nous nous intéresserons aux méthodes permettant de
présenter en entrée et en sortie des transistors les impédances optimales souhaitées afin
de les adapter. Enfin, afin de situer ce travail, il nous est apparu important d’effectuer un
état de D’art des transistors et des amplificateurs de puissance en portant une attention

plus particuliére sur ceux fonctionnant a 60 GHz et au dela.

I1. Les principales grandeurs caractérisant un transistor de

puissance microonde.

I1.1. Le concept des parameétres de répartition

Le court circuit et le circuit ouvert sont les éléments les plus utilisés pour
déterminer les coefficients des matrices impédance et admittance des quadripdles.
Toutefois, pour des applications & plus hautes fréquences, il devient difficile de réaliser
un circuit ouvert ou un court circuit du fait des éventuels couplages et effets parasites
qui peuvent apparaitre. Ces effets qui affectent la précision de la mesure se révélent étre

plus présents lorsque la fréquence augmente. De plus, les éléments actifs étant tres



Chapitre | : caractéristiques des amplificateurs de puissance et état de ’art 3 60 GHz

sensibles & ces terminaisons, ils réagissent le plus souvent en oscillant ; des mesures
dans cet état n’ayant alors que peu d’intérét pour les concepteurs de circuits.

C’est pourquoi, une représentation pratique des quadrip6les basée sur le concept
d’onde a été développée pour caractériser les circuits microondes : les paramétres S ou
paramétres de répartition ( Scattering parameters) dont le nom vient de la similitude de
comportement entre la lumiére et 1’énergie microonde. Les plus importantes
caractéristiques de ces parametres sont la relative facilité et la précision avec laquelle ils
peuvent étre mesurés a treés hautes fréquences ainsi que leur interprétation physique vis a
vis des autres matrices.

Nous présentons figure 1.1 un quadripdle fermé par une impédance Z; en entrée
et Z, en sortie. Z; et Z, sont les impédances de référence et peuvent prendre n’importe

quelle valeur ; toutefois 50 Q est la valeur la plus utilisée.

Z, & by
_>
VlI ) i VzI Z>
«— «—
b; @

Figure 1.1 : Représentation générale d’un quadripole

Les relations reliant les ondes incidentes a;, a, et réfléchies by, b, aux courants et

tensions fermés sur I’impédance de référence Z, sont les suivantes :

1{ Vi 1{Vi ]
ai = '2_["2_04"\/_2;11) bi = ’Z‘[ZO—‘\/—Z_OL) (1 =1, 2)

La matrice de répartition est définie par :

br = S;,a, + Sp,a,
b2 = S,a; + S,a,

10



Chapitre [ : caractéristiques des amplificateurs de puissance et état de I’art 4 60 GHz

Il peut parfois étre utile de les convertir en d’autres parametres : impédance, admittance,
hybride ou chaine, ce qui peut étre réalisé aisément a partir de simples conversions de

matrice [1].

I1.2. Les concepts de gain

En régime d’amplification de puissance, le composant actif est rapidement
appelé a fonctionner en régime non linéaire, a cause des importantes excursions de
tension et de courant qui lui sont appliquées. La prise en compte de ces phénomenes
dans une conception d’amplificateur nécessite I’utilisation de simulateurs performants
car D’estimation analytique des performances du transistor dans ce mode de
fonctionnement reste difficile. Toutefois, une approche analytique en régime de
fonctionnement linéaire, que nous allons décrire dans la partie suivante, est possible [2].

Dans la pratique, le transistor est généralement inséré entre deux réseaux
d’adaptations afin de présenter & ses bormes, & partir de 'impédance de référence

Zy =50 Q, les impédances de source Zg et de charge Z; souhaitées (figure 1.2).

} [}
Zo | |
Réseau L1 g, S, b Réseau
d’adaptation | | ' | d’adaptation %Zo
d’entrée —i—— Sy, Sss —i— de sortie
I t
i i
I i
] 1
i |
Source 2 : : b2
7z i s —> charge
E Transistor i
I |
«— | : «—

b, I"’i(_‘ r’lé‘l a

S'n T L S»

Figure 1.2 : Schéma équivalent d’un étage amplificateur a transistor.
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Chapitre 1 : caractéristiques des amplificateurs de puissance et état de ’art 4 60 GHz

Partant de cette configuration, trois concepts de gain sont utilisés en puissance,

un paragraphe est consacré a chacun d’eux dans ce qui suit.

I1.2.1. Gain de transducteur

Le gain de transducteur est défini comme étant le rapport entre la puissance
absorbée par la charge en sortie du transistor et la puissance disponible de la source
située a I’entrée du transistor.

Ps

Gt =
T Pavs

Son expression dans le formalisme des parametres [S] est la suivante :

_ afa-inPa-nfy  sal a-nha-lrh
1-8, T [1-8,, 1) -8, T i-sp 1|

ou :

I's est le coefficient de réflexion de I’impédance de source Zg vue par ’entrée du
transistor et I'. est le coefficient de réflexion de I’'impédance de charge Z; vue par la
sortie du transistor.

S’11 est le coefficient de réflexion présenté par I’entrée du transistor lorsqu’il est

chargé en sortie par I’'impédance Zy. :

et S’5, le coefficient de réflexion présenté par la sortie du transistor lorsque

celui-ci est fermé en entrée par 1’impédance Zs :

SIZSZXFS

' =S +
S'y 2 1-S,, I

Ce gain est fonction simultanément des coefficients de réflexion de source I's et

de charge I'l vus par le transistor. Il est possible d’obtenir un gain de transducteur

12



Chapitre I : caractéristiques des amplificateurs de puissance et état de ’art 4 60 GHz

maximum lorsque 1’on adapte de maniere optimale le transistor a la fois en entrée et en
sortie. Cela nécessite de satisfaire simultanément aux deux conditions suivantes :
1 * ) *
S'11=Ts et Sn=IL
Par la résolution de ce systeme d’équations, et si la valeur du coefficient K est
supérieure a 1'unité, il est possible d’obtenir les valeurs des coefficients de réflexion
optimum I'soy et I'Lope @ présenter au transistor en entrée et en sortie. Leurs expressions

sont les suivantes :

. I +siB, <0
oo = 50 B 2 2Sa VK1) -si B, > 0
1 +siB, <0
T = 2—C—2—(B2 + 25,8, WK -1) 6B, >0
avec
2 2 2 2
B, = 1+|Sn| "Szzi —|af? B, = 1-|S“| +‘322| —Al?
C, = S;;-AS;, C, = Sy -AS;,
A =585 -S,8y
2 2
W oxo 1-18,|" =[S,| +1AF

2|SIZSZII

Nous pouvons constater que, suivant les valeurs prises par le coefficient K, il
sera ou non possible de réaliser ces conditions optimales. Ce coefficient, appelé plus
communément coefficient de stabilité du transistor (ou facteur de Rollet), sera détaille
plus spécifiquement au paragraphe III.1. de ce chapitre. Lorsque ce coefficient est
supérieur a ’unité, il est possible d’adapter le transistor par ses impédances optimales a
la fois en entrée et en sortie. Dans ces conditions, le gain de transducteur est maximum
et est aussi appelé MAG (Maximum Available Gain). Son expression est alors :

S )
MAG = lLll(Ki\/Kz —1)  avec le signe: " S_lBl <0
lslzl -si Bt >0

13



Chapitre | : caractéristiques des amplificateurs de puissance et état de I’art 4 60 GHz

Ce gain, qui représente le gain en puissance maximal que va pouvoir fournir le
transistor, est un des critéres important d’évaluation des performances des transistors en

régime de fonctionnement linéaire.

I1.2.2. Gain en puissance

Le gain en puissance est défini comme étant le rapport entre la puissance
absorbée par la charge présentée en sortie du transistor et la puissance absorbée en

entrée par le transistor. Son expression est :

ps _ _sa[a-np

Gr = =
e pespnfa-ah

Nous pouvons constater que ce gain est uniquement fonction des conditions
d’adaptation en sortie du transistor. Sa valeur sera donc inchangée que 1’on présente en
entrée du composant, 50 Q, ou toute autre impédance. On peut également montrer que
les lieux des coefficients de réflexion I'y permettant d’obtenir un gain en puissance

constant sont des cercles de centre C et de rayon R ayant pour expressions :

oo _8(55-8,A) _ \/1'2.K.gp.lslzszll+gp2.812821‘2
1+gp(|822!2 -|A|2) l+gp(‘322l2 —lAlz)

avec = _g_
8gp ‘821‘2

L’adaptation optimale en sortie est obtenue lorsque le rayon du cercle devient
nul. Dans ce cas, il est également possible de montrer que le gain en puissance optimum
est égal au gain maximum disponible et que I'impédance de charge optimale obtenue
pour le gain en puissance est la méme que celle obtenue pour le gain maximum

disponible.

14
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11.2.3. Gain en puissance disponible

Le gain en puissance disponible est défini comme étant le rapport entre la
puissance disponible en sortie du transistor et la puissance disponible en entrée du

transistor. Son expression s’écrit :

i)
\1 - Sllr‘Sl2 (1 - ls'22‘2)

av

Cette quantité n’est cette fois uniquement fonction que des conditions
d’adaptation en entrée du transistor. Elle est essentiellement utilisée lors de mesures de
facteurs de bruit. Comme pour le gain en puissance, il est possible de montrer que les
lieux des coefficients de réflexion I's permettant d’obtenir un gain en puissance

disponible constant sont des cercles de centre C et de rayon R définis comme suit :

* * 2
8. (51 -SnA) _ \/l'z'K'gaV'iSIZSZI‘+gav2‘812821|
= 5 = ,
1+ g, (S| -1AP) L+g,, (8] -1a1%)
Gav
avec g, = 3

I21

L’adaptation optimale pour le gain en puissance disponible est également
réalisée lorsque le rayon du cercle devient nul. Dans ce cas, le gain en puissance
disponible est égal au gain maximum disponible (MAG) et I'impédance d’entrée
optimale obtenue pour le gain en puissance disponible est la méme que celle obtenue
pour le gain maximum disponible. Un exemple des lieux des impédances en entrée et en
sortie permettant d’obtenir un gain en puissance constant ainsi qu’un gain en puissance

disponible constant est donné figure 1.3.

11.3. Les critéeres d’évaluations des performances des

transistors a effet de champ

15
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Figure 1.3 : Cercles donnant les lieux des impédances permettant
d’obtenir un gain en puissance constant et un gain en
puissance disponible constant 8 60 GHz.

(InP HEMT 2%50 pm, réalis¢ au laboratoire
Vds=2V ;Vgs=0V)



Chapitre I : caractéristiques des amplificateurs de puissance et état de ’art 4 60 GHz

La différentiation de composants repose souvent sur l’estimation de leurs
performances, ce qui nécessite la définition de critéres d’évaluations. Ces critéres vont
nous permettre a partir des performances des transistors d’estimer par exemple les
performances que pourrait développer un circuit MMIC (Microwave Monolithic
Integrated Circuit) réalisé & partir de ces composants. Nous avons classé ces critéres
suivant qu’ils se manifestent soit lors d’un fonctionnement linéaire, ou non linéaire du

transistor.

I1.3.1. Critéres d’évaluations en fonctionnement linéaire

Les critéres d’évaluations en fonctionnement linéaire du transistor peuvent étre
soit directement obtenus de la mesure de parametres [S] a P’analyseur de réseau
vectoriel, soit déduits du schéma équivalent électrique localisé du transistor a effet de
champ présenté figure 1.4. Ce schéma permet de décrire le fonctionnement du transistor
a effet de champ en fonction de la fréquence en régime de fonctionnement petit signal. Il
est composé d’une partie extrinseéque et d’une partie intrinséque. La partie extrinseque
représente les éléments d’acceés ou parasites du transistor. Ces éléments sont considérés
indépendants du point de polarisation appliqué au transistor. La partie intrinséque
représente la partie active du composant dont les éléments varient en fonction de la
polarisation appliquée au transistor.

Il est important d’essayer de conserver une bonne correspondance entre la
signification des éléments de ce schéma et les grandeurs physiques du transistor afin de
pouvoir I’utiliser non seulement pour évaluer les performances globales des transistors,

mais aussi pour pouvoir évaluer les performances de la partie intrinséque uniquement.

11.3.1.1. Le gain maximum disponible et sa fréquence de coupure

Comme nous 1’avons vu dans le paragraphe 11.2.1., ce gain est obtenu dans les
conditions d’adaptation optimales a la fois en entrée et en sortie du transistor. On a alors
le maximum de transfert de puissance entre l’entrée et la sortie du composant.
Toutefois, ces conditions ne peuvent étre réalisées que si le transistor est stable, ce qui
correspond a un coefficient de stabilité K>1. Rappelons 1’expression de ce gain en

fonction des paramétres [S], expression déja définie au paragraphe I1.2.1. :

16
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Figure 1.4 : Schéma équivalent localisé du transistor a effet de champ
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_ ‘821\ 2 +siB1 < 0
MAG = m(Ki\/K ~1) W B o

Ce gain est une des caractéristiques essentielles pour la conception de circuits
MMIC ou hybrides car, aux pertes prés localis€es dans les circuits d’adaptation en
entrée et en sortie du composant, il représente le gain en puissance réellement disponible
en fonctionnement petit signal de 1’étage amplificateur.

Lorsque le coefficient de stabilité K est inférieur & I’unité, on utilise alors le gain
maximum stable (MSG) comme critére d’évaluation des performances amplificatrices

du transistor.

S’

MSG =
Slz

Toutefois, ce gain, supérieur au MAG quand le transistor est stable surestime les
performances amplificatrices réelles du composant. L’évolution du MAG en fonction de
la fréquence permet de définir sa fréquence de coupure Fyag comme étant la valeur de

la fréquence pour laquelle le MAG vaut 0 dB.

Le MAG ainsi que sa fréquence de coupure peuvent également tre exprimés en

fonction des éléments du schéma équivalent électrique localisé [3] selon la relation :

Fr)’ 1
MAG = (—T) : .
f ) 4Gd(Rg+ Rs+ Ri+ nF1Ls) +4nFrCgd(2Rg + Ri+ Rs+ 2wFTLs)

et

Fr 1

Fm

ag =
v d
2vGd \[(Rs +Ri+Rg)+nF1Ls + nFT%ga—(Rs +2Rg + Ri +27F1Ls)

avec

Fr = ; fréquence de coupure intrinséque du gain en courant.

2nt(Cgs + Cgd)
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\ — = (Calculé a partir du schéma équivalent —

N \\\
3 LI
-
<
R
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36 GHz Fréquence (GHz) 110 GHz

Figure 1.5 : Comparaison entre le MAG calculé a partir de la formule
faisant intervenir les différents éléments du schéma
équivalent et le MAG calculé a partir de la formule déduite
des paramétres [S] (K > 1 pour f> 36 GHz).

(Composant InP HEMT 2%x50%0.25 um’® réalisé au
laboratoire : Vds =2 V ; Vgs = 0V)
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Ces expressions simplifiées comportent des approximations habituellement
utilisées pour des transistors de longueurs de grille importante (>1 um) [4]. Afin de
vérifier la validité de ces approximations pour des composants de plus faible longueur
de grille (0.2 pm) nous présentons figure 1.5 une comparaison entre le MAG calculé &
partir des parameétres [S] déduits du schéma équivalent et du MAG calculé a partir de la
formule faisant intervenir les €léments les plus influents. On constate que lorsque 1’on
s’¢loigne de la fréquence pour laquelle le transistor atteint la stabilité inconditionnelle
(K =1), ces formulations permettent une estimation du MAG a mieux que 1 dB et de sa
fréquence de coupure & mieux que 10 % ; ce qui permet ['utilisation de ces formules
pour des composants de faible longueur de grille. L’intérét de ces expressions réside
dans I’étude des performances du composant en fonction des éléments du schéma

équivalent afin de guider les évolutions technologiques des transistors.

11.3.1.2. Gain en courant de court circuit et fréquences de coupures

Le gain en courant & sortie court-circuitée [Hy| 2 est obtenu par conversion des
paramétres [S] en paramétres hybrides [H]. Son expression est donnée par la relation
suivante :

2
_ -2S5; |
|(1-S11)(1-S22) +S12S7) |

2
}}I2llext

On définit également la fréquence de coupure du gain en courant de court circuit
comme ¢€tant la fréquence pour laquelle |Hji| 2=0dB. Elle s’obtient en tracant
I’évolution de |Haj|?en décibels en fonction de la fréquence en coordonnées
logarithmiques. Ce gain, ainsi que sa fréquence de coupure, sont déterminés a partir des
paramétres [S] mesurés et représentent des quantités extrinséques. On peut cependant
étre amené a vouloir comparer des quantités intrinséques et s’affranchir des éléments
d’acces et se rapprocher ainsi plus prés de la partie active du transistor [5]. On exprime
alors le gain en courant de court circuit intrinséque a partir des €éléments du schéma

équivalent électrique par la relation :
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2 _ gm2

it 2 (Cgs + Cgd)?

[H21]

Toutefois, il est nécessaire de remarquer que le schéma équivalent localisé du
transistor a effet de champ utilis€ pour établir cette expression néglige 1’effet de la
résistance de contre réaction Rgd située entre les électrodes de grille et de drain [6].
Cette approximation, valable pour des composants fonctionnant a des fréquences allant
jusque quelques dizaines de gigahertz, 1’est beaucoup moins aux fréquences
millimétriques ou 1’on ne peut plus négliger ’influence de cette résistance. Rappelons

I’expression de la fréquence de coupure intrinséque du gain en courant de court circuit :

gm
21t(Cgs + Cgd)

Fr =

11.3.1.3. Gain unilatéral

Le gain unilatéral U est obtenu lorsque le transistor est neutrodyné. Le
neutrodynage consiste a compenser ’effet du parameétre S;» par des circuits passifs et
sans perte. Il est alors possible d’obtenir un gain en puissance supérieur au MAG.
Cependant, le neutrodynage est de plus en plus difficile a réaliser aux fréquences élevées
avec des transistors a effet de champ car il est quasiment impossible de compenser les
éléments Rgd et Cgd avec des circuits passifs et sans perte. Ce gain reste cependant
utilisé comme critére d’évaluation des performances des transistors. Son expression en

fonction des parametres [S] est la suivante :

2
S
1 S,
U —_ -
2 K..SJL_Re(_SA]
Sz Si2

11.3.2. Les critéres d’évaluations en fonctionnement non linéaire

Tant que la puissance de sortie du transistor évolue linéairement avec le niveau
de puissance a son entrée, le fonctionnement du composant est dit linéaire. C’est le cas

de I’amplification faible bruit ou les niveaux de puissance a I’entrée des composants
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Figure 1.7 : Schématisation de 1’effet d’intermodulation entre deux signaux
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sont faibles. Par contre, lorsque les puissances appliquées a I’entrée du composant
deviennent trop importantes, les mécanismes de non linéarités se mettent a intervenir et
entralnent progressivement une réponse en puissance hors de la linéarité. Dans ces
conditions, les paramétres [S] petit signal n’ont plus qu’une correspondance lointaine
avec la réalité. Ceci résulte de la génération de composantes aux fréquences
harmoniques qui Otent sa validité au formalisme des paramétres [S], formalisme qui
repose sur un fonctionnement uniquement a la fréquence fondamentale. On définit alors

d’autres critéres que nous allons décrire dans les parties qui suivent.

11.3.2.1. Point a 1 dB de compression

La puissance de sortie d’un transistor est classiquement mentionnée a deux
valeurs particulieres de celle-ci :

la premiére est la puissance de sortie obtenue pour la valeur de 1dB de
compression du gain en puissance. Cette valeur s’obtient a partir du tracé de la
caractéristique représentant 1’évolution de la puissance de sortie du transistor en
fonction de la puissance d’entrée qui lui est appliquée. On obtient alors la puissance de
sortie & 1 dB de compression du gain en puissance lorsque le gain a diminué de 1 dB par
rapport au gain de la zone linéaire (figure 1.6).

La seconde puissance usuellement mentionnée est la puissance maximale
obtenue en sortie du transistor qui peut €tre obtenue pour plusieurs décibels de

compression du gain. Elle se nomme également puissance de saturation.

I1.3.2.2. Intermodulation d’ordre 3

L’intermodulation résulte de l’interférence de deux signaux de fréquences
voisines injectées a l’entrée d’un dispositif non linéaire. Le transistor, par
I’intermédiaire de ses non linéarités, va générer en sortie des signaux aux fréquences
fondamentales F; et F; mais également & d’autres fréquences (figure 1.7). Ces fréquences
résultent du développement polynomial des non linéarités du transistor et en particulier
du générateur de courant. Les composantes au premier ordre seront les fréquences
fondamentales F; et F,, au second ordre, les termes en 2F,, 2F,, F;+F,, et F>-Fy, et au

troisiéme ordre les termes en 3F,, 3F,, 2F+F,, 2F-F,, 2F,+F;, 2F>-F;.
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Les termes du second ordre peuvent étre aisément supprimés par filtrage dans la
plupart des systémes, et les termes supérieurs & I’ordre 3 sont en général de trés faible
amplitude. Par contre, les termes du 3° ordre en 2F;-F; et 2F,-F, risquent de se trouver
contenus dans la bande passante du dispositif et ne pourront pas étre supprimés par

filtrage. Pour quantifier la linéarit¢ du dispositif, on utilise alors le rapport

) - C carrier . o, )
d’intermodulation — | pour - : ) qui traduit I’écart de puissance contenue
I intermodulation

entre les raies d’ordre 3 et les raies a la fréquence fondamentale, pour un point de

fonctionnement donné :

C Ps1
=~ = 10 log| —
(I)d& 0 °g(Pss]

pour une puissance injectée identique pour les 2 raies fondamentales.
Pg; est la puissance de sortie mesurée a I’'une des fréquences fondamentales

et Ps3 la puissance de sortie mesurée sur I’une des raies d’ordre 3.

On peut également caractériser 1’intermodulation par son point d’interception
d’ordre 3 appelé IP;. 1l s’obtient en tragant les caractéristiques linéaires extrapolées des
évolutions des puissances de sortie du dispositif en fonction de la puissance d’entrée, a
la fréquence fondamentale ainsi qu’a l’ordre 3. Le point fictif d’intersection, ou le
prolongement des réponses linéaires du fondamental et du 3° ordre se croisent,
caractérise 1’'IP; [7] (figure 1.8). Ce point, indépendant de la puissance d’entrée,
constitue un critére de qualité pratique pour caractériser le degré de linéarit¢ d’un

amplificateur.

11.3.2.3. Rendement en puissance ajoutée et classes de fonctionnement

Le concept de rendement traduit 1’aptitude du transistor a transformer 1’énergie
continue apportée par les alimentations en énergie hyperfréquence. Le bilan des

puissances entrantes et sortantes de I’amplificateur peut s’écrire :

Pg + Ppc = Ps + Pgis
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Pg est la puissance hyperfréquence absorbée en entrée de ’amplificateur,
Ps la puissance hyperfréquence absorbée par la charge,
Ppc la puissance continue fournie par 1’alimentation

et Pgis 1a puissance dissipée par ’amplificateur.

Le rendement le plus couramment utilisé est le rendement en puissance ajoutée
qui prend en considération le bilan des puissances appliquées a I’amplificateur. On le

définit par les relations suivantes :

_ Ps-Pe  Ps (1 _1__) _ (Pdis)
Tpse Poc Poc Gr Poc

ou Gp est le gain en puissance de I’amplificateur.

Ps ) , . .
Le terme ——-P est aussi appelé rendement drain de I’amplificateur.
DC

Le rendement en puissance ajoutée dépend de la puissance continue fournie par
’alimentation, donc du point de polarisation du transistor. Ce point, appelé aussi point
de repos, est également utilisé pour définir les classes de fonctionnement du transistor :

v En classe A, le transistor est polarisé a la moitié de son courant maximum, les
signaux de commande et de sortie sont sinusoidaux. Le rendement drain
maximum est de 50 % pour une approximation linéaire du courant. Cette classe
de fonctionnement est particulicrement bien adaptée aux applications
nécessitant une puissance de sortie ainsi qu’un gain important. Une
représentation des signaux disponibles sur le transistor pour cette classe de
fonctionnement est donné figure 1.9.

v En classe B, le point de repos se situe au pincement du transistor. Le
composant ne conduit que durant une demi alternance ce qui permet un
rendement drain maximum théorique de 78.5%. Cette classe de
fonctionnement permet d’obtenir un rendement supérieur mais pour une
puissance d’entrée injectée au composant identique a celle du fonctionnement
en classe A, la puissance de sortie sera deux fois plus faible. Le point de
polarisation choisi dépendra du type d’application envisagée. L amplification

de puissance en classe B conviendra aux applications demandant une faible
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consommation ainsi qu’un rendement élevé. Une représentation des signaux
disponibles sur le transistor pour cette classe de fonctionnement est donnée
figure 1.10.

v' La classe AB correspond a4 un état intermédiaire entre les deux classes
précédemment citées. Elle permet d’obtenir un compromis entre la puissance

de sortie, le gain et le rendement.

Ces classes de fonctionnement sont actuellement les seules a étre utilisées aux
fréquences millimétriques. Les autres classes de fonctionnement, comme la classe C
ouF ne sont utilisées jusqu’a aujourd’hui que pour des applications autour de la

bande X, c’est pourquoi nous n’en parlerons pas ici.

11.3.2.4. Conversion AM-AM et AM-PM

Lorsque le gain d’un quadripdle est dépendant de I’amplitude de la puissance
injectée a l’entrée de celui-ci, le phénoméne de conversion AM-AM (AM pour
modulation d’amplitude) peut apparaitre. De méme, si ’écart de phase produit a travers
un quadripdle est dépendant de la puissance injectée a ’entrée du quadripdle, le
phénomeéne de conversion AM-PM (PM pour modulation de phase) peut également
apparaitre [8]. La distorsion AM-AM en hyperfréquence se caractérise par la déviation
du gain du quadripdle par rapport a sa valeur mesurée en petit signal. On définit alors un

coefficient de conversion AM-AM par la relation :

kav-am =

dGr Gp: gain en puissance
— avec
dPe

Pk : puissance d'entrée aborbée

La distorsion en phase est caractérisée par un décalage de la phase entre 1’entrée
et la sortie du quadrip6le par rapport a un décalage de phase de référence déterminé pour
un fonctionnement en petit signal et une impédance de charge donnée. Ce coefficient de
distorsion AM-PM s’exprime par le rapport entre la dérivée de cet écart de phase @ et

la dérivée de la puissance d’entrée [9].
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do

dPe

-PM —

Pour réduire la consommation des téléphones portables, les amplificateurs de
puissance opérent parfois prés de la zone de saturation afin d’obtenir un rendement
important. Dans ces conditions de fonctionnement, les distorsions en amplitude et en
phase augmentent de fagon significative, accentuant les interférences entre les canaux
adjacents. On utilise alors pour atténuer ces distorsions des compensateurs de

linéarisation [10].

III. Stabilité des transistors

L’étude de la stabilité est un point important dans la phase de conception de tout
amplificateur. Le concepteur aura en charge durant cette phase de stabiliser
I’amplificateur dans une gamme de fréquences allant du continu a la fréquence de
travail, voire jusqu'aux harmoniques 2, 3... afin d’éviter que les impédances présentées
au transistor n’entrainent son entrée en oscillation et ne le détruisent. Nous étudierons
dans la premiére partie la stabilit¢ des transistors, puis dans la seconde, nous verrons

différentes techniques utilisées pour les stabiliser.

I11.1. Les critéres de stabilité

I11.1.1. Le coefficient de stabilité K

Le coefficient de stabilité K, encore appelé coefficient de Rollet [11], est le
critere le plus utilisé par les concepteurs de circuits pour étudier la stabilité des
quadripdles linéaires. Son expression, déja définie dans la partie 11.2.1. de ce chapitre,

s’exprime en fonction des paramétres [S] de la fagon suivante :
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sl —[snf +iaP
2'SI2S21|

Le quadripble sera dit inconditionnellement stable si et seulement si les deux

conditions suivantes sont remplies :

K >1
Al < 1 pour toutes les fréquences

Notons que la condition |[A| < 1 peut étre exprimée sous des formes équivalentes soit :
2 2
B;>0 avec Bi = 148, —[S,|" —IAP

2 ) .
ou encore l - IS“{ > lSiijil aveci=1, 2eti#].
Le coefficient de stabilité peut également étre exprimé dans le formalisme des

paramétres Z, Y ou H, ou il prend une forme identique :

2R€('Yll) Re('Yzz) - RC(’Yu'}’zl)
i’le'Ynl

avec Y =zyouh

La stabilité est alors inconditionnelle si et seulement si :

K >1
Re('Yn) >0
Re('Yzz) >0

Lorsque le quadrip6le est inconditionnellement stable, il ne pourra pas osciller,
quelles que soient les impédances passives qui pourraient lui étre présentées en entrée
ou en sortie. On peut également calculer les impédances optimales I'iope €t T'sopr @
présenter au composant de manicre a réaliser le MAG a la fréquence de travail. Durant
la phase de conception d’un amplificateur, on s’efforcera de réaliser les conditions K > 1
et |JA] < 1 dans la gamme de fréquence allant du continu a la fréquence de travail, et de

maniére plus générale jusqu'a ce que I’amplificateur n’ait plus de gain.
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Lorsque le coefficient de stabilité est inférieur & 1unité, la stabilité du quadripdle

est dite conditionnelle et 1’étude de sa stabilité nécessite celle des cercles de stabilité.

II1.1.2. Les cercles de stabilité

Lorsque le coefficient de stabilité K est inférieur a ’unité, 1’étude de la stabilité
du transistor est conditionnelle. 1l est alors nécessaire de vérifier pour chaque fréquence
ou K <1 siles impédances présentées en entrée et en sortie du transistor ne vont pas
entrainer son instabilité. Ceci s’effectue a partir de 1’étude des cercles de stabilité.

Dans le formalisme des parameétres [S], un systéme devient instable lorsque
IS’11] > 1 ou |S’5| > 1. La limite de la stabilité est alors obtenue pour des valeurs de |S’;;]
ou |S’y| égales a I’unité.

Nous avons vu dans la partie I1.2.1. de ce chapitre que le coefficient de réflexion
présenté par ’entrée du transistor lorsqu’il est chargé en sortie par une impédance Z;,

peut s’exprimer par :

S'll = Sll + .S_IZ_SA&

A la limite de stabilité, nous avons donc |[S’j;| = 1 soit :

SppSully| _
1-S,,T

—

ls'ul = lSu +

Cette expression représente dans 1’abaque de Smith un cercle de rayon Ry | et de centre

CL tel que :

__lseSal _ 55 - ASy
Y syf - 1aP

Il est ensuite nécessaire de déterminer si la zone de stabilité se trouve a

I’intérieur ou a P’extérieur de ce cercle. Une méthode simple et rapide consiste a
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considérer le cas particulier ou I'L = 0, point représentant le centre de I’abaque de Smith.
Ce point sera situ¢€ dans la zone de stabilité si |S’;;] = |S1y| < 1.

Un raisonnement analogue peut étre appliqué pour la sortie. Le coefficient de
réflexion présenté par la sortie du transistor lorsqu’il est chargé en entrée par une
impédance Zs, de coefficient de réflexion I's, s’exprime par :

IR

S'yy =8y, + /=
22 22 1- S“FS

A la limite de stabilité, ’étude du cas |S’;| =1 permet d’établir I’équation d’un cercle

de centre Cs et de rayon |Rg| définie par :

*
Ry| = S128al _ Su -48y
S 2 2 S
Afin de déterminer si la zone de stabilité se trouve a Uintérieur ou a "extérieur du

cercle, on étudiera alors le cas particulier ou I's = 0.

Nous pouvons remarquer que la stabilité en entrée du transistor va dépendre
uniquement de la charge qui lui sera présentée en sortie. De méme, la stabilité en sortie
du transistor va dépendre uniquement de valeur de la charge qui lui sera présentée en
entrée. A titre d’exemple, nous présentons sur la figure .11, le lieu des impédances
d’entrée qui vont entrainer une instabilité en sortie d’un composant de développement
2x50 um réalisé sur substrat InP pour les fréquences particulieres de 5 GHz, 15 GHz,
25 GHz, 35 GHz et 45 GHz. Nous constatons que le transistor est inconditionnellement
stable pour la fréquence de 45 GHz car le cercle d’instabilité est situé a I’extérieur de
I’abaque de Smith de rayon unité.

Malheureusement, toutes ces considérations ne sont valables que dans le
formalisme des paramétres [S], c’est a dire lorsque 1’on ne considére qu'un seul mode
de propagation ainsi qu’un niveau de puissance suffisamment faible pour demeurer en
régime de fonctionnement linéaire. C’est pourquoi, nous allons nous intéresser dans la

partie suivante aux limitations du coefficient de stabilité K.
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11.1.3. Validité d’utilisation du coefficient de stabilité

L’analyse de la stabilité des amplificateurs de puissance ou d’oscillateur est une
préoccupation importante pour tout concepteur. Plusieurs auteurs, a travers leurs
publications, font remarquer que le coefficient de stabilité K, classiquement utilisé, n’est
pas suffisant pour prédire la stabilit¢ des quadripdles linéaires [12], [13], [14]. La
stabilité d’un quadrip6le linéaire est déterminée par les coefficients vus a I’entrée ainsi
qu’a la sortie de celui-ci. Il sera inconditionnellement stable si les conditions K> 1 et la
condition auxiliaire |A]<1 sont vérifiées. Toutefois, ces auteurs ajoutent que ces
conditions ne sont valables que si elles sont accompagnées d’une condition
supplémentaire. Cette condition stipule que le quadripdle non chargé ne doit pas
posséder de pdles a partie réelle positive, c’est & dire de pdles situés dans le demi plan
droit du plan complexe. Platzker [12] propose une définition plus compléte du critére de
stabilité d’un quadripdle linéaire : “un quadripdle non chargé qui ne posséde aucun pdle
dans le demi plan complexe droit sera rendu stable lorsqu’il sera chargé de manicre
externe a son entrée et a sa sortie si et seulement si les deux conditions K > 1 et |A] <1
sont vérifiées pour toutes les fréquences.”

L’étude de la stabilité reposant uniquement sur les deux conditions K >1 et
IA] <1 a été mise en défaut pour les amplificateurs de puissance composés de plusieurs
transistors placés en paralléle. Pour de telles configurations, plusieurs auteurs montrent
que pour des circuits MMIC de puissance comportant deux ou quatre transistors en
parall¢le, les deux conditions classiquement utilisées lorsqu’elles sont vérifiées ne sont
plus suffisantes puisqu’il y a apparition d’oscillations dans leurs circuits [15], [16]. Ces
oscillations sont engendrées par 1’apparition de mode de propagation impair appelé

€galement push-pull mode entre les transistors (figure 1.12).

De maniére générale, n modes peuvent exister quand n transistors sont associés :
un mode pair et n-1 modes impairs.

Freitag [13] propose une méthode pour tester la stabilité des circuits basée sur
I’étude des parameétres Z lorsque 1’on va scinder le circuit. Toutefois, cette méthode

n’est applicable qu’a une configuration de circuit symétrique (2, 4, 8 transistors ...) [17].
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Platzker [12], quant a lui, propose une méthode basée sur la généralisation du
critere de Bode et de la définition du “Return Ratio”. Des études menées a 1’université
de Limoges tentent d’étendre cette définition a 1’étude de la stabilité en régime de
fonctionnement non linéaire [14].

L’étude de la stabilit¢ des amplificateurs de puissance multi-étages suscite
beaucoup d’intéréts car le simple critére K > 1 a montré ses limites . Il est cependant
nécessaire d’ajouter que les méthodes citées deviennent vite trés lourdes lorsque
beaucoup d’étages sont associés et ne sont actuellement pas introduites dans les

simulateurs commerciaux.

I11.2. Les méthodes de stabilisation

Lors de toute conception d’amplificateur, le concepteur cherchera a rendre
inconditionnellement stable son circuit. Dans ce paragraphe, nous allons décrire
briévement les méthodes habituellement utilisées pour stabiliser un transistor. Comme
nous ’avons vu dans la partie précédente, I’étude de la stabilité des amplificateurs
multi-étages nécessitera une fois ces conditions remplies une étude supplémentaire
globale du circuit. Ce paragraphe se décompose en deux parties : dans la premiére, nous
étudierons le cas ot le transistor est instable a la fréquence de travail, et dans la seconde,

les techniques utilisées pour le stabiliser a toutes les autres fréquences.

II1.2.1. Stabilisation a la fréquence de travail

Lors de la phase de stabilisation d’un transistor, la premiére démarche est de
vérifier s’il est ou non inconditionnellement stable a la fréquence de travail. S’il est
instable, il faudra dans un premier temps le stabiliser autour de cette fréquence. Pour
cela, il va falloir “brider” le composant en ajoutant des €léments passifs au transistor
afin d’augmenter son coefficient de stabilité jusqu'a ce qu’il atteigne 'unité a la
fréquence de travail. Dans la pratique, on se fixera plutdt un coefficient K # 2 afin de
s’octroyer une marge liée a la dispersion technologique lors de la réaliéation. Bien

entendu, la principale conséquence de 1’augmentation du coefficient de stabilité va étre
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une diminution du gain du transistor. Des exemples typiques de stabilisation par
adjonction d’éléments passifs sont donnés en figure 1.13. Les cas a, b, et c, font
intervenir un élément résistif pour stabiliser le transistor. Le principal inconvénient de
ces méthodes réside dans une puissance dissipée importante dans les résistances ce qui
se traduit par une baisse du rendement des circuits. Les cas e et d, font intervenir des
¢éléments réactifs. Ils ne consommeront donc pas de puissance active et n’influenceront
pas le rendement de 1’amplificateur. A notre connaissance, le cas d qui consiste a placer
une longueur de ligne dans la source du transistor est la plus utilisée pour stabiliser les
amplificateurs en technologie MMIC en gamme millimétrique. L’ajout de cette longueur
de ligne dans la source du transistor va se traduire par une augmentation de la quantité
Ls du schéma équivalent localisé du transistor, terme fortement i€ a la valeur du gain du
transistor [18]. Un autre avantage de cette technique est un contrdle trés précis de la

valeur du coefficient de stabilité et du gain en fonction de la longueur de la ligne.

IIL.2.2. Stabilisation hors de la bande de travail

Une fois le transistor rendu stable a sa fréquence de travail, I’étape suivante de la
conception de I’amplificateur va consister a rendre I’amplificateur inconditionnellement
stable a toutes les fréquences. Le gain du transistor et 1’étude de sa stabilité étant
étroitement liés, rendre stable I’amplificateur va se résumer a diminuer le plus possible
le gain du transistor afin de se prémunir de toute amplification d’éventuels parasites qui
pourraient naitre dans le circuit et engendrer 1’apparition d’oscillations. Pour les circuits
en technologie intégrée au dela de la bande X, la solution la plus répandue pour remplir
cette fonction est ’utilisation de circuit RLC. Ces circuits permettent a la fois d’amener
les tensions de polarisation aux transistors mais aussi de les rendre stables dans une
large bande de fréquence. IIs permettent également d’obtenir des dimensions de circuit
en accord avec la technologic MMIC ou le cotit est fortement 1i€ a la surface du circuit.
Un schéma typique de circuits RLC utilis€ pour polariser un transistor est représenté
figure 1.14.

1l peut étre décomposé en deux circuits distincts. Le premier aura en charge de
ramener au niveau de ’entrée et de la sortie du transistor un circuit ouvert pour la

fréquence de travail afin de rendre transparent le second circuit placé derriere. Ce
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second circuit, composé d’éléments capacitifs et résistifs, fera chuter le gain du montage
hors de la bande de travail. Remarquons que la résistance est placée en série dans la
grille puisqu’il n’y a pas de courant dans celle-ci alors qu’elle est placée en paralléle
dans le drain, afin d’éviter une chute de tension a ses bornes et donc une modification
du point de polarisation du transistor. La complémentarité des divers éléments
constituant ce type de circuit en font un circuit performant pour polariser et stabiliser les
amplificateurs en technologie MMIC et hybride en onde millimétrique. Dans le
chapitre IV une description plus détaillée de la simulation et ’incorporation de ce type

de circuit dans notre amplificateur sera effectuée.

IV. Méthodes d’adaptation des transistors

Maintenant que nous avons évoqué les principales techniques utilis€ées pour
stabiliser les transistors, nous allons nous intéresser a la partie suivante de la conception
qui est leur adaptation. Cette étape va consister a concevoir le circuit passif permettant
de présenter en entrée et en sortie du transistor les impédances optimales souhaitées.
Nous verrons dans la premiére partie comment réaliser cette adaptation a partir de ligne
de compensation ou “stub”. Dans la seconde, nous utiliserons des lignes d’impédance

caractéristiques différentes.

IV.1. Transformateur a ligne de compensation

Les lignes de compensation ou “stub” en anglais sont des lignes terminées par un
circuit ouvert ou un court circuit placées en paralléle sur la ligne principale. Elles
permettent de réaliser une transformation d’impédance afin de procéder a 1’adaptation

du transistor. La transformation d’impédance, réalisée par des circuits passifs, permettra
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de transformer les impédances d’entrée Ze; et de sortie Zs; du transistor en I’impédance
de référence Z, valant classiquement 50 Q (figure 1.15).

L’adaptation en entrée du transistor dépendra des longueurs de ligne d; et1; et en
sortie des longueurs de ligne d, et 1,. Prenons I’exemple de 1’entrée ou 1’admittance
complexe du transistor peut s’écrire Ye;=ae +]be. La longueur de ligne 1; doit
permettre d’obtenir dans le plan (1) D’admittance Y’e;=1 +jbg. Ceci s’obtient en
plagant I’admittance Ye; du transistor sur 1’abaque de Smith et en se déplagant 5 taux
d’ondes stationnaires constant vers le générateur jusqu'a couper le cercle des parties
réelles égales a 'unité. Deux solutions sont possibles permettant un choix parmi deux
longueurs de lignes, 'une d’elle étant égale a la valeur de la ligne d;. Puis, partant du
court circuit (cas de la figure 1.15) ou du circuit ouvert sur I’abaque de Smith, on
détermine la longueur de ligne 1; qui compensera le terme +jbe de I’admittance Y’e,.
Cette admittance est égale a 1’admittance conjuguée -jby. On obtient ainsi une
admittance ou une impédance résultante normalisée égale & I’unité soit 50 QQ dans notre
systetme de référence. Cette technique trés utilisée pour la conception de circuit en
technologie MMIC permet de rapidement estimer de maniére analytique ces longueurs,
ceci afin de mieux les contréler lors de I’optimisation du circuit sur le simulateur utilisé

pour la conception.

IV.2. Adaptation par transformateur a troncon de ligne

La transformation d’impédances est ici réalisée par juxtaposition de lignes
d’impédances caractéristiques différentes (figure .16). Comme pour la méthode
précédente, il est possible de calculer analytiquement la valeur de 1’impédance
caractéristique Z’¢ ainsi que la longueur de la ligne 1; nécessaire a la transformation de
I’'impédance d’entrée du transistor Ze; en ’impédance de référence Z;. Ces deux

grandeurs s’obtiennent & partir des formulations suivantes :

Z.(Z, - R . XelZ
tg(Bll) — C( 0 et) \/ZORet _ —IO_

Z. =
Z,Xe, ¢ Z, - Re,
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avec Ze, = Re, + jXe, et B=—

A : longueur d’onde guidée

En guide de propagation microruban, I’impédance caractéristique de la ligne est
fixée principalement par sa largeur pour une épaisseur de substrat donnée. Afin de
diminuer le critére sélectif de I’adaptation et d’éviter les discontinuités trop importantes
dues a des largeurs de ligne trop différentes, on peut faire appel a des sections quart
d’onde d’impédance caractéristique progressive. Par contre, cela augmentera les
dimensions du circuit donc également son colit. Cette technique d’adaptation est
toutefois trés utilisée par les concepteurs de circuits. Nous effectuerons dans le chapitre

IV de ce manuscrit une comparaison de ces deux méthodes.

V. Etat de I’art des transistors et amplificateurs de puissance

a 60 GHz et 94 GHz

Avant de présenter les différents résultats de puissance relevés dans la littérature
avec des transistors a effet de champ, nous allons tout d’abord décrire les différentes
familles de composants utilisés pour ’amplification de puissance en gamme d’onde

millimétrique.

V.1. Les familles de transistors a effet de champ dédiées a

Pamplification de puissance en gammes de fréquences

millimétriques
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Figure 1.17 : Structure type du HEMT conventionnel sur substrat
GaAs a 1 plan de dopage.
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Figure 1.18 : Structure type du HEMT pseudomorphique sur
substrat GaAs a 2 plans de dopages.
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V.1.1. Le HEMT conventionnel sur substrat GaAs

Le HEMT conventionnel est réalisé a partir de 1’hétérojonction AlGaAs/GaAs,
les deux matériaux possédant les mémes parametres de maille. La barriére d’AlGaAs
n’est pas dopée ce qui permet d’obtenir une bonne tenue en tension. Un ou deux plans
de dopages sont classiquement introduits de par et d’autre du canal GaAs non dopé
procurant une densité de courant importante. Sa structure est représentée figure 1.17.

Ce type de composant n’est pas utilis¢é pour ’amplification de puissance en
bande V parce que dépassé par les performances du HEMT pseudomorphique sur
substrat GaAs, mais nous l’avons tout de méme présenté afin qu’il lui serve

d’introduction.

V.1.2.le HEMT pseudomorphique sur substrat GaAs

Dans ce type de structure, le canal GaAs est ici remplacé par un canal
InyGag.As. Ce matériau offre a la fois de meilleures propriétés de transport ainsi
qu’une hauteur de barriere supérieure permettant un meilleur confinement des porteurs
dans le puits. Mais, la taille de la maille cristalline de la couche d’InGaAs étant
différente de celle du GaAs, la couche d’InGaAs sera contrainte ce qui limitera son
épaisseur. Celle ci sera d’autant plus faible que le taux d’indium sera élevé. Une valeur
typiquement rencontrée est une épaisseur de 150 A pour 22 % d’indium dans la couche
InGaAs. La structure d’un transistor PHEMT sur substrat GaAs avec deux plans de
dopage est présentée figure 1.18.

Le PHEMT sur substrat GaAs est un composant qui a démontré d’excellentes
performances pour les applications de puissance en bande V. Ce type de structure a
permis a la société TRW d’obtenir 1’état de I’art en terme de puissance de sortie en 1993
avec 225 mW sur un transistor de développement total de grille de 450 um a Ia

fréquence de 60 GHz [19].

V.1.3. Le HFET sur GaAs a canal dopé

La principale différence entre le PHEMT sur substrat GaAs et le HFET sur

substrat GaAs concerne le canal. Pour le PHEMT, comme nous ’avons vu, la réserve
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Figure 1.19 : Structure type d’un HFET mono-canal sur substrat
GaAs.
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Figure 1.20 : Structure type d’un HEMT conventionnel sur
substrat InP a un plan de dopage.
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d’électrons constituée par les plans de dopages est séparée du canal InGaAs non dopé.
Pour le HFET le dopage est volumique et est situ¢ dans le canal comme dans la barriére.
Historiquement, cette structure est plus ancienne que le PHEMT sur substrat GaAs mais
des densités de puissance trés importantes ont ét€ obtenues avec ce type de structure. La
barriére de 1 W/mm de développement de grille a été€ obtenue avec une structure a deux
canaux par la société Texas Instrument en 1989 a 60 GHz [20]. La structure typique

d’un transistor HFET composé d’un seul canal est présenté figure 1.19.

V.1.3. Le HEMT conventionnel sur InP

La dimension de la maille cristalline plus importante du substrat InP par rapport
au substrat GaAs permet la croissance de I’heéterojonction AllnAs/GalnAs sans
contrainte avec un taux important d’indium de 53 % dans le canal GalnAs et de 52 %
dans la barriére d’AllnAs (figure 1.20). Cet important taux d’indium dans le canal
permet de bénéficier d’une mobilité supérieure & celle obtenue pour le PHEMT sur
GaAs ou le taux d’indium est moins €levé (<30 %). Cette hétérostructure permet
également une hauteur de barriere plus élevée (AEc = 500 meV) permettant un meilleur
confinement des porteurs dans le canal. Le phosphure d’indium possede de plus une
meilleure conductivité thermique (0.68 Wem 'K 4 300 K) que ’arséniure de gallium
(0.44 Wem™ K 2 300 K). Tous ces avantages en font une filiére trés avantageuse.

Toutefois celle ci est pénalisée par une faible tension de claquage en
fonctionnement transistor comparée aux familles de composants décrites précédemment
[21].

Les meilleurs résultats en terme de puissance de sortie vraie ont été obtenus sur
cette filiére obtenus par la société Hughes avec 180 mW de puissance a 60 GHz en 1993

[22].

V.1.4. Le HEMT pseudomorphique sur InP

Afin d’accroitre encore le confinement des porteurs dans le canal, il est possible
d’augmenter 1a hauteur de barriére de I’hétérojonction Al sIngs2As/Gag47Ings3As. On

peut pour cela soit augmenter le taux d’aluminium dans la barricre, soit augmenter le
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Figure 1.21: Structure d’un HEMT pseudomorphique sur
substrat InP a deux plans de dopages.
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taux d’indium dans le canal. En choisissant la premiére possibilité, on va faire croitre
une couche contrainte d’AlyIng.,)As avec y>0.48 sur la couche de Gaga7Ings3As
adaptée en maille. Le désaccord de maille entre ces deux couches permet de faire croitre
environ 350 A d’AllnAs 4 65 % d’aluminium. La seconde possibilité pour augmenter le
confinement des porteurs est d’augmenter le taux d’indium dans le canal en faisant
croitre la couche Alg4sIngspAs sur le canal InyGa(nAs avec x > 52 %. La figure 1.21
représente une structure PHEMT sur substrat InP & deux plans de dopage avec a la fois
une barriere et un canal pseudomorphique.

La société Hughes a obtenu sur une structure PHEMT & barricre
pseudomorphique une puissance de sortie de 200 mW a 60 GHz [23]. Les résultats de
puissance sont encore peu nombreux sur cette filiere, mais elle est couramment utilisée
pour la réalisation d’amplificateurs faible bruit en bande W et au dela [24] [25]. Ceci
leur réserve un avenir prometteur sachant que le développement de I’amplification faible

bruit est toujours en avance comparée a |’amplification de puissance.

V.1.5. Le HEMT métamorphique sur GaAs

L’intérét de cette filiére réside dans 1’obtention d’une hauteur de barriére de
I’hétérojonction Gag7Ing3As / Alg7Ing3As supérieure a celle que ’on pourrait obtenir
avec les HEMT’s pseudomorphiques sur substrats GaAs ou InP, tout en gardant une
hétérojonction adaptée en maille. Néanmoins, si ces matériaux sont adaptés entre eux,
ils présentent un important désaccord de maille par rapport au substrat de GaAs. C’est
pourquoi, la croissance de cette hétérojonction sur ce substrat va produire des
dislocations qu’il va falloir confiner dans une couche tampon d’adaptation. Partant du
paramétre de maille du substrat de GaAs, la croissance de la couche tampon va
s’effectuer en augmentant progressivement le taux d’indium dans celui ci jusqu'a obtenir
le taux désiré. Puis, la croissance du canal adapté en maille pourra étre entreprise. La
valeur de 30 % d’indium incorporé dans la canal correspond & une hauteur de barriere
maximale a ’hétérojonction. Ceci permet donc un meilleur transfert des électrons dans
le canal, et donc une densit¢é de courant supérieure, par rapport a une structure
pseudomorphique sur substrat GaAs. De plus, le taux d’indium dans le canal étant plus

faible que celui d’une structure sur substrat InP adaptée en maille, la tenue en tension

36



Contact Contact

ohmique Grille ohmique
\ i ; cap
N.i.d. In0_3oA10_70AS barriére
o1
N.id. Ing 30Gagp.70As canal
N.i.d. Ing 30Alo.70As buffer
N.i.d. In.Alg.As avec x variant de 0 4 30 % buffer
S.L GaAs substrat

Figure 1.22 : Structure d’'un HEMT métamorphique sur substrat GaAs.
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Figure 1.23 : Présentation de 1’état de I’art des transistors discrets en puissance
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des composants sera meilleure. Ces avantages font du HEMT métamorphique un bon
compromis pour les applications de puissance & trés hautes fréquences. Un exemple de
structure du HEMT métamorphique sur substrat de GaAs est présenté figure 1.22.

A ce jour, un seul résultat comportant des mesures de puissance a été publié. Il
s’agit d’un composant de longueur de grille 0.15 pm réalisé a4 I'IEMN. 1l a permis
d’obtenir une densité de puissance de sortie de 240 mW/mm avec 6.4 dB de gain et

25 % de rendement en puissance ajouté, a la fréquence de 60 GHz [26].

V.2. Puissance absolue des FET discrets de 1 GHz 2 94 GHz

Les principaux résultats de 1’état de 1’art en puissance absolue des transistors a
effet de champ sont présentés figure 1.23 de 1 GHz a 94 GHz. Pour chaque résultat
mentionné, sont indiqués le type de structure, la société d’origine ainsi que le
développement total de grille.

De ce graphe, nous pouvons constater :

v une décroissance de la puissance absolue en fonction de la fréquence
indépendamment du développement considéré. Cette décroissance peut étre
considérée comme linéaire avec la fréquence, le produit P X f 2
apparaissant étre & peu pres constant. Ainsi, une puissance de sortie de plus
d’une dizaine de Watts est obtenue a 10 GHz avec des transistors de plus de
15 mm de développement de grille alors qu’a 94 GHz, les puissances de
sortie obtenues sont inférieures a 0.1 W pour des développements d’environ
150 um. Ce qui s’explique essentiellement par [’augmentation de
I’importance des effets parasites au fur et & mesure que la fréquence croit
obligeant les constructeurs a réduire le développement total de grille de leurs
composants afin d’obtenir des transistors ayant de bonnes performances
raisonnables a la fréquence de travail.

v' Le nombre impressionnant de résultats publiés a partir de composants
HEMT pseudomorphiques sur substrat GaAs montre U'intérét de cette filiere

pour 1’amplification de puissance jusqu’aux fréquences millimétriques

37



Composants Ps Gain npae Ps Lg Années|Fondeurs| réf.
(mW) | (dB) (%) |(mW/mm)] (pm)
GaAs PHEMT 225 4.5 25.4 550 0.15 1993 | TRW [19]
InP PHEMT 200 _ 17 444 0.22 1993 H [23]
GaAs PHEMT 190 20 300 0.15 1994 A [35]
GaAs PHEMT 184 4.6 25 460 0.25 1991 | TRW [38]
InP HEMT 180 3 27 400 0.15 1993 H [22]
GaAs PHEMT 139 3 28 930 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 125 4.5 32 830 0.15 1989 GE [28]
InP PHEMT 120 3 17.8 400 0.22 1993 H [23]
GaAs PHEMT 100 3 22 670 0.25 1988 GE [39]
InP PHEMT 56 4 20.4 373 0.22 1993 H [23]
GaAs HFET 50 2.9 25 1000 0.25 1989 TI [20]
GaAs HFET 42.5 3.3 22.1 850 0.2 1988 TI [40]
GaAs PHEMT 42 59 37 840 0.15 1989 GE [28]
InP PHEMT 36 5.2 28 360 0.2 1998 IE [29]
GaAs PHEMT 32 6 4] 640 0.15 1989 GE [28]
Tableau 1.1 : Etat de l'art en puissance absolue des transistors
discrets a 60 GHz
Composants Ps Gain npae Ps Lg | Années|Fondeurs| réf.
(mW) | (dB) (%) |(mW/mm] (pm)
GaAs PHEMT 62.7 4 13.2 391 0.1 1991 TRW [27]
GaAs PHEMT 57 2 16 380 0.15 1989 GE [28]
InP PHEMT 50 5 26 250 0.1 1994 MM [30]
GaAs PHEMT 32 3 15 430 0.25 1989 GE [41]
GaAs PHEMT 22 3.2 19 430 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 18 3.3 23 360 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 10.6 7.3 14.3 265 0.1 1991 | TRW [27]
Tableau 1.2 : Etat de 1'art en puissance absolue des transistors

discrets 4 94 GHz
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comme nous allons le voir en nous intéressant uniquement dans la suite aux

résultats obtenus a 60 GHz et 94 GHz.

V.3. Puissance absolue des FET discrets.

Nous avons essayé de réunir un maximum de résultats publiés autour des
fréquences de 60 GHz et 94 GHz. Ces résultats, classés par ordre de puissance absolue
décroissante, sont présentés sur les tableaux 1.1 etl.2. Ils comportent pour chaque
référence la puissance de sortie obtenue, le gain et le rendement en puissance ajoutée
correspondant. Ils comportent également la densité de puissance ramenée au millimétre
de développement de grille, la longueur de grille, ’année de publication ainsi que le
nom de la société ayant réalisée le composant.

Des puissances de sortie supérieures ou égales a 200 mW ont été obtenues a la
fois sur la filiére PHEMT sur substrat GaAs [19] et avec la filiere PHEMT sur substrat
InP [23]. Toutefois le composant sur substrat InP présente une longueur de grille de
0.22 um contre 0.15 pm pour le composant sur substrat GaAs, ce qui & longueur de
grille identique fait potentiellement du PHEMT sur substrat InP un bon candidat pour
I’amplification de puissance a ces fréquences.

A 94 GHz, des puissances de sorties de I’ordre de 60 mW sont obtenues avec les
filieres PHEMT sur substrat GaAs [27].

Remarquons également que la majorité des composants réalisés pour fonctionner
en bande V et W ont été publiés au début des années 1990 et possédent des dimensions
de longueurs de grille comprises entre 0.15 pm et 0.22 pm, alors que pour la fréquence
de 94 GHz les longueurs de grille utilisées sont typiquement comprises entre 0.1 um et

0.15 pm.

V.4. Rendement en puissance ajoutée des FET discrets.

Les tableaux I.3 etl4 présentent I’état de l’art en rendement en puissance

ajoutée des transistors discrets a 60 GHz et 94 GHz. Les références sont identiques a
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Composants Ps Gain Tpae Ps Lg Années|Fondeurs| réf.
(mW) | (dB) (%) _|{(mW/mm] (pm)
GaAs PHEMT 32 6 41 640 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 42 5.9 37 840 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 125 4.5 32 830 0.15 1989 GE [28]
InP PHEMT 36 5.2 28 360 0.2 1998 IE [29]
GaAs PHEMT 139 3 28 930 0.15 1989 GE [28]
InP HEMT 180 3 27 400 0.15 1993 H [22]
GaAs PHEMT 225 4.5 25.4 550 0.15 1993 TRW [19]
GaAs PHEMT 184 4.6 25 460 0.25 1991 TRW [38]
GaAs HFET 50 2.9 25 1000 0.25 1989 TI [20]
GaAs HFET 42.5 33 22.1 850 0.2 1988 TI [40]
GaAs PHEMT 100 3 22 670 0.25 1988 GE [39]
InP PHEMT 56 4 20.4 373 0.22 1993 H [23]
GaAs PHEMT 190 20 300 0.15 1994 A [35]
InP PHEMT 120 3 17.8 400 0.22 1993 H [23]
InP PHEMT 200 _ 17 444 0.22 1993 H [23]
Tableau 1.3 : Etat de l'art en rendement en puissance ajoutée des transistors
discrets a2 60 GHz
Composants Ps Gain Tpae Ps Lg | Années|Fondeurs| réf.
(mW) | (dB) (%) |[(mW/mm} (pm)
InP PHEMT 50 5 26 250 0.1 1994 MM [30]
GaAs PHEMT 18 3.3 23 360 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 22 3.2 19 430 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 57 2 16 380 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 32 3 15 430 0.25 1989 GE [41]
GaAs PHEMT 10.6 7.3 14.3 265 0.1 1991 TRW [27]
GaAs PHEMT 62.7 4 13.2 391 0.1 1991 TRW [27]
Tableau 1.4 : Etat de l'art en rendement en puissance ajoutée des transistors

discrets 4 94 GHz




Composants Ps Gain npae Ps Lg Années | Fondeurs| réf.
(mW) | (dB) (%) [(mW/mm) (pm)
GaAs HFET 50 2.9 25 1000 0.25 1989 TI [20]
GaAs PHEMT 139 3 28 930 .| 0.15 1989 GE [28]
GaAs HFET 42.5 3.3 22.1 850 0.2 1988 TI [40]
GaAs PHEMT 42 5.9 37 840 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 125 4.5 32 830 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 100 3 22 670 0.25 1988 GE [39]
GaAs PHEMT 32 6 41 640 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 225 4.5 25.4 550 0.15 1993 | TRW | [19]
GaAs PHEMT 184 4.6 25 460 0.25 1991 | TRW | [38]
InP PHEMT 200 _ 17 444 0.22 1993 H [23]
InP HEMT 180 3 27 400 0.15 1993 H [22]
InP PHEMT 120 3 17.8 400 0.22 1993 H [23]
InP PHEMT 56 4 20.4 373 0.22 1993 H [23]
InP PHEMT 36 5.2 28 360 0.2 1998 IE [29]
GaAs PHEMT 190 20 300 0.15 1994 A [35]
Tableau 1.5 : Etat de l'art en densité de puissance des transistors
discrets & 60 GHz
Composants Ps Gain npae Ps Lg Années | Fondeurs| réf.
@W) | @B) | (% |@Wmm] (pm)

GaAs PHEMT 32 3 15 430 0.25 1989 GE [41]
GaAs PHEMT 22 3.2 19 430 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 62.7 4 13.2 391 0.1 1991 | TRW | [27]
GaAs PHEMT 57 2 16 380 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 18 3.3 23 360 0.15 1989 GE [28]
GaAs PHEMT 10.6 7.3 14.3 265 0.1 1991 | TRW | [27]
InP PHEMT 50 5 26 250 0.1 1994 MM [30]

Tableau 1.6 : Etat de l'art en densité de puissance des transistors
discrets a 94 GHz
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celles des deux tableaux précédents mais elles sont classées ici dans I’ordre décroissant
de leur rendement en puissance ajoutée.

A la fréquence de 60 GHz, les rendements les plus importants (> 30 %) sont
obtenus a partir de PHEMT sur substrat GaAs. La société General Electric a démontré
41 % de rendement en 1989 [28]. Sur substrat InP, des rendements 1égeérement inférieurs
a 30% ont été obtenus par la société Hughes [22] ainsi qu’a I'IEMN [29]
respectivement en 1993 et 1998. Notons que les rendements les plus importants sont
obtenus pour des composants présentant des gains en puissance élevés.

A la fréquence de 94 GHz, des rendements en puissance ajoutée de I’ordre de
20 % sont difficiles a obtenir avec la filiecre PHEMT sur substrat GaAs, pénalisée par
leur faible valeur du gain en puissance. Par contre, le composant de la filiére PHEMT
sur substrat InP montre ici tout son intérét puisqu’il permet d’obtenir un rendement
supérieur a 25 % avec encore 5 dB de gain en puissance [30]. Ceci est le résultat des
excellentes propriétés de transport électronique de I’hétérojonction AllnAs/InGaAs avec

lesquelles des fréquences de coupure du MAG de 600 GHz ont été atteintes [31].

V.5. Densité de puissance des FET discrets

L’état de I’art en densité de puissance des transistors discrets est présenté sur les
tableaux 1.5 et 1.6. On constate que les composants réalisés sur substrat GaAs sont
quasiment tous placés devant ceux de la filiére InP &4 60 GHz comme & 94 GHz. La barre
du 1 W/mm de développement de grille ayant €té obtenu a 60 GHz avec un composant
de type HFET sur substrat GaAs par la société Texas Instrument en 1989 [20]. Pour la
fréquence de 94 GHz, les densités de puissance relevées sont toutes inférieures a
0.5 W/mm.

Nous pouvons remarquer que les densités de puissance trés importantes sont
souvent obtenues a partir de composants de faible développement total de grille, ces
composants étant moins pénalisés par les effets parasites inhérent aux grands

développements.
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Composants Ps Gamn | mpae | Lg [Developpement] Années|Fondeurs| réf.
MmW)| (@B) | (%) | (um) |par étages (pm)
GaAs P-HEMT| 370 7 11 0.15 |2%320+4%320| 1994 | TRW | [42]
GaAs P-HEMT| 335 11 10.5 | 0.15 [2x320+4x320] 1996 | TRW | [43]
GaAs P-HEMT| 313 9 19.9 | 0.15 | 1%x400+2%x400| 1994 | TRW | [44]
GaAs P-HEMT| 272 9.4 24 0.1 |1%300+2%300{ 1995 MM [45]
Tableau 1.7 : Etat de l'art en puissance absolue des amplificateurs
MMIC a 60 GHz
Composants Ps Gamm | mpae | Lg |Developpement] Années|Fondeurs| réf.
(@mW)| (@B) | (%) | (pm) jpar étages (um)
GaAs P-HEMT | 300 5 9.5 0.1 |4x160+8x160| 1997 | TRW | [34]
GaAs P-HEMT| 175 4 4 0.1 | 8x80+16%x80 | 1995 | TRW | [48]
InP HEMT 130 4 13 0.15 4x%160 1997 | TRW | [35]
GaAs P-HEMT| 100 6 6.6 0.1 |2%x160+4x160{ 1992 | TRW | [47]
InP HEMT 80 4.9 20.2 | 0.15 2%x160 1997 TRW [34]
InP HEMT 58 6.4 33 0.1 1%200 1995 | LME | [31]
InP HEMT 54 4.3 20 0.15 2%180 1996 | TRW | [46]
GaAs P-HEMT|{ 35 9 _ 0.1 [1xx+2xx+4%xx| 1995 | TRW | [37]

Tableau 1.8 : Etat de l'art en puissance absolue des amplificateurs
MMIC a 94 GHz
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V.6. Puissance absolue des amplificateurs MMIC

Aprés avoir reporté 1’état de 1’art des transistors discrets, nous nous sommes
intéressés aux principaux résultats concernant les amplificateurs de puissance en
technologie MMIC. Ces amplificateurs sont composés soit de plusieurs transistors, soit
d’un seul composant avec ses circuits d’adaptation. Ces résultats sont regroupés dans les
tableaux 1.7 et 1.8 pour les fréquences de 60 GHz et 94 GHz respectivement.

Tous les circuits reportés ont €té réalisés en guide microruban qui permet une
meilleure dissipation thermique par son plan de masse en face arriére que les guides
coplanaires plutdt réservés a 1’amplification faible bruit [32] [33].

A 60 GHz, tous les circuits relevés ont été réalisés sur substrat GaAs. Une
puissance de sortie de 370 mW a été mesurée par la société TRW en 1994 avec un
circuit comportant 2 étages et 6 transistors: le premier étage est composé de 2
transistors de 320 um de développement chacun placés en paralléle et le second de 4
transistors. (Ces données figurent dans la colonne appelée développement par étage des
tableaux 1.7 et 1.8, et peuvent étre lus de la maniére suivante : 2%320 pm + 4%320 pm).

A 94 GHz, une publication de 1997 de la société américaine TRW a démontré
une puissance de sortie de 300 mW associée a un rendement en puissance ajouté de
9.5 % pour un circuit réalisé sur substrat de GaAs. Ce MMIC, utilisant des composants
de largeur unitaire de grille de 20 um comprend deux étages de 4 et 8 transistors de huit
doigts de grille [34]. Sur substrat de phosphure d’indium, une puissance de sortie de
130 mW avec 13 % de rendement en puissance ajouté a été obtenue & partir de
composants de type HEMT [35]. Le circuit est composé d’un étage comportant quatre
transistors placés en paralléle.

Les transistors de puissances sur substrat d’InP sont un sujet de recherche
d’actualité puisque de tels circuits permettent aux trés hautes fréquences d’allier des
puissances, des gains ainsi que des rendements importants. Des puissances de sortie plus
importantes ont pourtant été publiées sur substrat de GaAs avec des circuits constitués
de plusieurs étages. Pour augmenter les puissances de sortie obtenues avec la filiére sur
substrat d’InP moins mature, des circuits comportant deux étages devront €tre réalisés,

ce qui, & notre connaissance, n’a pas encore €t€ publié.
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Enfin, notons que des puissances de sorties supérieures ont €té obtenues en
combinant plusieurs circuits MMIC. Pour cela, les circuits passifs d’interconnexions
sont réalisés sur des substrats moins cofiteux présentant de faibles pertes. Cette
technique permet de réduire la taille de la puce de substrat GaAs plus colteux, les
circuits d’interconnexions étant généralement de dimensions importantes. Elle permet
de réduire également les écarts liés a la dispersion technologique plus importants sur un
grand circuit que plusieurs petits.

A 55 GHz, une puissance de sortie de 750 mW a été obtenue par la société
Advantek [36]. A la fréquence de 94 GHz, un module amplificateur délivrant 100 mW
avec 32 dB de gain linéaire a été réalisé par le société TRW en 1995 [37].

V.7. Conclusion et perspectives sur les filiéres de composants

destinées a la puissance en bande millimétrique

Nous avons vu que, s’il était possible d’obtenir des puissances de sortie de
plusieurs dizaines de watts en bande X avec des transistors discrets, a 60 GHz les
puissances de sortie relevées ne sont plus que de quelques centaines de milliwatts et a
94 GHz, inférieures a la centaine de milliwatts.

En terme de puissance de sortie maximale obtenue, les différentes filiéres sur
substrats de GaAs et d’InP permettent quasiment toutes les deux d’obtenir les mémes
valeurs de puissance a 60 GHz comme a 94 GHz. Par contre, ramenée au millimétre de
développement de grille, la suprématie de la filiére sur substrat GaAs est trés marquée.
Enfin, en terme de rendement en puissance ajoutée, les composants sur substrat GaAs
semblent encore 4 60 GHz pouvoir rivaliser avec ceux de la filiere InP, ce qui n’est plus
le cas a 94 GHz. C’est en effet a ces fréquences que la technologie sur substrat InP,
encore moins mature que celle sur substrat GaAs, offre d’excellentes performances pour
les applications de puissance.

Toutefois, une des principales limitations de cette filiére est sa tenue en tension

relativement faible en fonctionnement transistor due a I’important taux d’indium dans le
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canal. Une solution passe peut étre par la filiére métamorphique qui permet de réaliser
un compromis entre les propriétés de transport électronique dans le canal, la hauteur de

barriére de 1’hétérojonction et la hauteur de bande interdite.
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VI. Conclusion

Ce premier chapitre, consacré aux caractéristiques des amplificateurs de
puissance ainsi qu’a leur état de P’art aux fréquences de 60 GHz et 94 GHz, nous a
permis de définir les principales grandeurs qui caractérisent un transistor de puissance
microonde. Nous avons tout d’abord rappelé brievement le concept des parametres de
répartition, puis défini les différents gains. Ensuite, nous avons abordé les criteres
d’évaluation des transistors a effet de champ en régime de fonctionnement linéaire et
non linéaire.

Puis, nous avons étudié les étapes qui constituent les points clés de toute
conception d’amplificateur & savoir la stabilité des transistors et leur adaptation

Enfin, un état de l’art des composants et des amplificateurs de puissance en
technologie MMIC a été réalisé permettant une revue des meilleurs résultats publiés aux
fréquences de 60 GHz et 94 GHz. Ceci a permis de montrer la suprématie des
composants et circuits de la filiére sur substrat GaAs en terme de densité de puissance.
Toutefois, la filiére sur substrat InP, bien que moins mature, montre tout son intérét aux
trés hautes fréquences par des gains et des rendements meilleurs, des puissances de
sorties supérieures a celles relevées sur substrat de GaAs devraient étre obtenues pour

des circuits combinant plusieurs étages.
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Chapitre I : Réalisation, mesures et définition des modeéles d’éléments passifs

I. Introduction

Les principaux éléments nécessaires a la réalisation de tout amplificateur sont
bien entendu les transistors. Toutefois les éléments passifs tels les lignes de
transmission, les résistances ou les capacités qui viendront se greffer autour des
composants actifs de maniére a constituer I’amplificateur sont tout aussi important.

Ce deuxiéme chapitre porte sur la réalisation, les mesures et la modélisation des
¢léments passifs requis pour la conception d’amplificateurs. Ces ¢léments ont été
réalisés en guide de propagation microruban sur substrat de phosphure d’indium. Ceci
constitue a ’heure actuelle, & notre connaissance, les tous premiers travaux pour cette
technologie en Europe réalisés sur ce substrat beaucoup plus fragile que I’arséniure de
gallium.

Dans la premiére partie, nous aborderons la conception des masques optiques
nécessaires a la réalisation de ces éléments et nous décrirons les différents motifs
présents. La deuxiéme partie sera consacrée a leur réalisation effectu¢e dans la centrale
de technologie du laboratoire. La partie suivante, portera sur les mesures de ces
¢léments : nous décrirons les méthodes de calibrage utilisées, aborderons les problémes
auxquels nous avons été confrontés lors des premieres réalisations puis nous montrerons
les résultats actuellement obtenus. Enfin, dans la quatriéme partie, nous examinerons les
différents éléments présents sur le masque en comparant nos mesures aux simulations
réalisées avec les modéles disponibles du simulateur MDS (Microwave Design System).
Dans le cas ou cette confrontation ne nous permettrait pas d’obtenir un accord suffisant,
nous modifierons ces modéles afin de disposer d’une bibliothéque d’éléments en accord

avec la technologie du laboratoire pour la conception d’un amplificateur de puissance a

60 GHz.
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I1. Conception des niveaux de masques

I1.1. Les motifs a réaliser

Des simulations préliminaires de conception d’amplificateurs effectuées sur le
logiciel MDS ont permis de connaitre les ordres de grandeurs des éléments a réaliser sur
le réticule. Ce réticule composé de 7 niveaux de masques est représenté sur la
figure I1.1. Chaque structure comporte quatre trous métallisés pour connecter les pointes
de mesure au plan de masse situé en face arriére.

Ce réticule est composé de plusieurs lignes de compensation orthogonales (stubs
droits) de longueurs et largeurs différentes et des lignes de compensation orthogonales
radiales (stubs radiaux) de largeurs et d’angles d’ouverture différents. Il contient
également des lignes de transmission présentant des discontinuités de largeurs, des
résistances ainsi que des capacités. Des lignes de transmission d’impédances
caractéristiques différentes, des trous métallisés et des éléments de calibrage en font
également partie. La réalisation puis la caractérisation de toutes ces structures permettra

de définir une bibliothéque de modeles nécessaire a la conception de 1’amplificateur.

11.2. Régles de dessin

IL.2.1. Présentation des logiciels utilisés

La conception des différents masques d’éléments passifs a ét¢ effectuée a 1’aide
du module de layout du logiciel MDS. Les sept différents niveaux, correspondant
chacun a une étape de réalisation technologique, sont obtenus le plus souvent grace a la
fonction de layout automatique dont dispose cet outil. Cependant, il est parfois
nécessaire de dessiner manuellement certaines structures ne possédant pas de schéma

électrique et donc de layout associé comme les plots de connexions des sondes de
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mesure. 11 faut également dessiner les structures manuellement si ’on ne veut pas
utiliser le layout imposé par ce logiciel, ce qui a €té€ décidé pour les capacités et les trous
métallisés, le layout imposé par MDS ne correspondant pas a nos procédés de réalisation
(trou métallisé de forme cylindrique par exemple). Une fois le réticule complet, le
logiciel MDS permet une conversion de ce fichier en d’autres formats standards tels que
GDS II, GERBER ... Les appareillages récents, comme le masqueur électronique dont
est équipé¢ 'IEMN, permettent directement la lecture de ces formats de fichier. Cet
appareil trés performant permet une résolution trés grande, de 1’ordre de la dizaine de
nanomeétres. Cependant, lorsque les dimensions des éléments & réaliser ne sont pas
critiques, le masquage des résines nécessaire a la réalisation est effectuée de maniére
optique. Pour cela, les différents niveaux de masques sont réalisés sur un support de
verre a I’aide d’un photocomposeur. La précision des structures sur le masque est alors
d’environ un demi micron. Le photocomposeur ne permet de lire des fichiers que sous
un format qui lui est spécifique. Il utilise le logiciel assez rudimentaire nommé
MASTEK pour générer ces fichiers. Il est donc impératif d’effectuer une transformation

de fichier du format GDSII a celui exploitable par le logiciel MASTEK.

I1.2.2. Modifications a apporter sous le logiciel MASTEK

Une fois notre fichier converti en celui exploitable sous le logiciel MASTEK, il
est nécessaire d’apporter quelques modifications aux différents masques. En effet, le
photocomposeur ne permettant que de lire des structures rectangulaires, il est impératif
de remplacer toutes les structures comportant une courbure par une structure identique
réalisée a partir de rectangles. Pour cela, des fonctions implantées sur ce logiciel
permettent d’effectuer de maniére automatique ces modifications. Enfin, il est
également nécessaire d’effectuer une légere superposition de tous les rectangles
adjacents sur une distance supérieure & la précision de 1’appareil afin d’éviter que deux

rectangles juxtaposés ne soient physiquement séparés une fois le masque réalisé.
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II1. Description de la réalisation des éléments passifs

Lorsque les différents niveaux de masques sont réalisés, il est possible de
commencer la réalisation des éléments qui a été effectuée au sein de notre équipe par

S.Trassaert et B.Boudart [1]. Je vais dans la suite en décrire la méthodologie.

II1.1. Métallisation inférieure des capacités et motifs

d’alignements

La premicére étape de la réalisation est le dépdt d’une couche de métal nécessaire
a la réalisation des capacités MIM (Métal Isolant Métal) ainsi que des motifs utilisés
pour ’alignement ultérieur des masques. Celle ci nécessite tout d’abord le dépdt d’une
couche de résine photosensible sur le substrat d’InP, son expositioﬁ avec le masque
associé puis sa révélation (figure I1.2). Une fine couche (1000 A) de titane, servant de
couche d’accrochage, et une couche d’or plus épaisse (5000 A) sont alors déposées par
évaporation. Finalement, la suppression (lift off) des métallisations indésirables termine

cette étape.

I11.2. Réalisation de I’avant trou

Cette étape est la premiére de celles spécifiques a la réalisation des structures de
propagation en guide microruban. Elle consiste en la gravure d’un trou dans le substrat
qui aura pour fonction de permettre 1’alignement des masques optiques en face arriere et
dont la profondeur permettra d’ajuster 1’épaisseur du substrat lors de 1’amincissement.
Sa réalisation va tout d’abord nécessiter un dépdt de 1000 A de nitrure de silicium
(SizNy), suivi du dép6t d’une résine photosensible. L’insolation de celle ci avec le
masque dédié a cette €tape puis sa révélation va permettre d’ouvrir la résine sur des

carrés de 80 um de cotés. Une attaque plasma du nitrure de silicium non protégé par la
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résine puis la dissolution de celle-ci prépare 1’échantillon pour la gravure du substrat
d’InP et pour la réalisation des avant trous. La gravure du substrat s’effectue a partir
d’une solution de brome méthanol qui attaque le matériau avéc un angle proche de 55
degrés suivant I’une des directions cristallines [2]. La gravure s’arréte alors pour une
profondeur gravée de l'ordre de 55 um (figure I1.3). Lors de [’étape relative a
I’amincissement du substrat, en fin de réalisation, la gravure de 1’InP s’effectuera par la
face arriére jusqu'a D’apparition de ces avant trous qui permettront alors d’ajuster

’épaisseur du substrat restante.

I11.3. Dépot du diélectrique pour la réalisation des capacités

Les capacités MIM sont utilisées a divers endroits dans les circuits MMIC.
Suivant leurs situations et leurs fonctions, leurs dimensions, seront différentes et donc
implicitement leurs valeurs. Le diélectrique retenu pour leur réalisation est le nitrure de
silicium dont la valeur de la permittivité relative est voisine de 7.5 pour les dépdts
réalis€s au laboratoire. Avec une épaisseur déposée de 2000 A, il est possible de réaliser
des capacités de 'ordre de 0.1 fF & quelques pF tout en gardant des dimensions
raisonnables en technologie intégrée.

Leur réalisation va consister & déposer de nouveau 1000 A de diélectrique sur les
1000 A déja déposés dans I’étape précédente. Puis, le dépdt d’une résine photosensible,
son insolation suivie de sa révélation vont permettre, par attaque plasma, de ne
conserver le nitrure de silicium qu’au niveau des capacités ainsi qu’aux endroits ot vont
déboucher i la fin de la réalisation les trous métallisés et les avant trous (figure 11.4). A
ces endroits, le nitrure de silicium servira a stopper la gravure des trous métallisés

venant de la face arriére.

I11.4. Réalisation des résistances

Les résistances sont utilisées principalement pour réaliser des diviseurs de

tension ou pour stabiliser les transistors. Les valeurs de résistances faibles (quelques
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dizaines d’ohms) sont le plus souvent réalisées a ’aide d’un dépdt de film mince de
meétal résistif. Parmi les métaux dont nous disposions dans les batis du laboratoire, notre
choix s’est porté vers le titane dont la valeur de la résistivité (100 & 110%10® Q.m)
permet de réaliser des valeurs de résistances proches de 50 Q avec des dimensions
raisonnables. Une épaisseur déposée de 1000 A de titane permet d’obtenir une valeur de
résistance carrée R de 10 & 11 /0. La valeur de la résistance est alors donnée par la

relation ;

L R L : longueur du barreau résistif
R=R_* W + VC avec W : largeur du barreau résistif

R : résistance de contact par unité de largeur

Le procédé de réalisation de ces éléments est détaillé sur la figure I1.5.

IIL.S. Dépot de 1a métallisation supérieure

Cette €tape termine la réalisation des éléments passifs sur la face avant. Elle
consiste en un dépdt par évaporation d’un film d’accrochage en titane de 1000 A suivi
d’une couche de 5000 A d’or. Cet ultime dépét d’or en face avant permet d’achever la
réalisation des capacités, des lignes de transmission, des plots de masse et de contacter

les résistances.

II1.6. .’amincissement

La technologie de la face avant étant terminée, préalablement a [’amincissement
de I’échantillon il est nécessaire d’appliquer sur cette face une résine de protection. Puis,
la plaquette est collée sur un support avec de la cire pour éviter de briser 1’échantillon
pendant la phase d’amincissement. L’amincissement de la plaquette s’effectue par
gravure humide avec une solution d’acide chlorhydrique jusqu'a obtenir 1’épaisseur
souhaitée pour le substrat d’InP de 40 pm. Pour cela, elle baigne dans la solution

d’acide chlorhydrique jusqu'a I’apparition des premiers avant trous. Le contrble de la
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gravure s’intensifie alors jusqu'a ce que tous les avant trous apparaissent, ce qui met fin
a cette étape.

La valeur de 1’épaisseur du substrat peut sembler faible comparée a ce qui est
réalisé industriellement sur substrat de GaAs (100 pm) mais il était impossible de
réaliser par gravure chimique des trous métallisés de dimensions raisonnables sur une
épaisseur de substrat plus importante compte tenu de I’angle de gravure. De ce fait, les
impédances caractéristiques des lignes sont beaucoup plus sensibles & la variation
d’épaisseur de substrat (une variation de + 5 pm entraine une variation de £ 3 Q pour
une épaisseur de substrat de 40 pm et de = 1.3 QQ pour une épaisseur de substrat de

100 pm).

I11.7. La gravure des trous métallisés

Une fois 'amincissement terminé, I’étape suivante porte sur la gravure des trous
meétallisés pour contacter électriquement la face avant au plan de masse situé en face
arriére. On dépose pour cela 500 A de silice sur toute la face arriére par pulvérisation car
cette technique permet un dépot & une température inférieure a 60 °C, température au
dela de laquelle la cire commence a fondre. Le dépdt de résine photosensible, son
insolation & I’aide du masque approprié puis sa révélation vont permettre de délimiter
les surfaces & graver. On peut alors attaquer par plasma la silice non protégée par la
résine. La dissolution de celle-ci prépare ensuite la plaquette a la gravure des trous
métallisés. Cette gravure s’effectue par voie humide avec une solution de brome
meéthanol similaire a celle utilisée pour la réalisation des avant trous. La gravure est
arrétée en face avant par le nitrure de silicium, lequel est gravé avant de réaliser un
contact électrique. Ce contact est réalisé par le dépot par évaporation d’une couche
d’accrochage de titane suivi d’une couche de 0.5 pm d’or. La figure II.6 reprend les
principales étapes de la gravure des trous métallisés.

Les américains utilisent pour la gravure du phosphure d’indium et la réalisation
des trous métallisés destinés aux circuits hyperfréquences, une méthode de gravure par
plasma utilisant une téte ECR (Electron Cyclotron Résonance), matériel dont ne

dispose pas le laboratoire.
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Quadrillage Trou métallisé

Figure 11.7 : Photographie du quadrillage réalisé en face arriére pour relaxer les
contraintes exercées par la métallisation sur le substrat.
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111.8. Relaxation des contraintes

Afin de réaliser un bon plan de masse en face arriére et assurer la tenue
mécanique de la plaquette, une épaisseur supplémentaire d’or s’avere obligatoire.
Toutefois, afin d’éviter une contrainte trop importante de 1’or sur le substrat, il est
impératif de réaliser en face arriére un quadrillage entre les différents champs afin de
relaxer les contraintes exercées par la métallisation sur le matériau et ainsi obtenir une
surface plane. Pour cela, un dernier dép6t de résine photosensible est effectué. Son
exposition aux rayons ultra violets avec le masque approprié puis sa révélation
permettent de définir un quadrillage sur la plaque. Il est maintenant possible de procéder
au dép6t d’une épaisseur d’or plus importante (3 2 4 um) par électrolyse afin de terminer
la réalisation du plan de masse. La dissolution de la résine puis le décollage de la plaque
de son support terminent la réalisation. La photo présentée figure II.7 illustre Ja

réalisation du quadrillage face arriére.

Aprés cette description de la réalisation des é€léments passifs, nous allons dans la
partie suivante présenter les différents types d’étalonnages que nous utiliserons pour la
caractérisation de ces éléments. Puis, dans la deuxiéme partie, nous évoquerons les
difficultés auxquelles nous avons été confrontées lors des premiéres réalisations. Dans la
derniére partie, nous aborderons les solutions adoptées pour surmonter ces difficultés et
nous présenterons les mesures des lignes de transmission réalisées en guide microruban

sur substrat d’InP.

IV. Mesures des éléments passifs
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IV.1. Les méthodes de calibrage utilisées

Tout systéme de mesures hyperfréquences comporte un certain nombre
d’imperfections systématiques, aléatoires ou encore dues aux dérives d’environnement.

Les erreurs systématiques sont celles liées a la séparation des signaux, aux
cables, aux transitions et aux convertisseurs de fréquences. Elles peuvent eétre
déterminées par les mesures d’étalonnage ce qui permet ensuite par calcul numérique de
revenir aux parametres du dispositif sous test seul.

Les erreurs aléatoires sont essentiellement dues au bruit du systéme de mesure, a
la reproductibilité des connexions ou de pose des sondes de mesure, et ne peuvent pas
étre prises en compte lors de 1’étalonnage de I’analyseur de réseau. Pour minimiser ces
erreurs, il est possible d’utiliser une moyenne des mesures a l’analyseur de réseau.
L’usage d’une clé dynamométrique est indispensable pour assurer une bonne
reproductibilité du serrage des connexions. Dans le cas des mesures sous pointes, il est
crucial de toujours reproduire le méme positionnement des sondes avec la méme
pression de contact.

Enfin, les erreurs de dérive d’environnement sont principalement liées aux
évolutions de la température et de I’hygrométrie du local ou a lieu la mesure. Ce type
d’erreur ne peut bien sur étre prise en compte lors du calibrage de 1’appareil, cependant
la mesure dans une salle climatisée permet d’en réduire les effets. Pour les mesures des

¢léments passifs, nous avons utilisé deux méthodes de calibrages différentes.

IV.1.1. Le calibrage LRM (Line Reflect Match)

Ce premier calibrage est destiné a trier les éléments des plaquettes qui serviront
au second calibrage effectué avec un des kits présents parmi nos éléments passifs. Ces
kits d’étalonnage sont composés de deux lignes de longueurs différentes et d’impédance
caractéristique théorique de 50 O ainsi que de deux charges réflectives en circuit ouvert.
Afin de caractériser et de trier ces éléments, un premier calibrage est réalisé. Il est
effectué a ’aide d’un kit commercial en guide coplanaire sur un substrat d’alumine. La

mesure de nos éléments s’effectuant sur un autre substrat que celui servant au calibrage,
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nous avons opté pour un calibrage de type LRM. En effet, I’adaptation de nos lignes
sera meilleure avec un calibrage LRL si le kit et la ligne sont sur le méme substrat, par
contre, elle sera meilleure avec un calibrage de type LRM si on a recours a deux
substrats différents [3].

Pour ce calibrage de type LRM les étalons sont constitués d’une charge 50 Q,
d’une charge réflective et d’une ligne supposée sans perte. La valeur de la charge
adaptée définit I’'impédance de référence du systéme. Pour le calibrage, nous utilisons la
procédure interne d’autocalibrage de 1’analyseur de réseau dans la bande de fréquences
1 GHz - 50 GHz. Durant la procédure, les deux termes d’isolation sont négligés. Une
fois 1’étalonnage terminé, deux fichiers sont crées par I’analyseur de réseau dans
lesquels sont sauvegardés 1’état d’instrument et le calset comprenant entre autre la bande
de mesure, le nombre de points de mesure, ainsi que les 12 termes d’erreurs du systéme
pour tous les points de fréquence synthétisés.

Le graphe de fluence utilisé par la procédure interne de I’analyseur de réseau est
standard (figure I1.8). Les termes en sens direct sont indicés F (Forward), en sens
indirect, ils sont indicés R (Reverse). Leurs dénominations et significations sont les
suivantes :

EDx et EDg traduisent la directivité du systéme

EXF et EXy traduisent son isolation

ESr et ESg traduisent 1’adaptation d’impédance de source

ELr et ELg traduisent I’adaptation d’impédance de charge

ETr et ETR traduisent la réponse fréquentielle en transmission

ERr et ERR traduisent la réponse fréquentielle en réflexion.

On peut alors déduire les paramétres [S] de 1’élément mesuré dans les plans de référence

(1) et (1°) de la mesure des paramétres globaux de I’analyseur de réseau [4].

_ S S -E S
[ Siim EDF) [1 +( 22}13\/[RRDR) ESR] ] [( 21}1;/ITFXF)( 12}1;4T§XR) ELF]

SzzM EDR. SoiM-Exe,  SioM-Exr
— .= )E SR] [( trr 0 C B )ELFELR]

S11a=
[ (SmgIRFDF) ESF] [1

[i (52—2-13—4—‘)‘1) (Esg-ELr)| (LA

[1+ CHMEEEE) £ ] 1 (DR gy ] - [ (22 (CRR g ]

S21A=
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. [ (511113\4 DF ) (Es-EL R)] (Sle EXR)
12A =
[1+ D e ] [1+ (D8 gy [(SZ‘E‘TSXF) CBEDE g ]
: [ SzzM EDR [ (SIIE/IRFDF) SF] ] ) [(SZIEAT:XF) (51211;4 T;:XR) ELR]
22A=

S2iM-ExF,  S12M-ExR

ZZM- DR) ESR] [( Er ) C Em )ELFELR]

[ (Sllg{RFDF) Esp ] [1

IV.1.2. Le calibrage LRL (Line Reflect Line)

Une fois les éléments de calibrage de la plaquette triés, un nouveau calibrage,
avec le meilleur de chaque élément, va étre effectué pour caractériser tous les autres
éléments passifs. Ce calibrage est de type LRL en guide microruban. L’impédance de
référence sera définie par la hauteur du substrat, la largeur des lignes étalons étant fixée.

Pour I’analyse LRL, les éléments de référence sont deux lignes de transmission
supposées sans pertes, d’impédance caractéristique connue et identique Z,. Leur
différence de longueur est fixée de maniére a amener un déphasage dans la bande de
mesure compris dans I’intervalle 18° - 162° ﬁécessaire pour assurer une bonne précision
de 1’étalonnage [5]. L’écart de longueur entre les deux lignes est de 600 pm, la longueur
de la ligne courte valant 600 um. Cette longueur apparait suffisante pour éviter des
éventuels couplages entre les sondes et également pour obtenir un mode de propagation
microruban établi au milieu de la ligne, tout en conservant des longueurs raisonnables
afin de limiter les pertes. Le troisiéme élément nécessaire pour le calibrage est le
standard de réflexion qui doit présenter le méme coefficient de réflexion sur les deux
ports de ’analyseur de réseau. Ce kit de calibrage représenté a la figure 11.9 a été aligné
de maniére a réduire les mouvements mécaniques des sondes de mesures et augmenter

ainsi la reproductibilité des positionnements.

1V.2. Difficultés rencontrées lors des premiéres réalisations

Lors des premiéres réalisations, outre les difficultés directement liées aux étapes
de la technologie que nous n’aborderons pas dans ce mémoire puisqu’elles feront partie

d’une thése & paraitre dans notre équipe [1], des difficultés au moment de la
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Figure I1.10: Photographies illustrant la non uniformité sur un méme
échantillon de la gravure des trous métallisés avec une solution
d’acide chlorhydrique.



Chapitre II : Réalisation, mesures et définition des modéles d’éléments passifs

caractérisation des €éléments ont été rencontrées. Ce sont plus particuliérement celles-ci

que nous allons aborder dans la suite de ce chapitre.

IV.2.1. Planéité du substrat

Une des premicres difficultés a laquelle nous avons été confronté, une fois la
réalisation de 1I’échantillon entiérement terminée, a été la non planéité du substrat. En
effet, sur ce premier essai, la derniére étape de la réalisation qui consiste a relaxer les
contraintes face arriére n’avait pas été effectuée ; ce qui engendra un léger bombement
de 1’échantillon di aux contraintes importantes exercées par la métallisation de la face
arriére sur le substrat. Dans de telles conditions, 1’aspiration de 1’échantillon par la
station sous pointe était insuffisante pour obtenir un bon plaquage. La prise de contact
avec les sondes de mesures hyperfréquences était alors difficile, 1’échantillon
s’affaissant sous leur pression. La réalisation de mesures dans ces conditions devenait
alors périlleuse, le compromis entre un bon contact des sondes et une pression trop
importante sur celles-ci risquait de les détériorer ou de briser I’échantillon. La
réalisation du quadrillage en face arriére pour relaxer les contraintes exercées par.la
métallisation sur le substrat a permis de s’affranchir de ce probléme et d’obtenir des

substrats parfaitement plans.

IV.2.2. Non uniformité des trous métallisés

Les premiers essais de gravure des trous métallisés ont été effectués par gravure
humide avec une solution d’acide chlorhydrique. La non uniformité des trous métallisés
s’est tout d’abord caractérisée par un mauvais rendement des contacts électriques entre
le plan de masse et la métallisation supérieure. En effet, & certains endroits de
I’échantillon, la gravure des trous métallisés s’est révélée €tre beaucoup moins avancée
alors qu’a d’autres, elle était déja trop importante. Deux trous métallisés distincts
pouvaient alors s’interconnecter (figure I1.10), ou les plots de métallisation pouvaient
tomber au fond des trous devenus trop larges. De plus, la gravure s’effectuant plus

rapidement dans une direction cristalline que dans ’autre, la forme des trous métallisés
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Pas de forme en
grain de riz.

Les trous métallisés
ne se connectent pas.

Figure I1.11: Photographie de la face avant illustrant la gravure des trous
métallisés avec une solution de brome méthanol.

AN
\‘
= o \i,
b 7 1_}1
N N
172} 7]
o e
gl 's

400 MHz  Fréquence 40 GHz

Figure I1.12 : Evolution des parametres S;; d’une ligne microruban sur substrat
InP d’impédance caractéristique 33 Q2.



Chapitre II : Réalisation. mesures et définition des modéles d’éléments passifs

s’apparentait a des grains de riz. Un trou métallisé pouvait alors venir court-circuiter le
conducteur central de la ligne microruban.
S.Trassaert et B.Boudart ont mis au point une autre solution composée de brome

méthanol qui a donné de bien meilleurs résultats [6] (figure II.11).

IV.2.3. Impédance caractéristique différente de 50 Q

Si toutes les étapes technologiques liées a la réalisation des éléments passifs sont
importantes et présentent chacune leurs propres difficultés, celle relative a
I’amincissement du substrat aura des conséquences particuliéres sur les mesures
hyperfréquences. En effet, en guide microruban, I’impédance caractéristique des lignes
est fortement fonction de la valeur de 1’épaisseur du substrat. A titre d’exemple, nous
présentons sur la figure II.12 I’évolution en fonction de la fréquence des parametres Sj;
d’une ligne microruban réalisée sur un substrat d’InP. Le calibrage utilisé pour la
mesure est de type LRM référencé par rapport a I’impédance de 50 Q2 qui représente le
centre de I’abaque de Smith. Nous constatons une trés mauvaise adaptation de cette
ligne dont I’impédance caractéristique est proche de 33 Q2 dii & un amincissement trop
important du substrat. Cette valeur d’impédance caractéristique a été obtenue apres
mesure de D’épaisseur du substrat au comparateur et simulation avec MDS des
caractéristiques de la ligne de transmission et du substrat.

Nous avons toutefois réalisé un calibrage de type LRL avec ce kit d’impédance
caractéristique de valeur 33 Q. Une fois celui ci effectué jusque 40 GHz, nous vérifions
que le centre de l’abaque est bien de 33 Q par la mesure d’une charge 50 Q
(figure 11.13).

Nous avons tiré de ces essais une remarque concernant la prise en compte par le
simulateur MDS de I'impédance de référence. En effet, pour obtenir une évolution
similaire des mesures et des simulations lorsque I’'impédance de référence de la mesure
est différente de 50 Q, il est nécessaire de remplacer la valeur déclarée dans des ports de
paramétres S;; du simulateur par celle de I’impédance caractéristique de référence de la
mesure. Pour un calibrage LRL, la valeur déclarée dans les ports de parameétres Sy du
simulateur doit donc étre égale a celle de I’'impédance caractéristique des lignes utilisées

pour le calibrage.
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avec un calibrage de type LRL d’impédance caractéristique 33 Q.
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IV.2.4. Etude du couplage existant entre deux structures voisines

Des mesures sur des éléments passifs ont été réaliséés a I’analyseur de réseau en
bande V afin de mettre en évidence les éventuels effets de couplages existant entre les
structures a ces fréquences. Ces couplages peuvent étre soit induits par des structures
métalliques trop proches, soit par un écartement des sondes de mesures trop faible lors
de la mesure d’un élément (Cross talk). Le but de ces mesures était de s’assurer que les
¢léments sont assez €éloignés les uns des autres sur notre réticule.

Pour tenter de quantifier ces couplages, trois mesures dans différentes conditions
de pose des sondes hyperfréquences ont été effectuées. Les sondes de mesures sont
positionnées sur deux é€léments voisins selon les schémas présentés figure I1.14. On
représente pour chaque position 1’évolution du module du paramétres S;,. Nous
constatons pour les positions B et C des sondes de mesure un couplage tres faible
puisque de I’ordre de -40 dB. Sur la courbe A, correspondant a un écart entre les sondes
moins important, nous obtenons un couplage de P'ordre de -30dB. Cette valeur
relativement faible confirme que I’espace de 200 pm entre les structures est suffisant.

Afin de vérifier I'influence que pourrait avoir une structure pendant la mesure
d’une seconde, nous avons mesuré un élément que nous avons par la suite essayé
d’isoler en utilisant un matériau absorbant. Ce matériau est utilisé pour isoler le
conducteur central des masses dans les sondes de mesures hyperfréquences. La
figure II.15a schématise les conditions de cette mesure, les résultats sont présentés sur la

figure IL.15b.
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élément mesuré

matériau Sonde de mesure

isolant /

élément voisin

Figure I1.15a : Mesure d’un élément avec et sans matériau absorbant
placé derricre les sondes de mesure.

L’¢élément mesuré est une capacité. On constate avec l’utilisation du matériau
absorbant moins de pertes et un meilleur isolement de la structure. Toutefois, les écarts -
observés restent faibles. Il ne nous apparait donc pas primordial d’augmenter la distance

de séparation entre les différentes structures.

IV.3. Résultats obtenus lors des réalisations suivantes

Le procédé définitif de réalisation, modifi¢ afin de contourner les difficultés
précédemment citées, est celui décrit dans la partie IIl de ce chapitre. Nous allons
maintenant présenter les caractéristiques obtenues sur les éléments de calibrage, puis

nous comparerons nos lignes a celles réalisées par la fonderie Thomson.

IV.3.1. Mesures des éléments de calibrage

Ces mesures portent sur deux lignes de transmission de longueurs différentes que
nous appellerons Thru et Delay ainsi que sur une ligne en circuit ouvert pour chaque
port de l’analyseur de réseau (Reflect). Ces trois éléments sont nécessaires a la
réalisation d’un calibrage de type LRL, destiné a la caractérisation de toutes les
structures présentes sur le substrat.

Un premier calibrage de type LRM en guide coplanaire sur un substrat d’alumine

est effectué afin de trier ces éléments et d’identifier ceux qui seront utilisés pour
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Chapitre 11 : Réalisation, mesures et définition des modéles d’éléments passifs

’étalonnage de type LRL. Les plans de références sont ici les plans des sondes de
mesure.
La ligne Delay

Nous présentons sur les figures I1.16 et .17 I’évolution des paramétres Si; et Sy;
de la ligne Delay de longueur 1.2 mm provenant des plaquettes nommeées 10356 2t et
10356_st. Précisons que la face avant de ces deux plaquettes est identique, car
I’échantillon a été clivé juste avant la réalisation de 1’amincissement du substrat.

Nous constatons pour la plaque 10356 2t (figure I1.16) une moins bonne
adaptation des lignes que pour la plaque 10356_st (figure I1.17). En effet, le module du
terme S;; des lignes est inférieur & -15 dB pour la premiére plaque contre -20 dB sur la
seconde. Cette moins bonne adaptation des lignes peut avoir deux origines : la premiére
serait liée a I’impédance caractéristique des lignes qui serait plus éloignée de 50 Q. La
seconde proviendrait des trous métallisés qui provoqueraient une désadaptation de la
ligne. De ces deux hypothéses, nous ne garderons que la seconde car les épaisseurs de
substrat des deux plaquettes (33 um et 47 um), seul paramétre pouvant confirmer la
premiére hypothése, donnent un comportement similaire des lignes compte tenu de leur
valeur d’impédance caractéristique (45.5Q et 55 Q). C’est pourquoi, nous avons
attribué cette désadaptation aux trous métallisés dont c’était la premiére réalisation.

Du module du parameétre S,;, nous pouvons constater des pertes a la fréquence
de 50 GHz de 'ordre de 0.4 dB/mm pour la plaque 10356 st et de 0.5 dB/mm a
0.6 dB/mm pour la plaquette 10356 _2t.

La ligne Thru

Les lignes Thru, d’une longueur de 600 um présentent des évolutions similaires
aux lignes Delay. Leurs caractéristiques sont présentées figure II.18 pour la plaque
10356 2t et figure I1.19 pour la plaque 10356 _st.

Les lignes en circuit ouvert (Reflect)

Les derniers ¢1éments de nos kits de calibrage sont les lignes en circuit ouvert.
Leurs caractéristiques sont présentées figure 11.20 et figure I1.21 pour nos deux
plaquettes. Pour I’étalonnage, on s’attachera a utiliser les lignes en circuits ouverts les

plus semblables deux a deux.
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Figure 11.18 : Evolution des parametres Si; et S,; de trois lignes Thru de 600 pm

de longueur mesurées avec un calibrage de type LRM.
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de 300 um de longueur mesurees avec un calibrage de type LRM.
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Figure I1.21 : Evolution des paramétres S; et Sy, de trois lignes en circuit ouvert
de 300 um de longueur mesurées avec un calibrage de type LRM.
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avec un calibrage de type LRM en guide coplanaire.
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Nous avons présenté les caractéristiques des lignes dédiées aux kits de
calibrage. Nous avons constaté une bonne reproductibilité entre les différentes lignes
d’un méme substrat, nous disposons donc d’un choix suffisant de lignes Thru et Delay
ainsi que de lignes présentant un fort coefficient de réflexion pour effectuer un calibrage

de type LRL sur chacun de ces échantillons.

IV.3.2. Comparaison de nos lignes avec celles d’un fondeur

Afin de juger de la qualité des lignes réalisées au laboratoire, nous avons
comparé les résultats obtenus sur la plaquette 10356_st & ceux donnés par des plaquettes
réalisées par la fonderie Thomson. Les éléments mesurés réalisés par cette fonderie font
partie d’un substrat de GaAs de 3 pouces nommé Indiana. Les lignes sont réalisées en
guide microruban sur un substrat de GaAs aminci a une épaisseur de 100 um.

Nous présentons figure I1.22 1’évolution des parameétres Si; et S;; d’une ligne de
transmission d’une longueur de 1.2 mm réalisée au laboratoire et d’une ligne d’une
longueur de 1008 pm mesurée sur la plaquette Indiana. Pour ces mesures, le calibrage
de type LRM en guide coplanaire, est identique. Nous constatons que les deux lignes
présentent un coefficient de réflexion inférieur a -20 dB ce qui traduit une valeur de
I’'impédance caractéristique de chaque ligne proche de 50 Q. Nous pouvons également
constater que les trous métallisés qui sont intégralement “vus” lors de la mesure (le
calibrage ayant été effectué en guide coplanaire), ne dégradent pas les coefficients de
réflexion des lignes. Les pertes des lignes sont représentées par 1’évolution en fonction
de la fréquence du module du terme S;;. Nous constatons des pertes de 1’ordre de
0.3 dB/mm a 40 GHz pour la ligne provenant de la plaquette Indiana et de 0.4 dB/mm
pour celle provenant de notre plaquette. L’écart de pertes de ’ordre de 0.1 4 0.2 dB/mm
a lieu sur la toute la bande fréquence et a été€ expliqué a 1’aide de la simulation par
I’épaisseur de métallisation de nos lignes qui est plus faible (0.5 um pour les lignes
réalisées au laboratoire contre 2.2 um pour celles réalisées par la fonderie Thomson).
Déposer une €paisseur de métal supérieure aurait certes contribué a diminuer les pertes
dans les lignes mais aurait encore compliqué le procédé de réalisation.

Nous avons ensuite effectué un calibrage de type LRL avec un kit de chaque

plaquette. Les éléments des deux plaquettes étant en guide microruban, les trous

68



— Q \
y—t 7 »Y \
\
) J,
v £z, 3
: * -
P
400 MHz Fréquence 40 GHz 400 MHz Fréquence 40 GHz
aa] Y m Y
el <
(=] —
-y DL (600 pm) | | __ o
B b e b @ A AU
e L — -~ e i m'\“/\./ ___/\_/
: : L]
b~ e
P / s Mm
~ AT
g Imﬂ‘”w Indiana (1008 um) | ||
/AN
@ |l /
ST g
w J A i A\
&—
400 MHz Fréquence 40 GHz 400 MHz Fréquence 40 GHz

Figure I1.23 : Evolution des paramétres S;; et Sp; d’une ligne DL (600 pm)
réalisée au laboratoire et d’une ligne Indiana (1008 um) mesurées
avec un calibrage de type LRL en guide microruban.
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métallisés sont pris en compte dans les termes d’erreur du calibrage. Une autre ligne sur
chaque échantillon a alors été mesurée avec son calibrage respectif. La longueur de la
ligne mesurée sur la plaquette Indiana est de 1008 um et celle de notre plaquette de
600 pm. Les paramétres de répartition de ces deux lignes sont présentés figure 11.23.

La ligne mesurée sur la plaquette Indiana présente maintenant un coefficient de
réflexion inférieur a -30 dB alors que pour notre ligne il est inférieur & -23 dB. La ligne
mesurée provenant de la plaquette Indiana présente un coefficient de réflexion trés
faible, ce qui traduit une grande similitude entre les caractéristiques de la ligne mesurée
et celles utilisées pour le calibrage, et donc une grande reproductibilité de réalisation.
Quant a la ligne mesurée sur notre plaquette, I’amélioration n’est pas aussi importante,
son coefficient de réflexion ne passant que de -20 dB a -23 dB, ce qui traduit soit une
moins bonne reproductibilité des trous métallisés, soit une épaisseur de substrat moins
uniforme.

Sur le module du terme S,;, nous constatons que les pertes de la ligne de la
plaquette Indiana sont quasiment négligeables. Pour la ligne de notre échantillon, les
pertes observées sont toujours légérement supérieures (# 0.3 dB/mm a 40 GHz) mais
elles sont inférieures a celles relevées lors de la mesure avec le calibrage LRM ; ce qui
montre une prise en compte des pertes engendrées par les trous métallisés dans les

termes d’erreurs du calibrage.

En conclusion, bien'que nos lignes ne soient pas aussi reproductibles que celles
d’un fondeur industriel, ce qui n’est pas fondamentalement anormal, elles présentent
tout de méme des caractéristiques électriques suffisantes pour la réalisation de circuits.
Un coefficient de réflexion inférieur a -20 dB et des pertes de ’ordre de 0.3 dB/mm a la
fréquence de 40 GHz sont des valeurs typiques. Aux vues de ces performances, il n’est
de plus pas nécessaire d’augmenter la distance entre les structures, les couplages
existant ayant €té mesurés en deca de -30 dB.

Dans la suite de ce chapitre, la caractérisation des éléments s’effectuera jusqu’a
la fréquence de 60 GHz puisque c’est autour de celle ci que doit €tre congu

I’amplificateur de puissance.
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Figure I1.24 : Différentes lignes présentes sur le réticule.
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Chapitre II : Réalisation, mesures et définition des modéles d’éléments passifs

V. Comparaison mesures - simulations : validité des modéles

Dans les parties précédentes de ce chapitre, nous nous sommes attachés a décrire
le procédé de réalisation, la procédure de tri des éléments de calibrage ainsi que leurs
performances. Dans la suite, nous allons effectuer des comparaisons entre les mesures
des éléments réalisés et les simulations obtenues a partir des modeéles disponibles sur le
logiciel MDS. Pour les mesures réalisées dans cette partie, un calibrage de type LRL a
été effectué avec le kit présent sur I’échantillon mesuré. Les plans de référence de ce
calibrage sont situés au milieu de la ligne Thru. Nous avons alors procédé aux
simulations et vérifi€ pour chaque type d’élément que le modéele fourni par le simulateur
MDS décrit de fagon correcte 1I’évolution fréquentielle de nos €éléments jusqu'a 60 GHz.
Dans le cas ou le modéle du ,sirr.lulateur ne serait pas en adéquation avec nos mesures,
nous procéderons soit & 1’élaboration de nouveaux modeles, soit a la compensation des

modeles existants.

V.1. Les lignes de transmission

Les lignes de transmission sont bien entendu des éléments indispensables a la
réalisation de circuits. Elles sont nécessaires dans notre étude pour calibrer 1’analyseur
de réseau et constitueront un élément de base a la conception de ’amplificateur de

puissance.

V.1.1. Les différents types de lignes présentes

Un champ ou module d’éléments passifs comporte quatre lignes de différentes
largeurs ou longueurs. Elles sont représentées figure I1.24. Les lignes appelées TH
(Thru) et DL (Delay) ont des longueurs respectives de 600 pm et 1200 pm et des

largeurs de 30 um ; ce qui fixe, pour une épaisseur de substrat de 40 um, une valeur
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Figure I1.25: Evolution de I'impédance caractéristique d’une ligne en fonction de
I’épaisseur du substrat (40 pm donne 50 Q2).
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d’impédance caractéristique de 50 Q2. Ces lignes de transmission font partie du kit de
calibrage de I’échantillon. Une fois celui-ci effectué, les plans de référence de la mesure
sont situés au milieu de la ligne Thru. Les dimensions des différentes lignes mesurées

dans ces plans de référence sont données dans le tableau I1.1.

Eléments Ligne TH Ligne DL Ligne L, Ligne L,
Longueur (pm) 0 600 1000 400
Largeur (um) 30 30 30 15
Zc (©Q) 50 50 50 65

Tableau II.1 : Dimensions des lignes mesurées avec un c alibrage dont
les plans de référence sont au milieu de la ligne Thru.

V.1.2. Influence de P’épaisseur du substrat sur I’impédance

caractéristique des lignes

Avant de présenter les mesures réalisées sur ces lignes, nous avons auparavant
étudié I’influence de 1’épaisseur du substrat sur le comportement électrique des lignes de
transmission en guide microruban. En effet, la valeur de 1’épaisseur du substrat est un
parametre tres difficile & maitriser avec une extréme précision lors de la réalisation de
I’amincissement du substrat. Les largeurs des lignes ayant été calculées de maniere &
obtenir une impédance caractéristique de 50 Q pour une épaisseur de substrat de 40 pm.
Etudions quelle sera I'influence de 1’épaisseur du substrat sur celle-ci. La figure 11.25
représente 1’évolution de I'impédance caractéristique d’une ligne microruban sur un
substrat d’InP de permittivité diélectrique 12.55 [7] et d’angle de perte tgd de 0.005. Les
caractéristiques de la ligne simulée sont les suivantes : sa largeur est de 30 um, son
épaisseur de métallisation de 0.5 pm et la conductivité de 1’or de 3.15%107 S/m, valeur
qui correspond a celle de 1’or déposée au laboratoire par évaporation.

Nous pouvons constater que ’impédance caractéristique n’est pas tout a fait
linéaire en fonction de I’épaisseur du substrat. En effet, elle évolue légerement plus
rapidement pour des épaisseurs de substrat inférieures a 40 um que pour des €paisseurs

supérieures. Toutefois, autour de la valeur de 40 um, on peut considérer la variation
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comme linéaire. Un écart d’épaisseur de substrat de plus ou moins quelques microns par
rapport aux 40 pum visés permettra donc d’obtenir une variation d’impédance

caractéristique identique.

V.1.3. Valeurs nécessaires au simulateur

Avant de procéder & toute simulation €lectrique, il est impératif de fournir au
simulateur les valeurs caractéristiques du substrat et de la ligne microruban, ce qui
s’effectue par I’intermédiaire de la fonction nommée MSSUBSTRATE du simulateur.

Les valeurs utilisées sont présentées dans le tableau I1.2.

Sigle MDS Valeur Signification
SUBST InP Nom du substrat
er 12.55 Permittivité diélectrique relative du substrat
MUR 1 Perméabilité relative de la ligne
COND 3.15%10” S/m Conductivité du métal des lignes
ROUGH 0 Rugosité de la surface de la ligne
TAND 0.005 tangente de perte diélectrique
HU 1%x10° m Hauteur de la capsule du circuit
T 0.5 um Epaisseur de métallisation
H Hauteur du substrat

Tableau I1.2 : Valeurs déclarées dans le champ MSSUBSTRATE du

simulateur.
Parmi toutes ces grandeurs, seule la valeur attribuée a I’épaisseur du substrat

différera suivant les échantillons. Cette valeur est obtenue par la mesure au comparateur
de I’échantillon auquel on soustrait une valeur typique de 3 pm correspondant a
I’épaisseur de métallisation déposée face arricre.

Enfin, comme nous 1’avons explicité dans la partie IV.2.3 de ce chapitre, la
valeur de I’impédance caractéristique des lignes ayant servies au calibrage doit étre
attribuée aux ports de parameétres Sj du simulateur. Cette valeur de 1’impédance

caractéristique est calculée avec la fonction Linecalc de MDS.
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V.1.4. Mesure des lignes et validation du modéle

V.1.4.1. Les liones d’impédance caractéristique de 50 2 (W=30 um)

Un exemple typique de comparaison entre les mesures effectuées a 1’analyseur
de réseau et les simulations réalisées sur MDS est représenté figure I1.26.

Nous présentons sur ces graphes les modules des paramétres S;; et S,y ainsi que
la phase du terme S,;. La mesure de phase étant peu précise pour des valeurs de
coefficient de réflexion faible, nous n’avons pas représenté la phase du terme S;;.

Nous constatons un bon accord sur le module et la phase du terme S,; puisqu’un
écart de "ordre de 3° est obtenu & la fréquence de 60 GHz sur la phase. Cet écart de
phase est considéré comme faible car une différence de positionnement des sondes de
mesure d’environ 20 um peut amener une différence de phase de I’ordre de 3° 4 4° 4 ces
fréquences. Les mesures étant effectuées sur deux analyseurs de réseau différents
couvrant les bandes de fréquences 500 MHz a 50 GHz puis de 50 GHz a 75 GHz nous
avons décidé de faire correspondre les phases a la fréquence commune de 50 GHz de
maniére a tenir compte d’une erreur éventuelle de positionnement des sondes entre les
deux mesures. De plus, le dernier point de mesure a la fréquence de 50 GHz de la
premifre bande est souvent entaché d’une incertitude liée a I’analyseur de réseau, plus
importante, ce qui engendrent une imprécision supplémentaire sur la mesure.

Sur le module du terme S;;, nous obtenons un moins bon accord ; toutefois, sa
valeur est faible puisque inférieure a -20 dB.

Afin d’évaluer la reproductibilité de ces lignes en transmission, nous présentons
dans le tableau II.3 le module et la phase du paramétre S,; relevés pour plusieurs lignes

et échantillons a la fréquence de 60 GHz.
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Ligne DL (600 pm) Ligne L, (1000 pm)
Plaques et module S;; phase S, Plaques et module S, phase S,
modules (dB) (deg) modules (dB) (deg)

10356_st - m10 -0.15 -125 13356 _st - m8 -0.35 -209
10356_st-mll -0.15 -123.5 13356_st - m2 -0.41 -205.5
10356_st-m7 -0.21 -1253 - Slmulation i . " -036
10356 st-m8 | -0.25 12438 10382 B-m7 | -040

~ Simulation | 022 : 10382_B - m2 -0.40

v 10382_B-m3 — -022 10382_B - m3 -0.40 -208.6
10382_B-m8 -0.30 10382_B - m4 -0.40 -207.6

. Simulation | 023  Simulaion | 039

Tableau II.3 : Paramétres de transmission de deux lignes de plusieurs
modules et plaquettes a la fréquence de 60 GHz.

Nous pouvons constater sur la phase une dispersion de 1’ordre de 3 a 4 degrés sur
I’ensemble des lignes ainsi qu’un écart moyen par rapport & la simulation inférieur a
3 degrés. Nous obtenons également sur le module une bonne concordance entre nos
mesures et les simulations avec des pertes de 1'ordre de 0.4 dB/mm. De plus, la
reproductibilité entre les différentes plaquettes liée au savoir faire des technologues s’est
améliorée au fur et 2 mesure des réalisations.

Ceci nous permet de valider le modéele de ligne pour des largeurs de ruban de

30 pum autour d’une épaisseur de substrat de 40 um.

V.1.4.2. Les liones d’impédance caractéristique de 635 2(W=15 um)

Nous disposons également sur le masque d’une ligne de largeur de 15 pm
destinée aux circuits de polarisation de I’amplificateur.

Nous présentons sur la figure .27 D’évolution des modules et phases des
parameétres Si; et Sy; d’une de ces lignes jusque la fréquence de 75 GHz. Nous pouvons
constater un assez bon accord entre la simulation et les mesures sur les phases des

termes S;; ainsi que S;;. Par contre, une moins bonne concordance est relevée sur les
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modules de ces paramétres. Nous présentons dans la tableau I1.4 les valeurs relevées

pour les parametres S;; et Sy; des lignes L, a la fréquence de 60 GHz pour différents

modules et échantillons.

Plaquette 10356_st

Module ISl (dB) |S21| (dB) phase (Sy;) (deg) phase (S,;) (deg)
m7 -13.7 -0.39 -82 6
m8§ -14.4 -0.4 -84.3 8.6
m2 -12.7 -0.52 -85.5 8.5

Plaquette 10382_B

Module ISu| (dB) 1S21] (dB) phase (Sy1) (deg) phase (S,1) (deg)
m2 -8.7 -0.9 -83.8 5.6
m3 -8.7 -0.93 -83.6 5.7
m4 9 -0.85 -86.5 9.2
mé 9.6 -0.74 -82 6.7
m7 -9 -0.84 -84.8 7.3
m§ 9.6 -0.84 -84.8 7.3
Simulation | -

Tableau I1.4 : Valeurs des paramétres S;; et Sp; de lignes L, a 60 GHz

Nous pouvons constater pour chaque échantillon une assez bonne
reproductibilité sur les phases ainsi que sur les modules de chaque parameétre. Par
contre, un moins bon accord est relevé entre les moyennes des modules des termes Sy; et
S,1 des deux échantillons et les simulations. Cependant, remarquons que pour la
plaquette 10356 _st, nous obtenons une vajeur de -13.6 dB du module de S;,, valeur
inférieure a celle obtenue en simulation (-11.8 dB), et que pour la plaquette 10382 B,

nous obtenons une valeur de -9.1 dB de ce module, valeur supérieure cette fois a celle
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obtenue en simulation. Nous ne pouvons donc pas conclure & une moins bonne validité
du modéle mais plus & une dispersion importante de la reproductibilité de cette ligne sur
plusieurs échantillons. Remarquons cépendant que la moyenne des modules des termes
S11 et Sy; pour les deux échantillons est proche de la valeur simulée ce qui conforte cette

hypothése.

V.1.5. Conclusion sur ces modéles de lignes

Comme nous 1’avons vu, nous pouvons conclure a la validation du modéle pour
les lignes de largeur 30 pm, un bon accord étant obtenu entre nos mesures et les
simulations.

Nous pouvons également conclure a la validation du modé¢le de ligne de largeur
15 um méme si les dimensions plus faibles de celle ci engendre une dispersion entre
différents échantillons plus importante. Toutefois, il faut savoir que ces lignes sont
destinées aux circuits de polarisation, cette dispersion plus importante devrait de ce fait

étre peu pénalisante.

V.2. Les résistances

Les résistances sont des éléments indispensables & la conception d’amplificateur

en technologie MMIC pour assurer la stabilité des transistors.

V.2.1.Les différentes résistances présentes
Des simulations préliminaires a la réalisation du réticule ont permis de connaitre
I’ordre de grandeur des résistances nécessaires a la stabilisation du transistor utilis€ pour
cet amplificateur. C’est pourquoi, sont présentes sur le réticule trois résistances de
dimensions différentes représentant des valeurs théoriques comprises entre 10 Q et
50 Q. Le métal utilisé pour leur réalisation est du titane dont la valeur de la résistivité

déposé au laboratoire par évaporation est de I’ordre de 100 a 110%10°® Q.m. Le masque
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d’une résistance est représenté sur la figure I1.28 et les dimensions visées sont données

dans le tableau I1.5. La valeur de la résistance est donnée par la relation :

L et W sont les dimensions du barreau

L . L
R=R_* W avec R = g ou e est 1'épaisseur de métallisation

p est la résistivité du titane

Longueur L (pm) | Largeur W (um) R((Q)
R, 20 15 15.3
R, 40 15 30.6
R; 60 15 459

Tableau I1.5 : Dimensions des différentes résistances réalisées

V.2.2.Mesures en courant continu

V.2.2.1. Mesures a faible courant

Ces mesures sont destinées a déterminer la valeur de la résistance du barreau de
titane. Elles ont été réalisées a faible courant de maniére a garder une évolution linéaire
du courant en fonction de la tension appliquée. Les valeurs mesurées pour trois

échantillons sont donnés dans le tableau I1.6.

Plaquette 10356_st ( épaisseur mesurée de titane = 1000 A)

R | R(Q) | R(Q) |Ruym ()| AR(Q) Ry | p(x10°Qm)
R, 16.6 18 18.6 17.7
R, 302 323 31.2 13.5 10.1 101
R; 452 433 48.7 45.8 14.6 11 110

Plaquette 10382_B ( épaisseur mesurée de titane = 1200 A)

R(Q) | RQ | R(Q) |Ruwa (@] AR(Q) R, |p(x10°Qm)
R, 17 18.8 18.1 18

R, 274 308 | 29.1 29.1 11.1 83 99.6

R; 38.8 42.8 414 41 11.9 8.9 106.8
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Plaquette 10382_P; ( épaisseur mesurée de titane = 1200 A)

RIQ | REQ | ROQ [Rum (@] AR(Q) R, [p(*x10®°Qm)
R 14.5 13.6 14.5 14.6
R, 25.5 24.4 269 25.6 11.4 56 103.2
R 36.4 412 379 385 12.4 9.3 111.6

Tableau I1.6 : Valeurs des résistances mesurées pour trois échantillons.

15 pm
aveC AR = R pareau de titane = R2 moyen = Ri moyen = R3 moyen ~ R, moyen = R_¥

O 20 ym

Nous constatons une dispersion de ’ordre de 17 % a 20 % sur les valeurs
moyennes des résistances R; & R; pour les trois échantillons. Pour les plaquettes
nommées 10382 B et 10382 P;, seul le traitement de la face arriere a été réalisé
séparément ; le dépot de titane des résistances est donc identique. Nous constatons
toutefois sur les moyennes des résistances de valeur faible un écart de I’ordre de 20 % et
de 8 % entre les valeurs moyennes des résistances R3. L’explication de cette dispersion
semble étre une variation de la résistance de contact entre le barreau de titane et le dépdt
de la métallisation des lignes.

Lors de la conception de ’amplificateur, il sera impératif de prendre en compte
une valeur de dispersion de 20 % autour de la valeur des résistances et de vérifier que
cette variation ne perturbe pas le fonctionnement du circuit.

V.2.2.1. Mesures a fort courant

Des mesures a plus fort courant ont été également effectuées afin de connaitre la
valeur maximale du courant qui peut traverser les barreaux de titane sans modification
de leurs caractéristiques électriques.

Ainsi, un courant traversant les résistances inférieur a 40 mA n’entraine aucune
modification de leurs caractéristiques. Lorsqu’il est supérieur a 40 mA, la valeur de leur
résistance évolue, le titane commencant a fondre. Enfin, un courant de 1’ordre de

100 mA entraine la destruction instantanée de la résistance.
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La valeur maximale de courant supportée par les résistances est donc de 1’ordre
de 40 mA. Cette valeur est suffisante puisque les résistances ne sont parcourues par
aucun courant continu. Le courant hyperfréquence pouvant éventuellement les traverser

est lui bien inférieur a cette valeur.

V.2.3.Mesures hyperfréquences et validation du modéle

Les parameétres utilisés par le modéle de résistance a fin film métallique de MDS

sont les suivants :

L Longueur du barreau résistif
Largeur du barreau résistif
RS  Valeur de la résistance carrée du barreau résistif
F Fréquence traduisant I’apparition des pertes par effet de peau

OL  Distance de recouvrement entre le barreau résistif et 1’élément
voisin. Cette grandeur est utilisée uniquement pour la réalisation
du layout et n’est pas simulée.

Le parametre RS est déterminé a partir des mesures continues et le parameétre F
laissé a sa valeur nulle par défaut dans nos simulations.

Une comparaison typique des résultats obtenus est donnée figure I1.29 ou sont
représentées les évolutions des modules et phases des paramétres S;; d’une résistance R,
jusque 75 GHz que nous comparons aux grandeurs simulées.

Nous obtenons un trés bon accord sur les modules et les phases de ces
parametres pour des fréquences supérieures a 10 GHz. En deg¢a de cette fréquence, une
évolution assez atypique est relevée mais nous permet néanmoins ’utilisation de ce

modéle sur toute la bande de fréquence.

V.2. Les capacités MIM

Les capacités dans les circuits MMIC sont utilisées pour différentes fonctions.

Les capacités de faible valeur (quelques dizaines & quelques centaines de femtofarads)
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seront utilisées par exemple pour isoler les transistors les uns des autres afin que chacun
puisse étre polarisé indépendamment des autres. On rencontre également ces capacités
dans la partie du circuit ayant en charge la réalisation d’un circuit ouvert a la fréquence
de travail de fagon & rendre transparent le T¢ de polarisation. Une grande précision est
en général requise sur ces ¢éléments puisqu’ils servent d’éléments d’adaptation . Des
capacités de valeurs plus importantes (quelques picofarads) sur lesquelles une grande
précision n’est pas nécessaire sont également utilisées dans les Tés de polarisation afin
de stabiliser les composants en basse fréquence et protéger le circuit d’éventuels

parasites amenés par 1’alimentation.

V.3.1. Les différentes capacités réalisées

Six capacités de tailles différentes ont été réalisées et nommées C; & C¢. Le
masque de 1’une d’entre elles est représenté sur la figure I1.30. Les dimensions des
différentes capacités ainsi que leurs valeurs sont reportées dans le tableau I.7. Ces
valeuré issues de la loi électrostatique ont été calculées sans tenir compte de ’effet de
bord pour dans un premier temps associer un ordre de grandeur aux dimensions
réalisées. La permittivité relative a été choisie égale a 7.5 (valeur obtenue pour les
dépdts réalisés aux laboratoire) et I’épaisseur de diélectrique de 2000 A correspond 2 la

valeur déposée.

Nom Longueur (pm) Largeur (um) Valeur (fF)
C 10 20 66.4
C, 20 20 132.8
Cs 30 20 199.2
Cy 40 20 265.6
Cs 100 100 3320
Cs 150 100 4980

Tableau I1.7 : Dimensions et valeurs des différentes capacités réalisées.
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V.3.2. Détermination de la valeur de la permittivité relative

La permittivité relative du di€lectrique que nous utilisons, le nitrure de silicium
est d’environ 7.5 pour les dépdt réalisés au laboratoire a 300 °C. La particularité de la
réalisation de nos capacités réside dans le fait que le diélectrique est déposé en deux
épaisseurs de 1000 A chacune afin de supprimer une étape dans la réalisation des
éléments passifs. Nous avons constaté qu’une des conséquences de ce procédé de
réalisation était la diminution de la valeur de la constante diélectrique.

Des mesures sur ces capacités jusque 50 GHz ont été effectuées et par
transformation des parametres S;; mesurés en parametres admittance Y, il est possible
de déduire la valeur de la capacité de la pente de la partie imaginaire de Y;; tracée en
fonction de la pulsation . A titre d’exemple nous présentons figure I1.31 1’évolution de
la partie imaginaire de Y ainsi que la valeur de la capacité en fonction de la fréquence.
Rappelons que la particularité d’une capacité MIM est de présenter une résonance série,
le schéma équivalent localis¢ d’une capacité MIM faisant intervenir des éléments
selfiques et capacitifs. Ceci explique que la partie imaginaire de Y;; n’est pas linéaire en
fonction de la fréquence et, par conséquent, que la valeur de la capacité n’est pas
constante. La valeur de la capacité a ét¢ déterminée dans la bande de fréquence durant
laquelle la partie imaginaire de Y; est linéaire c’est a dire la bande de fréquence durant
laquelle la valeur de la capacité C est constante. Notons que la résonance apparait
d’autant plus t6t que la valeur de la capacité est importante.

Nous avons procédé de cette maniere pour toutes les capacités réalisées. Les

valeurs obtenues sont présentées dans le tableau II.8a.

module 2 | module 3 [ module 4 [ module 6 | module 7 | module 8
C; (fF) 68 62 67 68
C, (fF) 101 115 118
C; (fF) 138 177 164 161 166
Cq4 (fF) 225 226 211 216 216 202
Cs (fF) 2545 2352 2387 2280 2358 2455
Ce (fF) 3692 3467

Tableau I1.8a : Valeurs des différentes capacités déduites des mesures
pour plusieurs modules (Plaquette 10382 B).
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Les valeurs des capacités étant fonction des surfaces métalliques en regards ainsi

que d’une capacité de bord fonction du périmeétre, la valeur totale de la capacité s’écrit :

E.E& LW
C totale = C surface + C bord = "—e-'{' K bord ¥2%( L+W ) avec

C bord : Valeur de la capacité de bord fonction du périmétre par le coefficient k porg
£ : permittivité du vide (8.854%10° F/m)

g : permittivité relative du diélectrique

e : épaisseur du diélectrique (2000 A)

L et W : longueur et largeur de la capacité.

Pour déterminer la valeur attribuée a la permittivité relative, nous utilisons la
valeur moyenne de la capacité Cg pour laquelle nous pouvons négliger I’effet de la
capacité de bord compte tenu de sa valeur importante. Nous> obtenons ainsi une valeur
de permittivité relative égale & 5.4.

Nous pouvons alors déterminer la valeur a attribuer au coefficient k pog. Nous
utilisons pour cela la valeur moyenne des capacités les plus faibles C;, car ’effet du
bord sur celles ci sera le plus important. On obtient ainsi une valeur du coefficient K yorq
égale a 307 pF/m.

Il nous est alors possible de recalculer les valeurs des capacités C; a Cg que nous

présentons dans le tableau I1.8b compte tenu des valeurs précédentes.

Ci(fF) | G ({F) | G (fF) | C4(fF) | Cs(fF) | C¢ (fF)
66.2 120.2 174.2 228.1 2513 3740

Tableau I1.8b : Valeurs des capacités recalculées en utilisant une valeur de
K bora €gale & de 307 pF/met g, = 5.4.

Nous constatons un bon accord entre les valeurs moyennes mesurées présentées

dans le tableau I1.8a et celles recalculées présentées dans le tableau I1.8b. Nous pouvons
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Figure I1.32 : Evolution des parametres Sy, S22, et S;; mesurés de deux capacités
C; et de la simulation a partir du modele de MDS.



Chapitre II ; Réalisation. mesures et définition des modéles d’éléments passifs

donc adopter la loi de variations précédemment citée et les valeurs ci dessus pour

connaitre les valeurs des capacités.

V.3.3. Comparaison entre les mesures hyperfréquences et les

simulations

Ces capacités ont été caractérisées a [’analyseur de réseau vectoriel jusque
75 GHz. Les mesures ont été effectuées dans les plans de référence définis figure I1.30.
Nous présentons a titre d’exemple figure I1.32 les évolutions des paramétres S mesurés
pour deux capacités C; (modules 7 et 8) et simulés a 1’aide du modéle disponible sur
MDS. Sur la figure II.33 sont également présentées les évolutions des paramétres S
pour deux capacités C4 (modules 7 et 8).

Nous constatons sur les modules et phases des termes S, des capacités C; et Cy4
de chaque module un bon accord entre les mesures et la simulation. Par contre, ceci est
beaucoup moins vrai sur les termes de réflexion S;; et Sy;. Nous constatons en effet
pour la capacité C; non seulement une moins bonne concordance du modele sur le
module et la phase des termes S;; et Sy; mais également une dispersion plus importante
sur les phases de ces mémes termes. Les mémes remarques peuvent étre faites pour la
capacité C4 puisque qu’au deld d’environ 30 GHz, le modéle ne traduit plus de manicre
correcte les évolutions des termes Sp; et S;;. Nous constatons également une dispersion
significative entre les mesures. Ces évolutions ont été observées pour beaucoup de
capacités C; a C4. Dans ces conditions, la définition d’un modéle ne nous parait pas étre
la solution adéquate, la dispersion présente sur les termes de réflexion étant trop
importante pour des fréquences supérieures a 30 GHz. Cette dispersion est attribuée au
dépot du diélectrique qui est effectué en deux étapes. L’interface hétérogeéne entre les
deux dép6ts successifs de nitrure de silicium serait responsable de ces évolutions.

Il nous parait alors plus sage d’éviter d’utiliser ces petites capacités pour la
conception du circuit car une précision importante sur ces éléments est requise de part

leur fonction. Une alternative sera ’utilisation de ligne de compensation.

Les capacités Cs et Cg, de valeurs plus importantes, sont quant a elles situées a

des endroits beaucoup moins critiques des circuits ce qui nous permet une précision
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Chapitre I : Réalisation. mesures et définition des modéles d’éléments passifs

moins importante de leur modélisation. Nous présentons figure 11.34 une comparaison
entre la simulation et les mesures de deux capacités Cs. Comme pour les capacités
précédentes, nous constatons un bon accord sur les modules et les phases des termes S;;.
La dispersion sur les paramétres de réflexion est toujours présente mais atténuée de part
la valeur plus grande de la capacité. Une modélisation plus précise nécessiterait une
modification des étapes de réalisation ainsi que de nouveaux essais, engendrant des
délais supplémentaires.

La solution la plus raisonnable nous parait donc de conserver cette méthode de
réalisation tout en n’utilisant pas pour la conception des capacités MIM de faibles
valeurs mais uniquement des capacités de valeurs importantes aux endroits les moins

critiques du circuit.

V.4. Les lignes de compensation droites

Ces lignes de compensation sont utilisées pour présenter aux transistors les
impédances optimales afin d’assurer un maximum de transfert de puissance entre la
source hyperfréquence et le composant ainsi qu’entre le composant et la charge. Dans
I’hypothése ou 1’adaptation des transistors ne serait pas optimale, les performances de
I’amplificateur seraient diminuées. C’est pourquoi, une grande précision sur la

modélisation de ces éléments est requise.

V.4.1. Les différentes configurations réalisées

Le schéma illustrant une configuration ainsi qu’une photographie d’un élément
réalisé est représenté figure I1.35. Nous disposons au total de sept structures différentes
dont on a fait varier la largeur ainsi que la longueur. Les dimensions des différents
éléments réalisés sont données dans la tableau II.9, elles ont été déterminées lors de

simulations préliminaires.
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Tableau I1.9 :

Chapitre 11 : Réalisation, mesures et définition des modéles d’€léments passifs

Nom | Longueur L (um) | Largeur W (um)

ST, 200 50

ST, 300 50

ST; 200 100
ST, 300 100
ST 400 100
STs 200 150
ST, 300 150

réalisées.

V.4.2. Fréquence de résonance du terme S»;

Dimensions des différentes lignes de compensation droites

Ce type de structure présente une fréquence de résonance visible sur le module

du terme S;;. Nous avons effectué sur ces éléments des mesures jusque 110 GHz afin de

déterminer pour chaque élément la valeur de la fréquence de résonance. Nous [’avons

alors comparée a celle donnée par MDS et celle donnée par un simulateur

électromagnétique (Momentum). L’ensemble de ces résultats sont présentés dans le

tableau I1.10.

Fréquences de résonance (GHz) Ecart entre les mesures et
élements | modules | mesurées MDS Momentum | MDS (GHz) | Momentum (GHz)
ST, >110
ST, mé 84.8 82.9 87 1.9 2.2
m2 85.5 82.9 87 2.6 -1.2
ST, > 110
ST, m?2 84.1 79.5 88 4.6 -3.9
mb6 84.1 79.5 88 4.6 -3.9
m10 84.8 79.5 88 5.3 -3.2
ST, mb6 62.5 59.9 65 2.6 2.5
ST >110
ST, mb6 87.6 76 91 11.6 3.4
ml0 88.3 76 91 12.3 -2.7

Tableau I1.10 : Fréquences de résonance du terme S,; mesurées et simulées
avec les logiciels MDS et Momentum (Plaquette 10356 2t).
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Chapitre 11 ; Réalisation, mesures et définition des modéles d’éléments passifs

Nous pouvons tout d’abord constater une dispersion de I’ordre de 1 GHz de la
fréquence de résonance sur des ¢léments provenant de différents endroits de la plaquette
df a la non uniformité de 1’épaisseur du substrat qui, d’apres les mesures est environ de
5 pm sur la plaquette. L’écart de fréquences déterminé entre les mesures et MDS ou
Momentum est toujours supérieur a 1’écart de dispersion et atteint 10 GHz pour
’élément ST,. Ni MDS, ni Momentum ne permettent de rendre compte suffisamment
précisément de la fréquence de résonance de ces filtres. Toutefois, les résultats obtenus
sur Momentum sont plus proches de ceux mesurés. Nous attribuons cette différence de
fréquence a une moins bonne validit¢é du modéle de jonction en Té utilisé par MDS
traduisant la discontinuité au point de jonction des trois morceaux de ligne. En effet,
plus la largeur de la ligne de compensation est importante, plus la valeur de la fréquence
de résonance calculée par MDS est éloignée de celle mesurée. Il nous a paru alors
nécessaire d’effectuer une correction des modéles afin de retrouver un meilleur accord.

V.4.2.1. Compensation sur le module de S>;

La fréquence de résonance du module de S;; est fortement liée a la valeur de la
longueur de la ligne de compensation. Comme il est impossible d’intervenir sur le
modele du Té lui méme, nous avons quantifié la longueur & ajouter ou a supprimer a la
ligne de compensation de maniére a obtenir une meilleure concordance entre ces
mesures et les simulations. Nous obtenons des droites que nous appellerons droites de
compensation. Les coefficients de ces droites sont donnés dans la tableau II.11 pour
chaque dimension de T¢é réalisé. Nous avons au préalable vérifié que la fréquence de
résonance du terme S;; évoluait linéairement en fonction de I’épaisseur du substrat pour

les dimensions des discontinuités réalisées (figure 11.36).

Dimensions du Té W;=W,=30 pm W;=W,=30 um W;=W,=30 um
W;=50 pm W3=100 pm W5=150 pm
Longueur supplémentaire a=-0.04 a=-0.01 a=-02
AL = axL+b (um) b=4 =-14 b=20

Tableau I1.11 : Coefficients attribués aux droites de compensation.

86




Chapitre II : Réalisation, mesures et définition des modeles d’éléments passifs

Nous connaissons alors pour les trois dimensions des Tés réalisés la valeur de la
ligne AL a ajouter a la longueur L de la ligne de compensation pour obtenir un meilleur
accord sur le module du terme S,;. Cette quantité sera ajoutée avant de réaliser le
masque. Toutefois, ces droites de compensation ne sont valables que pour les trois types
de discontinuités en T¢ réalisées ce qui diminue les degrés de liberté d’optimisation des
circuits. Deux de ces acces sont de largeur 30 um et le troisieme de 50 pm, 100 um ou
150 pm.

V.4.2.2. Etude des phases des termes S);, S»; et Sy,

Une fois la compensation sur le module effectuée, il est apparu nécessaire de
compenser également les phases puisque les écarts de phases relevés a la fréquence de
60 GHz sont souvent supérieurs a 5 degrés. Or, la longueur L de la ligne de
compensation n’a d’influence ni sur les phases des termes de réflexions ni sur les phases
des termes de transmissions. On compensera alors cet écart de phase en ajoutant un
trongon supplémentaire aux deux lignes de longueur 100 um qui placées de part et
d’autre du Té définissent les plans de référence du motif. Chaque longueur de ligne de
compensation a alors une action distincte, cette derniére ne modifiant pas la fréquence
de résonance du terme S;;.

Pour déterminer les longueurs de lignes a ajouter de part et d’autre du T¢ afin de
compenser I’écart de phase relevé, nous avons procédé de la maniére suivante : dans un
premier temps, nous avons déterminé 1’écart de phase entre les mesures et les
simulations & la fréquence de 60 GHz pour toutes les structures sur les termes de
réflexion et de transmission. Pour une méme dimension du Té, nous avons ensuite
déterminé la valeur moyenne de I’écart de phase sur les termes de réflexion et de
transmission. Nous avons alors déterminé la valeur de la longueur de ligne a ajouter de
part et d’autre du T¢é de maniére & compenser exactement cette différence de phase.
Dans la mesure ou la longueur de ligne nécessaire pour compenser exactement 1’écart de
phase en transmission était différente de celle nécessaire pour compenser exactement
I’écart de phase en réflexion, nous avons choisi la moyenne de ces deux longueurs de

lignes comme compromis. Nous avons alors vérifié qu’un meilleur accord en phase était
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Chapitre II : Réalisation, mesures et définition des modéles d’éléments passifs

obtenu aprés compensation. Ces résultats sont présentés dans le tableau

récapitulatif I1.12.

Eléments : ST1 - STz
Dimensions du Té : 30 um - 30 uym - 50 ym

Sii Sij
Ecart de phase moyen avant correction -3.5° -2.2°
Longueur de ligne necessaire +18 um +10 ym
pour une compensation exacte
Longueur de ligne retenue +14 pm +14 um
Ecart de phase moyen -09° 0.7°
aprés corrections

Eléments : STs - ST« - STs
Dimensions du Té : 30 ym - 30 ym - 100 um

Sii Sij
Ecart de phase moyen avant correction -7.9° -7°
Longueur de ligne necessaire +38 ym +34 ym
pour une compensation exacte
Longueur de ligne retenue +36 um +36 um
Ecart de phase moyen 0° 08°
aprés corrections

Eléments : STs - ST~
Dimensions du Té : 30 um - 30 ym - 150 ym

Sii Sijj
Ecart de phase moyen avant correction -56° -2.2°
Longueur de ligne necessaire +18 pm +12 ym
pour une compensation exacte
Longueur de ligne retenue +16 um +16 um
Ecart de phase moyen -2.3° 09°
aprés corrections

Tableau I1.12 : Ecarts de phases relevés avant et aprés compensation a
60 GHz et valeurs des longueurs de lignes a ajouter pour
compenser les phases des termes Sj; et S;.
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Chapitre ]I : Réalisation, mesures et définition des modeles d°éléments passifs

Nous constatons qu’il est nécessaire d’ajouter une longueur de ligne de 14 um
(soit 7 um de chaque c6té du Té) pour la ligne de largeur 50 pm, 36 um pour la ligne de
largeur 100 pm (soit 18 pm de chaque coté du T€) et 16 um pour la ligne de largeur
150 um (soit 8 pm de chaque c6té du T¢€) pour obtenir un meilleur accord en phase a la
fréquence de 60 GHz.

Nous présentons figure I1.37 1’évolution des modules et phases des paramétres
Sjj de 500 MHz a 110 GHz mesurés et simulés sans aucune compensation. Sur la
figure 11.38, sont présentés les parametres S;; du méme élément mesurés et simulés en
tenant compte des compensations établies dans ce paragraphe. Nous pouvons constater

un meilleur accord sur le module et la phase du terme S,,.

V.4.3. Validation des compensations

Pour valider ces méthodes de compensation, nous avons effectué une nouvelle
comparaison entre les éléments mesuré€s et ceux simulés avec et sans compensation sur
des éléments issus d’une autre plaquette. La hauteur du substrat fluctuant selon les
plaquettes, nous vérifions que nos méthodes de compensation restent valables. Les
écarts obtenus entre les mesures et la simulation avec et sans compensation des modéles
sur le module du terme S,; et les phases des termes S;j, Sy et Sy a la fréquence de

60 GHz sont présentés dans le tableau II.13.
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Chapitre II : Réalisation, mesures et définition des modéles d’éléments passifs

Eléments Ecarts sans compensation Ecarts avec compensations
f s21 (GHz) | Phases (Sii) | Phases (Sij) | f su (GHz) | Phases (Sii) | Phases (Sij)

ST: - -2.3° -3.4° - -0.2° -1.1°
ST 2.7 -3.3° -3.8° 0.7 2.4 -2.8°
ST - -2.3° -2.1° - -2.3° -2°
ST 6.2 -3.8° -4.6° 1.7 0.3° -0.5°
STs 3.2 -5.4° - 0.7 -1.5° -

STs - 1.5° -1° - 0.9° -2°
ST, 4.2 4.4° 2.2° -0.5 1° 0.4°

Tableau I1.13 : Ecarts relevés entre les mesures et les simulations avec et
sans compensation des mod¢les (plaquette 10382 B).

Nous obtenons en utilisant les modéles compensés un meilleur accord en phase
puisque l’écart entre les mesures et la simulation reste toujours inférieur a 3° 4 ta
fréquence de 60 GHz. Nous pouvons constater également un écart plus faible sur la
fréquence de résonance du terme Sj;. Ceci valide I'utilisation de nos paramétres de

compensation et ’utilisation de ces trois dimensions de T¢ pour la conception de circuit.

V.5. Les lignes de compensation radiales

Ces lignes sont le plus souvent utilisées pour inhiber 1’influence du circuit de
polarisation sur un composant actif en amenant un circuit ouvert a la fréquence de
travail dans la ligne principale. Les lignes de compensation radiales sont généralement
préférées aux lignes de compensation droites car elles sont réputées étre plus large

bande.

V.5.1. Les différentes configurations réalisées

La topologie de ces éléments est présentée figure I1.39 et les différentes

dimensions réalisées sont données dans le tableau I1.14.
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Figure I1.39: Représentation et photographie d’une ligne de compensation
radiale STR;.



Chapitre 11 ; Réalisation. mesures et définition des modéles d’éléments passifs

Eléments Longueur (um) | Angle d’ouverture a (°)
STR, 200 30
STR, 300 30
STR3 200 60
STRy 300 60
STRs 400 60
STR¢ 200 90
STR; 300 90

Tableau I1.14 ;: Dimensions des différentes structures réalis ées.

V.5.2. Mise en évidence des problémes et compensation des

modéeles

V.5.2.1. Fréquence de résonance du terme S»;

Ce type de filtre présente également une fréquence de résonance sur le module
du terme S;;. Nous allons dans cette partie procéder de fagcon similaire 2 la précédente
afin de vérifier la bonne concordance de cette fréquence entre nos mesures et les
simulations. Par la suite, si cela s’avére nécessaire, nous modifierons le modéle de
maniére a retrouver une bonne concordance de comportement.

Dans le tableau II.15 sont présentées les valeurs des fréquences de résonance
déterminées par la simulation avec les logiciels MDS et Momentun ainsi que les
fréquences mesurées. L’écart de fréquence obtenu, entre ces deux logiciels de

simulation et les mesures, a également €t€ reporté.
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Chapitre 11 : Réalisation, mesures et définition des modéles d’éléments passifs

Fréquences de résonance (GHz) Ecart entre les mesures et
éléments | modules | mesurées MDS | Momentum | MDS (GHz) | Momentum (GHz)
STR, >110- : q
STR, ml 68.5 71 72 2.5 -3.5
mb 68.5 71 2 -2.5 -3.5
m7 68.5 71 72 2.5 -3.5
STR; mb 974 95 101 2.4 3.6
ml0 97.4 95 101 2.4 -3.6
STR, mb 59.5 57.6 62 1.9 2.5
ml0 61 57.6 62 34 -1
STRs mb 43 40.5 43 2.5 0
ml0 43 40.5 43 2.5 0
STR¢ m7 86.9 84,5 97 2.4 -10.1
ml0 85.5 " 845 97 1 -11.5
STR, m7 53.7 51.5 59 2.2 -5.3

Tableau I1.15 : Fréquences de résonance du terme S ,; mesurées et simulées
avec les logiciels MDS et Momentum (Plaquette 10356 _2t).

Nous pouvons tout d’abord constater une dispersion de 1’ordre de 1.5 GHz de la
fréquence de résonance mesurée pour une méme topologie, ce qui est la limite de
précision de la réalisation et des mesures.

L’écart de fréquence obtenu avec MDS est souvent plus faible que celui obtenu
avec Momentum qui peut atteindre 11 GHz pour les éléments dont I’angle d’ouverture
est important. Cet écart plus important avec le logiciel de simulation électromagnétique
va & I’encontre de ce que I’on pouvait s’attendre compte tenu des couplages entre les
structures a ces fréquences.

Les résultats obtenus avec MDS sont assez homogenes, 1’écart de fréquence
observé étant le plus souvent de 1’ordre de 2.5 GHz. Nous avons alors entrepris de
corriger ces modeéles de maniére a obtenir un meilleur accord.

V.5.2.2. Compensation en module

La fréquence de résonance observée sur le module du terme S,; est directement
fonction du rayon de la ligne de compensation radiale. Nous avons alors entrepris d’y
apporter une correction de maniére a retrouver une meilleure concordance entre la
fréquence de résonance mesurée et simulée avec le logiciel MDS. Cette fréquence de

résonance évoluant linéairement en fonction de 1’épaisseur du substrat autour de la
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Chapitre II : Réalisation, mesures et définition des modeles d’éléments passifs

valeur visée de 40 pm pour un angle d’ouverture donné (figure 11.40), les compensations

effectuées resteront valables pour des valeurs d’épaisseurs de substrats voisines.

Les paramétres des droites destinées a prévoir une compensation des modeles

sont donnés dans le tableau I1.16 pour chaque angle d’ouverture.

Dimensions du Té

W1=W2=W3=1 5 pum

W1=W2=W3= 15 pm

W1=W2=W3=1 5 pum

angle d’ouverture o=30° a=60° o=90°
Longueur supplémentaire a=0.02 =-0.07 a=-0.05
AL = axL+b (um) b=2 b=10 b=6

Tableau : I11.16 : Coefficients attribués aux droites de compensation pour
les stubs radiaux.

Nous sommes alors maintenant en mesure d’effectuer une compensation sur le
module du terme S;; en ajoutant une quantité AL au rayon du stub radial lors de la
réalisation du masque. Ces compensations ne sont valables que pour des dimensions de
discontinuité en Té identiques valant 15 pm de largeur et pour un angle d’ouverture fixé
(o= 30, 60 et 90 degrés).

V.5.2.3. Etude des phases des termes S;;, S>> et S»;.

Nous avons noté des écarts importants a la fréquence de 60 GHz sur les phases
des termes S;, S;; et S;; mesurées et simulées. Pour compenser ces différences de
phase nous avons modifié¢ les longueurs de lignes se situant de part et d’autre de la
discontinuité. Nous attribuons cet écart de phase uniquement a une moins bonne validité
du modéle de la discontinuité. Nous obtenons ainsi une seule longueur de ligne de
compensation pour tous les éléments car les dimensions des discontinuités en T¢é sont
identiques.

Nous avons alors procédé de fagon similaire & ce qui a été fait pour les stubs
droits. Dans un premier temps nous avons déterminé ’écart de phase observé pour
chaque élément sur les termes de réflexion puis sur les termes de transmission. Nous
avons alors déterminé les longueurs de ligne & ajouter de maniére & compenser

exactement soit 1’écart de phase en réflexion, soit celui en transmission. Enfin, un
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compromis entre ces deux longueurs de ligne a été déterminé comme étant la valeur

intermédiaire. Ces résultats sont donnés dans le tableau 11.17.

Eléments : STR
Dimensions du Té : 15 ym - 15 ym - 15 pm
Sii Sij

Ecart de phase moyen avant correction -72° -5.1°

Longueur de ligne nécessaire +30 uym +22 ym
pour une compensation exacte

Longueur de ligne retenue +26 um +26 um

Ecart de phase moyen -1.3° 0.1°

aprés corrections

Tableau II.17 : Ecarts de phases relevés a 60 GHz avant et apres
compensation sur les éléments STR.
Valeurs des longueurs de lignes a ajouter pour compenser
les phases des termes Sj; et S;;. (Plaquette 10356_2t)

Nous constatons qu’en ajoutant une longueur de ligne totale de 26 pm (soit
13 um de chaque c6té de la discontinuité) nous obtenons un écart de phase beaucoup
plus faible sur les termes de réflexion et de transmission & la fréquence de 60 GHz.

Nous présentons figure I1.41 une comparaison de I’évolution des parametres S
en module et en phase mesurés et simulés sans ’aucune compensation des modéles. Une
comparaison de ces mémes paramétres est présentée figure I1.42 en utilisant pour la
simulation les compensations décrites aux paragraphes précédents. Dans cette derniere

comparaison, un meilleur accord est obtenu autour de 60 GHz.

V.5.3. Validation de la méthode de compensation

Afin de vérifier la validité de ces compensations, nous avons comparé sur un
autre échantillon la fréquence de résonance du terme S, ainsi que les phases des termes

S11, Sz et Sy a la fréquence de 60 GHz obtenus entre les mesures et les simulations
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avec et sans compensation des modeles. Ces résultats sont présentés dans le

tableau II.18.
Eléments Ecarts sans compensation Ecarts avec compensations
f s21 (GHz) | Phases (Sii) | Phases (Sij) | f sa1 (GHz) | Phases (Sii) | Phases (Sij)
STR 2.2 -6.3° -4.7° 1 -1.2° 3°

Tableau I11.18 : Ecarts relevés sur les éléments STR entre les mesures et les
simulations avec et sans compensation des modéles
(plaquette 10382 B).

Nous pouvons constater un meilleur accord obtenu a la fois sur la fréquence de
résonance ainsi que sur les phases des termes de transmission et de réflexion. Ceci
montre [’intérét de I’utilisation des corrections pour les discontinuités en Té de largeur

15 um associée & un stub radial d’ouverture 30, 60 ou 90 degrés.

V.6. Les trous métallisés

Les trous métallisés sont utilisés pour contacter le plan de masse situé en face
arriére au circuit situé en face avant. Le layout utilisé pour la mesure des trous métallisés
ainsi qu’une photographie d’une structure réalisée sont représentés figure I11.43.

Le schéma équivalent du trou métallisé est représenté figure I1.44. 1l peut étre

modélisé par une résistance d’environ 0.3 €2 en série avec une inductance de 15 pH.

R#03Q

L#15pH

Figure I1.44 : Schéma équivalent d’un trou métallisé.
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Pour déterminer les valeurs de la résistance et de I’inductance, une
transformation des parameétres Sj en paramétres impédances Z; est nécessaire. La
représentation de la partie imagihaire ainsi que la partie réelle de Z;; en fonction de la
fréquence permet de déterminer la valeur de ces éléments. La pente de la partie
imaginaire de Z;; permettra de déterminer la valeur de I’inductance et la partie réelle la
valeur de la résistance. Ces évolutions sont présentées figure I1.45 3 titre d’exemple.

La mesure de plusieurs échantillons nous a ainsi permis de déterminer une valeur
moyenne d’inductance de 15 pH associée & une valeur de résistance de I’ordre de 0.3 Q.
Cette valeur d’inductance correspond a celle d’un bout de ligne associé en série a
I’inductance propre du trou métallisé. Une dispersion de + 3 pH a été rencontrée, valeur
que ’on peut associer & l’erreur commise lors de ’alignement en face arriére. Ce
modele localisé est plus simple et beaucoup plus facilement utilisable lors d’une étude
de dispersion que celui disponible sur MDS sur lequel on ne peut intervenir que sur les
dimensions physiques et non électrique du trou métallisé.

Enfin, nous avons constaté une meilleure reproductibilité dans les valeurs des
éléments du schéma équivalent du trou métallisé au fur et & mesure des réalisations dii

au savoir faire acquis par les technologues.

V.7. Les discontinuités de largeur de ligne

Ces modéles disponibles dans le simulateur MDS sont utilisés pour modéliser la
juxtaposition de deux lignes de largeurs différentes. Cette discontinuité de largeur peut
Aétre utilisée pour adapter le transistor comme nous 1’avons décrit dans le premier
chapitre de ce mémoire. Afin de vérifier la validité de ces discontinuités a la fréquence
de 60 GHz, six discontinuités entre des lignes de différentes largeurs ont été réalisées.
Un exemple ainsi qu’une photographie de I’une d’entre elle sont présentés figure 11.46.

Les différentes dimensions réalisées sont données dans le tableau I1.19.
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Figure 11.46 : Représentation et photographie d’une discontinuité entre deux
lignes de largeurs différentes.
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WZ
Elément W, (um) W, (um) :
S, 15 30 2
S, 15 120 8
S3 15 240 16
S, 30 120
Ss 30 240 8
Se 120 240 2

Tableau I1.19 : Valeurs des différentes discontinuités de largeur de ligne
réalisées.

Le rapport entre les largeurs de ligne est un parameétre important puisque le
modele implanté dans le simulateur est validé pour des rapports entre les discontinuités
inférieur a 8 [8]. Nous souhaitions donc étudier le modéle a son seuil de validité, en
deca (rapport inférieur a 8) et au dela (rapport supérieur a 8). Des rapports de largeurs
importants sont nécessaires pour adapter les transistors tout en réduisant la taille des
circuits.

Nous n’avons cependant pas pu exploiter les mesures réalisées sur ces structures
car les dimensions des longueurs de ligne étant faibles, il était trés difficile de distinguer
la part relative a ’imprécision du modéle de celle relative a la dispersion technologique.
La philosophie adoptée pour les mesures de toutes les structures disponibles sur le
masque était de placer les plans de référence de 1’analyseur de réseau au plus pres de la
structure & caractériser cependant la solution aurait peut €tre été de placer des longueurs
de lignes plus importantes en amont et en aval de la discontinuité, & condition toutefois
de savoir alors distinguer la part relative aux lignes de celle relative aux discontinuités.
Nous ne pourrons donc pas utiliser cette méthode d’adaptation d’impédance lors de la

conception de notre circuit.

V.8. Validation sur une structure compléte
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Figure I1.47 : Représentation d’une structure permettant 1’adaptation et la
polarisation d’un transistor.



Chapitre I] : Réalisation, mesures et définition des modéles d’éléments passifs

Afin de juger nos paramétres de compensation sur une structure faisant
intervenir plusieurs éléments et discontinuités, un circuit d’adaptation de transistor a été
également réalisé. Le layout de ce circuit est donné figure [1.47. Il comprend trois
discontinuités en Té, une capacité de faible valeur et un trou métallisé.

Nous avons comparé les mesures de cette structure avec les simulations utilisant
les modeles disponibles sur MDS et celles utilisant les modéles compensés décrits dans
ce chapitre. Les résultats de ces simulations sont présentés figure I1.48 et figure 11.49
respectivement.

Nous constatons un meilleur accord entre les mesures et la simulation utilisant
les modeles compensés pour les fréquences supérieures a 30 GHz. En dega de celles-ci,
les modéles fournis avec MDS et ceux compensés donnent les mémes résultats. Ceci
justifie pleinement cette étude et démontre la nécessité, pour des fréquences supérieures
a environ 30 GHz, de vérifier et éventuellement de modifier les modéles fournis avec

MDS pour un pfocédé de réalisation.

V1. Conclusion

Ce chapitre a été entiérement dédié a la réalisation, la caractérisation et la
simulation des éléments passifs nécessaires a la conception de ’amplificateur de
puissance en technologie intégrée a 60 GHz.

Aprés une rapide description de la méthodologie employée pour la conception
des différents niveaux de masques nécessaires a la réalisation des éléments passifs, nous
avons décrit les étapes relatives a leur réalisation.

Nous avons ensuite explicité les différents types de calibrages que nous avons
utilisés lors des mesures effectuées parfois jusque 110 GHz. Les difficultés rencontrées
lors des toutes premicéres réalisations ont été abordées et les solutions adoptées

présentées et validées.
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Chapitre II : Réalisation, mesures et définition des modeles d’é1éments passifs

Enfin, dans la demniére partie de ce chapitre, nous avons €tudié chaque type de
structures réalisées. Pour cela, elles ont été caractérisées a 1’analyseur de réseau
vectoriel jusque 75 GHz, puis rétro-simulé, afin de soit valider les modéles disponibles
sur MDS,' soit établir des compensations de ces modeles lorsque cela s’avérait
nécessaire.

Nous disposons ainsi d’une meilleure précision sur les modéles d’éléments
passifs nécessaires & la conception d’un amplificateur de puissance en technologie
intégrée & 60 GHz en guide microruban sur substrat de phosphure d’indium. Nous
connaissons également les domaines de variation des éléments liés a la dispersion
technologique ce qui permettra ultérieurement une étude de dispersion.

Cette étude a également permis la validation technologique d’éléments
nécessaires a la conception de circuits pour la premiére fois au laboratoire sur substrat

de phosphure d’indium en guide de propagation microruban et ceci jusque 75 GHz.
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Chapitre III : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

I. Introduction

Le deuxieéme chapitre a porté sur 1’é¢tude des é€léments passifs nécessaires a la
conception des circuits. Il convient maintenant de s’attacher aux composants actifs. Pour
cela, les performances des différentes séries de transistors réalisés au laboratoire seront
analysées afin de définir 1’épitaxie et la topologie optimales pour notre application. Les
composants présentés ont été réalisés au laboratoire dans le cadre de la convention
DRET 94160 relative aux “ potentialités des transistors de la filiére GalnAs pour
applications microonde faible bruit, de puissance et a 1a conversion optoélectronique ™.

La premiére partie de ce chapitre est consacrée a la présentation des épitaxies et a
la caractérisation des composants en régime statique, puis en parametres Sj; petit signal,
et enfin en puissance. Nous conclurons sur I’épitaxie la mieux adaptée a ’amplification
de puissance a 60 GHz. Dans la deuxiéme partie, nous présenterons les structures
disponibles sur le jeu de masques dénommé MAGIC. Celui ci comporte un nombre
important de transistors de développements différents afin de déterminer la topologie la
mieux adaptée au fonctionnement en bande V. Dans la troisieme partie, nous décrirons
succinctement les étapes technologiques relatives a la réalisation de ces composants en
guide de propagation microruban. Dans la partie suivante, nous présenterons les
résultats des mesures de ces composants. Enfin, la derniére partie sera dédiée a la filiere

métamorphique AllnAs/GalnAs/GaAs dont nous présentons les premiers résultats.

II. Caractérisation des composants

Afin de déterminer 1’épitaxie la mieux adaptée a la génération de puissance a
60 GHz, des composants de la filiére GalnAs sur substrat de phosphure d’indium ont été
réalisés et étudiés dans le cadre du contrat DRET 94160.
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Dans la premiére partie, nous présenterons les différentes épitaxies réalisées et
nous évaluerons les performances en régime statique de ces composants. La deuxiéme
partie sera consacrée a la caractérisation en régime petit signal des transistors et a
’élaboration d’un schéma équivalent de transistor a effet de champ valide jusqu'a
60 GHz. Enfin, dans la troisiéme partie, nous nous intéresserons a cette méme fréquence

aux performances des transistors en régime de fonctionnement grand signal.

I1.1. Caractérisation en régime statique et présentation des

épitaxies étudiées

I1.1.1. Présentation A’ ICCAP

La premiére mesure effectuée sur les transistors est une caractérisation en régime
continu. Elle permet une premiere sélection entre les différents composants et la
connaissance, pour les mesures ultérieures en régime de fonctionnement
hyperfréquence, du point de polarisation désiré. Ces mesures sont effectuées a 1’aide de
trois alimentations programmables commercialisées par la société Hewlett Packard
HP4142. Le tout est piloté par le logiciel ICCAP et implanté sur station de travail. Outre
les facilités d’acquisitions et de représentations des graphes désirés, ’intérét de ce
logiciel réside dans I’existence de possibilités de protection en courant et en tension des
composants. Il est effectivement possible, afin d’éviter une dégradation ou une
destruction prématurée du composant, de limiter les valeurs des courants de grille et de
drain par [’intermédiaire des trois alimentations et appareils de détection
programmables. Il est maintenant admis que des courants de grille en fonctionnement
transistor supérieurs & 1 mA/mm de développemé’nt total de grille, représentent un seuil
de détérioration des transistors [1].

Les composants présentés ci-aprés ont été réalisés dans la centrale de
technologie de 'TEMN par F.Diette, sous la direction de D.Théron membre de I’équipe

du Professeur Crosnier.
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Chapitre I1I : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

I1.1.2. L’opération 10174B

II.1.2.1. présentation de l'épitaxie

La structure de la couche est présentée sur la figure III.1. Il s’agit d’une épitaxie
entiérement adaptée en maille sur le substrat de phosphure d’indium. Un plan de dopage
de silicium a 5.10'? at.cm™ est inséré dans la barriére d’AllnAs. Le Cap en GalnAs est
dopé en volume a 5.10" at.cm™ pour faciliter de bons contacts ohmiques. Sa faible
épaisseur (70 A) est nécessaire afin que le potentiel de surface existant a ’interface
GalnAs/Air soit suffisant pour que le Cap soit, en théorie, complétement déserté de tout
porteur. Notons que la couche tampon ou buffer compte un plan de dopage de
2.10"! at.cm™ de béryllium (dopants de type P) afin de neutraliser le dopage résiduel qui
se trouve dans la couche d’InP.

II.1.2.2 Résultats en régime statique

La distance entre le contact ohmique de drain et celui de source est de 2 um. La

grille, de longueur 0.2 pm, est centrée par rapport aux contacts ohmiques. Trois types de
largeur de fossé de grille ont été réalisés sur ces composants. Ils sont présentés sur la
figure II1.2 et sont dénommés : petit, moyen et large fossé de grille, ce qui correspond a

des distances entre la grille et le cap de 0.1, 0.3 et 0.5 pm respectivement.

5 2pum .
. Grille .
GalnAs Cap x=0.1: petit
' ' B x = 0.3 : moyen
AllnAs 01 02 /x (um) Bamiére | .
Largeur x du fossé de grille - - larg

Figure II1.2 : Les différents types de fossés de grille réalisés lors de
I’opération 10174B.

Nous présentons sur la figure III.3 la caractéristique Ids = f(Vds)
paramétrée en fonction de la tension Vgs d’un transistor & moyen fossé de grille et a
deux doigts de largeur unitaire 50 um. Nous pouvons constater sur cette premiére

caractéristique une tension de pincement de -0.6 V ainsi qu’une densité de courant
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Chapitre III ; Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

maximale Id de 600 mA/mm. Cette caractéristique nous renseigne également sur la
tension de déchet du transistor valant pour ce composant environ 0.7 V.

Une autre caractéristique importante pour 1’étude du fonctionnement en
puissance des transistors est la tenue en tension inverse des diodes, et plus
particuliérement de la diode grille drain. En effet, plus la tension inverse grille drain sera
importante, plus la tension Vds applicable au composant devrait étre importante. Nous
présentons, sur la figure II1.4, les caractéristiques des diodes grille source et grille drain
en polarisation inverse. Le courant de grille est limité 3 1 mA/mm de développement
total de grille soit ici 100 um. Nous obtenons une tension de claquage en diode de
-4.5 'V du c6té source et de -7 V du c6té drain. Cette dissymétrie dans les tensions est la
conséquence de largeurs différentes pour le fossé¢ de grille, le composant présenté
possédant un fossé de type moyen. Nous pouvons de plus constater que 1’on ne retrouve
pas ’allure typique d’une diode idéale pour ces composants. En effet ces diodes ne
présentent pas un coude proche d’un angle droit mais plutét une courbure molle qui
traduit 1’apparition prématurée de courant dans la grille, phénoméne limitatif des
performances en puissance des composants [2]. Ce comportement s’explique par la
faible tension de la barriére métal/AllnAs (0.45 V) qui facilite ’apparition d’un courant
de trous dans la grille [3]. ‘

La figure IL.5 représente I’évolution de la diode grille source mesurée en

polarisation directe. On déduit de cette caractéristique le coefficient d’idéalité 1, la

hauteur de barriére ¢ de la diode a partir de la relation :
qVg
nkT
Ig=1Isxe ou:
Is est le courant de saturation,

k, la constante de Boltzman et

T, la température absolue.

On obtient alors -q=—9——AVi a partir de la pente de la courbe In(Ig)=f(Vg)

kT A(lnlg)
(figure IL5). Le coefficient d’idéalité n de la diode traduit la qualité de 1’interface métal

semi-conducteur du contact Schbttky ; la valeur 1 signifie un contact idéal.
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Chapitre 111 : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

La valeur de la tension Vb s’obtient a partir de la relation précédente et de la définition
du courant de saturation Is :

qvb
Is=AT?Sxe kT avec:

A : constante de Richardson (8.7A/cm*/K?)
S : surface de la jonction de grille (Lg * développement total)

Is
AT?S

kT
soitVb=—q—ln( ) et ¢, =nVb.

La valeur du courant Is est obtenue par la valeur de 1’ordonnée a I’origine du
tracé présenté. Pour les applications de puissance, on recherchera une tension de built-in
élevée afin d’améliorer la tenue en tension des diodes.

Nous présentons sur la figure II1.6 I’évolution du courant de grille en fonction de
la tension grille source, pour différentes tensions drain source. Cette caractéristique
permet de connaitre le comportement du composant depuis le pincement jusqu’au canal
trés ouvert. Elle offre, entre autres, la possibilité de choisir le point de polarisation afin
d’éviter les zones correspondant a un fort courant de grille néfaste pour le transistor.
Nous constatons sur ce graphe le début de 1’apparition d’une cloche d’ionisation
(Vds=3.0V, Vgs = -0.3V) a canal ouvert. Ce phénoméne, di soit a un effet
d’ionisation par impact seul, soit & de 1’ionisation par impact combiné & un effet tunnel
(assisté par un effet thermique ou non), peut-étre dommageable pour le transistor [2]. La
connaissance du phénoméne qui intervient nécessite des mesures supplémentaires en
fonction de la température [1]. Néanmoins, ce théme est travaillé depuis plusieurs
années dans 1’équipe et 1’expérience acquise permet de distinguer les différents effets et
de s’affranchir ainsi des mesures en fonction de la température.

Les principales caractéristiques des composants réalisés a partir de cette épitaxie

sont résumés dans le tableaun I11.1.
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Chapitre III : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

10174B Vp (V) |Vegsy (V) |Vedy (V) |Id (mA/mm) Vb (V) n

Petit fossé -0.6 45 5 600 . 0.45 1.6
Moyen fossé -0.6 4.5 7 600 0.45 1.6
Large fossé -0.6 45~ 8.5 600 0.45 1.6

Tableau IIL.1 : résultats statiques obtenus lors de I’opération 10174B.

La densité de courant obtenue de 600 mA/mm a une tension Vgs de 0.4V est
conforme aux attentes d’une structure a simple plan de dopage. Par contre, la tension de
pincement de -0.6 V est trop faible pour ce type de structure ou une tension de
pincement de -1.6 V serait plus normale. La cause serait une gravure partielle de la
barriére lors du creusement du fossé de grille. Les tensions de claquage en inverse des
diodes sont propices a un fonctionnement en puissance des composants puisqu’elles
varient entre 5V et 8.5 V pour les trois types de fossés de grille présents. La €nsion
drain source maximale applicable au composant a canal ouvert est de I’ordre de 3V, le
transistor ne supportant pas des tensions supérieures. Toutefois, afin de limiter
I’apparition précoce de courant de grille et d’ameéliorer 1’allure des diodes en
polarisation inverse, il s’est avéré néceséaire de présenter une barriére a la remontée des
trous et au franchissement de la barriére Schottky par les électrons; ce sera 1’objectif

des réalisations technologiques suivantes.

II.1.3. L’épitaxie 10289

L’objectif principal de cette réalisation est d’opposer une barriére a la remontée
des trous et limiter ainsi le courant de grille. Plusieurs possibilités étaient offertes. L’une
des méthodes possible est 1’incorporation de phosphore dans la barriére. Cette solution a
été étudiée par M.Zaknoune dans notre équipe et fera ’objet d’une thése a paraitre @#].
Une autre solution consiste a incorporer plusieurs couches d’AlAs dans 1I’AllnAs [].
Cette solution du super réseau sera étudiée dans le paragraphe relatif a 1’opération
10290. La solution retenue pour ’opération 10289 est la croissance d’une barriére
AllnAs dont le taux d’aluminium est de 65% & proximité du canal et diminue
graduellement a 0.48 % sous la grille. Le taux en aluminium plus élevé de la couche
barriére permet d’augmenter d’environ 0.3 €V la hauteur de bande a I’interface du canal
en GalnAs et de la barriére. Ceci doit permettre 1’amélioration de la diode et, de ce fait

ses caractéristiques en direct et en inverse [6]. La structure de la couche est présentée
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Chapitre III : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

figure III.7. La couche tampon est cette fois en AllnAs dont la croissance a été effectuée
a basse température (400 °C) [7]. Cette solution, pour la réalisation d’un buffer semi-
isolant, a été préférée a la précédente (opération 10174B) compte tenu de la difficulté
que représente 1’ajustement de la quantité d’atomes de béryllium a incorporer dans le
buffer pour réaliser la compensation des porteurs.

Cette opération visait ’amélioration des caractéristiques des diodes en direct et
en inverse, en augmentant la hauteur de bande a I’interface entre le canal et la barriére.
Nous présentons figure II1.8 la caractéristique de la diode grille source en polarisation
directe. Nous constatons une tension de mise en direct Vb d’environ 0.7 V ce qui
montre que 'un des objectifs est atteint. Sur la figure 19 est présentée la
caractéristique de la diode grille drain en polarisation inverse. Nous pouvons constater
une amélioration de 1’allure de la caractéristique de la diode, la tension de coude étant
beaucoup plus franche. Le courant de grille est quasiment nul pour des tensions
appliquées inférieures 4 4 V, ce qui n’était pas le cas auparavant. La tension de claquage
en diode a également été améliorée valant environ 9 V. La figure 1.9 comprend
également la caractéristique Vds fonction de Vgs relevée au pincement pour une valeur
constante de courant de drain injectée au transistor de 1 mA/mm. Cette mesure permet
de connaitre la tension de claquage drain source du canal de maniére non destructive [8]
et s’avere particulierement utile pour la caractérisation de transistors ayant tendance &
osciller car le fonctionnement a canal pincé empéche toute velléité d’oscillation. La
tension drain source est relevée au pic de Vds qui , pour ce transistor, est proche de 8 V.

Un résumé des résultats obtenus pour ces composants est présenté dans le tableau II1.2.

10289 Vp(V) |Vese (V) [Vedy (V) |I1d (mA/mm) | Vb (V) |n
22 9 9 700 0.71 |1.54

Tableau II1.2 : Résultats statiques obtenus lors de 1’opération 10289.
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Chapitre III : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

Une densit¢ de courant de 700 mA/mm a ¢été obtenue, valeur légérement
supérieure a celle obtenue pour 1’opération 10174B, ce qui s’explique par un meilleur
confinement des électrons dans le canal en raison de la supériorité de la discontinuité de
bande de conduction a D’interface canal barriere. La tension de pincement des
composants a €galement augmenté (-2.2 V au lieu de -0.6 V), présentant ainsi un résultat
beaucoup plus conforme a 1’étude théorique (Schrodinger - Poisson). Les
caractéristiques en direct et en inverse des diodes sont également améliorées, ce qui
démontre que les structures a fort taux d’aluminium incorporé dans la barriére
permettent une nette amélioration des caractéristiques statiques des transistors et
répondent ainsi beaucoup mieux aux exigences des transistors dédiés a I’amplification

de puissance.

I1.1.4. L’opération 10290

La structure de la couche est présentée sur la figure III.10. L’unique différence
avec l’opération précédente réside cette fois dans I’utilisation d’un super réseau
composé de quatre couches successives d” AllnAs/AlAs de 20 A et 30 A respectivement
dans la barriére. Ces épaisseurs ont été déterminées de manic¢re a garder un taux
d’aluminium moyen égal a 65 % compte tenu de la teneur en atomes d’aluminium de
ces deux matériaux. L’ AllnAs est adapté en maille sur le substrat d’InP alors que I’AlAs
présente un important désaccord. Les résultats des mesures en régime statique sont

présentés dans le tableau I11.3.

10290 Vp (V) | Vgsy (V) | Vady (V) | Id (mA/mm) Vb (V) |n
-2 11 11 670 0.70 1.4

Tableau II1.3 : Résultats statiques obtenus lors de 1’opération 10290.

La densit¢ de courant obtenue de 670 mA/mm pour ces composants est

légérement plus faible que celle obtenue pour 1’opération 10289. Ceci est en cohérence
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Chapitre III : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

avec a la valeur de la résistance carrée de la couche qui est légeérement plus importante.
Les contraintes liées a la présence d’AlAs dans le réseau en sont probablement la raison
[3] (mobilité dans le canal des porteurs moins bonne).

La figure III.11 présente d’une part la diode grille drain mesurée en polarisation
inverse et d’autre part la caractéristique de claquage au pincement du transistor (Vds
fonction de Vgs). La tension de claquage en diode a été améliorée puisqu’une valeur de
11V est généralement rencontrée pour une grille centrée dans un petit fossé. La
caractéristique montrant le claquage du canal au pincement nous permet de savoir que
celui ci supporte des tensions de 1’ordre de 10 V. Ces tensions de claquage importantes
devraient étre profitables pour un fonctionnement en puissance de ces composants.
Malheureusement, il n’est pas possible d’appliquer en fonctionnement des tensions
drain source trés importantes a ces composants; comme ceux des séries précédentes ils
ont tendance a “claquer” inopinément a canal ouvert pour des tensions drain source
supérieures a 4 V typiquement. Ce claquage est attribué a une mise en oscillation du
composant. D’aprés de nombreuses simulations physiques réalisées a I'IEMN, ces
composants seraient le siége d’oscillations de type Gunn [9], phénomeéne attribué a la
mobilité différentielle négative particuliérement importante du matériau GalnAs du
canal, pour certaines valeurs du champ électrique. Théoriquement, la fréquence
d’oscillations dépend principalement de la distance entre la grille et le drain. Comme
dans ces structures le cap layer est considéré comme complétement déserté & cause du
potentiel de surface, cette configuration est propice a la formation du domaine Gunn. On
ne peut donc pas profiter de I’importante tenue en tension des diodes pour polariser le
transistor a des tensions plus élevées, ce phénoméne limitant la tension Vds maximale

applicable au composant.

IL.1.5. L’opération 10347

' L’épitaxie 10347 a été réalisée afin de repousser les limites de tenue en tension
en fonctionnement transistor. La structure de la couche est représentée sur la
figure I11.12. La principale modification par rapport aux ¢épitaxies précédentes est que la
barriére a 65 % de taux d’aluminium sur toute son epaisseur. Cette solution a été
préférée a celle qui incorpore le super réseau AllnAs/AlAs car ses performances

statiques sont approximativement identiques, mais ses performances hyperfréquences,
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Chapitre 11 : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

que nous présenterons dans les parties suivantes de ce chapitre sont nettement meilleurs.
Une seconde modification importante de la structure de la couche concerne le canal.
Afin de réduire la dynamique des porteurs et ainsi tenter de limiter les oscillations, le
taux d’indium dans le canal a été abaissé de 8 % passant ainsi de 53 % a 45 %. Cette
structure est donc a canal et barriére pseudomorphiques.

Afin de réduire le temps de transit des porteurs sous la grille et donc
implicitement augmenter les fréquences de coupure et les gains, [’espace entre le contact
ohmique de source et de drain a ét¢ réduit a 1.5 pm. Une grille de plus faible longueur a
été réalisée pour tenter de compenser la perte de mobilité causée par la diminution du
taux d’indium dans le canal. L’épaisseur de la barri¢re a donc été également abaissée de
maniére a respecter le rapport d’aspect entre son épaisseur et la longueur de grille.

Enfin, la quantité de dopant dans le plan a été réduite a 4.10' at.cm™, afin de
diminuer le champ électrique sous la grille et ainsi essayer d’augmenter la tension de
claquage en fonctionnement transistor dli composant [10]. Les caractéristiques statiques

de ces composants sont résumées dans le tableau II1.4 ci-dessous.

10347 Vp (V) | Vgsu (V) | Vgdy (V) | Id (mA/mm) Vb (V) |n
-2 12 12 720 0.75 1.65

Tableau II1.4 : Résultats statiques obtenus lors de 1’opération 10347.

La densité de courant obtenue pour ces transistors est de 720 mA/mm. Si I’on se
référe a Popération 10289, ou la structure de la couche assez semblable comportait un
plan de dopage & 5.10'? at.cm?, au lieu de 4.10' at.cm™ pour celle-ci, la densité de
courant obtenue pour ces deux séries est du méme ordre de grandeur. Il n’y a donc pas
d’intérét majeur a réaliser un plan de dopage a 5.10'* at.cm™, la quantité d’électrons
transférée dans le puits étant identique  celle avec un plan de dopage 4 4.10'* at.cm™.
Les tensions de claquage relevées en configuration diode sont encore plus importantes
puisque de I’ordre de 12V, a la fois du c6té grille source et du c6té grille drain, avec

toujours un coude abrupte, conséquence de l'utilisation de la barriére a 65 % de taux

d’aluminium.
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Chapitre 111 : Réalisation. mesures et modélisation des €léments actifs

La valeur de la tension de pincement de -2 V est importante comparée a celle
relevée pour ’opération 10289 (-1.6 V) compte tenu de 1’épaisseur de barriére plus fine
et de la valeur du plan de dopage moins élevée. Les aléas de la technologie faisant partie
de la réalisation, ils ne permettent pas toujours de trouver une justification rigoureuse
des phénomenes constatés.

Nous présentons, sur la figure III.13, 1’évolution du courant de grille dans le
composant en fonctionnement transistor a canal ouvert. Nous pouvons constater que le
courant d’ionisation entre en croissance rapide pour une tension appliquée au composant
de 2V ; ce qui permet d’envisager une tension Vds maximale de 'ordre de 3 V. La
réduction de la proportion d’indium dans la canal n’a donc pas donné 1’effet escompté
en terme d’amélioration significative de la tension drain source de claquage; ceci laisse
penser que l’origine de sa limitation est ailleurs que dans la dynamique des matériaux.
Une structure présentant un cap layer plus épais est en cours de réalisation pour tenter de

trouver 1’origine de ce phénomene [11].

I1.1.6. L’opération 10315

Les objectifs visés pour cette structure sont d’obtenir une bonne fréquence de
coupure du gain en courant de court circuit grice a une excellente mobilité de part le
taux d’indium important dans le canal, ainsi qu’une densité de courant supérieure aux
autres structures par 1’adjonction d’un second plan de dopage. Cette épitaxie est la
derniére étudiée dans le but de définir une structure optimale pour un fonctionnement en
puissance sur le substrat de phosphure d’indium. Sa structure est présentée sur la figure
HI.14. L’épaisseur de la barriére est passée de 25 nm a 20 nm, le taux d’aluminium
restant constant & 65%. Le canal GalnAs est toujours pseudomorphique mais en
compression cette fois puisque son taux d’indium vaut 65 % (la structure étant adaptée
en maille pour un taux de 53 % avec Algslngs»As). Deux plans de dopage ont été

2 A Dl’avant et

insérés de part et d’autre du canal avec des taux de 4.10' atcm
2.10" at.cm™ 4 I’arriére. La longueur de grille réalisée est de 0.25 um. Une densité de
puissance importante pourra ainsi €tre envisagée a trés hautes fréquences en privilégiant

le courant tout en opérant a des tensions Vds modérées.
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Les caractéristiques statiques mesurées sur les composants sont présentées dans

le tableau II1.5.

10315 Vp (V) |Vgsy (V) | Vadp(V) [Id (mA/mm) Vb (V) |n
-2.3 5 5 1450 0.65 1.6

Tableau II1.5 : Résultats statiques obtenus lors de 1’opération 10315.

Une densité de courant extrémement importante de 1450 mA/mm, jamais
atteinte auparavant avec ce type de structure, a été obtenue [12]. Les tensions de
claquage inverse en configuration diode sont cependant relativement faibles comparées
a celles des épitaxies précédentes. La forte charge présente sous la grille avec 1’épaisseur
de barriére plus fine peut probablement expliquer cette diminution.

La présence d’un courant d’ionisation dans le canal beaucoup plus important (de
I’ordre de -15 pA a Vds = 1V) a été remarqué, conséquence directe du taux élevé
d’indium présent dans le canal. La tension de pincement de -2.3 V est correcte pour une
structure a double plan. Les tensions Vds maximales applicables & ces composants

étaient de ’ordre de 2 V pour une polarisation du transistor en classe A.

Nous avons, dans cette premicre partie, présenté les €pitaxies réalisées a 'TEMN
dans le cadre de la convention DRET 94160 relative aux potentialités des transistors de
la filiere GalnAs pour I’application de puissance. Les résultats obtenus en statique ont
été présentés en essayant de montrer I’influence des choix technologiques sur les
performances en régime statique des composants. La partie suivante sera consacrée aux

performances d’amplification en régime petit signal de ces composants.

IL.2. Caractérisation hyperfréquence petit signal

La caractérisation statique offre les premiéres informations sur les performances

potentielles des transistors une fois leur réalisation achevée. Des mesures plus
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complétes, telle que la connaissance de 1’évolution du courant grille en fonctionnement
transistor, permettent de discerner les bonnes ou mauvaises dispositions des composants
a un fonctionnement en puissance. Toutefois, ces mesures ne peuvent, a ce stade,
n’apporter qu’une prévision quant aux performances d’amplification de puissance en
hyperfréquence de ces composants. C’est pourquoi, des mesures en fonction de la
fréquence en régime petit signal sont la suite logique et nécessaire dans les étapes de
leur caractérisation. Elles démontreront 1’aptitude des transistors & I’amplification, avant
la caractérisation en régime grand signal.

Ces caractérisations hyperfréquences ont été réalisées au moyen de deux
analyseurs de réseau HP85107 permettant de couvrir les bandes de fréquences
comprises entre 500 MHz et 50 GHz pour le premier et 50 GHz et 75 GHz pour le
second. Ces mesures ont été réalisées sous pointes avec une méthode de calibrage TRM
(Thru, Reflect, Match). Les éléments de calibrage, ainsi que les transistors mesurés, sont
en guide de propagation coplanaire; le plan de référence de la mesure se situant dans le

plan des sondes.

[1.2.1. Schéma équivalent petit signal des transistors

Les mesures des paramétres S sont effectuées sur une large bande de fréquences,
classiquement comprise entre 500 MHz et 50 GHz, en régime d’amplification petit
signal. Dans un second temps, si les performances s’avérent suffisantes, d’autres
mesures complémentaires seront effectuées, couvrant la bande de fréquences supérieure
50 GHz-75 GHz. A partir de ces données, il sera possible de déterminer les valeurs des
différents gains et fréquences de coupure définies au chapitre I, mais également de
déterminer le schéma équivalent petit signal localisé du transistor. A partir de celui-ci, il
sera non seulement possible de prédire le comportement du transistor, chaque élément
présent dans le modéle utilisé étant 1ié & un effet physique, mais aussi de guider les
choix technologiques en vu d’améliorer les performances. Le schéma équivalent localisé
petit signal que nous avons utilisé est présenté a la figure III.15.

IL.2.1.1. Principe de sa détermination

Le schéma équivalent du transistor est composé d’éléments intrinséques et

extrinséques. Les éléments intrinséques traduisent le comportement de Ia zone active du
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composant; leurs valeurs dépendent du point de polarisation. Les €léments extrinséques
représentent les éléments d’acces ou €léments parasites; leurs valeurs sont, quant a elles,
supposées indépendantes du point de polarisation du transistor. La méthode d’extraction
du schéma équivalent est une méthode analytique [13], couramment utilisée au

laboratoire.

11.2.1.1.1. Les éléments extrinséques

La détermination des éléments extrinséques s’effectue en deux étapes, suivant
deux types de polarisation du transistor. On détermine tout d’abord les éléments
parasites capacitifs en polarisant le transistor 8 Vds =0 V et & une tension Vgs inférieure
a la tension de pincement. Puis, le transistor est polarisé & Vds =0V et & une tension
Vgs proche de la tension de mise en direct de la grille pour déterminer les valeurs des

résistances et des inductances d’acceés.

a) Les éléments capacitifs

Deux types de capacités sont considérés dans cette méthode de détermination :
ce sont les capacités relatives aux plots de métallisation de grille Cpg et de drain Cpd
ainsi que les capacités de bord Cb dues a I’extension latérale de la zone désertée
supposée identique de chaque c6té de la grille. Notons qu’avec cette méthode de
détermination, la capacité Cpgd représentant la capacité électrostatique entre les
électrodes de grille et de drain, ne peut pas étre déterminée et est alors supposée nulle.
Sa détermination nécessite la présence de structures particulieres que nous détaillerons
dans la suite de ce chapitre lors de la présentation du nouveau jeu de masque MAGIC.

En polarisant le transistor en de¢a du pincement et & Vds =0V, la zone active
sous la grille est complétement désertée et 1’on peut négliger 1’effet des inductances
jusque quelques gigahertz [14]. On en déduit alors la matrice admittance du quadrip6le

présentée en figure I11.16 dont les parties imaginaires sont :

Im(Y11) = @ (Cpg + 2Cb)
Im(Y5)=Im(Y2)=- 0 Cb
Im(Yz)= ® (Cpd+ Cb+ Cds)
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On détermine alors, & partir de ces trois €quations, les valeurs de la capacité Cpg
et la somme des capacités Cpd et Cds. Mais il est & ce stade impossible d’extraire la
valeur de la capacité Cpd de la somme Cpd+ Cds [15]. Une solution consiste a
déterminer la valeur de la capacité Cpd + Cds pour plusieurs transistors composés de
doigts de grille de différents développements. La valeur de la capacité Cds étant
proportionnelle a la largeur totale de grille, I’évolution de la capacité Cpd + Cds,
tracée en fonction de la largeur totale de grille, est linéaire. L’extrapolation de cette
courbe a une largeur nulle permet d’extraire la valeur associée a la capacité de plot
Cpd. 11 faut cependant disposer de plusieurs transistors de développements différents
sur le méme masque, ce qui n’est pas toujours le cas. La seconde solution, si le layout
du transistor est symétrique, consiste a considérer que la valeur de la capacité de plot

Cpg est égale a celle de la capacité Cpd.

b) Les inductances et les résistances d’acces.

Pour déterminer les éléments parasites “série”, on applique au transistor les
tensions Vds =0V et Vgs > Vb (ot Vb est la tension de mise en direct de la diode) de
fagon a injecter un courant direct dans la grille (ImA / surface de grille de 5 pm?). Dans
cette configuration, la résistance dynamique de la jonction Schottky court-circuite la
capacité de grille. De ce fait, les éléments inductifs deviennent prépondérants devant les
¢léments capacitifs pour des fréquences allant jusque quelques gigahertz [16]. La
matrice impédance du quadrip6le s’écrit alors :

Z,=Rs+R +ﬁ+“—kT+'w(L+L)
11 g 3 qlg ] ST Lg

R, .
Zy=7Z=Rs+ > +joLs
Zy=Rd+Rs+Rg+jo(Ls + Ld)

De la partie imaginaire de la matrice impédance, on déduit les inductances

d’accés de source Ls, de drain Ld et de grille Lg. En tracant la partie réelle de Z;; en

1 Ro
fonction de -IE , on obtient par extrapolation la somme Rs + Rg + 3 Cependant, pour

116



Partie réelle de Z11 (Q) -

Partie réelle de Z11 (Q)

600 -

500 -

Valeur retenue en
400 - hautes fréquences
300 - (Vds=0V

Vgs=0.2V)
200 4
100 -
0 ——
0 20 30 40 50
Fréquence (GHz)

16 -

15.8 4

15.6

154 1

15.2 1

Ro
: Rg+RS+—3—

15

Figure II1.17 : Evolutions de la partie réelle de Z;; en fonction de la

fréquence et de la tension Vgs nécessaires a la détermination
de la résistance de grille Rg.
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la détermination des résistances de source Rs, de grille Rg, de drain Rd et de canal Ry,
nous ne disposons que de trois équations pour quatre inconnues. Une quatriéme
équation s’avére alors nécessaire. Celle-ci peut provenir, soit d’une mesure effectuée en
statique, soit d’'une mesure de la résistance carrée du canal par effet Hall. Ro est
classiquement prise 4 0.1 Q.mm pour un composant ayant un canal GalnAs. Cette
méthode a longtemps été utilisée au laboratoire ; toutefois, elle s’est avérée Etre
inefficace pour les composants de faible développement et de faible longueur de grille.
En effet, pour ces composants, il est difficile d’injecter des densités de courant
importantes dans la grille sans les détériorer [17]. La principale conséquence de cette
limitation est une importante incertitude sur la détermination des deux éléments Rg et
Lg puisque ’effet de la capacité sous la grille ne pouvait plus &tre négligé.

La détermination de la résistance de grille Rg a été modifiée par G.Dambrine au
laboratoire ; la méthodologie est la suivante [18]. Le transistor est polarisé a Vds=0V
et a une tension Vgs, telle que 0 <Vgs; <Vb. Le traceé de I’évolution de la partie réelle
Z,, en fonction de la fréquence permet d’obtenir une premiére valeur de la partie réelle
de Z;; déterminée en haute fréquence compte tenue de l’allure asymptotique de la
courbe (figure I11.17). Le transistor est ensuite polarisé a une autre tension Vgs; telle que
0 <Vgs; <Vgs; < Vb afin de relever une nouvelle valeur de la partie réelle de Z;;. On
proceéde ensuite selon cette méthodologie jusqu'a avoir suffisamment de points pour
tracer 1’évolution des parties réelles de Z;; relevées en haute fréquence en fonction de la

tension appliquée Vgs. Cette caractéristique passe par un minimum dont 1’ordonnée
Ro
correspond a la valeur du terme Rg + Rs + 3 (figure II1.17) ; les valeurs de Ro et Rs

étant connues, on détermine ainsi la valeur de Rg.

Pour connaitre la valeur correspondante a I’inductance de grille Lg, la méthode
la plus employée au laboratoire consiste en une optimisation manuelle par approches
successives. Si les longueurs des accés de grille et de drain sont identiques, ce qui est le
cas le plus souvent pour les topologies des composants réalisés au laboratoire, la valeur
de I'inductance de grille est prise identique & la valeur de celle de drain. Le schéma
équivalent du transistor est alors calculé afin de vérifier la non dépendance en fréquence

des valeurs prises par la transconductance gm. Si cet élément présente une évolution
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trop importante en fonction de la fréquence, la valeur de 1’inductance de grille est
modifiée de maniére & minimiser cette dépendance.

Un savoir faire dans le domaine de la détermination des éléments d’acces a été
acquis dans 1’équipe ce qui facilite d’autant plus leur extraction et permet d’envisager de
I’améliorer grice a la création d’un nouveau jeu de masque de transistors [19] [20]. Une
fois la détermination de tous les éléments extrinséques effectuées, il est possible de

déterminer les valeurs des €léments intrinséques du transistor.

11.2.1.1.2. Les éléments intrinséques

Les valeurs des é1éments intrinseques du transistor sont déterminées a partir de la
matrice S;j du transistor mesurée au point de polarisation choisi. On peut alors remonter
a la matrice Y; de la zone active par transformations matricielles successives en
soustrayant les valeurs des éléments extrinséques (figure I11.18). Les expressions de
cette matrice, en fonction des éléments intrinséques du schéma équivalent, sont données

ci-dessous :

2p: 2 2 2

w?RiCgs’ w?RgdCgd? . (Cgs cng
Y, = + +10.| —+—/—
t D, D, D, D,

0’RgdCgd®> . (Cgd
N o
2 2
g . gme T ( ced
27 T jeRiCgs 1P\ 1+ joRedCed
Gd + w?RgdCgd? Cegd
Y, = i jm.(Cderi)
D2 D2

avec D, =1+ ®?Ri*Cgs’

et D, =1+w?Rgd’Cgd?
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On peut alors exprimer les huit éléments du schéma équivalent en fonction des

parameétres Y

_ Im(Y;5) Re(Y;,) :
R {1+(Im(Y12)J]

_ Re(Y;p)
0.Cgd.Im(Y;,)

Rgd

Cos - [tm(Y,,) + Im(Y,, )](1 . [Re(Y“) + Re(le)]z)

(0} Im(Y,;) +Im(Y;,)

__ Re(Y,)+Re(Yyy)
0.Cgs. [Im(Yl ) +Im(Y;, )]

gm= \/ [Re(Yzl) —Re(Y), )]Z + [Im(YZI) —Im(Y,, )]2 D,

1 (Im(Yu) ~Im(Y,;) - 0.Cgs.Ri.[Re(Y,) ~ Re(Yy)]
T= Zo‘aI'CSIIl gm

_Im(Yy ) +Im(Y;)
B )

Cds

Tous ces éléments doivent étre indépendants de la fréquence pour que le schéma
€quivalent électrique puisse étre considéré comme physique et valable. Cependant, cette
condition est de plus en plus difficile a réaliser au fur et a mesure que la fréquence

augmente. Pour des applications trés hautes fréquences (> 40 GHz), il est souvent
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nécessaire de réduire les dimensions intrinséques du composant pour obtenir de
meilleures performances hyperfréquences. Dans ces conditions, I’ordre de grandeur des
élements extrinséques devient similaire a celui des ¢léments intrinséques. L’influence
des paramétres extrinséques sur le schéma équivalent du transistor, en trés hautes
fréquences, est alors renforcée et la détermination correcte des éléments d’acces devient
un point clé dans I’élaboration du schéma équivalent du transistor.

I1.2.1.2. : Introduction d’un critére quantitatif de comparaison : la variance

L’influence des éléments d’accés ou parasites des transistors sur les éléments
intrinséques est renforcée aux fréquences millimétriques. Les mesures de ces €léments
ne sont alors plus suffisantes pour élaborer un schéma équivalent de transistor valable
jusqu'a ces fréquences. La précision avec laquelle s’effectue la détermination des valeurs
de ces ¢éléments d’acceés n’est plus suffisante pour garahtir une non dépendance en
fréquence de tous les éléments intrinséques jusqu'a 50 GHz, bande de mesure couverte
par ’analyseur de réseau vectoriel. Dans ces conditions, il est nécessaire de modifier
manuellement les valeurs des éléments extrinséques de maniére & modifier 1’évolution
fréquentielle des éléments internes du schéma équivalent et tenter de rendre leur
évolution la moins dépendante possible de la fréquence, gage de validité physique du
schéma équivalent.

Pour quantifier la dépendance en fréquence des éléments intrinséques du schéma
équivalent, nous avons introduit un critére quantitatif. La détermination des éléments
extrinséques du schéma basée sur la dépendance en fréquence des éléments intrinseques
ne sera plus uniquement qualitative et visuelle. La variance, qui représente 1’écart d’une
population de valeurs par rapport & leur valeur moyenne, a été choisie comme critére

quantitatif. Sa définition est rappelée ci-dessous :

N-1 2

variance 0 = — x. —x | ou:
N !

i=]

X; représente la valeur au point1i;
x la valeur moyenne de la population de valeurs x ;

N le nombre de points de mesures.
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I1.2.1.3. Influence des paramétres extrinséques sur les paramétres

- intrinséques du schéma équivalent

Si I’on suppose que le schéma équivalent électrique présenté auparavant reste
valide et physique dans toute la bande de fréquences étudiée ( jusque 60 GHz), il est
nécessaire que les éléments intrinséques soient indépendants de la fréquence dans toute
cette bande. Toutefois, ce n’est bien souvent pas satisfaisant avec la méthode
d’extraction des ¢€léments d’accés présentée au paragraphe I11.2.1.1. Dans ces
conditions, bon nombre d’auteurs utilisent des algorithmes d’optimisation : certains
pour modifier les éléments d’accés afin d’obtenir des pafamétres intrinséques
indépendants de la fréquence [21], d’autres pour optimiser tous les éléments du schéma
- en ayant pour objectif d’obtenir un bon accord entre les paramétres S mesurés et ceux
calculés a partir du schéma [22] [23]. Enfin, d’autres auteurs présentent également des
schémas équivalents dont les éléments internes dépendent de la fréquence par
’intermédiaire de fonctions et de coefficients optimisés [17]. L’inconvénient majeur de
ce type de méthode est de ne préserver qu'une trés lointaine signification physique aux
divers éléments du schéma équivalent, base de son fondement au sein du laboratoire. En
effet, dans bien des articles, les mesures des éléments d’acces ne sont plus nécessaires,
un procédé itératif optimisant tous ces ¢léments. Pourtant, le recours a ce type de
logiciel d’optimisation peut étre évité puisqu’il est possible de garder une approche plus
physique pour obtenir une non dépendance en fréquence des éléments intrinséques. En
effet, certains éléments extrinséques sont plus importants que d’autres car ils modifient
la linéarité des éléments intrinséques alors que d’autres ne font que translater leurs
valeurs.

Pour étudier I'influence respective de chaque élément extrinséque sur les
éléments intrinséques du schéma équivalent, nous avons utilisé un transistor HEMT sur
substrat InP de la série 10174B de développement 2x50x0.25 pm?. Les valeurs des
parametres extrinséques ont €té augmentées de 50 % une a une et nous avons évalué la
variation obtenue sur les €léments internes. L’augmentation arbitraire de 50 % effectuée
sur les valeurs des €éléments extrinséques est souvent supérieure & 1’incertitude de la
mesure mais permettra de dégager des tendances de comportement. Pour quantifier cette

variation, nous avons calculé la valeur moyenne de chaque élément ainsi que sa variance
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sur une méme bande de fréquences. Le réle de la variance sera de quantifier la
dépendance en fréquence et celui de la valeur moyenne la translation de leur courbe. Les
bandes de fréquences retenues pour déterminer chaque élément sont présentées dans le

tableau II1.6.

gm Gd Cgs Ced Ri Regd Cds Tau
10-45 10-45 10-45 10-45 20-45 20-45 20-45 20-45
(GHz) (GHz) (GHz) (GHz) (GHz) (GHz) (GHz) (GHz)

Tableau II1.6 : Bandes de fréquences retenues pour la détermination des
¢léments internes du schéma équivalent.

Les mesures réalisées permettaient de couvrir la bande de fréquences 0.5 GHz-
50 GHz. Néanmoins, la détermination des valeurs des éléments intrinséques du schéma
équivalent doit étre effectuée sur une bande de fréquences plus restreinte. En effet, pour
les fréquences basses de la bande d’analyse, des évolutions asymptotiques des éléments
du schéma équivalent sont souvent rencontrées (figure I11.19).
Les évolutions proviennent des expressions décrivant les allures de ces éléments en
fonction des paramétres admittance Yj; (paragraphe 11.2.1.1.2). En effet, ces expressions
font intervenir des rapports de faibles quantités qui engendrent & ces fréquences des
évolutions asymptotiques. Pour la bande de fréquence supérieure, nous avons fixé la
limite supérieure de la fréquence a 45 GHz afin de ne pas prendre en compte les
fluctuations engendrées par la fréquence de coupure du céble reliant 1’analyseur de
réseau aux sondes de mesures a 48 GHz.
Les valeurs attribuées aux éléments extrinséques du schéma équivalent ainsi que les
valeurs des éléments intrinséques obtenues avec leur variance sont présentées

tableau IT1.7 :

Eléments extrinséques :

Eléments

Rs(Q2)

Rg(Q)

Rd (Q)

Is (PH)

lg (pH)

1d (pH)

Cpg (fF)

Cpd (fF)

Cpgd (fF)

Valeurs

3.0

2.0

34

10

54

50

16

16

4.0
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Figure 111.19 : Bandes de fréquence retenues pour la détermination des éléments
internes du schéma équivalent.
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Eléments intrinseques :

Eléments [gm (ms) {Gd(ms) |Cgs (fF) |Cgd (fF) [Ri (QQ) |Rgd () Cd§ (fF) | Tau (ps)

Valeurs |84.2 3.0 145.8 5.5 3.8 434 19.7 0.60
moyennes

Variance |0.63 0.02 0.69 0.10 0.03 444 0.51 0.0005

Tableau II1.7 : Valeurs des éléments du schéma équivalent et de la variance
utilisés pour étudier I'influence des éléments extrinseques

sur les éléments intrinseques.
(InP HEMT 2*50 pm, Vds =2 V ;Vgs =0 V)

Ce schéma équivalent est celui d’un transistor HEMT sur substrat InP réalisé au
laboratoire. Ce composant présentait une transconductance extrinséque statique de
700 mS/mm associée a une densité de courant de 500 mA/mm, polarisé 3 Vds=1.5V et
Vgs =0 V. La fréquence de coupure du gain en courant extrinséque était de 90 GHz et
son gain maximal disponible était de 9.5 dB a 60 GHz.

Les résultats de cette étude sont présentés dans le tableau II1.8. Nous y avons
également reporté le pourcentage de variation de la valeur moyenne ainsi que le rapport
entre la variance obtenue et celle déduite avec les éléments extrinséques initiaux, ceci
pour représenter la variation de la pente des évolutions en fonction de la fréquence des
¢léments internes du schéma. Ces valeurs permettent une analyse plus facile de la
répercussion de la valeur des €léments extrinséques sur les valeurs des éléments

intrinséques.

Transconductance gm

Nous pouvons constater que les éléments extrinséques les plus influents sur la
valeur moyenne de la transconductance gm sont essentiellement la résistance Rs et
I’inductance de grille Lg. Ces deux quantités modifient sa valeur moyenne de 35 % et
10.3 % respectivement.

La variance est, quant a elle, fortement affectée par I'inductance de grille Lg
puisqu’un rapport de 75 est constaté pour les variances. L’inductance Ld modifie
également la pente de I’évolution de gm mais avec une moindre importance (rapport 10

entre la variance relevée et celle de départ). Précisons qu’un rapport de variance
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gm (mS) Gd (mS) Cgs (fF) Cegd (fF) Ri (2) Rgd () Cds (fF) Tau (ps)
Valeurs 84.19 3.00 145.80 5.50 3.78 434.70 19.70 0.60 |
initiales 0.63 0.02 0.69 0.10 0.03 444.60 0.51 0.0005
Rs+50% 1113.60} 34.93 | 3.82 | 27.33 ] 196.80| 34.98 | 9.16 | 66.55 ] '1.38 | 63.49 ] 881.30}102.74] 27.70 } 40.61 ] 0.60 | 0.00
2.86 | 454 | 0.13 | 6.50 1.38 | 2.00 } 17.25 1172501 0.03 1.00 133020} 74.27 ] 1.18 | 2.31 10.0005} 1.00
Rg+50% § 84.23 | 0.05 | 2.97 1.00 1145.90] 0.07 § 5.41 1.64 { 1.72 | 54.50 }375.70| 13.57] 1890 4.06 | 0.60 |-0.00
0.60 { 095 003 { 1.50 ] 0.74 | 1.07 § 0.12 | 1.20 § 0.03 | 1.00 {416.20] 0.94 | 0.44 | 0.86 |0.0005] 1.00
Rd+50% 1 85.10 | 1.08 | 2.98 | 0.67 |144.40| 0.96 | 5.53 | 0.55 | 3.66 | 3.17 [414.40( 4.67 | 20.17 | 2.39 | 0.54 { 10.00
‘ 0.64 | 1.02 ] 003 | 1.50 | 091 | 132 ] 0.12 | 1.20 § 0.03 | 1.00 J447.90[ 1.01 | 0.55 [ 1.08 ]0.0005(. 1.00
Ls+50% §82.58 ] 1.91 | 2.68 | 10.67 | 143.00 1.92 | 6.18 | 1236 ] 0.85 | 77.51 J401.10] 7.73 | 20.50 | 4.06 | 0.60 |*0.00
2821 448 ] 0.11 | 550 ] 1.82 | 2.64 ] 0.07 | 0.70 | 0.04 | 1.33 |863.10] 1.94 } 0.86 | 1.69 |0.0005| 1.00
Lgt50% 1§ 75.50 ] 1032} 3.55 | 18.33 | 125.20] 14.13 ] 437 [ 20.55 | 4.28 | 13.23 1692.90| 59.40 } 19.40 | 1.52 | 0.59 | 1.67
47501 75.40 1 0.04 | 1.75 1138.40200.58] 0.78 | 7.80 } 0.12 | 4.00 } 29362} 66.04 } 0.56 | 1.10 ]0.0005} 1.00
Ld+50% | 81.23 | 3.52 } 2.84 | 5.33 }145.20| 0.41i 5.06 | 8.00 | 471 | 24.60 1459.60} 5.73 ] 18.13 | 7.97 } 0.41 | 31.67
6.30 | 1000} 0.05 | 2.50 } 039 } 057 | 030 | 3.00 ] 0.03 1.00 ] 2204 | 496 | 1.85 § 3.63 10.0010}] 2.00
Cpg+50% ] 8490 | 0.84 } 3.03 1.00 1137.30) 5.83 } 5.41 1.64 ] 5.23 | 38.36 1421.40} 3.06 } 19.70} 0.00 § 0.48 ] 20.00
‘ 0311 049 } 002 | 1.00 § 298 | 432 1 0.15 | 1.50 | 0.03 { 1.00 1837.40{ 1.88 | 0.44 } 0.86 }0.0006] 1.20
Cpd+50% { 84.60 [ 0.49 | 3.35 | 11.67 |146.60{ 0.55 | 4.72 | 14.18 | 3.98 | 5.29 |386.70{ 11.04 ] 9.61 | 51.22§ 0.63 | 5.00
037 ] 059 1 001 | 070 § 1.54 | 223 | 0.55 | 550 | 0.03 [ 1.00 | 4124 | 928 § 036 | 0.71 {0.0005| 1.00
Cpgd+50% | 8422 | 0.04 | 3.00 | 0.00 |147.04] 0.85 | 3.94 | 28.36 ] 3.81 | 0.79 | 2159 [396.57} 20.34 | 3.25 | 0.61 1.67
0.60 | 095 ] 0.03 1.25 | 0.71 1.03 | 4339 | 433941 0.03 1.07 1389651|876.41] 0.5] 1.00 10.0005] 1.00
Valeur moyenne % variation par rapport a la valeur moyenne
143.00} 3683
1.82 | 60.67
Variance Variance / variance départ

Tableau I11.8 : Influence des éléments extrinséques du schéma équivalent sur les éléments intrinséques.
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inférieur a 5 peut €tre considéré comme étant la limite a partir de laquelle 1’élément a
une influence significative sur les évolutions fréquentielles des éléments intrinséques
compte tenu des variations appliquées importantes qui sont de 50 %.

Nous pouvoﬁs donc en conclure que les éléments les plus influents sur la
dépendance en fréquence de 1’élément gm sont I’inductance de grille Lg et, dans une
moindre mesure, celle de drain Ld. La résistance Rs a, quant a elle, plus un effet de
translation des valeurs prises par la transconductance qu’une réelle modification de son

évolution fréquentielle.

Conductance Gd

Des influences similaires sont relevées pour les éléments Rs et Ls sur la
conductance Gd, tous deux modifiant la variance de cet élément dans un rapport proche

de 6. Les autres éléments ont une influence beaucoup plus limitée.

Capacité Cgs

L’élément le plus influent sur I’évolution fréquentielle de la capacité Cgs est
I’inductance de grille Lg puisque nous constatons un rapport de variance beaucoup plus
important que pour tous les autres éléments extrinséques. Remarquons que la résistance
Rs procure un effet de translation des valeurs de la capacité Cgs puisqu’une
modification de 35 % de sa valeur moyenne est relevée pour un rapport de variance de 2

seulement.

Capacité Cgd

Les éléments extrinséques les plus influents sur 1’évolution de la capacité Cgd en
fonction de la fréquence sont en tout premier lieu la capacit¢é Cpgd ainsi que la
résistance Rs ; viennent ensuite 1’inductance Lg et la capacité Cpd. Remarquons que la
capacité Cpgd influence beaucoup plus la pente de la capacité Cgd (rapport de variance
de 43394) que sa valeur moyenne (28 % d’écart). Ces deux éléments étant placés en
paralléle, une somme constante est & peu prés conservée. Quant a 1’élément Rs, il
engendre une modification de la pente (rapport de variance de 172) mais modifie

également fortement sa valeur moyenne (66 % d’écart).
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Résistance Ri

Aucun élément extrinséque ne modifie fortement la pente de 1’évolution de cette
résistance en fonction de la fréquence. Par contre, beaucoup d’entre eux provoquent une
modification importante de sa valeur moyenne. Les éléments suivants engendrent une
translation de 1’évolution fréquentielle de la résistance Ri : Rs (66 % d’écart), Rg (55 %
d’écart), Ls (77 % d’écart), Ld (24 %) et Cpg (38 %).

Résistance Red

Trois parameétres extrinseques modifient fortement la dépendance en fréquence
de la résistance Rgd en fonction de la fréquence. 1l s’agit des éléments Cpgd (rapport de
variance de 876), Rs (rapport de variance de 74) et Lg (rapport de variance de 66). Cette
modification de pente s’accompagne également d’une importante modification de la
valeur moyenne. La capacité Cpd modifie I’évolution fréquentielle de la résistance Rgd
dans une moindre mesure (rapport de variance de 9) en modifiant plus 1égérement sa

valeur moyenne (11 % d’écart).

Capacité Cds

Comme pour la résistance Ri, aucun élément intrinséque ne semble modifier
fortement la pente de 1’évolution de la capacité Cds en fonction de la fréquence. Seules
la résistance Rs et la capacité Cpd influencent les valeurs moyennes de la capacité Cds

dont 1’évolution est translatée.

Temps de propagation tau

Les valeurs associées au temps T sont également beaucoup plus sensibles a une
translation qu’a une modification de leur pente. La capacité Cpg ainsi que 1’inductance

Ld sont les éléments extrinséques les plus influents de cette translation.
Par cette étude nous souhaitions montrer que certains éléments extrinséques

avaient une influence beaucoup plus prononcée que d’autres sur les évolutions des

¢léments intrinséques du schéma équivalent en fonction de la fréquence. En effet, nous
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avonsb pu vérifier par exemple que les deux résistances Rd et Rg avaient une influence
minime sur les pentes des évolutions en fonction de la fréquence des éléments
intrinséques. |

Les cépacités Cpg, Cpd, Cpgd et les inductances Ld et Ls n’ont d’influence que sur un
maximum de deux éléments, influence que I’on peut considérer de second ordre. Une
influence de premier ordre pouvant étre attribuée aux éléments Rs et Lg qui modifient
fortement les évolutions de plusieurs parameétres intrinséques. En connaissant
I’influence respective de chaque élément extrinséque sur les éléments intrinséques du
schéma équivalent, il est ainsi possible de minimiser la dépendance fréquentielle des
éléments internes du schéma équivalent et ainsi augmenter sa validité en fréquence [24].
A titre d’exemple, nous présentons, figure III.20, une comparaison des parametres Sij
obtenus a partir d’un schéma équivalent utilisant les valeurs des paramétres extrinséques
mesurées et d’un schéma €tabli & partir des valeurs de paramétres extrinséques ajustées
pour augmenter la validité du modéle. Les valeurs des différents éléments de ces deux

schémas équivalents sont reportées dans le tableau III.9.

Eléments extrinséques :

Eléments |Rs(Q) |Rg(Q) {Rd () [Is(pH) |1g(pH) |1d (pH) | Cpg (fF) |Cpd (fF) | Cpgd (fF)

Valeurs 3.0 2.0 34 7.0 52 50 17 17 0

Eléments intrinséques :

Eléments | gm Gd Cgs Cgd Ri Rgd Cds Tau
Valeurs |89.5 3.3 152 8.6 5.4 111 17.8 0.57
moyennes | (ms) (ms) (fF) ({F) (Q) (Q) (fF) (ps)
Variance |1.11 0.01 11.5 0.47 0.03 101 0.44 0.0005

Valeurs des éléments du schéma éguivalent et de leur variance obtenues a partir des
éléments extrinséques mesureés.
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Eléments extrinséques :

Eléments |Rs(Q) |Rg(Q) |Rd(Q) |Is(pH) |lg (pH) |1d (pH) |Cpg (fF) |Cpd (fF) | Cpgd (fF)

Valeurs {3.0 2.0 34 10 54 50 16 16 4.0

Eléments intrinséques :

Eléments | gm Gd Cgs Ced Ri Rgd Cds T
Valeurs |[84.2 3.0 145 5.5 3.8 434 19.7 0.60
moyennes [(ms) _|(ms) |[¢F)  |¢B)  |@ |@ |[d®) @9
Variance |[0.63 0.02 0.69 0.1 0.03 444 0.51 0.0005

Valeurs des éléments du schéma équivalent et de leur variance obtenues a partir des
éléments extrinséques ajustés.

Tableau II1.9 : valeurs des éléments des schémas équivalents obtenus a
partir des parametres extrinséques mesurés et ajustés de
maniére & obtenir une meilleure validité du modele en
hautes fréquences.

Nous pouvons constater sur la figure I11.20, qu’un meilleur accord est obtenu sur
le terme S;; en haute fréquence lorsque 1’on ajuste les valeurs des éléments
extrinséques. Remarquons que 1’écart entre les deux modéles reste faible pour des
fréquences inférieures a 40 GHz mais devient important pour des fréquences
supérieures. Les valeurs des éléments extrinséques mesurées présentées dans le
tableau IT1.9 ne sont pas fortement différentes de celles modifiées, mais suffisent pour
qu’aux fréquences supérieures 2 40 GHz on obtienne un comportement du schéma
équivalent moins précis. Il est donc important, pour des fréquences millimétriques, de
minimiser la dépendance fréquentielle des éléments intrinséques du schéma €quivalent
et de modifier pour cela les valeurs des éléments extrinséques mesurées. Ceci peut €tre
effectué sans I’utilisation d’algorithme d’optimisation et ainsi garder une méthode qui se
veut rester la plus proche possible des grandeurs physiques des composants. Pour
quantifier la dépendance fréquentielle des éléments internes du schéma équivalent, la
variance peut étre employée comme critére quantitatif. Toutefois, sa valeur étant

fortement dépendante de la valeur de I’élément intrinséque considéré, la variance ne
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permet que de comparer des éléments intrinséques du méme ordre de grandeur. On peut
ainsi comparer deux valeurs de variance calculées pour la transconductance gm mais on
ne doit pas comparer la variance obtenue pour 1’élément gm par rapport a celle obtenue
pour Gd par exemple.

Pour pouvoir comparer les éléments intrinséques du schéma équivalent entre eux, on
peut utiliser ’écart type normalisé par rapport a la valeur moyenne de 1’élément que

nous avons exprimé en pourcentage :

N-1 1

, o X UN
écart type normalisé : 100 =
x

x:—x?

1

Nous présentons dans le tableau III.10 les valeurs obtenues pour les moyennes

des é€léments intrinseques, leur variance, leur écart type ainsi que leur €cart type

normalisé.

Eléments |gm Gd Cgs Cgd Ri Rgd Cds T
valeur 89.5 33 152 8.6 5.4 111 17.8 0.57
moyenne  |(mS) (mS) (fF) (fF) (Q) (Q) (fF) (ps)
variance 1.10 0.01 11.5 0.47 0.03 101 0.44 0.0005
écarttype |1.0 0.10 3.39 0.68 0.17 10.0 0.66 0.02
écart type|1.17% |3.05% [2.22% |790% |3.16% [9.01% |3.71% |3.51%
normalisé

Valeurs obtenues pour le schéma équivalent utilisant les parameétres extrinségues
mesures.
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Eléments |gm Gd Cgs Cgd Ri Rgd Cds T

valeur 842 |3 146 5.5 3.8 435 197 |06
moyenne | (mS) |(mS) |(fF) (F) (23] (&) () (ps)

variance 0.63 0.02 0.69 0.10 0.03 444 0.51 0.0005

écart type [0.80 0.14 0.83 0.31 0.17 21.1 0.71 0.02

écart type|0.94% [4.67% [057% |5.63% |449% [4.85% {3.60% [3.33%
normalisé

Valeurs obtenues pour le schéma éguivalent utilisant les paramétres extrinséques
ajustés.

Tableau II1.10 : valeurs des différents parametres permettant de quantifier
la validité du schéma équivalent d’un transistor.

Nous pouvons maintenant connaitre les éléments intrinséques les plus
dépendants de la fréquence par rapport aux autres et ainsi tenter de minimiser leurs
variations. Les éléments Cgd et Rgd sont responsables de la moins bonne concordance
entre les parameétres S;, mesurés et recalculés dans le cas du schéma équivalent utilisant
les parametres extrinséques mesurés. En effet, 1’écart type normalisé sur ces valeurs est
plus important que sur les autres termes du schéma équivalent, ce qui n’est plus le cas
avec le schéma équivalent utilisant les paramétres extrinséques modifiés. Ces éléments,
qui sont les plus difficiles a extraire, ont une influence moins importante en dega de

30 GHz, mais au dela, elle ne doit plus étre considérée comme négligeable.

I1.2.1.3.Sensibilité de [’extraction du schéma équivalent aux mesures de

parametres S;.

Afin de quantifier la précision de la détermination des éléments intrinséques du
schéma équivalent par rapport a la mesure des paramétres S, trois mesures, dans
différentes configurations, ont été réalisées sur le méme composant, & un méme point de
polarisation. Pour ces mesures, deux calibragés que nous appellerons calibrage a et
calibrage b ont été effectués. Ces mesures ont €té réalisées dans les conditions
suivantes : une premiére mesure de parametre S; a été effectuée pour le calibrage a, puis
la détermination des éléments intrinséques a été effectuée. Une deuxiéme mesure de

parameétre S;; a ensuite été entreprise pour le calibrage b, sans aucune modification de la
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pose des pointes sur le composant. Enfin, pour la troisiéme mesure, le calibrage a est
utilisé et nous avons procédé 4 la levée des sondes sur le composant, au déplacement du
socle puis au repositionnement des sondes sur le méme composant, en esséyant de se
replacer le plus précisément possible a la méme position.

Les valeurs moyennes des éléments intrinséques déterminés pour ces trois mesures sont
présentées dans le tableau III.11. Elles ont été déterminées sur des intervalles de

fréquences identiques avec les mémes valeurs des éléments extrinséques.

Eléments gm (mS) | Gd (mS) | Cgs (fF) | Cgd (fF) |Ri () |Rgd (Q) | Cds (fF) | Tau (ps)
Calibragea |78.5 2.75 145 6.7 4.6 443 25.1 0.79
Calibrage b [79.0 2.7 147 6.7 4.2 429 24.7 0.81
Calibrage a|76.0 2.9 141 6.1 4.7 452 22.4 0.76

et reposition

Eléments | gm (mS) | Gd (mS) | Cgs (fF) | Cgd (fF) |Ri () |Rgd () | Cds (fF) | Tau (ps)

% variation | 0.6 1.8 1.4 0.0 9.5 32 2.5 1.6
calibrages

aeth

% wvariation | 3.2 5.4 2.7 9.0 22 2.0 3.8 10.7
reposition

Tableau II1.11 : Influence du calibrage et de la position des sondes de
mesures hyperfréquences sur la détermination du schéma

équivalent du transistor.
Nous pouvons constater un pourcentage de variation des éléments intrinseques

inférieur 4 3.2 % qui correspond a la précision des calibrages sauf pour 1’élément Ri ou
une dispersion plus importante est constatée. Ceci peut étre lié au fait que la
détermination de la résistance Ri nécessite tout d’abord la connaissance de la valeur de
la capacité Cgs. Ri étant beaucoup plus faible que I’impédance de Cgs, une légére
variation de la valeur de Cgs modifiera de maniére plus importante la valeur de la
résistance Ri. Par contre, dés lors que 1’on procéde a un déplacement des sondes de
mesures sur le composant, la dispersion relevée sur les éléments intrinséques est plus

importante, due a la modification des valeurs des éléments d’accés. Nous présentons sur
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la figure I11.21 les évolutions de la transconductance gm en fonction de la fréquence
dans les trois cas étudiés.

Nous pouvons constater dans le cas de la modification de la position du socle une plus
grande dépendance en fonction de la fréquence, due a la modification de la valeur des

éléments d’accés.

Cette étude permet de montrer la sensibilité de la détermination des éléments
intrinséques au calibrage et donc par voie de conséquence a la mesure hyperfréquence.
De plus, I'influence de la position des sondes a également été abordée, montrant
clairement son influence en trés hautes fréquences, et constituant une difficulté
supplémentaire dans D’extraction du schéma équivalent de transistor en ondes
millimétriques.

I1.2.1.4. Détermination du schéma équivalent jusque 60 GHz

Comme nous avons pu le voir dans les paragraphes précédents, la montée en
fréquence ne fait qu’accroitre les difficultés relatives a la détermination du schéma
équivalent du transistor & effet de champ. Les Test Sets disponibles au laboratoire
permettent de couvrir les bandes 1-50 GHz, 50-75 GHz et 75-110 GHz. Les mesures
couvrant les bandes 1-50 GHz et 50-110 GHz s’effectuent sur deux stations sous pointes
distinctes. De plus, les sources 50-75 GHz et 75-110 GHz ne peuvent pas étre utilisées
consécutivement avec le méme calibrage, le passage d’une bande & 1’autre nécessitant le
changement des sources, des guides et des sondes. Pour la détermination du modéle de
schéma équivalent valable jusque 60 GHz, il est donc nécessaire d’effectuer des mesures
sur deux stations sous pointes distinctes. Afin d’éviter les décalages en phases entre les
deux bandes de mesures, les deux points de fréquence a 50 GHz de chaque extrémité de
bande sont ajustés lors de la pose des sondes sur le composant avant d’effectuer la
mesure des parametres S; en bande V. Nous évitons ainsi toute erreur due a un décalage
de phase entre les deux bandes de mesures.

Nous présentons sur la figure I11.22 les évolutions des éléments gm, Gd et Cgs en
fonction de la fréquence de 1 a 75 GHz. Les éléments extrinséques utilisés pour cette
détermination ont été ajustés sur la bande de fréquence 1-50 GHz afin d’obtenir des

évolutions des ¢éléments intrinséques les plus plats possibles sur cette méme bande.
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Nous pouvons constater une asséz bonne platitude de ces éléments jusque environ
60 GHz, puis nous constatons une forte modification de leur valeur dans la bande 60-
75 GHz, ce qui n’est physiquement pas réaliste si I’on suppose que le schéma équivalent
électrique localisé eSt toujours valablé. |

Nous présentons maintenant sur la figure II1.23 une comparaison entre les
paramétres S;; mesurés et calculés jusque 75 GHz. Les valeurs des ¢éléments du schéma
€quivalent ont été déterminées sur la bande de fréquence 1-50 GHz. Les paramétres S;;
sont présentés en module et phase car les comparaisons présentées sous abaques mettent
souvent moins en valeur les écarts observés. Nous pouvons constater un bon accord
jusque autour de 55 GHz puis, au dela, les écarts entre les mesures et le schéma
équivalent sur les phases des termes S;; et S;; sont plus importants. Nous pouvons donc
conclure dans ces conditions que ce schéma équivalent reste physique jusque 60 GHz,
car les éléments intrinséques sont indépendants de la fréquence dans cette bande.
Cependant, il est possible d’obtenir un meilleur accord sur les phases des termes S;; et
S,> en modifiant les éléments extrinséques Ld et Lg du schéma équivalent. En effet, en
augmentant la valeur de Lg de 50 pH a 60 pH et en diminuant celle de I.d de 54 pH a
34 pH, nous pouvons constater, figure II1.24, un meilleur accord sur les modules et
phases des termes S;; et Sy;. Si nous faisons abstraction du terme S;; pour P’instant,
nous pouvons constater un bon accord jusque 75 GHz entre les mesures et le schéma
équivalent. Cependant, si nous procédons a I’extraction des valeurs intrinséques du
schéma équivalent & partir des paramétres S;; mesurés en utilisant les nouvelles valeurs
des éléments d’accés Ld et Lg, nous constatons que les éléments intrinséques ne sont
plus constants en fonction de la fréquence. Nous obtenons ainsi un schéma équivalent
dont les parametres S; mesurés et calculés sont en bon accord jusque 75 GHz mais ce
schéma équivalent n’est physiquement pas valable. Ce cas doit €tre couramment
rencontré lors de I’utilisation d’algorithmes ou I’on se contente d’obtenir un bon accord
entre les paramétres Sij mesurés et calculés.

Il est de plus en plus complexe d’obtenir un schéma équivalent physique pour
des applications trés hautes fréquences. Pour ces composants, réalisés au laboratoire, il
est possible d’obtenir un schéma valable et phyéique jusque 50 GHz. Pour ces

fréquences, les éléments extrinséques voient leurs influences renforcées et il devient
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extrémement difficile de déterminer neuf éléments extrinséques qui permettent d’obtenir
huit éléments intrinséques indépendants de la fréquence. Cependant, il reste possible
d’obtenir un schéma équivalent dont les paramétres S;; mesurés et calculés sont en bon
accord. Le schéma équivalent localisé simple utilisé reste donc valable a ces fréquences
(50 GHz a 60 GHz) pour décrire les performances globales d’un transistor. Un schéma
équivalent distribués, plus complexe, pourrait peut &tre permettre d’obtenir un schéma
équivalent valable et physique pour les fréquences supérieures a 60 GHz ou le schéma
équivalent a ¢élément localisé a montre ses limites. Cependant, les éléments des schémas

distribués sont le plus souvent déterminés a partir des éléments du schéma localisé [25].

Sur la figure II1.24, ou nous avons présenté les paramétres S sur abaques, nous
constatons que le terme S;, présente une résonance dont la fréquence est proche de
60 GHz, fréquence pour laquelle le module de S, passe par un minimum. Ce
phénomene permet d’obtenir un diminution du gain MAG légérement moins importante
puisque, dans cette zone de fréquence, sa décroissance en fonction de la fréquence
n’évolue plus en -20 dB/décade. Cette résonance dépend principalement des éléments
extrinséques Ls, Rs et des éléments intrinseques Rgd et Cgd. Ce phénomeéne est
particuliérement visible pour des composants ayant des valeurs de capacités Cgd faibles,
ce qui est le cas pour nos composants, compte tenu de la technologie de grille employée
pour leur réalisation. L’inconvénient majeur de ce type de résonance est une
modélisation difficile a 1’aide des schémas équivalents localisés ou méme distribués.
Toutefois, le terme S;» dans ce cas étant treés faible, son effet sur les gains ou
impédances de charge ou de source sera faible. Le controle de cette résonance par des
parameétres technologiques permettrait d’obtenir une valeur de gain MAG plus important

puisqu’il évolue peu autour de cette fréquence (figure I11.25).

I1.2.2. Résultats hyperfréquences petit signal obtenu sur les

différentes épitaxies étudiées "
Nous avons regroupé dans le tableau II1.12 les résultats obtenus en
fonctionnement petit signal des transistors sur les différentes épitaxies présentées. Dans

ce tableau figurent les valeurs des principaux éléments du schéma équivalent petit signal
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épitaxies | gm (mS) | Gd (mS) | Cgs (fF) | Cgd (fF) | gm/Gd | Cgs/Cgd fr lg(um) | MAGa | Vp(V) | Vesy (V)| Vedy (V) Idss
(GHz) 60 GHz (mA/mm)
10174B 103 4.5 140 10.0 22.8 14.0 85 0.2 9.1dB -0.6 4.5 5 600
petit fossé
10174 112 3.6 150 7.0 31.1 21.4 93 0.2 11.8dB -0.6 4.5 7 600
moyen fossé
10174B 106 2.7 160 6.0 39.2 26.6 106 0.2 13.7 dB -0.6 4.5 8.5 600
large fossé
10289 66 4.1 117 6.0 16.1 19.5 86 0.25 9.7dB 2.2 9 9 700
10290 69 3.9 130 10.0 17.7 13.0 76 0.25 5.8dB 2 11 11 670
10315 89 2.7 14.7 16.5 32.5 8.9 88 0.25 8 dB 2.3 5 5 1450
10347 62 2.0 59 5.8 30.8 10.2 120 0.15 10 dB -2 12 12 720

Tableau 111.12

: Valeurs des principales grandeurs statiques, des schémas équivalents des transistors (développement

2%50 um) et des performances fréquentielles obtenues pour les différentes épitaxies réalisées.
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gm, Gd, Cgs et Cgd ainsi que les rapports d’aspect gm/Gd et Cgs/Cgd. Les
performances fréquentielles des transistors sont représentées par la fréquence de coupure
extrinséque de gain en courant de court circuit fr, ainsi que par la valeur du gain MAG a
60 GHz. Les valeurs des éléments du schéma équivalent ont été déterminées a partir des
mesures des paramétres S;; de 1 & 50 GHz pour une polarisation Vds de 2V et une
tension Vgs correspondant au maximum de transconductance gm.

11.2.2.1. Epitaxie 10174B

Nous pouvons constater pour cette €pitaxie une augmentation des rapports
d’aspect gm/Gd et Cgs/Cgd avec 1’accroissement de la largeur de recess de grille. Ces
augmentations sont liées a la diminution des valeurs des €léments Gd et Cgd. Celles-ci
démontrent un étalement de la zone désertée vers le drain donc une diminution de la
valeur du champ électrique par son uniformisation le long de I’extension du fossé de
grille. Les rapports cités étant directement reliés aux performances fréquentielles des
composants, des accroissements de la fréquence de coupure fr et du gain MAG & la
fréquence de 60 GHz sont naturellement constatés. Les variations observées sur les
valeurs des transconductances et des capacités grille source varient en fonction de la
largeur du recess mais ces variations sont plus reliées a la dispersion technologique.

La valeur de la transconductance gm est élevée compte tenu de 1’épaisseur de
barriére de 250 A. La tension de pincement de - 0.6 V laisse également présumer une
gravure de la barriére pendant la réalisation du fossé de grille. En effet, une tension de
pincement de - 1.6 V correspondrait beaucoup mieux a ce type de structure & un plan de
dopage. Ces composants présentent des performances fréquentielles toutefois trés
bonnes puisque le gain MAG a 60 GHz est de 11.8 dB pour le composant 8 moyen fossé
de grille.

11.2.2.2. Epitaxie 10289

Cette structure a permis d’obtenir 660 mS/mm de transconductance, ce qui peut
paraitre faible par rapport & la valeur obtenue précédemment. Néanmoins, celle-ci est
beaucoup plus cohérente compte tenu de 1'épitaxie. Ces composants ont permis
d’obtenir des perforrhances fréquentielles semblables au composant 10174B pour le
petit fossé de grille. Rappelons que 'objectif de cette structure était d’opposer une

barriére & la remontée des trous dans la grille et retarder I’apparition de courant de grille
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dans les composants. Nous avons déja montré que cette technique était concluante lors
de la caractérisation statique et nous vérifions ici que les performances hyperfréquences
ne sont pas dégradées puisque nous obtenons 9.7 dB de gain MAG a 60 GHz et 86 GHz
de fr.

11.2.2.3. Epitaxie 10290

Les résultats en terme de schéma équivalent sont trés proches de ceux obtenus
pour I’épitaxie 10289. Toutefois, nous pouvons constater une valeur du gain MAG a
60 GHz et une fréquence de coupure fr beaucoup plus faibles: 5.8 dB et 76 GHz
respectivement. Cette diminution de gain est attribuée a 1’augmentation de la résistance
de source deux fois plus importante (6.3 Q) sur cette structure que sur les précédentes
(2.9 Q). Cette augmentation est la conséquence de la présence du super réseau
AllnAs/AlAs qui modifie le comportement des contacts ohmiques lors du recuit. Une
amélioration de la résistance de source aurait alors nécessité une optimisation spécifique
des contacts ohmiques pour ce type de structure.

11.2.2.4. Epitaxie 10315

Nous obtenons sur cette structure une transconductance de 890 mS/mm due a
I’épaisseur de la barriére plus fine. La diminution de la distance entre les contacts
ohmiques de 0.3 pm pour atteindre 1.5 pm permet de maintenir de bonnes performances
en fréquence avec un gain MAG a 60 GHz de § dB et une fréquence de coupure fr de
90 GHz.

11.2.2.5. Epitaxie 10347

Pour cette épitaxie, le rapport gm/Gd reste important malgré la diminution de la
transconductance (620 mS/mm) 'puisque compensée par la faible valeur de la
conductance Gd (2 mS/mm). Les capacités Cgs et Cgd sont toutes les deux diminuées,
leur rapport restant ainsi constant. Cette diminution de la valeur des capacités est
directement imputée a celle de la longueur de grille. Les performances fréquentielles des
composants sont ainsi améliorées puisqu’une fréquence de coupure du gain en courant

de court-circuit fr de 120 GHz et 10 dB de gain MAG a 60 GHz sont obtenus.

135



Tuner Vs Vds Tuner

Isolateur Atténuateur
\ variable E/H E/H Charge adaptée
Diode Gunn Coupleur Coupleur
460GHz [ L “"/\fé\/ .\ TEC /—i
W, Wi Station N W3
sous =
Puissance Puissance pointes Pui
d’entrée d’entrée dulssanf: ©
réfléchie injectée e sortie

Figure I11.26 : Schématisation du banc de puissance en ligne sous ponte a 60 GHz.
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Les performances et les caractéristiques statiques et hyperfréquences petit signal
de ces composants ont  été montrées. ‘Néanmoins, 1’aptitude d’un composant a
fonctionner en régime d’amplification de puissance fait intervenir d’autres paramétres
que la caractérisation petit signal ne permet pas de mettre en évidence. Des mesures
pulsées auraient été un complément aux mesures de puissance, mais le banc de mesures
pulsées dont dispose le laboratoire ne comportait pas encore de station sous pointe au
moment de leur réalisation. Des mesures de puissance a la fréquence de 60 GHz avec un

banc en ligne passif ont alors été entreprises.

I1.3. Caractérisation hyperfréquence grand signal en
bande V

11.3.1. Présentation du banc de mesure

Dans ce type de banc de puissance, la méthode de mesure consiste a caractériser
le composant sous test pour plusieurs niveaux de puissance du signal d’excitation en
faisant varier les impédances présentées en entrée et en sortie du composant. Ces
impédances sont optimisées pour obtenir la puissance de sortie maximale. Elles sont
réalisé€es en utilisant des adaptateurs mécaniques variables ou tuners.

Ce banc est présenté sur la figure I11.26 et comprend les éléments suivants :

¢ une source microonde réalisée par une diode Gunn utilisée a sa fréquence
centrale de 60 GHz et délivrant une puissance de 100 mW ;

e un isolateur suivi d’un atténuateur variable permettant de contrdler
I’amplitude du signal microonde incident ;

e des coupleurs associés a des bolométres pour prélever une partie des signaux
hyperfréquences incident (W;) et réfléchi (W,) en entrée et transmis a la
charge en sortie (W3) ;

e deux adaptateurs mécaniques plan E/plan H pour réaliser les impédances

nécessaires a ’adaptation en entrée et en sortie du composant ;
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e une station sous pointe couplée & des té€s de polarisation qui permettent

d’amener les tensions Vgs et Vds au composant.

La procédure de caractérisation consiste A minimiser la puissance réfléchie en
entrée et a maximiser la puissance fournie en sortie par adaptation simultanée avec les
deux tuners. A partir des relevés des différentes puissances, des tensions drain source et
grille source ainsi que des courants de drain et de grille, il est possible de connaitre le
comportement, les valeurs des puissances de sortie et le rendement des composants
mesurés. L’un des inconvénients de ce banc est qu’il n’est cependant pas possible de

connaitre les impédances présentées en entrée et en sortie du transistor.

11.3.2. Méthode de correction des mesures

Si ’on examine attentivement le banc de mesure décrit a la figure II1.26, on se
rend compte que les deux adaptateurs mécaniques ne se trouvent pas directement dans
les plans d’entrée et de sortie du transistor. Entre le tuner placé en entrée et la grille du
transistor, un trongon de guide ainsi que la sonde de mesure doivent étre insérés. Il en
est de méme en sortie. L’adaptation avec les tuners ne se fait donc pas au niveau des
plans d’entrée et de sortie du transistor mais a travers des quadrip6les constitués des
¢léments précédemment cités.

Le principe de cette méthode de correction consiste a considérer 1’ensemble
constitué du trongon de guide et de la pointe de la station comme une simple ligne a
perte aux vues des faibles coefficients de réflexion présentés par ces éléments. Les
adaptateurs en guide plan E/H peuvent de plus étre considérés sans perte. Ces
considérations permettent alors de passer du schéma présenté a trois quadripbles
(figure I11.27a) & un autre schéma a un seul quadripdle (figure II1.27b).

Comme nous avons considéré que les atténuateurs A et B se comportaient
comme de simples lignes & pertes, il est possible d’écrire leur matrice de répartition de

la fagon suivante :
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o2 SJem]s ]

ce qui permet d’écrire simplement la matrice globale sous la forme :

Stii=A”Sy;
S21=A B 5y
St12=ABSp
S22 =B Sp

2 2 2 2
: —lat 1 —
Puisque Pe—‘all —|b ll et Pe —Iall —lbll ,

on obtient alors en entrée, en supposant que l'adaptation est optimale dans le plan des
PP q p Y p

tuners :
. 2
I A2 l X 1_ STO].;t
A
Pe
Pe = - > = Al
mes (1 - I-‘STopt )
avec
* 1 2 %
Tor|=—1=|Al" x|I¢
a;

De méme en sortie on obtient :

2

Ps _ 1—B4 X‘FLTopt
Psmes IB|2 X (1 - |I‘LTOP‘

2)"

Lgrom €t I'jp,, sont les coefficients de réflexion optimum des impédances présentées par

les tuners a l'entrée et a la sortie de l'ensemble, constitué des trongons de guide, des
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sondes et du composant, pour une application en puissance. Ces deux valeurs peuvent

... etre calculées en module a partir des paramétres STij selon les expressions :

_B, +2JS1,S K2 -1
2C

STopt —
1

- B, izlsmsm IVK'Zr -1
C,

rLTopt - 2

avec
B, =1+[Sp,| =S|’ ~|A:
B, =1~[Sy,|" +[Smu| —[A:|
C, =Sy, —A; S5y,
C, =Sy, ~A; S%,

On obtient alors une estimation de la puissance absorbée par le transistor ou délivrée a

la charge par les relations suivantes :

Pe (dBm) = Pemes (dBm) + 10 log A,
Ps (dBm) = Psmes (dBm) + 10 logA,

A partir de cette méthode, il est possible de revenir au gain en puissance du transistor
seul :

G =Ps (dBm) -Pe (dBm)

11 est bien siir possible de comparer cette valeur du gain en puissance avec celle du gain
maximum MAG du transistor seul calculé a partir de ses paramétres Sij. Dans tous les
cas, le gain en puissanceobtenu pour le transistor sur le banc de mesure est inférieur a
son gain MAG calculé, ce qui traduit l'impossibilit¢ de réaliser simultanément
l'adaptation dans les plans extérieurs des tuners et dans les plans d'entrée et de sortie du

composant.
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Compte tenu de ces éléments, les performances finalement estimées des composants

sont présentées ci apres.

I1.3.3. Résultats des mesures de puissances

Des mesures en régime d’amplification de puissance ont été entreprises sur les
composants précédemment étudiés. Des corrections ont été appliquées sur ces mesures
de maniére a connaitre les puissances d’entrée et de sortie dans le plan du transistor
selon la méthodologie décrite dans les paragraphes précédents. Les composants mesurés
ont tous des développements de 2%50 pm.

I1.3.3.1. Opération 101748

Sur cette épitaxie des composants présentant une variation de la largeur du fossé
de grille ont été réalisés. Des transistors de chaque configuration ont alors été testés a
une polarisation drain source de 2 V et & une polarisation grille source correspondant a
un fonctionnement en classe A du transistor. Les caractérisations statiques et
hyperfréquences petit signal .avaient toutes deux montré ’effet bénéfique lié a
I’extension du fossé de grille. On avait noté un meilleur comportement au claquage du
composant et des valeurs plus élevées du gain MAG avec l’laugmentation du fossé de
grille.

Nous présentons sur la figure II1.28 1’évolution de la puissance de sortie en
fonction de la puissance d’entrée pour les trois types de fossé de grille. Nous pouvons
constater sur ce graphe que la compression du transistor apparait d’autant plus tot que le
fossé de grille est important, méme si le composant a large fossé de grille est pénalisé
par un gain plus faible. Les effets bénéfiques relevés en fonctionnement statique et petit
signal semblent alors totalement occultés par la compression prématurée des
composants a large fossé de grille. Cet effet de compression prématurée est sans doute
liée a D’existence de pieges en sortie de grille qui bloquent I’excursion du signal
hyperfréquence. Le composant & recess €troit a permis d’obtenir une puissance de sortie
de 13.1 dBm (205 mW/mm) presque a saturation et 10.7 % de rendement en puissance
ajoutée. Le rendement maximal obtenu €tait de 22.3 %, la puissance de sortie a 1 dB de
compression de 6.8 dBm. Cette compression prématurée aurait dii €tre évitée par

I’application d’une tension drain source supérieure. Cela ne s’est pas produit, ces
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composants ne pouvant pas €tre polarisés a une tension Vds supérieure 2 2V. A la
puissance de sortie maximale, le courant de grille inverse était de 90 pA, soit la limite
de la densité de courant maximale (1 mA/mm) que nous imposons pour toutes les
mesures en puissance.

11.3.3.2. Epitaxie 10290

Cette épitaxie est destinée a retarder I’apparition du courant de grille & 1’aide
d’un réseau AlAs/AllnAs placé dans la couche barriére. Les mesures de puissances
effectuées sur ces composants ont permis d’obtenir une puissance de sortie maximale de
12.2 dBm (165 mW/mm) a saturation avec 7 % de rendement en puissance ajoutée pour
une polarisation Vds de 2 V et Vgs correspondant & un fonctionnement en classe A. Le
rendement maximal obtenu est de 14.6% et la puissance de sortic a 1dB de
compression de 6.4 dBm. Le rendement ainsi que la puissance de sortie sont
évidemment pénalisés par une valeur du gain MAG & 60 GHz moins élevée que sur les
autres composants. Néanmoins, aucun courant de grille n’a été relevé pendant les
mesures, la barriére d’AlAs/AllnAs exergant alors pleinement son role. Une meilleure
tenue en tension a également été relevée, ces composants supportant une tension Vds de
3 V, valeur qui reste cependant nettement en degd de ce que laissaient espérer les
mesures de claquage. Nous présentons figure II1.29 ’évolution de la puissance de sortie
et du gain en puissance pour différentes valeurs de la tension Vds. Nous pouvons
constater que pour une tension drain source appliquée au composantde 2.5 Vou 3V, la
puissance de sortie comme le gain en puissance n’augmentent plus; une tension de

polarisation de 2 V offrant alors des performances optimales.

11.3.3.3. Epitaxie 10315

Les composants réalisés sur cette épitaxie a double plan de dopage ont permis
d’obtenir des performances proches de 1’état de 1’art a 60 GHz. Polarisé a une tension
Vds de 2V, ces composants ont développé une puissance de sortie maximale de
15.6 dBm (360 mW/mm) avec 5.2 dB de gain associé et 28.3 % de rendement [26]. La
puissance & 1 dB de compression du gain était de 10.5 dBm et le rendement maximal de
28.3 %. Tres peu de courant de grille a été relevé ; la barriere composée d’un taux

d’aluminium de 65 % en volume a ici aussi pleinement rempli sa fonction. Cependant,
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’utilisation de cette derniére est préférable & !’utilisation d’un super réseau dans la
couche barriére puisqu’il n’est pas nécessaire d’optimiser 2 nouveau 1’étape des contacts
ohmiques. Ces transistors n’ont toutefois pas supporté une tension Vds supérieure a2 V.

11.3.3.4. Epitaxie 10347

Cette structure a plan de dopage unique incorporant une barriére a 65 %
d’aluminium posséde un canal Ga ¢ 55 In ¢ 45 As. La diminution du taux d’indium dans le
canal devrait permettre d’augmenter la tension Vds applicable au composant. Polarisés a
une tension Vds de 2 V, ces composants ont permis d’obtenir une puissance de sortie de
10.5 dBm (110 mW/mm) avec 4.5 dB de gain et 10.2 % de rendement en puissance
ajoutée. Polarisés & une tension drain source de 3V, 13.2 dBm (210 mW/mm) avec
3 dB de gain et 8.3 % de rendement ont été atteint ; la présence de courant de grille
n’ayant pas été décelée pour ces composants. Ajoutons que pour les composants ne
présentant pas de courant de grille & fort signal injecté dans la grille, nous avons été
limité par la puissance maximale délivrable par la diode Gunn utilisée comme source du

banc de mesure en puissance.

11.4. Conclusion : choix de 1’épitaxie

Une caractérisation complcte a été entreprise sur chaque épitaxie afin de
connaitre le comportement en régime statique, petit signal et grand signal de ces
composants. L’objectif était d’optimiser les structures pour un fonctionnement en
amplification de puissance des composants. Il a été démontré qu’une barriére a fort taux
d’aluminium (65 %) était nécessaire pour améliorer non seulement la tenue en tension
des diodes mais aussi limiter la remontée de courant de trous dans la grille. Ce type de
barriere a été préféré a un super réseau composé de plusieurs couches d’AllnAs,
nécessitant une optimisation des contacts ohmiques, pour éviter une baisse des
performances hyperfréquences petit signal et grand signal. Le canal a été choisi adapté
en maille sur le substrat d’InP, I’augmentation du taux d’indium favorisant ’apparition
de domaine Gunn et limitant ainsi la tenue en tension des composants. Il faut cependant

remarquer que les performances en puissance de tous les composants étudiés ont été
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limités dans un rapport 2 par rapport a la puissance statique classiquement définie par la

relation M

8 .

1 Enﬁn, une sfructufe mbnoplan dé dopage a 4.10'% at/cm® est préférée a une
structure double plan dans un premier temps pour ne pas augmenter ’ionisation dans le
canal, mais également dans un soucis d’une meilleure reproductibilité des couches.
Cette structure type ainsi définie et présentée figure II1.30 sera utilisée pour la réalisation

des transistors destinés a la conception de I’amplificateur.

III. Description des éléments présents sur le nouveau masque

de transistor MAGIC

Nous ne disposions pas au laboratoire de jeux de masques destinés & la
réalisation de composants multi doigts en guide de propagation microruban pour un
fonctionnement en bande V. C’est pourquoi, la réalisation d’un nouveau jeu de masques
s’est avéré nécessaire. Il est composé de multiples transistors de développements et de
configurations différentes. Des structures particuliéres ont été réalisées afin d’essayer
d’améliorer la détermination des éléments extrinséques dont 1’influence est renforcée a
ces fréquences comme nous avons pu le voir dans les précédents paragraphes de ce
chapitre. Des topologies innovantes ont également ét¢ congues afin d’étudier leur
influence sur les performances hyperfréquences. Enfin, des €léments de calibrage en
guide microruban ont été placés sur ce masque afin de permettre un étalonnage de

I’analyseur de réseau sur le méme substrat que les éléments a caractériser.

IIL.1. Les éléments de calibrage
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Des éléments de calibrage identiques & ceux déja réalisés pour les €éléments
passifs sont présents. Ils sont réalisés, comme 1’ensemble des transistors, en guide
microruban. Ces éléments sont constitués de deux lignes d’impédance caractéristique
50 Q ( pour une épaisseur de substrat de 40 um) et de longueur 600 um et 1000 pm.
Deux lignes en circuit ouvert de 300 pm constituent I’étalon de réflexion pour la

réalisation du calibrage de type LRL.

II1.2. Les structures supplémentaires permettant de

déterminer les éléments extrinséques

Comme nous I’avons montré dans ce chapitre, la détermination des éléments
extrinséques constitue 1'un des points clé de I’élaboration du schéma équivalent de
transistors aux fréquences millimétriques. C’est pourquoi, une attention particuliere a
€té portée sur ce nouveau jeu de masque afin de permettre la détermination précise de
ces €léments extrinséques. Une attention particuliére a été portée pour faciliter la
détermination des capacités de plots Cpg et Cpd ainsi que celle de la capacité parasite
Cpgd. S’1l est possible d’obtenir les valeurs des capacités de plots de grille et de drain
en réalisant des lois d’échelles avec différents développements de transistors, il n’en est
pas de méme pour la capacité Cpgd. Pour estimer la valeur de celle-ci, des structures
particuliéres supplémentaires s’avérent nécessaires.

La figure II1.31 montre les différentes capacités présentes dans le transistor lorsqu’il est
polarisé¢ @ Vds=0V et Vgs <Vp. A partir des paramétres admittance, il est possible
d’extraire les capacités totales Cyj, C;» et Cx, du circuit équivalent en IT en fonction du

développement total de grille selon les équations :

Ci1(W) = Cpg + Cgsext(W) + Cbs(W) + Cgpon(W)
C21(W) = Cpgdexe(W) + Cbd(W)
CZZ(W) = de + Cdscxt(w) + Cdsint(w) + Cdpont(w)
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Figure II1.31 : Représentation des différentes capacités lorsque le transistor est
polarisé au pincement.
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ou Cpg et Cpd représentent les capacités dues a la métallisation des plots d’acceés
de la grille et du drain;

Cgsex(W) représente la capacité grille source électrostatique liée aux électrodes
correspondantes et situées hors du semi-conducteur;

Cbs(W), la capacité d’extension c0té source, a I’intérieur du semi-conducteur;
Cgpont(W), la capacité électrostatique entre 1’électrode de grille et le pont de
source;

Cgdexi(W), la capacité grille drain électrostatique liée aux électrodes
correspondantes et situées a I’extérieur du semi-conducteur;

Cbd(W), la capacité d’extension c6té drain, située dans le semi-conducteur;
Cdsin(W), la capacité drain source résiduelle a 1’intérieur du semi-conducteur;
Cdse(W), la capacité drain source électrostatique liée aux électrodes
correspondantes et situées hors du semi-conducteur;

Cdpon(W), la capacité électrostatique entre 1’électrode de drain et le pont de

source.

Cette méthode donne accés a la détermination de toutes ces capacités si 1’on

considére négligeable la capacité électrostatique liée au pont [27].

IIL.2.1. Structures sans doigts de drain ni de grille

La réalisation d’une structure ne comportant ni doigt de drain, ni doigt de grille,
est I'une des deux structures nécessaires a la détermination de toutes ces capacités. Pour

une telle structure, les valeurs des capacités Cyy, Ca; et Cy; se réduisent a :

Ci1=Cpg
C21 =0
C22 = de

Ce type d’éléments permet la détermination des valeurs des capacités de plots Cpg et
Cpd par simple mesure des paramétres admittances et évite 1’extrapolation des courbes
représentant C;; et Cy; en fonction de la largeur totale de grille [6].

Ces deux méthodes permettent toutes deux de déterminer les valeurs des capacités de

plots Cpg et Cpd. Une structure sans doigts de drain ni de grille conviendra
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particuliérement bien a4 un jeu de masque ou des transistors de différents
développements de grille ne sont pas nécessaires. Avec le masque MAGIC, nous
possédons la possibilité d’utiliser I’une ou I’autre de ces méthodes, ce qui est un gage de

fiabilité.

I11.2.2. Structures sans zone active

L’intérét de ces structures réside dans la possibilité de pouvoir séparer les
capacités intermes au semi-conducteur des capacités électrostatiques liées aux
métallisations. Leur réalisation consiste a déposer toutes les métallisations du transistor
non pas sur les couches actives mais sur une couche semi-isolante comme pour une
structure passive. Il n’y a donc ni contact ohmique, ni mésa sur ces structures. Les
capacités Cyj, Cy; et Cy; d’une telle structure s’écrivent alors en négligeant les capacités
¢lectrostatiques engendrées par le pont dont la hauteur est importante ( # 3.5 pm) :

Ci1=Cpg + Cgsex(W)

Cy1 =Cpgd

Ca2 = Cpd + Cdsex(W)

Le terme C,; permet donc la détermination de la capacité électrostatique Cpgd.
Cette structure permet également de quantifier les contributions des parties extrinséques
et des parties intrinseques des capacités Cgs, Cds et Cgd en mesurant ces mémes
quantités C; sur un véritable composant cette fois.

Ces conditions devraient permettre une meilleure connaissance de la répartition des
capacités au sein des transistors & effet de champ et de pouvoir ainsi améliorer leur
modélisation. Cing structures sans zone active et cinq autres sans doigt de drain ni de
grille ont été réalisées sur ce masque pour une largeur unitaire de 40 um. Elles
comportent 2, 4, 6 et 8 doigts de grille. Le composant a 8 doigts est réalisé avec soit un
acces de grille en peigne, soit un accés de grille en arbre. Ce dernier est destiné a placer
a égale distance de I’accés tous les doigts de grille et a limiter ainsi les déphasages entre

les signaux propagés sur chaque grille.
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II1.3. Les différents développements de transistors

De nombreux développements de transistors ont été réalisés afin de permettre
I’étude du développement de grille sur les performances des transistors en gamme
millimétrique puisque 1’on ne connait pas actuellement la géométrie optimale pour des
applications en puissance. Les topologies de transistors en peigne sont les plus
représentées sur le réticule. Elles comprennent des largeurs unitaires de 20, 30, 40, 50, et

75 um et 2, 4, 6 ou 8 doigts de grille répartis comme suit :

Largeur unitaire {20 pm 30 um 40 pm 40 um 50 um 75 um
Topologie peigne peigne peigne arbre peigne peigne
2 doigts x x x x x
4 doigts x x x x x
6 doigts x x : x x x
8 doigts x x x x

Tableau II1.13. Les différents développements de transistors présents sur le

masque MAGIC.

A titre d’exemple, la figure I1.32 représente un composant en peigne de
développement 6x40 pm.

I11.4. Les autres topologies de transistors

Afin d’optimiser au maximum la place disponible sur le réticule, quelques
structures innovantes ont €té ajoutées pour connaitre leur comportement en gamme
d’ondes millimétriques. Ces structures visent toutes a augmenter les performances des

composants en diminuant la valeur de I’inductance de source Ls des transistors [28].
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Figure II1.32 : Dessins d’un composant MAGIC 6%40 pm et de sa zone active.
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I11.4.1. Transistor avec pont sur le drain

Ce transistor est représenté sur la figure II1.33. Le pont de source a été supprimé
sur cette topologie afin de diminuer la valeur de l’inductance de source et ainsi
augmenter les performances des composants. Des ponts ont alors été réalisés pour
connecter les contacts ohmiques de drain au plot d’accés. Ce composant posséde un

développement de grille de 8 doigts de 40 pm.

I11.4.2. Transistor en T dit en “aréte de poisson”

Un transistor dit “en aréte de poisson” de 6 doigts de grille de largeur unitaire de
40 um a également été congu. Une fois encore, les ponts sont réalisés sur les contacts de
drain, minimisant ainsi les métallisations de source. La topologie de ce composant est

représentée sur la figure 111.34.

111.4.3. Composant a trois trous métallisés de source

Cette topologie de transistor est inspirée des composants MESFET de puissance
dont le développement total de grille peut atteindre plusieurs millimétres. La topologie
de ce composant est présentée sur la figure I1.35. En ajoutant un trou métallisé
supplémentaire 2 la structure, I’inductance équivalente de source est alors constituée de
trois trous meétallisés placés en paralléle et de deux ponts de source plus courts. Le
développement de ce composant est de 8 doigts de grille de 40 um de large. Une autre
solution consisterait a faire un trou métallisé sous chaque source [29], mais cette
solution n’est pas envisageable dans les conditions actuelles de la technologie. C’est
pourquoi des solutions géométriques pour diminuer ’inductance de source Ls ont été

envisagées.

IV. Description du procédé de réalisation des composants
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Figure I11.33 : Dessin d’un composant MAGIC 8%40 um avec le pont a air sur
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Le procédé de réalisation de ces composants en guide microruban sur substrat de
phosphure d’indium a été mis aukpoint par S.TfasSaert, B.Boudart et M.Zaknoune, tous
" membres de I’équipe du professeur Crosnier. Ce prbcédé doit réspecter trois principales
contraintes : le procédé de réalisation des trous métallisés doit rester identique a celui
utilisé pour la réalisation des éléments passifs. I1 doit permettre la réalisation du pont a
air nécessaire dans une technologie multi doigts de grille pour connecter entre eux les
différents plots de source. Enfin, le procédé complet de réalisation doit rester compatible

avec la réalisation des éléments passifs pour la réalisation future du circuit intégré.

IV.1. Marques et motifs d’alignements

La premicre étape de réalisation des transistors nécessite une premiére exposition
au masqueur électronique. Elle permet la définition des marques et des motifs qui seront
utilisés pour I’alignement des masques optiques: et électroniques des étapes ultérieures.
Pour cette étape, il y a un dépdt successif de deux résines d’épaisseur 11000 A/2000 A
et de sensibilité différentes pour obtenir un profil en casquette et ainsi pouvoir
supprimer (lift off) 1a métallisation en fin d’étape. La figure I11.36 illustre ce procédé.

Les motifs d’alignement sont constitués de croix et seront utilisés pour la
lithographie optique. L’alignement consiste & superposer une croix épaisse située sur
P’échantillon et une croix plus fine située sur le masque de verre. Chaque croix
correspond a un niveau différent de masquage. Les marques d’alignement sont utilisées
pour positionner le masqueur électronique sur 1’échantillon avant l’insolation des
contacts ohmiques. Ces marques sont constituées de 8 carrés de 8 um de co6té placés

autour de la zone délimitant un champ élémentaire de composants.

IV.2. Réalisation de Pavant trou

La réalisation des avants trous est nécessaire au repérage de 1’épaisseur du

substrat lors de son amincissement ainsi que lors de I’alignement des masques face
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arriére. Ce procédé est identique a celui décrit pour la réalisation des éléments passifs ;
- c’est pourquoi nous ne le décrirons pas de nouveau dans cette partie. Toutefois, la
présence des couches actives sur le substrat provoque une sous gravure plus importante
des avants trous qui s’élargissent. Il conviendra donc pour la réalisation du circuit de
diminuer leurs dimensions (réduction des dimensions des carrés de 80 um de coté a

60 pm de coté).

IV.3. Les contacts ohmiques

La définition des contacts ohmiques nécessite un deuxiéme passage au masqueur
électronique. L’alignement de celui-ci s’effectue a 1’aide des marques réalisées lors de la
premiére étape. Deux résines d’épaisseur (6300/700 A) et de sensibilité différentes sont
déposées et recuites avant d’étre insolées. Pour la réalisation des contacts ohmiques, les
métaux Ni/Ge/AwNi/Au d’épaisseurs respectives 25/400/800/50/600 A sont évaporés.
La suppression de la métallisation et un recuit rapide de 30s a 300 °C pour former le
contact terminent cette €tape.

De nouvelles marques d’alignement sont également réalisées en méme temps
que les contacts ohmiques afin de disposer de reperes pour la définition des grilles. Les
grilles des transistors seront ainsi alignées par rapport aux contacts ohmiques et non pas

par rapport aux marques déposées lors de la premiere étape.

I1V.4. Isolation des transistors

Cette étape, réalisée par lithographie optique, permet d’isoler électriquement les
transistors les uns des autres. La totalité de 1’épaisseur des couches actives (#1000 A) est
gravée par voie chimique (mésa) jusqu'a atteindre 1a couche tampon isolante. L’isolation
peut également étre effectuée par implantation ionique mais cette méthode, pas encore

étudiée ni optimisée, n’a pas été utilisée.
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IV.5. Le fossé de grille

La réalisation du contact Schottky requiert tout d’abord la gravure du Cap. Celle-
ci est effectuée par gravure humide avec une solution d’acide succinique sélective qui
présente 1’avantage d’étre rapide & mettre en ceuvre comparée a une attaque plasma.
Etant données les dimensions en présence nécessaires 4 la montée en fréquence
(longueur de grille de 0.15 um, espace entre les contacts ohmiques de 1.3 pm),
I’utilisation de la lithographie électronique s’impose. Deux couches de résines
d’épaisseurs et de sensibilités différentes sont alors déposées (procédé bicouche). La
définition correcte des doses et du motif a insoler permet de réaliser une topologie de
grille en T de faible longueur (0.15 um) nécessaire a 1’obtention de performances
correctes des transistors en ondes millimétriques. Cette étape est certainement 1’une des
plus délicates dans la réalisation des transistors, sa reproductibilité étant un parameétre
déterminant pour la réalisation des composants multi doigts.

Le procédé de réalisation des grilles en T & I’aide d’une technologie bicouche est
décrite a la figure II1.37. La réalisation de la casquette nécessaire a la suppression de la
métallisation s’effectue de maniére progressive au fur et 3 mesure du dépét de la

métallisation.

IV.6. L’épaississement

Ce niveau de métallisation supplémentaire est destiné a épaissir les contacts
ohmiques, réaliser tous les accés des transistors et les lignes de transmission des kits de
calibrage. Une premiére couche de titane (1000 A) servant d’accrochage a celle de 1’or
plus épaisse (4000 A) est alors déposée par évaporation. Cette étape est définie par
lithographie optique avec une précision de I’ordre du micromeétre sur les dimensions non

critiques de ces structures.
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IV.7. Réalisation des ponts a air

1

Des ponts & air sont nécessaires pour connecter les plots de source des
composants multi doigts. Leur réalisation s’effectue en deux étapes. La premiére
consiste a définir les piliers a 1’aide d’une épaisse résine (3.5 um) afin d’augmenter la
hauteur des ponts. La seconde concerne la définition des tabliers. Entre ces deux étapes,
il est nécessaire de déposer un fin film de nickel (500 A) par évaporation de maniére a
réaliser une électrode nécessaire a la croissance é€lectrolytique des ponts. La définition
des piliers et des tabliers des transistors s’effectue par lithographie optique. La

figure I11.38 résume le procédé de réalisation.

IV.8. Traitement de la face arriére

Le traitement de face arriére consiste & amincir la plaquette a une épaisseur
proche de 40 pm, a graver les trous puis & les métalliser, sans oublier 1’étape
supplémentaire de relaxation des contraintes exercées par le plan de masse sur le
substrat. Ces étapes sont identiques a celles présentées dans le chapitre précédent
concernant la réalisation des éléments passifs. Ce traitement de la face arriére termine la

réalisation des composants.

V. Caractérisation des composants réalisés avec le masque

MAGIC

Le procédé de réalisation des transistors décrit & la partie précédente est
complexe puisqu’il comporte 11 niveaux de masquage. L’étape la plus critique reste la
réalisation du fossé de grille qui conditionne le fonctionnement des composants. De
plus, pour les composants multi-doigts, le dépot de la grille doit étre réalisé avec un

rendement important sous peine de ne pas pouvoir pincer le transistor. Afin de
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s’affranchir de ces difficultés, une longue période de mise au point pour les
technologues de I’équipe a été nécessaire. Nous allons présenter par la suite, les résultats
obtenus lors de la caractérisation en régime statique et hyperfréquence petit signal des
premicres séries réalisées a partir du masque MAGIC. Afin de mieux cerner la difficulté
que représente la réalisation de trous métallisés sur le substrat de phosphure d’indium et
I’impact qu’ils pourraient avoir sur les performances des composants, une
caractérisation a été effectuée avant et apres leur réalisation. Plusieurs essais ont été
nécessaires mais nous ne présenterons ici que les derniers qui sont les plus représentatifs

du savoir faire acquis.

V.1. Caractérisation statique

Les résultats des caractérisations des composants présentés ci aprés ont été

réalisés avec 1’épitaxie 10442 présentée sur la figure 111.30.

V.1.1. Avant I’étape d’amincissement du substrat

Les transistors ont ét¢ mesurés en régime de fonctionnement statique et
hyperfréquence petit signal avant de procéder a la réalisation de la technologie en face
arriére. Les trous métallisés n’étant pas encore réalisés, la mesure des transistors ne peut
s’effectuer qu’en posant les sondeé de mesure tres prés du composant, comme indiqué a

la figure 111.39.
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T.E-H0

@ Position des sondes

Figure II1.39. Position des sondes de mesures pour la caractérisation
effectuée sans trou métallisé.

Nous présentons a la figure II1.40 la caractéristique Ids = f(Vds,Vgs) ainsi que la
transconductance extrinséque d’un composant de développement 8%50%0.15 um?®. Ce
composant, caractéristique des résultats obtenus, présente une densité de courant de
700 mA/mm a Vgs = 0 V. Cette densité de courant est conforme 2 celle attendue compte
tenu de [’épitaxie. Sur les réalisations précédantes utilisant le masque MAGIC
précédentes, une perte du courant de 5 a 10 % avait été relevée due aux conditions de
plasma trop brutales employées pour supprimer du nitrure de silicium. Ces composants
ont une tension de pincement de -1.8 V et une transconductance extrinséque de
600 mS/mm pour une tension drain source de 1.5V. Pour des composants de
développement plus faible, 700 mS/mm sont obtenus. Trés peu de courant de grille en
fonctionnement transistor a €té constaté (inférieur a 3uA) lors du relevé de ces
caractéristiques, preuve que la barriére remplit correctement son réle. La tension de mise
en direct des diodes est de 0.6 V. Les évolutions des diodes grille drain et grille source
en polarisation inverse sont présentées a la figure I11.41. La grille est centrée dans son
fossé, lui-méme centré par rapport aux contacts ohmiques. Les tensions de claquage des

diodes sont supérieures a 10 V. Leurs valeurs identiques confirment la position
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Chapitre 111 : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

symétrique de la grille dans son fossé. Malgré cela, il reste difficile d’appliquer au
transistor des tensions de polarisation supérieures ou égales a 2 V, le composant pouvant
claquer inopinément autour de cette tension drain source. Ce phénomeéne de claquage
par effet Gunn est un probléme propre a la filiere des composants sur substrat de
phosphure d’indium. Des études sont actuellement en cours au laboratoire pour tenter
d’endiguer ce phénomene. Elles concernent principalement la réalisation des structures
tests a cap épais [11] et 'optimisation de la distance grille drain pour permettre d’étaler
le champ électrique présent en sortie de grille tout en évitant dans la mesure du possible

le déclenchement d’effet Gunn.

V.1.2. Caractérisation des composants terminés

Une fois la réalisation des composants terminée, de nouvelles mesures ont été
entreprises dans les mémes conditions de pose des sondes. La figure I11.42 représente la
caractéristique Ids = f(Vds,Vgs) ainsi que la transconductance extrinséque d’un
composant de développement 6x20 um. Nous pouvons constater une densité de courant
de 670 mA/mm environ & Vgs =0 V. Cette légére diminution du courant n’est pas
systématique et peut étre attribuée a la dispersion technologique. Sur cette dernicre
réalisation, nous n’avons pas observé de diminution significative du courant de
saturation aprés la réalisation des trous métallisés ; ce qui n’était pas le cas lors des
réalisations précédentes ou une baisse systématique de 15 % du courant avait été
relevée.

Nous avons cependant parfois constaté une modification de la tension de pincement qui
atteint maintenant -1.3 V pour ce composant. Toutefois, la valeur de la transconductance
extrinséque reste du méme ordre de grandeur, une valeur de 700 mS/mm étant obtenue
sur ce composant de faible largeur totale de grille.

Nous avons relevé, sur un nombre important de transistors, un accroissement du courant
de grille en fonctionnement transistor montrant une détérioration du composant. Le
rendement des transistors a de plus fortement diminué. En effet, un champ entier
comportant plus de 60 transistors pouvant €tre anéanti si, lors de la gravure des trous
métallisés, la solution de brome méthanol réussit a s’infiltrer en face avant. Pour palier a

ce probléme, les dimensions des trous métallisés vont étre réduites & 60 pm de coté (au
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Chapitre I1I : Réalisation, mesures et modélisation des éléments actifs

lieu de 80 um de coté) pour les réalisations ultérieures. Toutefois, lorsqu’il n’y a pas eu
contact entre la solution de brome méthanol et la face avant, les résultats obtenus ont été
corrects. La gravure des trous metallisés est une étape délicate car intervenant en fin de
réalisation; le cbrlerélév‘ de l’iirréi ‘de la gravure des trous étant primordial pour ne pas

dégrader les transistors.

V.2. Caractérisation hyperfréquence petit signal

Pour la caractérisation hyperfréquence des transistors, nous avons procédé de
fagon similaire & la caractérisation statique. Les composants ont ainsi été mesurés
- jusqu'a la fréquence de 50 GHz avant de procéder a la réalisation de la technologie
relative au traitement de la face arriére. Les mesures ont été réalisées comme en régime
statique en plagant les sondes hyperfréquences de 1’analyseur de réseau trés prés du

transistor (figure I11.39).

V.2.1. Avant ’étape d’amincissement du substrat

Les parametres S;; d’un transistor de développement 6x50%0.15 pm? au point de
polarisation Vds = 1.5 V et Vgs =-0.9 V sont présentés a la figure 1T1.43.
Nous pouvons constater que les évolutions des termes S;; et Sy, en basse fréquence
débutent fortement & I’intérieur de 1’abaque de Smith. Ces évolutions anormales du
composant ont pour principale conséquence de fortement diminuer les performances des
transistors. En effet, le coefficient de stabilit¢é K d’un tel composant est toujours
supérieur a I'unité. La fréquence de coupure fr du gain en courant de court circuit est de
I’ordre de 60 GHz, alors qu’une valeur de 110 GHz serait plus conforme pour ce type de
composant. Le gain MAG du transistor est également affaibli. Les valeurs de ce gain
fluctuant autour de 7 dB a 50 GHz, quelque soit le développement du transistor.

Ce phénomene n’est pas & imputer & la technologie des composants ou a leur
épitaxie mais & une mauvaise qualité du substrat. En effet, celui-ci n’est pas semi-
isolant. Une couche résiduelle conductrice d’atome de silicium située a 1’interface entre

le substrat et la couche tampon engendre un comportement fortement dispersif des
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Chapitre III : Réalisation. mesures et modélisation des éléments actifs

lignes d’acces réalisées en face avant. Dans ces conditions, lors de la mesure des
paramétres Sj, la ligne placée derriére les sondes de mesure est fortement dispersive et

occulte totalement le transistor en basse fréquence.

V.2.2. Caractérisation des composants terminés

Malgré ce phénomeéne, pénalisant les performances hyperfréquences des
transistors, la réalisation des composants a ét€ terminée afin de toujours acquérir une
meilleure maitrise de toutes les €tapes de leur réalisation. Mesurés dans les mémes
conditions que précédemment, nous avons constaté une diminution de 10 GHz de la
fréquence de coupure du gain en courant de court circuit sur tous les transistors, valant
maintenant 50 GHz. De méme, une diminution d’environ 2 dB a également été
constatée pour le gain MAG des composants.

Les mesures des lignes de calibrage présentaient également beaucoup trop de
pertes pour pouvoir réaliser un calibrage correct. Dans ces conditions, I’étude des

structures passives destinées a la détermination des éléments d’accés était impossible.

V.3. Conclusion

La technologie des composants multi-doigts de grille en guide de propagation
microruban sur substrat de phosphure d’indium est complexe. Néanmoins, beaucoup de
paramétres sont aujourd’hui maitrisés par les technologues. Le creusement du fossé de
grille et son dép6t avec un rendement important est primordial pour une technologie de
transistor multi-doigts. A titre d’exemple, la figure 111.44 est une photographie d’une
grille de longueur 0.15 um réalisée sur ces composants. La réalisation des ponts a air
destinés a la connexion de tous les plots de source est également maitrisée. La
technologie relative au traittment de la face arriére reste une étape délicate de la
réalisation des transistors. Néanmoins, les résultats présentés ont démontré la faisabilité
de la réalisation de transistors & effet de champ avec ce procédé. La réduction des
dimensions des trous métallisés pour éviter le passage de la solution de gravure en face

avant devrait amener ces composants, sur un substrat de bonne qualité, a développer des
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Chapitre I1I : Réalisation, mesures et modélisation des &léments actifs

performances bien meilleures. Le fournisseur des substrats de phosphure d’indium
n’étant pas actuellement capable de résoudre ce probléme de dopage résiduel, de

nouveaux substrats ont été achetés chez un autre fournisseur et ont été épitaxiés.

V1. La filiere métamorphique AllnAs/GalnAs sur GaAs

L’objet de ces travaux visait 1’étude et la réalisation de structures amplificatrices
intégrées en bande V avec des transistors HEMTs AllnAs/GalnAs sur substrat de
phosphure d’indium et HEMTs métamorphiques AllnAs/GalnAs sur substrat
d’arséniure de gallium. La majeure partie de ce travail a cependant été effectuée
exclusivement sur le substrat de phosphure d’indium. En effet, la réalisation des
- épitaxies étant, au début de ce travail, beaucoup plus mature sur ce substrat, il
apparaissait difficile d’envisager la réalisation d’un circuit sur cette autre filiére.

Les travaux de thése de M.Zaknoune [4] qui portent sur I’étude des potentialités
des filicres métamorphiques et phosphorées pour I’amplification de puissance font suite
a ceux de P.Win [30] et ont conduit a la réalisation au laboratoire de transistors a effet
de champ’sur la filiére métamorphique sur substrat de GaAs.

Afin de comparer les deux filiéres, des résultats de mesures de puissance a
60 GHz seront présentés. Les transistors, réalisés sur un substrat de GaAs, disposent
d’une couche tampon métamorphique d’un micron d’épaisseur. Elle consiste en la
croissance graduelle du taux d’indium jusqu'a la valeur de 30 % dans une couche
d’AllnAs. Une structure 2 monoplan de dopage et une a double plan ont été réalisées et

mesurées. Ces épitaxies sont présentées a la figure II1.45.

La structure & plan de dopage unique peut fournir une densité de courant de
750 mA/mm pour une tension Vgs de 0.4 V. La tension de pincement est de -1.7 V. Les
tensions de claquage en configuration diode sont de 13 V. Pour un composant de

longueur de grille 0.15 um, la mesure des paramétres S petit signal a donné une
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fréquence de coupure du gain en courant de court circuit de 125 GHz et une valeur du
gain MAG &8 60GHz de 11dB a une tension drain source de 3V pour un
fonctionnement du transistor en classe A. En régime de fonctionnement grand signal a la
fréquence de 60 GHz, ces transistors ont permis d’obtenir une puissance de sortie de
24 mW (240 mW/mm) avec 25 % de rendement en puissance ajoutée et 6.4 dB de gain.
Ces résultats de puissance sont les tous premiers publiés sur cette filiére [31].

La structure a double plan de dopage a permis, quant & elle, d’obtenir une densité

de courant de 900 mA/mm & une tension Vgs de 0.4 V associée a des tensions de
claquage en diode de 11.5 V. En régime d’amplification petit signal, avec un composant
de longueur de grille 0.1 um, une fréquence de coupure du gain en courant de court
circuit de 150 GHz et une valeur du gain MAG a 60 GHz de 11.2 dB ont été obtenues a
une tension drain source de 3 V pour un fonctionnement du transistor en classe A.
En fonctionnement grand signal, pour un composant de longueur de grille 0.25 pm, une
puissance de sortie de 40 mW (270 mW/mm) avec 21 % de rendement en puissance
ajoutée et 4.8 dB de gain ont été obtenus. Les composants de longueur de grille 0.1 pm
n’ont pas €té mesurés car ils n’étaient pas inconditionnellement stable & 60 GHz.

Ces résultats trés prometteurs pour cette filiere encore émergente, restent
cependant inférieurs & ceux obtenus sur la filiecre AllnAs/GalnAs sur substrat InP. La
technologie des composants métamorphiques sur substrat de GaAs n’est pas aujourd’hui
aussi mature que celle réalisée sur substrat de phosphure d’indium ce qui justifie

pleinement le choix de la filiére InP pour toute notre étude.

VII. Conclusion

Ce troisiéme chapitre a porté sur la réalisation, les mesures et la modélisation des

composants actifs nécessaires a la réalisation d’une structure amplificatrice intégrée a

60 GHz.
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La premiére partie a permis la présentation des épitaxies réalis€ées au laboratoire
et destinées a 1’élaboration d’une structure de couche optimale pour I’amplification de
puissance. Les caractéristiques hyperfréquences petit et grand signal ont permis de
connaitre le comportement des transistors et de guider les évolutions technologiques
afin d’améliorer’ leurs performances. Pour cela, I’établissement d’un schéma équivalent
petit signal de transistor constitué de grandeurs physiques €tait nécessaire. Nous avons
montré les difficultés inhérentes a son extraction aux fréquences millimétriques et
introduit un critére quantitatif pour juger de sa validité.

La partie suivante a porté sur la présentation d’un nouveau jeu de masques pour
la réalisation de transistors multi-doigts. Ce réticule est composé d’un grand nombre de
transistors de développements différents et comprend également plusieurs structures
permettant une meilleure connaissance des éléments d’accés parasites et de leur
répartition au sein du transistor dans le but d’améliorer leur modélisation.

Le procédé de réalisation a ensuite €t€é succinctement décrit montrant les
difficultés inhérentes a la réalisation de transistors a effet de champ multi-doigts en
guide de propagation microruban. Les premiers résultats obtenus ont été présentés. Les
performances nécessaires a la conception d’un amplificateur intégré n’ont
malheureusement pas pu étre atteintes pour 1’instant, la mauvaise qualité des substrats
dégradant systématiquement les performances des composants. Néanmoins, les étapes
les plus délicates de la réalisation sont maintenant maitrisées par les technologues de
I’équipe. La réalisation de nouveaux composants, sur des substrats provenant d’un autre
fournisseur, est actuellement en cours et devrait permettre d’obtenir des performances
beaucoup plus en accord avec leur potentialités.

Enfin, dans la derniére partie de ce chapitre, nous avons justifié le choix de la
filiére sur substrat d’InP pour toute notre étude par rapport a la filiere métamorphique
AlInAs/GalnAs sur substrat de GaAs. En effet, les résultats obtenus sur la filiére
métamorphique sont les tous premiers obtenus au laboratoire. Méme s’ils sont trés
encourageant, cette technologie est encore aujourd’hui beaucoup moins mature que celle

réalisée sur substrat de phosphure d’indium.
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Chapitre IV : Conception d’un amplificateur de puissance en_technologie MMIC a 60 GHz

I. Introduction

Ce dernier chapitre porte sur la conception a I’aide d’une modélisation petit
signal et du logiciel commercial MDS, d’un amplificateur de puissance en guide de
propagation microruban en technologie MMIC sur substrat de phosphure d’indium.
Cette réalisation, aboutissement des deux chapitres précédant, faisait partie de la
convention DRET 94.160. Elle prévoyait la réalisation d’un amplificateur monolithique
d’un étage délivrant une puissance de sortie maximale de 80 mW avec 5 dB de gain
associé¢ a 60 GHz pour un développement total de grille d’au moins 200 um. Aucune
contrainte sur la bande passante n’avait été spécifiée. La réalisation ne pourra pourtant
pas étre menée a son terme dans le cadre de cette thése compte tenu des délais
nécessaires a la mise au point de la technologie des transistors. Rappelons que seules
quelques grandes fonderies aux Etats-Unis telles que TRW ou Hughes disposent
aujourd’hui d’une technologie microruban en ondes millimétriques sur substrat InP,
particuliérement bien adaptées aux amplificateurs de puissance grice a une bonne
dissipation thermique. En Europe, aucune ne dispose de cette technologie, mais
quelques unes disposent d’une technologie coplanaire sur substrat InP (IMEC, Daimler)

a ces fréquences.

La premicre partie de ce chapitre porte sur I’étude de I’adaptation des transistors.
Nous comparerons plusieurs méthodes et analyserons les avantages et les inconvénients
de chacune d’elles. La deuxiéme partie sera consacrée a 1’étude de la polarisation et de
la stabilisation des composants. Nous adopterons une méthode de conception
progressive en nous attachant plus particuliérement a montrer les influences respectives
de chaque ¢élément qui constitue le circuit.

Ces études permettront, dans la partie suivante, de définir une topologie finale de
circuit en accord avec les contraintes évoquées dans les chapitres précédents. Ce circuit
fera ensuite 1’objet d’une étude de tolérance compte tenu des domaines de variations des

¢léments passifs et actifs mis en évidence dans ces mémes chapitres.
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Chapitre IV : Conception d’un amplificateur de puissance en technologie MMIC 4 60 GHz

I1. Etude de ’adaptation des transistors

Pour cette ¢tude portant sur ’adaptation et la stabilisation des transistors
effectuée au début de ce travail de thése, nous avons utilisé le schéma équivalent d’un
des tous premiers transistors réalisés au laboratoire. Cette ¢tude a également permis de
définir les ordres de grandeurs des éléments passifs pour la réalisation du réticule dédié
a la validation des mode¢les. 1l s’agit d’un composant HEMT de développement de
2 % 50 pm % 0.25 um, réalisé sur un substrat de phosphure d’indium. Les performances
fréquentielles de ce composant, bien que n’étant pas les meilleures obtenues, sont
suffisamment représentative puisque nous étudions davantage 1’environnement du
composant que le composant lui-méme. L’objectif de cette étude est de fournir une
méthodologie de conception adaptable ultérieurement a tous types de nos composants

millimétriques et, bien entendu, a ceux présentant les meilleures performances [1].

I1.1. Optimisation linéaire des circuits adaptateurs

Afin de présenter les impédances optimales souhaitées en entrée et en sortie du
transistor, une optimisation des dimensions des trongons de ligne de ces circuits a été
effectuée (figure IV.1) [2].

Chaque circuit est encadré par deux ports de simulation de paramétres S. L’un
des deux est référencé par rapport a I’'impédance caractéristique définie par le calibrage
(50 Q pour une épaisseur de substrat de 40 pm), 1’autre par rapport a I’'impédance
d’entrée ou de sortie du transistor. La définition de ces impédances est essentielle pour
établir le maximum de transfert de puissance entre ’entrée et la sortie du composant.
Les critéres d’optimisation visent a obtenir des pertes minimales dans ces circuits et une
adaptatidn meilleure que - 40 dB a 60 GHz.

Trois types de circuits d’adaptation ont été étudiés indépendamment des
contraintes obtenues pour la réalisation des éléments passifs présentée dans le deuxiéme

chapitre. Le premier circuit est constitué de lignes d’impédances caractéristiques de
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Chapitre IV : Conception d’un amplificateur de puissance en technologie MMIC a 60 GHz

50 Q (largeur de ligne de 30 pm) et d’une discontinuité en T¢é associée a un stub droit.
Les dimensions a optimiser sont les longueurs des trongons de lignes et les longueur et
largeur du stub. Le deuxiéme circuit étudié utilise un stub radial a la place d’un stub
droit. Le troisiéme et dernier circuit est constitué de trongons de lignes dont les largeurs
et longueurs sont & optimiser, tout en respectant les rapports entre les discontinuités de

largeur de ligne fixés par les modéles du simulateur.

I1.2. Comparaison des trois méthodes d’adaptation

Nous avons comparé ces méthodes d’adaptation selon quatre critéres : la bande
passante d’adaptation, les pertes engendrées dans les circuits adaptateurs, les dimensions
des circuits ainsi que leur comportement lorsqu’ils sont soumis & une variation

d’épaisseur du substrat .

11.2.1. Epaisseur de substrat de 40 pm

Nous présentons, dans le tableau IV.1, une comparaison des trois méthodes
d’adaptation. La bande de fréquence, dans laquelle 1’adaptation est meilleure que
- 20 dB, a été relevée en entrée et en sortie. Les dimensions des circuits adaptateurs ainsi

que leurs pertes sont €galement reportées dans ce tableau.

bande de fréquence ol : Longueurs des circuits Pertes des circuits
{Sn| <-20 dB | |S22| <-20 dB entrée sortie adaptateurs
Stub droit 2340 MHz 2360 MHz 201 pm 434 pm 0,93 dB
Stub radial 2410 MHz 2210 MHz 203 pm 394 pm 0,70 dB
Discontinuité de | 2690 MHz 2420 MHz 560 um 547 pm 0,65 dB
largeur de lignes

Tableau IV.1. Comparaison entre les trois méthodes de conception des
circuits adaptateurs.
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Nous pouvons constater que I’adaptation du composant réalisée par des circuits a
stub droit ou radial permet d’obtenir sensiblement les mémes caractéristiques en terme
de bande passante. Des pertes légerement supérieures sont obtenues pour le circuit a
stub droit, pertes principalement localisées a la discontinuité en T¢é utilisée, la taille des
circuits étant quasiment identique.

Le circuit adaptateur utilisant des discontinuités de largeurs de lignes a, quant a
lui, permis d’obtenir une largeur de bande de fréquences en entrée et en sortie
légérement supérieure aux deux autres circuits (+ 280 MHz en entrée par rapport au
circuit a stub radial et + 60 MHz en sortie par rapport au circuit a stub droit). C’est
également avec ce circuit que les pertes se sont avérées étre minimales (0.65 dB) malgré
des dimensions de circuits adaptatéurs de 60 % plus grandes. Ceci confirme que les
pertes simulées par MDS sont davantage liées a4 la nature et aux dimensions des
discontinuités qu’aux longueurs des trongons de lignes. Une topologie d’adaptation
utilisant des lignes de transmission d’impédances caractéristiques différentes sera donc

particuliérement bien adaptée pour limiter les pertes des circuits.

11.2.2. Sensibilité des circuits adaptateurs aux variations de

I’épaisseur du substrat

L’¢étape d’amincissement du substrat de phosphure d’indium est une étape
critique dans le procédé de réalisation. Nous nous proposons ici d’étudier le
comportement de ces circuits adaptateurs lorsqu’ils sont soumis a une épaisseur de
substrat différente de 40 pm. Pour cela nous avons fait varié cette épaisseur de 40 um a
56 pm.

Nous présentons sur la figure IV.2 les évolutions des modules des termes S;; et
S, autour de 60 GHz pour plusieurs valeurs de ’épaisseur de substrat et de 1’impédance
de référence correspondante. Nous avons supposé pour cette étude que les impédances
présentées par le transistor ne variaient pas avec 1’épaisseur du substrat, ce qui est a
priori le cas.

Nous pouvons constater, pour les trois circuits, sur le module de S;;, un décalage
en fréquence de 1’adaptation optimale. Le décalage le plus faible est obtenu avec le

circuit adaptateur a simple stub qui présente toujours une adaptation plus prononcée que
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les deux autres. En sortie, le module de Sy, évolue, pour les trois types de circuits, de
maniére sensiblement identique, aucun décalage en fréquence n’est relevé.

Le décalage en fréquence de 1’adaptation dbservé en entrée du transistor
s’explique dans ce cas par le fait que la phase de ’impédance d’entrée du transistor
évolue plus que le module ce qui n’est pas le cas en sortie ou a la fois la phase et le
module évoluent.

C’est le circuit adaptateur & stub droit qui s’est révélé étre le moins sensible des
trois & la variation d’épaisseur du substrat, ce qui est un critére de choix pour notre
conception compte tenu de nos contraintes. De plus, la taille des circuits et la bande
passante d’adaptation ne sont pas trés inférieures aux deux autres circuits. Il occasionne

toutefois des pertes 1égérement supérieures.

II1. Etude des circuits de polarisation et de stabilisation

Lorsque le transistor est adapté dans ses plans d’entrée et de sortie, il est
nécessaire de concevoir les circuits de polarisation et les circuits de stabilisation. A titre
d’exemple, la figure IV.3 présente les évolutions des modules des termes Sy, Sy, et Sy;
ainsi que le coefficient de stabilité K du transistor de test avec ses circuits d’adaptation
comportant un stub de compensation droit en entrée et en sortie. On constate 0.9 dB de
pertes dans les circuits d’adaptation. Nous pouvons constater que le coefficient de
stabilit¢ K est inférieur a 1’unité jusque environ 30 GHz. Le role des circuits de
polarisation et de stabilisation sera alors de rendre ce coefficient K strictement supérieur
a 1 (ainsi que la condition annexe |A| < 1 vue au chapitre 1), de maniére a rendre le
circuit inconditionnellement stable sur toute la bande de fréquences ou le transistor a du

gain.
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II1.1. Circuits de polarisation

Les tensions de polarisation du transistor peuvent étre amenées soit directement
par les sondes de mesures hyperfréquences, soit par ’intermédiaire de circuits
supplémentaires placés en amont et en aval du transistor. L’objectif de ce travail étant la
réalisation d’un circuit, la seconde solution est celle vers laquelle il faut se diriger. Le
schéma d’une structure typique de polarisation est représenté a la figure IV .4 [3].

Les longueurs des lignes L; et R,y sont optimisées de maniére a présenter a la
fréquence de 60 GHz un court circuit au point (1) ainsi qu’un circuit ouvert au point (2).
Une fois ces conditions remplies, le reste du circuit (3) n’influencera plus les
performances du circuit a la fréquence de travail. Le plot (3) peut alors étre utilisé pour
poser une pointe continue nécessaire a la polarisation des composants. Nous présentons
sur la figure IV.5 I’évolution, en fonction de la fréquence, du module du terme S;; d’un
circuit de polarisation, dans le cas ou 1’on prend en compte ou non I'inductance de la
pointe continue de ’ordre de 50 nH. Pour ces simulations, le circuit présenté en figure
IV.4 est fermé en entrée et en sortie par une impédance de 50 Q. Nous pouvons
constater sur ces graphes que les deux circuits simulés présentent bien une faible
atténuation autour de 60 GHz. Par contre, en dessous d’environ 45 GHz, I’inductance,
amenee par la pointe de polarisation, modifie fortement le comportement du circuit. 11
ne faut donc pas négliger son influence dans les simulations. Nous montrerons par la
suite que cette inductance provoque une résonance dans le circuit , et peut le rendre
instable.

Nous présentons a la figure IV.6 les évolutions des modules des paramétres Sj;,
S»1, Sz, ainsi que celle du coefficient de stabilité pour un circuit adapté en entrée et en
sortie et incluant les éléments nécessaires a sa polarisation. Le dessin de ce circuit est
présenté a la figure IV.7. Un transistor, bien que ne correspondant pas a celui utilisé
pour la simulation, y a été placé pour mieux se rendre compte des dimensions.

Nous pouvons constater une valeur de gain inférieure de 0.3 dB 4 celle obtenue
lors de la simulation comportant uniquement les circuits adaptateurs. Le circuit est
maintenant inconditionnellement stable a partir de 10 GHz. En dega, il est nécessaire

d’ajouter d’autres €léments afin de le stabiliser sur toute la bande d’étude.
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111.2. Etude des circuits de stabilisation

I11.2.1. En fonction des éléments résistifs

La stabilisation du circuit sur toute la bande de fréquences sur laquelle le circuit
présente du gain est primordiale pour s’affranchir de tout phénoméne d’instabilité.

Sa stabilisation dans les bandes de fréquences ou le coefficient K est encore
inférieur a ’unité nécessite donc [’ajout d’éléments supplémentaires. Parmi ces
éléments, une résistance est couramment placée dans les circuits de polarisation des
transistors [3] [4]. Le nouveau schéma d’un circuit de polarisation et de stabilisation est
alors présenté a la figure IV.8. 1l a été incorporé dans un étage complet dont le résultat
des simulations est présenté a la figure IV.9.

Nous pouvons constater que, pour cette topologie de circuit, I’influence de la
résistance de valeur inférieure a une centaine d’ohms n’a pas D’effet escompté
puisqu’elle ne permet pas de stabiliser le circuit en dessous de 10 GHz. Son effet est
complétement masqué par I’impédance présentée par I’inductance de la pointe continue,
comme le montre la figure IV.10. Les graphiques présentés ont €té obtenus en incluant
une résistance dans le circuit avec et sans prise en compte de 1’inductance de la pointe
continue. Nous constatons que, si celle ci n’est pas prise en compte, le circuit est
parfaitement stable sur toute la bande de fréquences. Il le restera pour des valeurs
typiques d’inductance de pointe ou de fils de connexion nécessaires pour amener le
signal continu, inférieur au nanohenry. Cependant, ce cas de figure est beaucoup plus
proche d’un cas idéal que d’un cas réel. En effet, les fils d’or utilisés pour amener le
signal continu de polarisation d’un boitier au circuit ont des valeurs d’inductances
d’environ 1 nH/mm, plusieurs millimétres pouvant s’averer nécessaires.

Ceci confirme la nécessité de prendre en compte la valeur attribuée a

P’inductance de la pointe ou du fil de connexion a un “bypass™ dans nos simulations.

II1.2.2. En fonction des éléments capacitifs

L’inductance représentant soit la pointe de polarisation continue, soit un fil de

connexion dune dizaine de nanohenry, masque totalement I’effet de la résistance
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destinée a stabiliser le circuit. Il s’aveére donc nécessaire d’ajouter d’autres éléments aux
circuits de stabilisation de maniére a occulter ce phénomeéne selfique et ainsi pouvoir
stabiliser le circuit sur toute la bande de fréquence. Une Solution consiste & placer en
paralléle avec I’inductance de la pointe une capacité de valeur importante pour que son
impédance court-circuite le plus rapidement possible I’impédance amenée par la pointe.
Le schéma de ce circuit est présenté a la figure IV.11.

Nous présentons sur la figure IV.12 les résultats de la simulation effectuée sur un
circuit adapté par des stubs droits et incluant les circuits de polarisation et de
stabilisation décrits a la figure IV.11. Ce circuit est alors beaucoup plus stable puisque la
valeur importante (3.3 pF) de la capacit¢ MIM permet de court-circuiter 1’impédance
amenée par l’'inductance de la pointe de polarisation. Néanmoins, une résonance
paralléle entre ces deux éléments provoque une chute du coefficient de stabilité en
dessous de l'unité (figure IV.12). En effet, pour des fréquences comprises entre
335 MHz et 445 MHz, le circuit présente un risque d’instabilité ; le coefficient de
stabilité étant minimal & la fréquence de 380 MHz. Cette fréquence de résonance se
retrouve a partir des valeurs attribuées a la capacité (3.3 pF) et a 'inductance de la
pointe (50 nH), puisque ces éléments se comportent comme un circuit résonant LC.

Afin d’obtenir une valeur de K supérieure a I'unité, il est possible soit
d’augmenter la valeur de la capacité, soit de diminuer la valeur de ’'inductance. La
premiére solution est limitée par la surface de substrat nécessaire a la réalisation de
capacités de valeurs importantes. La diminution de la valeur de I’inductance est alors la
solution que nous retiendrons. Ce probleme de risque d’instabilité ne se pose que pour la
mesure en test du circuit avec une inductance de pointe de 50 nH ; c’est pourquoi, il faut
prévoir que la puce puisse €tre polarisée par une pointe hyperfréquence dont
I’inductance est beaucoup plus faible (# 1 nH).

Dans la suite de nos simulations, nous prendrons donc en compte une inductance
de 5 nH représentant une valeur 5 fois supérieure a celle de la pointe hyperfréquence ou
égale a celle de deux fils de connexion de 1cm de long placés en parall¢le. La
figure IV.12 représente la valeur du coefficient de stabilit¢ simulé pour cette valeur des
inductances de pointe (courbe en pointillés). Le circuit est alors inconditionnellement

stable.
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II1.3. Influence des éléments du Té sur le comportement du

circuit

La topologie des circuits de polarisation et de stabilisation est & présent définie.
La stabilité inconditionnelle du circuit est obtenue sur toute la bande de fréquence. Nous
allons maintenant étudier plus particuliérement I’influence des éléments du Té de

polarisation et de stabilisation sur les performances du circuit.

111.3.1. Partie du circuit ramenant un circuit ouvert 2 60 GHz

La fonction de cette branche du Té est d’inhiber I’influence du circuit de
polarisation en amenant un circuit ouvert a la fréquence de travail dans la ligne
principale. Cette fonction peut étre réalisée soit avec une ligne de compensation droite,
radiale ou encore par la mise en série d’un trou métallisé et d’une capacité. Le role de la
capacité est d’empécher le courant continu de polarisation de circuler dans cette
branche. Ces trois types de configurations ont €té testés en utilisant comme parameétre de
variation la largeur du stub droit, I’angle d’ouverture du stub radial et la valeur de la
capacité. Les résultats de ces simulations sont représentés par le coefficient de stabilité
K du circuit ainsi que le module du parameétre S;; du circuit a la figure IV.13.

Nous pouvons constater autour de la fréquence de travail un comportement
similaire des trois circuits étudiés. L’adaptation du composant actif est identique, les
différences de comportement n’interviennent que pour des fréquences inférieures a
45 GHz. Nous constatons de plus que les variations effectuées sur la largeur du stub
droit, I’ouverture du stub papillon ou la valeur de la capacité permettent tous trois de
moduler I’évolution du coefficient de stabilité du circuit ou du gain en dessous de
45 GHz. Il n’y a donc pas a priori d’avantage a utiliser une structure plutét qu’une autre.
Ce choix doit s’effectuer plutot selon les contraintes technologiques du fondeur, les

modeles disponibles...
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II1.3.2. Valeurs et positions des résistances de stabilisation

Des éléments résistifs dans les circuits de stabilisation des transistors sont
couramment ajoutés de maniére a améliorer leur stabilité. Pour le circuit de polarisation
et de stabilisation de grille, celle-ci peut étre placée en série avec le trongon de ligne qui
ameéne la tension de polarisation au composant. En effet, puisque qu’a priori aucun
courant continu ne circule dans la grille, il n’y aura pas de chute de tension aux bornes
de la résistance. Il n’en est pas de méme du c6té drain ou, pour éviter une chute de
tension aux bornes de la résistance et donc une modification du point de polarisation du
composant, il est plus judicieux de placer la résistance dans une branche paralléle a celle
utilisée pour véhiculer les courants d’alimentations. Placée en série avec une capacité, la
résistance évitera la circulation d’un courant de polarisation qui de plus augmenterait la
consommation du circuit (figure IV.14).

Afin de mieux cerner ’effet des résistances et leur bande de fréquence de
stabilisation, nous avons simulé un circuit n’en comportant pas. Les résultats de cette
simulation sont présentés a la figure IV.15. Nous pouvons constater pour la fréquence de
1.2 GHz que le coefficient de stabilité du circuit est proche de I’unité et que pour la
gamme de fréquence allant d’environ 13 GHz a 18 GHz, il est inférieur a I’unité.

Nous pouvons donc conclure qu’en dega d’environ 6 GHz, la stabilité est plutot
assurée par la capacité de découplage; au dela de 25 GHz, c’est principalement le stub
radial qui remplit cette fonction, la résistance effectuant la jonction entre ces deux
fréquences.

Si un €lément résistif est nécessaire dans les circuits de stabilisation, faut-il
nécessairement en placer un dans la grille et un dans le drain ? Pour répondre a cette
interrogation nous avons effectué deux nouvelles simulations. La premiére est réalisée
en supprimant la résistance de grille et en faisant varier les valeurs prises par celle de
drain. Dans la seconde, la résistance de drain est supprimée et les valeurs de celle de
grille évoluent. Les résultats de ces simulations sont présentés aux figures IV16 et
IV.17 respectivement.

Nous pouvons constater sur la figure IV.16 (pas de résistance dans le circuit de
polarisation de grille), que la résistance de drain suffit pour stabiliser le circuit puisque

le coefficient de stabilité est toujours supérieur a I’unité. Les valeurs attribuées a cette
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résistance pour la simulation sont celles réalisées parmi les €léments passifs décrits au
chapitre I et valent : 16.6 Q, 50 Q et 83.4 Q). La valeur optimale est ici de 50 Q, le
crittre de choix étant un coefficient de stabilité de plus important possible. Nous
pouvons constater de plus que la résistance de stabilisation placée du co6té drain
n’influence aucunement le coefficient de réflexion en entrée du circuit mais atténue
cependant le coefficient de qualité visible sur le coefficient de stabilité K. Si on se place
maintenant du c6té de la grille (figure IV.17 : résistance du circuit de polarisation de
drain nulle), nous constatons une évolution similaire du coefficient de stabilité. La
valeur optimale est cette fois la plus importante (83.4 Q) puisque c’est grace a celle-ci
que le coefficient de stabilité est le plus élevé. Comme précédemment, la résistance du
circuit de polarisation de grille ne modifie pas ’allure du coefficient de réflexion en
sortie du circuit mais uniquement celui de I’entrée.

L’effet des deux résistances est donc complémentaire. Placées dans chaque
circuit, elles permettent d’obtenir une valeur du coefficient de stabilité supérieur a 4.
Cela présente en outre ’avantage de pouvoir tolérer une certaine dispersion sur leur
valeur sans compromettre la stabilité du circuit. Leur ordre de grandeur varie de
quelques dizaines & une centaine d’ohms avec pour chaque résistance une valeur

optimale, valeur pour laquelle le coefficient de stabilité est maximal.

I11.3.3. Valeurs des capacités de découplage

Nous avons montré dans 1’étude relative & la détermination des éléments
nécessaires a la conception du T¢ de polarisation et de stabilisation la nécessité de placer
une branche de circuit en paralléle a I'inductance de la pointe continue. Pour éviter une
circulation du courant de polarisation dans celle ci, I’'introduction d’une capacité est
nécessaire. La valeur attribuée a cet élément doit étre importante, car une valeur trop
faible de celle-ci peut entrainer un risque d’instabilité dans le circuit. La figure IV.18
représente 1’évolution du coefficient de stabilité du circuit pour plusieurs valeurs de
capacités de découplages des circuits de drain et de grille. Les valeurs simulées sont les
suivantes : 130 fF, 1.6 pF, 3.3 pF et 6.6 pF (elles occupes des surfaces respectives
d’environ : 400 pm?, 5000pm?, 10000 pm? et 20000 um?). Nous pouvons constater que

pour la valeur de 130 fF, le circuit n’est plus inconditionnellement stable. Puis, pour les
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valeurs supérieures des capacités, le coefficient de stabilité du circuit est de plus en plus
important.

Afin de connaitre I’influence respective de la capacité du Té de polarisation de
grille et de celle de drain, nous présentons sur le figure IV.19 1’évolution du coefficient
de stabilité et du gain S,; du circuit lorsque la capacité du Té de grille vaut 130 fF et
celle de drain vaut 3.3 pF et vice versa. Nous pouvons remarquer que la capacité du Té
de grille permet de réduire de maniére plus importante la bande de fréquence pour
laquelle le coefficient de stabilité devient proche de I'unité que celle du Té de drain.
Nous pouvons constater de plus que, comme pour les résistances, une seule valeur
importante suffit pour obtenir un coefficient de stabilité supérieur a 1. Cependant, en
utilisant deux capacités, leurs effets sont renforcés ce qui permet d’augmenter la valeur

de ce demier et de limiter ainsi les risques d’instabilité.

IV . Modélisation du composant actif pour la conception du

circuit

Comme nous 1’avons mentionné au début de ce chapitre, compte tenu des délais
liés a la mise au point technologique des composants, nous ne disposions pas au
moment de la rédaction de ce mémoire de transistors réalisés avec le masque MAGIC.
Dans ces conditions, et afin d’étudier la conception compléte d’un amplificateur intégré
en bande V, nous avons di utiliser un autre composant. Notre choix s’est naturellement
porté vers les transistors réalisés au laboratoire pour la mise au point de 1’épitaxie. Nous
avons ainsi opté pour un composant de la série 10347 dont 1’épitaxie se rapproche le
plus de celle congue pour la réalisation des transistors a grand développement de grille.
Cependant, ne disposant que de transistors de développement de grille de 2%50 pm,
deux possibilités s’offraient & nous. La premicre était de concevoir le circuit en
modélisant ce composant. La seconde était de créer artificiellement un nouveau

composant en opérant des lois d’échelles sur les paramétres extrinséques et intrinséques
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pour simuler un nombre de doigts de grille plus important. Cette solution permettrait de
modé¢liser des impédances d'entrée et de sortie plus proches de celle d’ﬁn composant a
grand développement de grille [S]. Cependant, cet artifice présentait I’inconvénient de
définir un schéma équivalent global d’un composant n’ayant pas été fabriqué. Nous
avons alors opté pour la premiére solution, la modélisation du transistor étant mieux
connue et beaucoup plus cohérente.

Un schéma équivalent linéaire du transistor a été défini, préféré a une
modélisation non linéaire du composant plus précise mais moins justifiée, pour cette
premiere approche du circuit. Les valeurs des éléments du schéma équivalent extraits
jusque 50 GHz d’un transistor de la série 10347 de développement 2%50%0.2 pm’ au
point de polarisation Vds =2 V et Vgs = 0 V sont reportés dans le tableau IV.2.

Eléments extrinseéques :

Eléments Rs(€2) Rg(Q)) {RdA(Q) | Is(pH) | 1g (pH) | Id (pH) | Cpg (fF) | Cpd (fF)

Valeurs 34 4 34 7 50 54 20 24

Eléments intrinséques :

Eléments gm Gd Cgs Cgd Ri Rgd Cds T

Valeurs 60 2.0 584 5.8 22.6 79.6 14.7 0.72
moyennes | (ms) | (ms) (F) (F) (®) () ({F) (ps)

Variance 0.36 0.009 1.6 0.008 1.05 929 0.32 0.002

Ecart type 1 4.7 22 1.6 4.5 37.8 3.9 6.4
normalisé

Tableau IV.2 : Schéma équivalent du transistor de la série 10347
déterminé jusque 50 GHz.

Pour augmenter 1’accord obtenu entre les paramétres Sj; mesurés et le schéma
équivalent calculé jusque 75 GHz, les valeurs des éléments lg, Id et de la résistance Rgd
ont cependant du étre modifiés. L’inductance de grille a été abaissée a 45 pH, celle de
drain a 41 pH et la valeur de la résistance Rgd a été augmentée a 100 Q. Une

comparaison entre les parameétres S;; mesurés et recalculés avec ces nouvelles valeurs est
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présentée a la figure IV.20. Nous pouvons alors constater un bon accord entre le schéma
équivalent et nos mesures jusque 75 GHz. Ce composant inconditionnellement stable a
partir de 42 GHz présente une valeur du coefficient de stabilité égale & 1.37 et 9.6 dB de
MAG a 60 GHz. Les impédances optimales a présenter en entrée et en sortie du
transistor pour réaliser ce gain sontles suivantes : Zeyy =12.964 +j7.293 Q et

Zsop = 13.019 +335.893 Q.

V. Conception du démonstrateur

L’étude réalisée au deuxiéme chapitre a permis la validation d’une bibliothéque
de modeles d’éléments passifs. La conception du circuit a donc été entreprise en tenant

compte de ces parametres.

V.1. Méthodologie de conception

La méthodologie employée pour la conception du circuit est décrite dans ce
paragraphe et présentée a la figure IV.21. Elle a été décrite étape par étape afin de

donner les principales clés de la conception aux lecteurs.

0] Les impédances optimales a présenter au transistor pour réaliser le gain
maximum disponible sont connues. La premiére étape de la définition du circuit consiste
a réaliser ces impédances en concevant des circuits adaptateurs d’entrée et de sortie,
indépendants pour I'instant. Le schéma de 1’optimisation est présenté a la figure IV.21.
Toutes les longueurs des trongons de lignes sont optimisées de maniére a présenter
I’'impédance souhaitée et minimiser les pertes de ces circuits. Les largeurs des lignes de
transmissions sont fixées a 30 um afin d’obtenir une impédance caractéristique égale a

50 Q (pour une épaisseur du substrat de 40 pm). La largeur de la ligne de compensation
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ETAPE 3 : Optimisation des circuits d’adaptation et de polarisation dans le circuit.
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est fixée a 50 pm, 100 pm ou 150 pum ; ces largeurs de ligne correspondent a celles dont
nous avons établi les principes de correction au chapitre II de ce mémoire.
L’optimisation linéaire est effectuée sur le logiciel MDS. Une fois les objectifs atteints,
les ordres de grandeurs des lignes sont fixés et il est possible de passer a 1’étape suivante

de la conception.

@ Cette étape consiste a incorporer dans les circuits d’adaptation d’entrée et
de sortie les circuits de polarisation. Ceux-ci n’ont pas été introduits auparavant de
maniere a permettre une convergence plus rapide du simulateur en limitant le nombre de
parametres & optimiser. L’optimisation des circuits d’entrée et de sortie s’effectue
toujours séparément. Deux nouvelles grandeurs a optimiser sont incorporées dans le
circuit. Il s’agit de la longueur de la ligne L; et de celle de la ligne radiale d’angle 30°,
60° ou 90°. A ce stade, un objectif supplémentaire d’optimisation est ajouté aux deux
précédents. Un troisiéme port de paramétres S;; est alors inséré dans chaque circuit au
point de jonctﬁon de la ligne L; et de la ligne de compensation radiale. Ceci a pour but
de réaliser a la jonction de ces deux lignes un court-circuit a la fréquence de 60 GHz
destiné & empécher le futur circuit de stabilisation de perturber le fonctionnement du

transistor a cette fréquence.

® Une fois I'optimisation des trongons de ligne terminée, les ordres de
grandeurs des éléments constituant les circuits d’adaptation et de polarisation sont
connus. L’étape suivante de la conception du circuit consiste & réunir les circuits
d’entrée et de sortie, qui €taient jusqu'a présent optimisés séparément, et le schéma
équivalent du transistor 4 effet de champ. Une optimisation du circuit global, avec les
meémes contraintes que lors de I’étape précédente, est alors mise en ceuvre afin de
présenter exactement les impédances optimales souhaitées au transistor a la fréquence
de 60 GHz. Une fois les objectifs de cette optimisation atteints, les dimensions des
circuits d’adaptation et de polarisation du transistor ne seront plus optimisées. La suite
de la conception concernera uniquement les circuits de stabilisation du transistor qui ne

devront avoir aucune influence sur le comportement du circuit a la fréquence de travail.
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@ Pour la définition des topologies des circuits de stabilisation de grille et
de drain, nous avons repris 1’étude effectuée aux paragraphes I11.2 et II1.3 de ce chapitre.
La simulation de 1’étage complet permet d’obtenir une premiére réponse du circuit final.
Reste alors a affiner manuellement 1’ordre de grandeurs des résistances anti oscillation,
des capacités de découplages et des longueurs de lignes afin de stabiliser le transistor

jusqu’au dela de la fréquence de travail.

Pour I’adaptation du circuit, nous avions a notre dispositions trois largeurs de
lignes de compensation droite (50 pum, 100um et 150 pm). Les réponses obtenues pour
chacune de ces largeurs de ligne étant sensiblement identiques a la fréquence de travail,
nous avons choisi d’utiliser pour la conception du circuit la ligne de largeur 100 um
puisque c’est celle ci dont les corrections ont été déterminées avec le plus de précision
(cf. chapitre I § V.4). Pour les mémes raisons, le circuit ouvert 2 60 GHz dans la ligne
principale de 1’étage a été réalisé avec une ligne de compensation radiale d’angle
d’ouverture valant 60°. Les valeurs des résistances des circuits anti oscillation de grille
et de drain ont été ajustées a 37 2. Les capacités de découplage utilisées ont une
longueur et une largeur de 100 um ce qui correspond & une valeur en basse fréquence de
2.3 pF. L’utilisation d’une capacité de valeur supérieure ne s’est pas révélée étre
nécessaire, la différence de comportement du circuit n’étant pas significative.

La figure IV.22 représente les évolutions des modules des termes Sy, Sy; et Sy
ainsi que du coefficient de stabilité jusque 65 GHz. Nous obtenons ainsi une adaptation
en entrée et en sortie de - 50 dB et - 45 dB respectivement. Le gain petit signal du circuit
est de 8.5 dB et le coefficient de stabilité toujours supérieur a 1'unité vaut 1.67 a la
fréquence de 60 GHz. Le dessin de ce circuit est présenté a la figure IV.23. Ses
dimensions sont de 1310 um % 1700 pm soit 2.21 mm? de surface. (Estimation du cofit
de fabrication chez un fondeur industriel : # 10 $ / mm? pour un wafer de 3 pouces). Des
plots de métal distants de 125 pm ont été placés sur le circuit de maniere a pouvoir
polariser le transistor par des sondes de mesures hyperfréquences dont I’inductance

équivalente est beaucoup plus faible que celle des sondes continues.
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Chapitre IV _: Conception d’un amplificateur de puissance en technologic MMIC a 60 GHz

Enfin, la conception du circuit ne saurait étre compléte sans effectuer une étude
de sensibilité de I’étage afin de connaitre son comportement lorsqu’il est confronté a

une variation de ses éléments.

V.2. Analyse de tolérance du circuit en fonction des éléments

passifs

V.2.1. Sensibilité a la variation des éléments passifs localisés du
circuit

Une étude de tolérance a été effectuée afin de connaitre le comportement du
circuit lorsqu’il est soumis a des modifications des valeurs de ses éléments passifs
localisés afin de vérifier qu’elles perturbent peu son fonctionnement. Pour cela nous
avons appliqué une variation de 30 % des valeurs des capacités, des résistances et des
trous métallisés afin de prendre en compte le cas le plus défavorable. Les valeurs des
capacités de découplage ainsi que celles des résistances ont donc été diminuées, celles
des inductances des trous métallisés augmentées. Une comparaison entre la réponse
obtenue pour ce cas et celle obtenue sans aucune variation est présentée a la
figure IV.24. Nous pouvons y constater aucune répercussion sensible sur le coefficient
de stabilité de I’amplificateur qui reste toujours beaucoup plus grand que I’unité dans la
bande de fréquences couverte par ces éléments. De plus, ni les adaptations en entrée et
en sortie ni le gain de 1’amplificateur ne sont modifiés a la fréquence de travail,
I’influence de ces éléments étant restreinte aux fréquences inférieures a 40 GHz.

Une dispersion importante sur les valeurs des éléments passifs, de [’étage

amplificateur ne perturbe donc pas fortement son fonctionnement.

V.2.2. Sensibilité a la variation de ’épaisseur du substrat

La maitrise de 1’épaisseur de substrat lors de [’étape d’amincissement du
phosphure d’indium est importante car celle-ci influence directement I'impédance

caractéristique des lignes et donc les impédances présentées au transistor. Sachant que
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Chapitre IV : Conception d’un amplificateur de puissance en technologie MMIC a 60 GHz

cette maitrise est complexe compte tenu de la technique utilisée au laboratoire, nous
avons étudié 'influence de la variation de 1’épaisseur du substrat sur la réponse de
I’amplificateur.

Pour cela, nous avons tracé la réponse du circuit pour deux valeurs extrémes de
I’épaisseur du substrat. La figure IV.25 représente I’évolution du coefficient de stabilité
et des modules des termes Sj;, Sy, et S;; pour une épaisseur du substrat de 30 um (soit
une impédance caractéristique de 43.4 Q) et pour une épaisseur de 50 pm (soit une
impédance caractéristique de 54.6 Q).

Nous pouvons constater un effet minime sur le coefficient de stabilité ainsi
qu’une légére diminution du gain de 1’étage de 0.2 dB a 60 GHz. Par contre, comme on
pouvait s’y attendre, les adaptations en entrée et en sortie de 1’étage sont plus sensibles a

cette variation mais restent toutes deux trés acceptables puisque inférieures a - 20 dB.

V.3. Analyse de tolérance du circuit en fonction de 1’élément

‘actif

La reproductibilité de réalisation des transistors constitue un point important
dans toute réalisation de circuit MMIC. Afin de connaitre le comportement global de
I’étage amplificateur lorsqu’il est soumis & une impbrtante modification des parametres
intrinséques du schéma équivalent du transistor, une étude de tolérance a été effectuée.
Elle consiste & appliquer au transistor une variation de +/-20% sur les quatre
principaux éléments que sont gm, Gd, Cgs et Cgd toujours pour tenir compte du cas le
plus défavorable pour la stabilité du circuit. La transconductance a donc été augmentée
de 20 % alors que les trois autres éléments ont été diminués. Ce cas volontairement
pessimiste permet de connaitre le comportement du circuit. L’évolution du coefficient
de stabilité et des modules des termes S;;, Sy, et Sy; sont représentés a la figure IV.26.
Ces variations entrainent un accroissement prévisible du gain du circuit a 12.2 dB. Dans
ces conditions, le coefficient de stabilité diminue et devient inférieur a I’unité entre les
fréquences comprises entre 38 GHz et 48 GHz. La vérification de la stabilité¢ du circuit

nécessiterait alors 1’étude des cercles de stabilité. L’adaptation du transistor est
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Chapitre IV : Conception d’un amplificateur de puissance en technologie MMIC a 60 GHz

¢galement fortement modifiée par les variations importantes que nous avons imposées
aux valeurs des éléments intrinséques du schéma équivalent du transistor puisqu’elle
évolue autour de - 17 dB et - 19 dB pour I’entrée et la sortie a 60 GHz.

Comme on pouvait s’y attendre, le transistor est 1’élément du circuit le plus
critique pour les performances globales de 1’étage. Il est également celui dont la
reproductibilité est la plus complexe & maitriser ce qui constitue une des difficultés

majeures de la réalisation de circuits en technologie entiérement intégrée.

V.4. Analyse de sensibilité 4 1a dispersion technologique

Si I’étude de tolérance a pour but de connaitre le comportement du circuit
lorsque celui-ci est soumis volontairement a des variations trés importantes, 1’analyse de
sensibilité¢ & la dispersion technologique permet d’obtenir un gabarit de réponses du
circuit. Pour cette analyse, une variation de +/- 20 % est appliquée sur les éléments
extrinséques du schéma équivalent du transistor et une variation de +/- 30 % sur les
valeurs des éléments intrinséques. La variation appliquée sur les éléments passifs
localisés (résistances, capacités MIM) est de +/- 20 et celle appliquée sur les éléments
distribués (lignes de transmissions, discontinuités...) de +/- 10 % car ils sont soumis a
moins de variation au cours de la réalisation. Ces variations suivent une loi gaussienne
sur 100 tirs aléatoires suivant la méthode Monté Carlo disponible sur le simulateur
MBDS. Les résultats de cette analyse sont présentés a la figure IV.27. IIs comportent les
valeurs maximales et minimales obtenues pour le coefficient de stabilité et le module du
gain de 1’étage amplificateur. Les valeurs initiales des modules des termes d’adaptation
S11 et Sy, sont €galement représentées.

Le coefficient de stabilité minimal reste toujours supérieur a l'unité, gage de
stabilité inconditionnelle du circuit. Le gain de I’amplificateur évolue entre 6.6 dB et
10.6 dB a 60 GHz, soit 2 dB autour de sa valeur nominale. L’adaptation minimale en
entrée est de - 13.5 dB et en sortie de - 12.3 dB pour cette méme fréquence.

Ces résultats permettent de valider la conception du circuit dont 1’étape suivante

sera la réalisation, dans un premier temps, des différents niveaux de masquages, puis,
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La variation appliquée est de +/- 20 % sur les valeurs des ¢léments
extrinséques du schéma équivalent du transistor, de +/- 30 % sur les
valeurs des éléments intrinséques et de +/- 10 % sur les valeurs des
¢léments passifs.




Chapitre IV : Conception d’un amplificateur de puissance en technologie MMIC & 60 GHz

dans un second, la réalisation a proprement dite du circuit dans les salles blanches de
I'IEMN.

V1. Conclusion

Dans ce dernier chapitre nous avons abordé la conception en guide de
propagation microruban du démonstrateur a la fréquence de 60 GHz en technologie
intégrée sur substrat de phosphure d’indium.

La premiére partie a port¢ sur la comparaison des différentes techniques
utilisables en technologie intégrée pour réaliser 1’adaptation du transistor.

Dans la deuxiéme partie, la conception des circuits de polarisation et de
stabilisation nécessaire a la réalisation du démonstrateur a été abordée. Elle a été
effectuée de maniére progressive afin d’aboutir a la définition des Tés de polarisation de
grille et de drain de I’étage amplificateur. L’influence des principaux éléments sur la
stabilité¢ du transistor a ét¢ montré afin de distinguer la fonction exercée par chacun
d’eux.

Tous les composants mesurés étaient inconditionnellement stable a la fréquence
de 60 GHz. Toutefois, s’ils s’étaient avérés étre instable a cette fréquence, il aurait fallu
dans un premier temps les stabiliser 4 60 GHz en utilisant une des techniques évoquées
dans la premicre partie de ce mémoire avant de les stabiliser sur le reste de la bande
comme cela a été décrit dans ce chapitre.

La troisiéme partie a été consacrée a la présentation du transistor et de son
schéma équivalent petit signal utilisé pour la conception de I’étage amplificateur.
Compte tenu des difficultés rencontrées dans la réalisation de transistors multi doigts de
grille en technologie microruban sur substrat de phosphure d’indium, nous n’avons
malheureusement pas pu utiliser pour notre étude de composants issus du masque
MAGIC. De ce fait, nous avons limité notre étude de I’amplificateur & une approche

linéaire.

185



Chapitre IV : Conception d’un amplificateur de puissance en technologie MMIC 3 60 GHz

Celle ci a été entreprise et présentée dans la derniere partie de ce chapitre. Une
étude de tolérance et de sensibilité a la dispersion technologique puis la réalisation du
dessin de I’amplificateur a finalis€ la conception du circuit. Celle ci & montré que la
puce, de surface 2.2 mm? devrait présenter un gain petit signal compris entre 6 et 10 dB
avec une adaptation meilleure que -12 dB en entrée et en sortie.

La poursuite par S.Trassaert [6] de la réalisation des composants de puissance
avec le masque MAGIC permettra aux membres de I’équipe de poursuivre ce projet et je
I’espére d’aboutir pour la premicre fois en Europe & la réalisation d’un véritable
amplificateur de puissance sur substrat de phosphure d’indium en guide de propagation

microruban a 60 GHz.
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Conclusion générale

Les différentes parties du travail présent¢ dans ce mémoire ont trait aux
domaines de I’amplification de puissance en bande V. L’objectif de ce travail était la
conception et la réalisation d’un amplificateur de puissance en guide de propagation
microruban en technologie intégrée sur substrat de phosphure d’indium. La conception
de ce démonstrateur, développée en derniére partie de ce manuscrit, a nécessité des
études préalables présentées dans les chapitres I et III et dont les principales

conclusions sont énoncées ci-apres.

La conception du démonstrateur nécessitait la connaissance de modéles
d’éléments passifs propre a la technologie du laboratoire et fiables jusque 60 GHz.
Cette étude a fait 1’objet du deuxiéme chapitre. Aprés la définition des différents
niveaux de masquage, la réalisation technologique au sein de I’équipe a été mise en
oeuvre. Elle comportait la réalisation en guide de propagation microruban de lignes de
transmission, de résistances, de capacités, de trous métallisés avec des performances
compatibles avec 1’obtention d’un démonstrateur en technologie MMIC. La
caractérisation des lignes de transmission jusque la fréquence de 75 GHz et parfois
110 GHz a permis d’obtenir des pertes comparables a celles obtenues par un fondeur
industriel. La reproductibilité dans la réalisation est naturellement difficile a atteindre,
ce qui a constitué tout au long de ce travail une de nos préoccupations premieres. La
confrontation de nos mesures avec les simulations issues du logiciel commercial MDS a
permis d’une part de valider la réalisation technologique et d’autre part d’élaborer une
bibliotheque d’éléments passifs propres & la technologie développée au laboratoire.
Nous disposons donc désormais de modeles fiables jusque 60 GHz pour la conception

du démonstrateur.

Le troisiéme chapitre traitait des éléments actifs. Des réalisations préliminaires
de composants ont permis la mise au point d’une épitaxie adaptée au fonctionnement en
puissance des composants. En outre, I’introduction dans 1’épitaxie d’une couche barriére
avec un taux d’aluminium de 65 % s’est avéré nécessaire afin de retarder 1’apparition de

courant dans la grille, phénoméne limitatif des performances en puissance des
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Conclusion générale

composants. La mise au point de cette structure a été possible grace aux caractérisations
en régime statique, petit signal hyperfréquence et grand signal hyperfréquence de tous
les composants réalisés. Des performances au niveau de 1’état de 1’art ont été obtenues

avec un composant de longueur de grille 0.25 um délivrant 360 mW/mm avec 28 % de

fov2)

rendement en puissance ajoutée et 5.2 dB de gain a 60 GHz. Les difficultés liées
I’élaboration d’un schéma équivalent électrique petit signal localisé des transistors a
effet de champ jusque 60 GHz ont été montrées et un critére quantitatif a été introduit
afin de mieux juger de sa validité.

Afin de disposer de composants multi doigts de grille, un nouveau jeu de
masques de transistors a été congu. Celui-ci comporte des structures particuliéres
destinées a améliorer la détermination des éléments extrinséques des transistors. En
effet, leur détermination est primordiale pour une meilleure validité en hautes
fréquences du schéma €quivalent car leurs effets y sont renforcés.

Les premiers composants réalisés avec ces masques ont ¢été présentés.
Cependant, des retards dans 1’obtention de substrats de bonne qualité n’ont pas encore
permis d’obtenir les performances nécessaires a la réalisation du circuit. Toutefois,
toutes les étapes technologiques nécessaires pour leur réalisation sont maintenant
maitrisées par les technologues de 1’équipe, ce qui devrait conduire a la réalisation

prochaine de composants présentant des performances honorables.

La conception du démonstrateur a été entreprise dans le dernier chapitre. Les
différentes étapes de la conception ont été effectuées en tenant compte des contraintes
imposées sur les modeéles des éléments passifs et explicitées dans le deuxiéme chapitre.
La définition des circuits de polarisation et de stabilisation a été réalisée
progressivement afin de s’attacher a montrer le rdle tenu par chaque élément les
constituant. Avec un composant présentant 9.6 dB de MAG a 60 GHz, un circuit avec

8.5 dB de gain petit signal pour une surface de 2.21 mm?” a été congu.
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