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Introduction générale






Le développement de systemes de communicationdesciet militaires, se traduit par leur
montée en puissance et en fréquence. Cette évolagiparait pour les concepteurs comme une
nouvelle contrainte sur les étages d’amplificagbmionc plus particulierement sur les transistors

de puissance qui les constituent.

C’est ainsi qu’il ont été amenés a rechercher deseltes solutions technologiques quant aux
matériaux utilisés et que, parmi les semi-condustguand-gap, le Nitrure de Gallium semble

proposer une solution prometteuse pour les annéesia

Le matériau grand-gap de type GaN, du fait de aadg bande interdite, autorise des tensions de
polarisation et des densités de porteurs impoidaatde fortes températures de fonctionnement.
De plus la grande vitesse de saturation des psrfrmet d’obtenir des courant tres importants a
des fréquences de travail élevées. Enfin, sa cawdécthermique importante (par rapport au

GaAs) traduit sa capacité a évacuer facilementchderies. Par conséquent, les transistors
utilisant le matériau GaN, de par ses remarqualpespriétés intrinseques, sont donc

naturellement de tres bon candidats pour les agipits de puissance aux fréquences micro-

ondes.

Le premier chapitre de ce mémoire va s’attacheoraparer les potentialités des différentes
technologies de transistors micro-ondes pour la@giion d’amplificateurs RF a I'état solide.
L’effet des parametres des matériaux constituefs ttansistors sur les propriétés électriques sera

débattu, et les apports des technologies grandeyamt mis en évidence

Le deuxieme chapitre va se consacrer tout pami@rient au fonctionnement des transistors a
effet de champ, et particulariser cette étude aamsistors sur nitrure de gallium. A partir de
diverses méthodes de mesures en régime impulsionoas mettrons en évidence plusieurs
phénomenes limitatifs inhérents a la technologi®l Ga savoir I'auto-échauffement et les effets
de pieges. Un étude originale de I'effet kink sauasi présentée. Chaque fois qu’'un phénomeéne
électrigue est mis en évidence, nous tenteronspdiégr une explication et détailler ses

conséquences sur les performances d’amplificatien R



Le troisieme chapitre de ce mémoire, reposantesuéiudes réalisées dans le chapitre précédent
sur les transistors HEMTs AlGaN/GaN, proposera unmdélisation non linéaire
électrothermique d’'un de ces transistors. La métbuhtégration des divers effets physiques du
transistor en tant que non linéarités du modele CAO des circuits sera détaillée. Diverses
mesures de validation du modele seront proposétamment des mesures fonctionnelles sur

banc a charge variable et des mesures de formedesur banc grand signal.



Chapitre 1 : Les transistors de puissance

micro-ondes






|. Introduction

Une grande majorité de composants électroniquem@sturs réalisée a base de silicium. Or un
nombre important d’utilisations des semi-condudeaians les domaines des télécommunications
civiles et militaires conduit naturellement lesféients acteurs a innover, car ces applications

nécessitent 'utilisation de puissances toujouus frinportantes a des fréquences élevées.

Diverses voies sont a I'étude pour améliorer lecimmnement des semi-conducteurs vers les
fortes puissances. Une de ces voies est 'améborate la technologie afin d’optimiser les
performances des composants classiques. Ceperefametformances de ceux-ci sont, pour

beaucoup, a la limite des propriétés intrinseqessnaatériaux.

De ce fait, une solution alternative consiste diseti des matériaux semi-conducteurs aux

propriétés physiques supérieures délivrant dessauies importantes et supportant de hautes
températures de fonctionnement. Parmi ceux-cisési-conducteurs grand gap constituent un

excellent choix et plus précisément le nitrure diigm (GaN) qui fait I'objet de travaux toujours

plus nombreux [1] (Figure 1).
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Figure 1 : évolution du nombre de publications par[1] pour les filieres GaAs et GaN



[I. Evaluation des différentes filieres des transistiars

puissance micro-ondes

IILA. Parametres physigues des semi-conducteurs

Pour répondre aux besoins de génération de pusssaio-onde, plusieurs technologies de

semi-conducteurs peuvent étre envisagées. Nougntods dans le Tableau 1 les différents

parametres physiques des semi-conducteurs [2prEHents dans les composants de puissance

micro-ondes afin de comparer ces différentes tdolgres.

Ey (eV)

n; (cm)

&

4 (CNTIV.S)
E. (10°V/cm)
Vsat (L0'cm/s)
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K(T) @ 300K
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110*
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8500 700 900 1100
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0.5 45 15 25
300 600 700
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1.6 10*

5.5

1900

5.6

2.7

20

Tableau 1 : ensemble des parametres technologsieant les matériaux utilisés dans la fabricataes

transistors de puissance RF



Dans la suite, nous allons définir les paramétrépgndérants de ce tableau.

A.1l. Bande interdite (gap)

L'énergie de bande interdite est la mesure de datqé d'énergie nécessaire a un électron pour
passer de la bande de valence a la bande de cmmdl@tsque celui-ci est soumis a une

excitation.

Le matériau sera appelé semi-conductsurle gap (notéeEg, unité :eV), ou la distance
énergétique entre le bas de la bande de conduetibm sommet de la bande de valence, est
inférieur a 2eV (Figure 2). C’est le cas des matéiGe, Si, GaAs, InP, Si. Le matériau est

considéré comme un semi-conducteur grand gap suwaleurs supérieures a 2eV [4].

bande de conduction

N\

Ec

bande de conduction

Ec

Eg (eV)

IEQ (eV)

bande de valence

bande de valence

conducteur

isolant semi-conducteur

Figure 2 : diagrammes de bandes d’énergie desrdifts types d’éléments

Le carbure de silicium (3.26eV), le nitrure de igatl (3.39eV), le nitrure d’aluminium (6.1eV)
ainsi que diamant (5.45eV) ont des largeurs de symgrieures a 2eV (cf Tableau 1), c'est
pourquoi nous parlons de matériaux grand gap. Beures grandes valeurs de gap, on parle de

matériaux isolants.

La taille de la bande interdite donne des carastigues électriques importantes a chaque semi-
conducteur. En effet, la largeur de bande interfie la limite en température au-dessous de



laquelle le dispositif peut fonctionner sans dération, ainsi que I'aptitude du semi-conducteur

a résister aux radiations.

La largeur de la bande interditecroit avec la température (Figure 3), et cesatianis de la
largeur de la bande interdite peuvent étre décapgsoximativement par la fonction [5] suivante

pour des température supérieures a 300 K :

(a10™)T?
T+b

Les valeurs des parametiestb sont données dans le Tableau 2 pour différentérraak.

(1) E,(M=E0)-

semi-conducteur Eg(0) (eV) a (eV/K) b (K)
AsGa 1.519 5.405 204
Si 1.17 4.73 636
Ge 0.7437 4.774 235
GaN 3.509 7.32 700
AIN 6.118 17.99 1432

Tableau 2 : paramétres de la variation de la bairderdite en fonction de la température
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Figure 3 : valeur de la bande interdite du Si, 8ede I'’AsGas en fonction de la température [6]
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A.2. Champ de claquage

Le champ de claguage ou champ critique (aéunité :V/cm) est la valeur du champ ou de la

tension maximum que peut supporter le composant.

Les matériaux grand gap ont un champ de clagu&geirtrportant vis-a-vis du silicium ou de

I'arséniure de gallium. Nous pouvons remarquerl@xiste un rapport de 8 entre le champ de
claguage de GaAs et celui du nitrure de galliumyretapport de 14 entre le champ de claquage
de GaAs et celui du diamant (cf Tableau 1). Lawatie ce champ de claquage est directement

liée a la largeur de bande interdite par la fomcsioivante :

2 E DE*

Ce qui signifie que plus le gap d’énergie est ingudr plus le champ de claquage est élevé

(Figure 4), mais aussi que le champ de claquagaderorsque la température augmente.

Diamant ¢
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) a |
o ‘ 1 1
— | | |
< 1 1 1
O 2 : | l
L 1 1 1
) 1 1 1
g GaAs | |
¢ ¢ 1 1 1
0 ; 1 1 ; 1

0 1 2 3 4 5 6

Eg (eV)

Figure 4 : champ de claguage en fonction de ladamgde gap pour différents matériaux (Si, GaAs, 4H-
SiC, GaN, Diamant) d’apres Tableau 1
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Le fait d’avoir un gap important et donc un changpcthquage trés élevé permet aux transistors
grand gap de supporter des tensions de polarisatiportantes, ce qui est excellent pour les

applications de puissance.

A.3. Densité de porteurs intrinseques

Un semi-conducteur intrinseque est un semi-condugter, c’est-a-dire sans défaut ni chimique
ni structural susceptible de modifier les densitéporteurs de charge. A la température de 0°K,
la bande de valence est saturée et la bande deicamrdest vide : il n'y a pas de porteurs de
charge. A B0°K, chaque fois qu’un électron part de la bandealence, et passe dans la bande
de conduction, un trou apparait dans la bande tene& La quantité d’électrons est ainsi
rigoureusement égale a la quantité de trous; leamcentration commune est appelée

concentration ou densité de porteurs intrinséquesén;, unité :cn?) :

(3) n=p=n, oun; est la densité de porteurs intrinséques
_EQO

(4) n*=Ad°le KT o0 A est une constante dépendante du matériau maiseindénte de la

températureEy est la valeur du gap a 0°K,est la constante de Boltzmann (1.38 10
23 J/oK)

Comme nous avons vu a la Figure 3, la bande inéeEJ{(T) ne varie que trés lentement en
fonction de la température. La densité de porténtrinséques est donc principalement une

fonction exponentielle de la température. Le fact€l est nettement moins important que le
Eo
facteure T . La densité en porteurs intrinseques est doncananpetre important & prendre en

compte pour des applications a haute températigar@=5). Ainsi, les matériaux grand gdgyd
est grand, supérieure a 3.4 eV pour le GaN) ayast faible valeur de densité de porteurs

intrinséques ont un faible courant de fuite pows d@eurs de température importante.

En résumé, nous pouvons dire qu’un matériau poeséaid; faible peut étre un excellent choix

pour les applications a hautes températures.
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Figure 5 : concentration intrinseque des porteuosipdifférents semi-conducteurs en fonction de la

température [7]

A.4. Mobilité des porteurs, vitesse des porteurs

Lorsque I'on applique un champ électrique, on éné&rdes porteurs de charge libres, électrons et

trous.

La mobilité (notéey, unité : cm?/V.s) étant liée au libre parcours sans choc dansemi-
conducteur, toute modification du réseau cristadlitraine une modification de cette mobilité. En
effet, 'ajout d’atomes dopants (Figure 6) et/céidvation de température (Figure 7), créent des

perturbations dans le cristal et affectent la nithil
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Figure 6 : variation de la mobilité des électrorigles trous du Silicium en fonction de la concetdres

en impureteés [8]
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Figure 7 : variation de la mobilité des électronmsfenction de la température pour différentes

concentrations d’aluminium g3 dans une couche d’@8a; ,N [9]

Dans le domaine des faibles champs électriques, pta$eurs libres sont en eéquilibre
thermodynamique avec le réseau, et leur vitesseenmey est proportionnelle au champ
électrigue. En d'autres termes, la mobilité desepos est indépendante du champ électrique et la
vitesse de dérive (not&& unité :cm/s) s'écrit :

qr

(5) V =%4,E avecy, =—- ol rest le temps de relaxatiom, est la masse effective gf est
m

la mobilité pour des champs faibles (constante)

Lorsque le champ électrique devient important,imésractions des porteurs avec les vibrations
du réseau entrainent une diminution de la moldg porteurs : la vitesse sature et tend vers la
vitesse thermiquel.a loi de variation de la mobilité par rapport dhamp électrique varie d'un
matériau a I'autre, en fonction de la nature dstlacture de bandes du semi-conductelie, se

traduit par une variation non linéaire (Figure 8)la vitesse de dérive des porteurs

(6) V =u(E).E
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Figure 8 : variation de la vitesse de dérive dectrbns pour différents matériaux (Si, 111-V, gragalp)

en fonction du champ électrique [10]

Seuls les éléments de la colonne IlI-V présentenpia de survitesse, alors que pour les autres
éléments la vitesse de dérive des porteurs eshéoment croissante jusqu’a la saturation. Pour le
nitrure de gallium, le pic de survitesse se progaiir un champ électrique d’environ 200 kV/cm,
alors que pour l'arséniure de gallium le champtélpee pour le pic de survitesse est d’environ
5 kV/cm. Cela signifie que la vitesse des portelanss le GaN est trés supérieure a celle du GaAs

pour des forts champs électriques.

Comme nous l'avons vu précédemment, la vitessedeedest directement proportionnelle a la
mobilité des porteurs, elle est donc elle ausduanfcée par la température [11]. Comme le
montre la Figure 9, pour une température de 50@tKegemple, la vitesse de dérive des porteurs
est 3.8 fois plus grande dans le matériau GaN qus b matériau GaAs pour un méme champ

électrique appliqué de 0.2 MV/cm.
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Figure 9 : vitesse de dérive des porteurs danséesi-conducteurs GaN et GaAs en fonction du champ

électrique pour différentes températures [11]

Si on considére un barreau de semi-conducteurpleaat a I'abscisse x dans ce barreau de
section S(x) est donné par :

(7) 1 =qg.n(x).v(x).S(x)
On constate que la modulation du courant peutiseda trois facons différentes :

- soit par la variation de la section du baur8&)
- soit par la variation de la densité de pogaix)

- soit par la variation de la vitesse des poge(x)

On voit donc tout l'intérét d’utiliser un semi-camzteur ayant une grande vitesse de dérive des
porteurs pour générer un fort courant. En effetjtiesse de saturation des porteurs est 2 a 3 fois

plus grande pour les matériaux a grand gap que leositicium ou l'arséniure de gallium (cf
Tableau 1).
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Il est important de noter aussi que la vitesseatieration des matériaux a grand gap est obtenue
pour des champs électriques beaucoup plus grad@sfgis) que pour les matériaux Si ou GaAs.
Cela signifie que I'on pourra polariser un trarmigirand gap a de fortes tensions et que dans ces

conditions celui-ci délivrera un fort courant.

A.5. Conductivité électrigue, résistivité, conductivib&rmique

Suivant le matériau utilisé (Si, GaAs, GaN, )slale la conception d'un MMIC, le substrat
possédant une conductivité électrique plus ou mgiaade, la puissance dissipée par ce circuit
ne sera pas due exclusivement aux éléments atfissistors, ...) mais aussi aux éléments

passifs (selfs, ...)

On définit la conductivité électrique (notée unité :S/m) ainsi que la résistivité (nojgeunité :

Q.m) d’un matériau par les formules suivantes :
8) o=q.(nu,+p.u,)

1
9 p=—
o

En effet, une faible résistivité des substrats pgme des courants de fuites importants, ce qui
augmente la puissance dissipée du dispositif eindienainsi la puissance transmise par celui-ci.
Pour évaluer les pertes dans ces éléments passifgtilise le facteur de qualité (no@ qui

quantifie la valeur de I'énergie transmise par cappux pertes électriques :

énergieemmagasingparpériode
éenergiedissipégarpériode

(100 Q=2

Plus le facteur de qualité sera élevé, plus letepatans les composants passifs seront faibles.
Cette faible résistivité des substrats entrainsidagprésence de capacités parasites de couplage

avec le substrat, ce qui réduit les performancdsremes de fréquence des circuits micro-ondes.

Par conséquent les circuits a base de technolagi@sd gap ou silicium ont des pertes
importantes dans les éléments passifs, a l'invdesd@gchnologie GaAs permet de faire de

éléments passifs de trés bonne qualité (conduetkitctrique faible, cf Tableau 1). Cependant, si

17



on considére I'aspect thermique des matériauxptdraire se produit. En effet, selon la loi de
Wiedemann-Franz, la conductivité électrique esealément liée a la conductivité thermique

(notéeK) :

(11) K =LT.o ouL estle nombre de Lorentz (2.4521%/.Q/°K?), T est la température en °K,

o est la conductivité électrique en Sknest la conductivité thermique en W/m.K

Cela signifie qu’'un matériau possédant une condté&télectrique importante a également une
conductivité thermique importante. La conductitiérmique d’un matériau traduit sa capacité a
dissiper la chaleur. Or, la résistance thermiqueé@Rth) est inversement proportionnelle a la

conductivité thermique :
(12) R, OK™ ouT est la température en °Rgiss€st la puissance dissipée en W

et

AT A . . .
(13) R, =—— oudrT est I'élevation la température en TRyssest la puissance dissipee en W

diss

On voit donc que la résistance thermique est diment liee a la puissance dissipée. Cela
signifie qu'une forte conductivité thermique du Brédu permet I'évacuation de la puissance
dissipé (sous forme de chaleur) sans échauffemmapbriant de celui-ci. Dans le cas de
I'amplification de puissance ou les puissancesvdidis sont importantes, I'élévation de
température pour une puissance dissipée donnédiserplus faible dans des transistors grand

gap que dans des transistors GaAs.

D’aprés le Tableau 1, la conductivité thermiquecddbure de silicium (4.5 W/cmK) et surtout
celle du diamant (20 W/cmK) sont trés supérieuresodtes les autres @&€1.5 W/cmK,
Keaas=0.54 W/cmK, Ksan=1.5 W/cmK). Autrement dit, le diamant et le cadodle silicium sont
les meilleurs matériaux pour évacuer la chaleuspat donc a privilégier pour les applications de

puissance.

Remarqgue :les valeurs des conductivités thermiques sont desmdur une température de
300 K
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A.6. Résistance carrée, Ron

Considérons le canal d’'un transistor de forme eade coté L et d’épaissefid représenté a la

Figure 10.

—

Ligne de courant

K-

Figure 10 : forme du canal du transistor considpair la définition de R

On définit la résistance carrée (notée Bité Q) du canal du transistor de la fagon suivante :

(14) R :lxg ou J:qX%xun est la conductivité du barreau d’épaissehdl,
o

S=LxAdest la section perpendiculaire aux lignes de cduetmsmax €St la densité

maximum d’électrons dans le canal

(15 R=—
qxnsmaxxﬂn

Considérons maintenant un transistor HEMT (Highcitn Mobility Transistor) dont la
structure simplifiée est présentée a la FigureLalforme du canal de ce transistor correspond a

la description faite précédemment.
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Source Drain

Canal

Figure 11 : structure simplifiée d’un transistor INH

On définit la résistanci,, (notéeR,n, unité Q) du transistor de la fagcon suivante

(16) R,

L . .
R +R, +R, avecR, = R;? ou R:est la résistance de canal@n

d'ou

L N : :
17 R, R;? + R, + R, oU Lgs est la longueur drain-source du transistor enenétest le

développement total de grille en métrdRgtR; sont les résistances de contacfen

Le courant de sortie (Figure 12) dans ce transigbur des faibles valeurs de tension drain-

source (zone ohmique) est égal a :

(18) ld = Vds :Vds
R+R+R R,

La pente du réseau |-V dans cette zone correspbmye@rse deR,,. Nous remarquons d’apres la
Figure 12 que si R est faible, la tension de coude (notgg.y unité :V) qui correspond a la
tension de transition entre la zone ohmique etolaezde saturation du courant de sortie du
transistor, va elle aussi étre faible. Cela a poomséquence directe une augmentation de

I'excursion courant/tension, et donc un accroiss#rde la puissance.
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Figure 12 : : transistor HEMT GaN sur substrat ilim de 0.1mm de développement de grille

D’aprés les équations (14) et (16) nous voyons tperésistanceR,, est inversement
proportionnelle a la mobilité des électrons :

1
19 0—
19 R, 1

La mobilité électronique de I'arséniure de galliétant de 8500 cfiV.s, elle est trés supérieure
a celle des matériaux & grand gap (cf Tableaureffet, la mobilité n’est que de 700 Uwis
pour le carbure de silicium (4H-SiC) et de 90G#&fs pour le nitrure de gallium, ce qui se

traduit par des tensions de coude de I'ordre da®\a
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A.7. Synthese

Toutes les technologies n'offrant pas les mémesipiiges, le choix doit alors étre guidé par les
contraintes a respecter en terme de fréquence @¥quuissance, sachant qu’un compromis est

souvent incontournable.

Considérons un transistor HEMT AlGaN/GaN, dont ngasons en détail le fonctionnement
dans la Partie 2, et regardons linfluence desérifits parametres technologiques sur ses

performances (Figure 13).

Wide E, -
GaN ngh Vbr\’

High v, High Power Level

High Frequency (f,)
High |, _ .
High Efficiency (PAE)
AlGaN/GaN Highn, lowR,, High Operating Temp
HEMTs / (low V,..)
High p

Figure 13 : influence des paramétres technologicuedes performances en puissance aux fréquences

micro-ondes [12]

Le matériau GaN posséde une largeur de bande iteterés importante (3.39 eVke qui
conditionne une bonne tenue en température ainsneguorte capacité a supporter des tensions
de polarisation élevées. L'utilisation de matériaaxgrande bande interdite permet aussi
d’accroitre considérablement la discontinuité dasdes. Ainsi la densité de porteurs du gaz
d’électron bi-dimensionnel devient trés importaté.10°3cm?), ce qui entraine un courant de

sortie trés élevé.
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Ce matériau a aussi une grande vitesse de saturé@iaCdcm/s) a des niveaux de champ
électrique importants, ce quiflue directement sur le courant de sortie dudistor et donc sur la
puissance. D’autre part, la grande vitesse de aaiarjoue sur la fréquence de transition [12]

qui, elle, conditionne le transistor a travaillerfeautes fréquences car :

Y N , . .
(200 F = 5 2 C ouL est la longueur de grille g est la vitesse de saturation des porteurs
JT.

La conductivité thermique de ce matériau étant iatres importante, le « management

thermique » des dispositifs élaborés a base deraitte gallium en sera grandement facilité.

Par contre, sa faible mobilité induit une tensiencdude élevée, ce qui réduit I'excursion de la

tension appliquée au transistor.

En résumé, nous pouvons dire que les transistomudsance congus a partir de la technologie
GaN constituent I'un des meilleurs candidats passipour les applications de puissance micro-

ondes malgré leur faible mobilité électronique.

II.B. Figures de mérites

Afin de faciliter le choix du composant RF en faantde I'utilisation envisagée, nous avons a
notre disposition différentes figures de méritagoapant 'ensemble des technologies du marché

pour les applications micro-ondes de puissance.

Les deux figures de mérite les plus représentajid@ssont les figures de mérite Johnson (notée

Johnson’sFigure ofMerit) et Baglia (noté®aglia’s Figure ofMerit) qui ont pour définitions :

EC X Vsat

(21) JFM =
2% T

(22) BFM =¢, x u, ><(Ec)3 avece; qui est la constante diélectrique relative du matér

Dans la littérature les figures de Johnson et dgliBasont généralement normalisées par rapport

au Silicium. Elles sont appelé&sM ratio etBFM ratio dont les valeurs respectives sont :
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(23) JFMratio = _JFM

silicium

(24) BFMratio = BFM

silicium

VEEED &  th(Cn?V.s) Ec(1Vicm) vsx(10'cm/s) BFM JFM

ratio ratio
Si 11.8 1350 0.3 1 1 [1
GaAs 125 8500 0.4 1 15.8 1.3
4H-SiC 10 700 3 2 584.8 20
GaN 9 900 3.3 2 676.8 22

Tableau 3 : figures de mérites des différentesrteldgies grand gap utilisées dans les applications

micro-ondes de puissances normalisées par rappo&ikcium

Le Tableau 3 permet de voir que si I'on considerdlM ratio, qui prend en compte la puissance
et la frequence, ou le BFM ratio, qui privilégie paissance, les matériaux grand gap (et tout
particulierement le matériau GaN) paraissent ledlenes pour des applications de puissance RF.
En effet, le JFM ratio du GaN est vingt-deux folaspgrand que le JFM ratio du silicium et
surtout dix-sept fois plus grand que le JFM raticGhAS.

II.C. Critéres de performance électrigue d’un transistor

Jusqu’a présent, notre propos concernant les p&esrtéchnologiques des matériaux permet de
faire un choix raisonné de la technologie en famctde sa propre application. Nous allons
maintenant considérer les criteres des performar@estriques des transistors pour des

applications de puissance.
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C.1. Fonctionnement petit signal

L'évaluation des performances d’un transistor, les généralement d'un amplificateur micro-
onde en régime linéaire (Figure 14), se fait aipdds parametres [S]. Ceux-ci permettent de

déterminer différents critéres du dispositif micnede étudié.

_>
di a

Figure 14 : quadripdle associé a sa matrice [S]

l.a. Gain en courant, fréguence de transition

- On définit le gain en courant (noféou H»i|) comme le rapport du courant de sortie sur le

courant d’entrée lorsque la tension de sortie @sttecircuitée :

1

_| | - 25,
‘1 S‘11 1+ Szz)+812 Sy

courants d’entrée et de sortie du quadripolg,s¥nt les paramétres [Y] de la matrice

(25 B=

% ou h et L sont respectivement les

1VZ

admittance, et;Ssont les paramétres de la matrice [S]

- La fréquence de transition (notég représente la fréquence pour laquelle le gaicoemant est

égalal:

_| 25 -,
(26) |H,., - 1+52:1+812 o

Pour illustrer ces propos, nous tracons le gainaemant en fonction de la frequence (Figure 15)
d’'un transistor HEMT GaN sur substrat silicium denmd de développement de grille, pour
Vgs=-4 V, Vds=24 V etld=255 mA, ce qui correspond a une polarisation assd AB. Nous en

déduisons une fréquence de transitih,(_ =1) environ égale a 30 GHz.
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Figure 15 : gain en courant en fonction de la frégoe d’'un HEMT GaN sur substrat silicium de 0.1mm
de développement de grille pour Vds=24 V et |d=85%

Dans le cas ou I'on considere un transistor HEMT dentodéle petit signal simplifié est

représenté a la Figure 16, la fréquence de transést alors égale a :

O
27) F =
@n F 27(Cy +Cyy)
Il |fgd I2
Rg /
Vi Cgs;:f ‘gmvgs @ Cds;: % R s VZ
£8

Figure 16 : modéle petit signal simplifié d’'un tsastor HEMT
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1.b. Gain maximum disponible, frégquence maximale d'd¢sdn, gain en puissance

unilatéral.

- Le gain maximum disponible 3(Maximum Available Gainreprésente le gain maximum que

peut avoir I'amplificateur a bas niveau:

(28) G, :%(K -vJK? —1) ouK est le facteur de stabilité de Rollet

2

Ce gain ne peut étre calculé que si K > 1. Si K, orl définit alors le gain maximum stable
(Maximum Stable Ga)mpar :

(29) Guse =%

2
De plus, si [§] = 0, alors on définit le gain maximum unilaté@|.

- La fréquence maximale d'oscillation (notBga.y) représente la frequence pour laquelle le

module du gain maximum disponible est égal a 0 dB :

(30) |Gy (dB)_ :10.Iog(% (K -VK? —1)} = 0dB

Pour le méme transistor que précédemment au méme de fonctionnement, nous tracons le

gain maximum disponible en fonction de la fréequeEmgure 17). Nous en déduisons une

fréquence maximale d'oscillatio{G{, | __ = 0dB) d’environ 50 GHz.
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Figure 17 : gain maximum disponible en fonctiodal&équence d’'un HEMT GaN sur substrat silicium
de 0.1mm de développement de grille pour Vds=24l8=255 mA

De nouveau, dans le cas ou I'on considere un semsHEMT dont le modéle petit signal est

représenté a la Figure 16, la fréequence maximageitiation est alors égale a :

Fr

Rg
2| 277F RaCos +

-On peut aussi définir la fréquence maximale dlzmon a partir du gain en puissance

B1) F. .=

unilatéral (not&JPG pourUnilateral Power Gaii. La fréquence maximale d’oscillation est alors

€gale a la valeur de la fréquence pour laguellentelule du gain en puissance unilatéral

(|S|=0)esta0dB:

1 1
(32) |UPG(dB) max210.|og[|82|2. : ]:OdB
i D i-lsy 1S,
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C.2. Fonctionnement grand signal

Lorsque I'amplificateur fonctionne en régime namélaire, de nouveaux parametres d’évaluation

grand signal sont a considérer.

Les difféerentes définitions qui vont étre donnéas la suite sont référencées par rapport a la

Figure 18.
s M
7 Pgene Pe
G
Préfiechiol AMPLIFICATEUR Ps Pcharg yd}
Ee < > Prefischie2
Poc

Figure 18 : synoptique d’un amplificateur en grasignal

2.a. Ladensité de puissance

La densité de puissance représente la puissanserte par unité de longueur de grille du
transistor. Elle s'exprime en général en W/mm etmpeé ainsi une comparaison aisée entre

transistors de développement différent.

2.b. La puissance de sortie

On définit la puissance de sortie (noRed’'un transistor comme :
(33) Py :%.Re(v.l )

A titre d’exemple, la puissance de sortie maximalayr une polarisation en classe A, a pour

valeur :
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(34) Py, =

max

|k

i max (Vmax _Vmin )

2.c. Le gain en puissance

Le gain en puissance (ndBp) est défini par le rapport de la puissance deesBgfournie a la

charge sur la puissance d’entfge

P
(35 Gp :P_S d'ou (GP)dB = (PS)dBm - (PE )dBm

E

2.d. Le rendement en puissance ajoutée

Le rendement en puissance ajoutée (NBAE pour Power Added Efficiencyexprime le

pourcentage de puissance de polarisation DC agparttécomposant converti en puissance RF

(noté/Jeap) :

P.-P.

(36) Mppe =?

2.e. L’adaptation

Pour qu’un transistor soit a méme de générer unssance maximale, il faut maximiser le

produit de la tension par le courant de sortie dasdimites de fonctionnement du transistor.
Dans le cas d’'une polarisation en classe A, laspnise de sortie sera maximale (Figure 19) si
'impédance de charge est optimale, soit :

(37) Z - (Vmax _Vmin)

Lopt |
max

Or, la puissance de sortie maximale est égale a :

(38) Popax =

max

ol

i max (Vmax _Vmin )

A partir de (37) et (38), on obtient :
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(V ~Viin )2

max

P

Smax

(39) Z,.. =

Lopt

®|F

IMAX Is (A) Produit MAX

RERART

»V/S (V)

VMIN VMAX

Figure 19 : maximisation de la puissance de sortie

On voit donc que pour ursnaxdonnée, le niveau d'impédance sera d’autant gea@é&ue la
tensionVmax sera importante. Par conséquent, I'adaptationeea grandement facilitéeZ
proche de 5Q).

Les transistors a base de technologie grand gapt ales tensions de « break-down » tres
élevées, acceptent des tensions de polarisatiomriames. C’'est un des facteurs clés du

développement de ces matériaux !
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lll. Etat de I'art des transistors de puissance

Apres avoir vu les différents criteres de choixt tam niveau du matériau semi-conducteur qu’a
celui du transistor proprement dit, nous allonsspasen revue les principaux transistors

présentant un intérét pour les amplificateurs dssamce hyperfréquences.

lII.A. Les transistors bipolaires a hétérojonction

D’un point de vue historique, le transistor bipodai hétérojonction (noté HBTHeterojunction
Bipolar Transisto) est I'un des premiers composants actifs a semikecteur inventé en 1951,
grace aux travaux de Shockley datant de 1949. Liaraéon de ses performances par rapport au
transistor bipolaire a jonction classique (noté Bgmvient de l'utilisation d’'une hétérojonction
base émetteur (Figure 20).

Contact d’eémetteur
Ballast
Contact de base

GaAs N

GalnP N
Contact collecteur

e Gahs P
adleder GaAsN

Figure 20 : vue en coupe d’un transistor bipolair&étérojonction
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Cette hétérojonction (grand gap pour I'émetteutit gap pour la base), est choisie de facon a
introduire un décalage dans la bande de valdifige afin d’augmenter la barriere de potentiel

présentée a I'injection des trous de la base dametteur (Figure 21).

Emetteur

Bande de

Eg emetteur Conduction

>Eg base

Bande de
Valence

Collecteur

Figure 21 : diagramme de bande d’'un transistor tgir@ a hétérojonction en conditions normales de

fonctionnement

Grace a cette particularité, le dopage de la basg @tre bien plus grand que le dopage de
I'émetteur, ce qui permet de réaliser des épaissdribase trés faibles et donc des fréqueRces

et Fmax €levées avec :

1 N . . N
(40) F, = > ou Z.c est le temps de transit des électrons a travems¢mble de la structure
TT.

"t ec

fi

41) F = ——
8mxCye X Ry

ou Rg est la résistance de la baseGgt est la capacité base
collecteur

L’augmentation du dopage de base permet de dimlauésistance d’'acces a la base intrinséque

R; et donc de maximiser la fréquence maximale de immeement, ou de fagcon équivalente, de

maximiser le gain en puissance disponible a urgu&@ce donnée. L'obtention d’une puissance

élevée résultera alors d'une optimisation de laicttire du collecteur afin de réaliser un
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compromis entre le courant maximum limité par BefKirk et la tension maximum limitée par

I'avalanche. Les deux paramétres d’optimisatiort §épaisseur et le dopage du collecteur.

A.1l. Les transistors HBTs a base de Si et SiGe

Les transistors HBTs silicium sont tres répandus damlomaine des micro-ondes du fait de leur
technologie mature, mais leur faible fréequenceahetionnement les cantonne a des applications
de quelques Giga Hertz.

Durant ces dernieres années, les applications @ostrat silicium ont vu leur fréquences
d’utilisation augmenter grace a lintroduction dermanium. Cela a pour conséquence de
permettre aux transistors HBTs de fonctionner dasasbndes X et Ku [14]. Malheureusement,
cette montée en fréquence s’effectue aux dépenedsi®ns de claquage (donc de la puissance)
car la largeur de bande interdite duy;-3Ge; décroit en fonction de la quantité x de germanium.
Ainsi différents travaux montrent des transistoBTHSiIGe avec des fréquences de coupure tres
importantes pour des tensions de clagudges tres faibles (2.5V pour 100GHz et 1.8V pour
250 GHz)[15] [16].

A.2. Les transistors HBTs a base de InP

Il existe deux catégories de transistors HBTs sbstsat InP : les transistors SHBTs a simple

hétérojonction et les DHBTs a double hétérojonction.

Pour le SHBT, le collecteur est constitué du mémééna que la base. Cependant la faible
largeur de bande interdite a pour conséquence em&oh de claquagBvce de l'ordre de
quelques Volts pour un matériau comme I'lnGaAsnAfiaccroitre les potentialités en terme de
puissance de ces composants, I'épaisseur du @alleet été augmentée pour repousser les
tensions d’avalanche tout en maintenant un ceniggau de dopage de celui-ci. Ainsi on obtient
un courant de sortie important. En effet, I'épaissdw collecteur pour des HBTs InGaP/GaAs
classiques est de l'ordre de 0.5l Des HBTs a collecteur épais |{&) délivrant 190 mA
pour une polarisation de 30V ont été développas @ réalisation d’'un amplificateur [17]
fonctionnant a une fréquence relativement faibleO@Hz). Des transistors HBTs avec une

épaisseur de collecteur de B ont pu étre polarisés a une tension de 32 V desctensions
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d’avalancheBvce=47 V, Bvchhy=80 V et uneF; >20 GHz pour des applications bande S [18]
[19].

Une autre solution pour augmenter les tensiondatpiage par rapport aux SHBTs est I'emploi
de matériau InP pour constituer le collecteur, wifarme une deuxieme hétérojonction. Ainsi, la
constitution d’'un DHBT InP/InGaAs/InP a permis détidre des fréquences de transition de
305 GHz pour une tensi@vce égale a 6 V [20].

A.3. Les transistors HBTs a base de GaAs

On trouve dans la littérature des transistors HBI[ZaAs/GaAs avec des tensioBsce=106 V
[21]. Cependant les performances en fréquenceass®z limitées a en juger par les fréquences
F=1.16 GHz ef,=3 GHz. Ces tres fortes tensions de claquage $tgqit par I'épaisseur de
9um du collecteur. Toujours a partir de I'hétérostnnetAlGaAs/GaAs, des tensions de claquage
base ouverteBvce) de 70V sont atteintes avec une épaisseur dgn2.8t un dopage collecteur
de 7.5.1&.cm*[22].

Ericsson présente des HBTs avec de fortes tensiomsadaage [23] pour des applications a
2GHz. Les tensions de claquage respectBaesy Bvce de ces composants sont 51V a 53V et
34V a 36V. La structure du collecteur pour atteindes tensions est une épaisseur deud. gt

un dopage de 2.10 cm®. Les performances annoncées restent assez modmstesune
puissance de 1.02W et un gain de 9.1dB a 2GHzrstiransistor comportant 12 doigts, soit un
développement de 1440n2.

De plus, I'arséniure de gallium (GaAs) et le phagphd’indium (InP) permettent I'élaboration
de substrats semi-isolants sur lesquels on peaet ¢abitre par épitaxie des couches de matériaux

tels que 'AlGaAs qui posséde des parametres timstgproches.

Ainsi, l'incorporation d’Indium dans un matériau &a augmente la mobilité des porteurs.
Cependant, cette proportion d’'Indium doit étre eone, car elle favorise le déclenchement des
phénomenes d’avalanche et/ou d’ionisation par imp@test pour cela qu'il est difficile de

concevoir des transistors de forte puissance ajemfréquences de fonctionnement élevées.
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A.4. Les transistors HBTs a base de matériaux grand gap

Un point trés important des transistors HBT de m@uiss est la dissipation de la chaleur [24].
L’intérét de travailler avec des matériaux ayans denductivités thermiques importantes est
donc capital pour des applications de puissancas@as conditions, des transistors HBTs ont

été développés avec des matériaux grand gap GaR5iC

Le développement de transistors HBTs combinant egiénces de fonctionnement importantes
(utilisation de matériau GaAs par exemple) avec pumssance de sortie €élevée (utilisation de

matériau GaN par exemple) est un sujet d’étudssartuel [26].

Des records en termes de tensions de claquage téntéélisés sur des transistors HBTs
AlGaN/GaN [27]. En effet, une tension Bve@30 V est obtenue avec un gain en courfhte

I'ordre de 18 pour une densité moyenne de courapérieure & 1KA/ch ceci avec une

épaisseur de collecteur dgd.

lIl.B. Les transistors a effet de champ

B.1. Les transistors MOSFETs et LDMOS

Le transistor MOSFETMetal Oxide Semiconductor Field Effect Transist®)caractérise par le
dépbt d’'une couche d’oxyde isolante entre la gellde substratconstituant ainsi une capacité
MOS (Figure 22) chargée d’enrichir ou d’appauveircknal de conduction entre la source et le

drain par une tension de grille positive.
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Capacité MOS
[ Drain Substrat

Source Grille

Oxyde Isolant

Figure 22 : vue en coupe d'un transistor MOSFET

Pour I'amplification de puissance aux fréguencesroaondes, les transistors MOS classiques
sont limités du fait de leur faible tension de dage. Une des filieres développées, pour pallier
les limites en puissance du MOSFET, est celle du L@VQateraly diffused MOS Il se

distingue du MOSFET par un puits dopé p+ (Figure ja@ant le réle de masse RF entre la

source et la face arriere du composant.

Gate Drain

«——sinker channel region n-drift region

p-substrate

Source

Figure 23 : vue en coupe d’'un transistor LDMOS
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Les transistors LDMOS sont des composants trésndésadans les stations de base pour
téléphonie mobile. Dans une bande de fréquencéélind environ 3 GHz, ils possédent de trés
hautes tensions de claquage, ce qui permet desuxiwae polarisation élevés. Ericsson-Infineon
[28] a développé un transistor LDMOS avec une tandie claquage (not&vds$ égale a 110V
qui délivre une densité de puissance de 1W/mm @GBL2 pour une polarisation de 50 V et
2W/mm @ 1 GHz pour une polarisation de 70 V.

La tension de claquage du LDMOS dépend directenhetd distance séparant la grille du drain.
Les mesures sur LDMOS de 10mm [29] montrent quitar@ation de la distance grille drain de 2

a 4um entraine une augmentation de la tension de deaB2 a 40 V.

Cependant, un gain en puissance élevé a hautesfrégunécessite que le canal soit le plus court
possible, favorisant le transit rapide des élestr@@e constat s’'oppose a l'augmentation de la
distance grille drain. Ce type de transistor esicdonité a des fréequences d’utilisation maximum

en bandes L ou S.

B.2. Les transistors MESFETs SiC

Le transistor MESFETMetal Semiconductor Field Effect Transigtesst un transistor & un seul
type de porteurs : on dit que c’est un transistopalaire. En effet, le courant a ses bornes est un
courant d’électrons du fait de la plus grande nitgbde ceux-ci par rapport aux trous. La Figure
24 montre la structure d’'un MESFET.

Une tension appliquée entre les contacts ohmigaedrain et de source fait circuler un courant
d’électrons parallelement a la surface du semi-gotadir. La saturation de ce courant est due a la
saturation de la vitesse des électrons. L’intersitécourant dans les transistors MESFETs est
contrdlé par grace a la modulation de la sectiooahal contrairement aux transistors MOSFETs
et HEMTs ou le contréle du courant se fait par la atatibn de la densité des porteurs. Plus
précisément, lintensité du courant est controlée la profondeur de la zone déplétée, qui

apparait sous la jonction métal/semi-conducteuntéa Schottky) constituant la grille.
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Figure 24 : structure d’'un MESFET sur 4H-SiC

Les performances en fréquence des transistors MES$dHT €onditionnées par la longueur de la
grille. En effet, plus celle-ci est courte, plus fExjuences de transition et maximale d’oscillation
sont importantes. Cependant, réduire la longuelgritle revient a augmenter sa résistance. Une

des solutions consiste a utiliser une grille en Bowhampignon.

Pour obtenir des forts courants de sortie dansraesistors, il faut doper fortement le canal, mais
cela se fait au détriment des tensions de claguage premiére solution consiste a rapprocher la
grille de la source. Cela a pour effet de dimirflagesistance de source, permettant ainsi une plus
grande tension d’avalanche grille-drain. Une demeésolution permettant d’obtenir des
MESFETs de puissance est l'utilisation de semi-comaustgrand gap tels que le carbure de
silicium (SiC), offrant une tres bonne conductivithermique, une vitesse de saturation
importante pour de tres fortes tensions de pol@isaainsi que des tensions d’avalanche

impressionnantes.

Les premiers transistors MESFETs sur Carbure de Bili@nt été réalisés a partir du polytype
6H-SIC, en particulier I'équipe de J.W. PalmourraeCResearch [30], du fait de leur trés bonne
qualité cristalline Puis, rapidement, le polytype 4H-SiC est appars pitéressant car il possede
une mobilité dont la valeur est deux fois supégeauicelle 6H-SIiC. S.T. Allen de Cree Research

[31] a obtenu (Figure 25,) sur des transistors MESF&Tsde longueur de grille Wg=0.25 mm,
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a la fréquence de 3.5GHz, une puissance de 30.6 (dBin4.6 W/mm) avec uRAE de 35 %
pour une polarisation en classe A (Vds=60 V). Cassistors présentent également un rendement

en puissance ajoutéBAE) de 60% a une fréquence de 800 MHz.
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Figure 25 : puissance de sortie et rendement essaumice ajoutée pour un MESFET SiC (0.25 mm),
polarisé & Vds = 60 V, a la fréquence de 3.5 GHz

W.L. Pribble [32] présente un transistor MESFET SiQ0d&5 mm de développement de grille
polarisé en classe AB (Vgs=-8 V, Vds = 50 V). lufoit une puissance de sortie égale a 1.3 W
(5.2 W/mm) a 2 dB de compression pour une fréquelecd.5 GHz. Le rendement en puissance
ajoutée est alors de 63% pour un gain en puissindd.1 dB.

En juin 2004, H. George Henry présente des résultapressionnants a partir d'un MESFET
SiC de 4.8 mm de développement fonctionnant a 3 {38k Ce MESFET se différencie d’'un
MESFET classique par I'ajout d’un « spacer » de 200nASiC non dopé entre le canal et la
grille, minimisant ainsi les pieéges de surface. pnemiere série de mesures grand signal pulsé
(Figure 26) est effectuée avec une polarisatiortlasse AB aved/gs pulsée etds continue
(durée de pulse=2@8, rapport cyclique= 10 %). Ce transistor MESFET S&lvce alors une
puissance de sortie égale a 21 W (soit environmm), avec urPAE de 62 % et un gain en
puissance de 10.6 dB. Une deuxiéme série de megtaed signal CW (Figure 27) est effectuée

avec les mémes valeurs de tensions de polarisai#s en mode continu. Les performances de
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ce transistor MESFET SiC sont alors en retrait pgoogpa celles obtenues en condition pulsée.
Il délivre tout de méme une puissance de sorti@. 2&V (soit environ 2 W/mm), avec BAE de

40 % et un gain en puissance de 7 dB pour unedréspude travail toujours égale a 3GHz.

200 psec Pulse | i Lol 0
~ 45110% Duty Cycle ™ 1 — 60 E
E at3GHz ! |
8t —50 »
o | i | #" ! ! m
e 30— I T " T 30 =
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Figure 26 : mesures grand signal d’'un transistor 8EET SiC de 4.8mm de développement de grille en

condition pulsée (durée de pulse=280rapport cyclique= 10 %) @ 3GHz
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Figure 27 : mesures grand signal CW du méme tréorsMESFET SiC de 4.8mm de développement de

grile @ 3GHz
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B.3. Les transistors HEMTs GaN

Le transistor HEMT Kligh Electron Mobility Transistgr est un composant dont le
fonctionnement est proche du MESFET. La difféerence qs¢ le HEMT utilise une
hétérojonction, c’est-a-dire une jonction entre dweatériaux ayant des bandes d’énergie
différentes. Ainsi, les électrons constituant leremt drain-source dans un semi-conducteur non-
dopé ont un temps de transit trés faible, ce quimpe des performances en fréquence

remarquables.

La structure favorable aux applications hautesuieéges ainsi que l'utilisation de matériaux
grand gap de forte conductivité thermique, tel u&aN par exemple, font de ce composant

(Figure 28) un candidat tres intéressant pourpetications de puissance micro-ondes.

Source Gate Dram

-

UID Al;;Ga,;N 20-25 nm

UID GaN lum

Proprietary Nucleation layer

Sapphire 350 pum

Figure 28 : structure d'un transistor HEMT GaN substrat saphir

Historiquement, les premiers transistors HEMTs GalNssibstrat saphir, silicium et carbure de
silicium sont apparus au milieu des années 90 [@4js il faut attendre la fin des années 90 et
début 2000 pour trouver des résultats tres intanéssen terme de puissance [35] et/ou de

fréquence [36] [37].
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En 1999, S.T. Sheppard présente des travaux suansidtor HEMT GaN (substrat SiC) avec
une densité de puissance de 6.9 W/mm a 10GHz ®88]sein du laboratoire IRCOM, un
transistor HEMT GaN sur substrat SiC issu du labaefbiger de 1.2mm de développement de
grille a délivré une puissance de sortie de 6.BW {WV/mm) avec uPAE de 40 % et un gain en
puissance associé de 6.5dB a une fréquence de 20dBdHde mesures grand signal en régime
CW [39]. De trés bon résultats ont aussi été obtenus & parttransistors HEMTs GaN sur
substrat silicium avec des densités de puissancé. @&/mm a 10 GHz [40] allant jusqu'a
12 W/mm a 2.14GHz [41].

Trés récemment, des sociétés comme CREE et SOITECoomhencé a proposer des wafers
GaN, tout en continuant leur production de wafe€ [&aucoup plus matures. Les travaux de K.
K. Chu font état d’'un transistor HEMT AlGaN/GaN substrat GaN polarisé a 50 V sur le drain,

ayant une densité de puissance de 9.4 W/mm avBé@Hrmassocié de 40 % a 10 GHz [42].

Nous constatons donc que tous les résultats péss@rgqu’ici, et obtenus avec des transistors
HEMTs a structure conventionnelle, ne dépassentgzasd W/mm pour des applications bande
X [43].

Or début 2004, un saut technologique a été fraaehc I'ajout d’'une métallisation de grille,
appelée «field plate » ou « overlapping gate >gufé 29),située au-dessus de la couche de
passivation du composant. Ces nouvelles strucfigigsplatepermettent d’atteindre des densités

de puissance exceptionnelles [44] [45].
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SiN

substrat

Figure 29 : structure d’un transistor HEMT GaN avesld-plate

Les premiers travaux relatant 'emploi de cettdtetogie field-plate datent du début des années
90. En effet, en 1992. C.L. Chen présente un trem8ESFET GaAs avec field plate ayant une
tension de claquage grille-drain de 4246]. Cette métallisation au-dessus de la couche de
passivation permet de modifier le profil de la disition du champ électrique du bord de la grille

coté drain et de réduire le pic du champ électriguéque, augmentant ainsi la tension

d’avalanche (Figure 30).
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Figure 30 : courant maximum de sortie et tensicavelanche drain source obtenus pour un transistor

HEMT GaN conventionnel et pour un transisavec field plate en fonction de la distance gritain
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Afin d'augmenter encore la tension d’avalanchetransistor HEMT GaN a double field plate
(Figure 31) possédant une tension d’avalanche @&/ été présenté par H. Xing [47].

VgO

_ 2nd field plate

. 1st field plate

Sou L " _ Drain
Gate SiN
AlGaN barrier
- O
Py
er Lrvz

GaN channel

.

Figure 31 : structure d’un transistor HEMT GaN audie field plate

Y.-F. Wu obtient les meilleures densités de puissattuelles, a savoir une densité de puissance
supérieure a 30 W/mm a partir de transistors HEMTN &ar SiC avec un seul field plate [45].
Les résultats exacts des mesures grand signal Qdhwsb pour une tension de polarisation
continue de drain égale a 120 V sur deux transigjoasi identiques (longueurs de field plates

différentes) sont les suivants :

- une densité de puissance de 32.2 W/mnPAlEde 54.8 %, un gain en puissance de 14 dB a
4 GHz pour une longueur de field plate égale guint

- une densité de puissance de 30.8 W/mnPABde 49.8 %, un gain en puissance de 10.7 dB
a 8 GHz pour une longueur de field plate égal®at

Cependant, la présence du field plate augmentapacité grille-drain et réduit ainsi quelque peu
les performances en fréquence (Figure 32) de aasisitors [45].
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Figure 32 : évolution de la fréquence de transitarde la fréquence d’oscillation maximale en fanct

de la longueur du field plate de grille

Chaque année, de nouveaux travaux sont publiésameldes résultats obtenus toujours plus
performants. La Figure 33 présente de facon clogigue les meilleures performances

obtenues avec des transistors HEMTs GaN jusqu’a erant.

Structure
« conventionnelle »
Structure
1999 « field-plate »
1971 1993 6.9 W/mm @ 10 GHz
MOCVD GaN First GaN HEMT GaN HEMT
Manasevit et al. Khan et al. Sheppard et al.
_._I_i ............ |
T ]
1969 1996 2004
N , 1992 . . . _
HVPE GaN First Microwave Power 30 W/mm @ 8 GHz
AlGaN/GaN 2DEG GaN Transistor GaN HEMT

Maruska et al.
Khan et al. Wu et al. Whu et al.

Figure 33 : principaux résultats obtenus en terregopdissance et de fréquence a partir de transistors
HEMTs GaN
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B.4. Les transistors PHEMTs GaAs

Les transistors a effet de champ pseudomorphiquagsGpseudomorphic HEMJ)sse
différencient des transistors HEMTs par l'ajout d’'uoeuche d’'InGaAs intercalée entre les
couches AlGaAs et GaAs (Figure 34). Par conséqleediscontinuité de la bande de conduction
a l'interface AlGaAs/InGaAs est plus large que densas AlGaAs/GaAs. Le puits de potentiel
étant plus large que dans le cas d'une structure HElssique, le courant dans ce transistor est
donc plus élevé. De plus, la vitesse des électdans I'InGaAs (non dopé€) est également plus

importante que dans le GaAs ce qui permet de treteh fréquences de travail.

Grille i AlGaAs
non dopé
\‘/ e [Aos e
' rile dopé non dopé i Non dopé

AlGaAs dopé N+ (grand gap)

71 Couche InGaAs non dopé

Gaz d'électrons bidimensionnel (canal) /-

GaAs non dopé (faible gap) £f

L’&i-isolant GaAs @ (b) |
Gaz d'électrons

Figure 34 : Structure d'un transistor PHEMT GaAsasiée a son diagramme de bande de conduction en

conditions normales de fonctionnement

Durant ces dernieres années, les tensions d’'avedammt été fortement augmentées, permettant
ainsi de polariser les transistors a effet de chawge des tensions de drain supérieures a 20 V
[48] [49] [50].

Ces fortes tensions de polarisation autorisent dtescdensités de puissance plus importantes.
Cependant, les transistors PHEMTs GaAs ont toujoessdénsités de puissance tres inférieures
aux transistors grand gap, de l'ordre de 2W/mm [E2]] Par conséquent, seuls des
amplificateurs a plusieurs transistors peuvent eaimpour des applications de puissance micro-
ondes [51][52], avec des tailles de transistortiredanent importantes.
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V. Conclusion

Nous avons défini au cours de ce chapitre lesréfiits criteres technologiques concernant les
matériaux, afin de choisir le plus approprié d’ergux en vue de I'application que I'on souhaite
effectuer. Nous avons également constaté leuranfle en terme de puissance et de fréquence de
fonctionnement sur les transistors RF. En effet, derformances électriques sont la principale

attente du concepteur de circuit et d’amplificaseRF.

Dans le cas des applications micro-ondes de pussades transistors grand gap et tout
particulierement les transistors HEMTs GaN sembldré &s meilleurs candidats, car ils

combinent a la fois des performances remarqualdegutssance et de fréquence. En guise de
rappel, une densité de puissance supérieure a 80rV#&/ 10 GHz a été mesurée sur un transistor

HEMT AlGaN/GaN ayant une structure avec field plate.

Cependant, ces transistors issus d’'une technold@giente possédent encore quelques défauts
limitant leurs performances. Le chapitre suivantceasacre a I'étude de ces effets parasites
limitatifs, ainsi qu’a I'examen de leurs répercoss sur les performances en puissance des

transistors a effet de champ.
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Chapitre 2 : Caractérisation des effets
dispersifs de la température et des pieges dans

les transistors a effet de champ
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|. Introduction

Nous avons vu au cours du Chapitre 1 que les #tamsi HEMTs AlGaN\GaN ont des

potentialités remarquables en terme de génératigruissance aux fréquences micro-ondes.

Cependant, cette forte génération de puissancentraimer un échauffement du transistor, la
vitesse de saturation des porteurs va diminuer ratear entrainant une diminution de la
puissance de sortie et de la fréquence de tramgiiggu’a atteindre un état établi. Ce sont ces
phénomeénes dus a la thermique que nous allons cocempar étudier. Afin de représenter la
température de fonctionnement de maniére électrignas établirons un modeéle de circuit

thermique a base de cellules RC.

De plus, la technologie récente de ces transist&fdTs n'est pas sans défauts. Cela se traduit
par les effets de piéges qui eux aussi affectensidérablement la puissance de sortie des
transistors (gate-lag, drain-lag). Nous étudiermas phénomenes dans un deuxieme temps. Lors
des nombreuses campagnes de mesures effectuégsentd types de transistors ont été
caractérises, en particulier des transistors PHEM@AsGou un effet « kink » important est
apparu. L'étude de ce phénoméne basée sur I'andBseourants obtenus par la mesure fera
I'objet de la troisieme partie de ce chapitre.

La difficulté essentielle est de pouvoir étudier fdgon séparée ces phénomeénes afin de voir
précisément I'impact de la thermique ou des efilets piéges sur la puissance de sortie. Cela est
rendu possible grace a différentes méthodes detéasation basées sur un banc de mesures en

mode impulsionnel.
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ll. Principe de fonctionnement des transistors HEMTs

[53], [3].[24], [56], [57].

Le transistor a effet de champ a hétéro-jonction HEMT est un composant dont le
fonctionnement est proche du MESFET. La différencergssdle entre les MESFETSs et les
HEMTs se situe au niveau du principe méme du conttGleourant dans le canal. Alors que
dans le cas du MESFET, I'électrode de grille contt@lsection de canal disponible pour la
conduction, dans le cas du HEMT, elle contrble laceatration des porteurs dans une zone non
dopée qui constitue le canal du transistor. Poomgencer cette étude, nous allons premiérement
aborder le principe de fonctionnement d'un tramsiSHEMT «classique » de type
AlGaAs/GaAs, puis celui du transistor HEMT AlGaN/Gahns lequel interviennent des

phénomenes de polarisation complexes.

LA. Le transistor HEMT AlGaAs/GaAs

Dans sa forme originelle, on a fait croitre uneatmunon intentionnellement dopée (notée NID)
de GaAs suivie d’'une couche de AlGaAs fortementégopl. La Figure 35 représente le
diagramme de bandes d’énergie de I'hétérostrug&l®aAs / GaAs avant contact.
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Figure 35 : Diagramme de bandes d’énergie de deatériaux de gap différents (AlGaAs et GaAs)

On définit alors :

(1)

(2)

®3)

(4)

()

(6)

X = Qs — E. estl affinité électronique du matériau, avet 12
@ = @4 — E; estle travail de sortie, avee 12

AE, = E, — E_, est la discontinuité des bandes de conduction

C

AE, = E,, - E, est la discontinuité des bandes de valence

AE, = E, - E,, est la discontinuité des gaps d'énergie

qV, = E,, —E,, est la difféerence des niveaux de Fermi\puest le potentiel de diffusion

(built in) de la jonction Schottky

D’aprés les regles d’Anderson, lorsque les deuxéraatx sont assemblés (Figure 36) et apres

équilibre thermodynamique, les niveaux de Fermvelui s'aligner et le niveau du vide ne peut

subir de discontinuité. Il en résulte des discantés des bandes de conduction et de valence a

I'interface avec :
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(7) AEc =X~ X1 ZAX

8) AE, =AE, -Ay

"""""""" i A
qVbi | | X2 @,
Ec
Xli Eg
Ea Y E
Efl ----------- E\;Z
Puits de potentiel]
Ev;

Figure 36 : Diagramme de bandes d’'une hétéro-jancti

Il se crée un puits de potentiel dont le fond seite au-dessous du niveau de Fermi. Dans le
matériau AlGaAs fortement dopé *Ndes électrons en provenance de la partie dopée
s’accumulent dans le puits de potentiel en frasemsle pic d’énergidE. par effet tunnel. Le
puits de potentiel, dont la largeur est de quelglieaines d'A, et la longueur d'onde associée a
I'électron dans ce puits sont du méme ordre dedgran On dit alors que I'électron a un
comportement quantique et on parle de gaz bidimansi d’électrons (noté 2DEG) pour

qualifier le courant dans cette structure.

La bande de conduction du matériau a plus faibpeegh courbée et traverse le niveau de Fermi
de la structure. De ce niveau va dépendre la coratem des porteurs dans le puits quantique
qui regroupe toutes les charges libres responsal@els conduction dans le matériau GaAs

formant ainsi le canal.

La modulation de la densité d’électrons dans lekast réalisée par le pilotage de la tension de

grille (Figure 37) via le contact Schottky grillé@aAs. Lorsque la tensioviss est faible et égale
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a la tension de pincement, la bande de conductibatedessus du niveau de Fermi : il n’y a pas
de porteurs dans le puits de potentiel, le coullargortie est donc nul, et le transistor est bloqué
Lorsque la tensioNgsaugmente, le bas de la bande de conduction pas$esaous du niveau de

Fermi dans la zone non intentionnellement dopéeurbéondeur du puits augmente ainsi que le

nombre de porteurs dans ce puits situé sous éttarface AlGaAs/GaAs.

AlGaAs N* i | GaAs NID

- f—— V=08V

Encrgie en eV
e
e

O0E<02

f’:;;_i: +0.2V

Injection de porteurs
dans la couche AlGaAs

¥y {Angstrom)

Figure 37 : influence de la tension de grille salande d’énergie de conduction

Par contre, lorsquéys devient tres grand, le bas de la bande de comufudtns la zone AlGaAs
se trouve au-dessous du niveau de Fermi. Un courtlESFET parasite » vient se rajouter au
courant HEMT principal. De ce fait, la commande dwreat drain-source n’est plus aussi
efficace car une partie de ce courant est locatia@és I'AlGaAs, qui a des propriétés de transport
moins intéressantes que le GaAs non intentionneli¢rdopéeCeciexplique la détérioration de
la transconductanagm qui a une forme en cloche lorsqu’on la traceaction de la tension de
grille.

L’intérét majeur des transistors HEMTs est que less idonneurs, qui sont dans la couche

barriere AlGaAs, sont spatialement isolés des m&pst confinés dans le puits quantique.
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L’interaction Coulombienne électrons-ions en esteiment réduite. Cela constitue la principale
cause de 'amélioration de mobilité dans le camaH&EMT qui est beaucoup plus forte que dans

un canal volumique de MESFET

I.B. Le transistor HEMT AlGaN/GaN

Dans le cas des transistors HEMT AlGaN/GaN, la codd@aN placée au-dessus du canal peut
ne pas étre dopée, a la différence de la couch@#dGlopée Ndans les transistors HEMTs
AlGaAs/GaAs. L'accumulation des électrons dansdeat est le résultat de I'effet cumulé de la
polarisation spontanée présente dans les matéhBaaxN et GaN, mais aussi de la polarisation
piézoélectrique dans 'AlGaN.

La polarisation spontanée est la polarisation dtérza relaxé. Dans le cas d’'une croissance de
la couche AlGaN avec une polarité¢ Gallium, la digt de la polarisation spontanée de la

couche AlGaN sera orientée vers le substrat (semsde pour une polarité azote).

La polarisation piézoélectrique provient de la @iéince de maille entre les deux matériaux
formant I'hétérostructure. Cette différence de headngendre des contraintes dans le cristal
d’AlGaN provoquant l'apparition d’'un champ électreg La direction de la polarisation
piézoeélectrique sera orientée vers le substrat poerextension des mailles de la couche AlGaN,
et sera orientée en sens inverse pour une compmedss mailles de la couche AlGaN.

L’addition de tous ces champs provoque I'apparitiam nombre important de charges positives
coté AlGaN (polarité Gallium), ainsi que la courbutes bandes d’énergie. Cette densité de
charge positive doit étre compensée par une dedsitgharge négative, condition de neutralité
électrigue oblige, d’'ou l'apparition d’électrondrés a l'interface AlGaN/GaN c6té GaN (gaz

d’électrons).

De la méme maniere que dans les transistors HEMTssGBA modulation de la densité
d’électrons dans le canal est réalisée par le @lentie la tension de grille via le contact Schottky
(Figure 38).
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GaN

Canal (2DEG)

Figure 38 : bande de conduction de I'hétéro-struetdlGaN/GaN

La polarisation piézoélectrigue est un phénomeraeétent présent dans les matériaux IlI-V
(HEMT AlGaAs/GaAs), mais a des amplitudes beaugolug faibles que dans les matériaux a
base de nitrure. Par contre il n’y a pas de patads spontanée du fait de la structure cubique du
GaAs. C’est pour ces raisons gu'il est nécessareaper fortement la couche AlGaAs, afin

d’avoir une densité de courant acceptable danaralc

La concentration d’Aluminium dans la couche AlGalaur effet d’augmenter I'extension des
mailles et donc d’accroitre la densité de portelanss le canal. Cependant, celle-ci est limitée a

environ 30% pour essentiellement deux raisons :

- 'augmentation de la concentration d’Al eiiid un nombre croissant de défauts dans le

réseau cristallin,

- laugmentation de la concentration d’Al eim&une baisse de la mobilité du gaz d’électrons

car celui-ci s’étend dans la couche AlGaN.

Nous présentons a la Figure 39 une vue en coupaifsé® d’'un transistor HEMT AlGaN/GaN.
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Figure 39 : vue en coupe d'un transistor HEMT AlGakIN
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lll. Banc de mesures en mode impulsionnel

La mesure en régime impulsionnel est un outil ipelsable pour la caractérisation des
transistors micro-ondes. En effet, elle permet ‘dffranchir en grande partie des problemes
d’auto-échauffement du transistor (Figure 40), naaissi dans le cas des transistors a effet de
champ, de visualiser les effets parasites de pi@iggsre 41), et surtout de pouvoir séparer les
deux phénomenes afin de pouvoir les analyser finenize plus, il est souhaitable de pouvoir
caractériser les transistors dans toutes les régionils sont susceptibles de fonctionner. Les
zones d’avalanche et de forte conduction de gsilet mesurables en régime pulsé, mais sont

impossibles a mesurer en continu sans éviter Eridéation ou la destruction du composant.

Ainsi, grace a ce banc IV et paramétres [S] en mioghilsionnel, des modeles tres élaborés de
transistors peuvent étre réalisés. C’est pourqeotype de banc a été développé dans notre
équipe il y a une guinzaine d’années, ce qui a édien a de nombreuses theses et publications
[58], [59], [60], [61], [62], [63], [64], [65].
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Figure 40 : influence de la polarisation sur le cant de sortie d’'un transistor HEMT 8x12%
AlGaN/GaN sur substrat SiC pour une méme températarsocle (22°C) ; courbe rouge polarisation

continue, courbe verte> polarisation pulsée
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Figure 41 : influence de la polarisation de repos & courant de sortie d'un transistor HEMT 8x}256
AlGaN/GaN sur substrat SiC pour une méme puissdissgée (=0 W) et pour une méme température de

socle (22°C) ; courbe rouge> Vg0 = -8 V et 4o = 0 V, courbe verte= Vygo= Vysg= 0 V
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lIlLA. Banc de mesures I(V) en régime impulsionnel

A.1. Principe

Le principe de la mesure en pulse est présenté-gylae 42 : il consiste a décrire 'ensemble du
réseau (V) par des mesures quasi-isothermes digqagqm de bréves impulsions autour d’un
point de polarisation de repos choisi. Le poinpdtrisation de repos est assuré par les niveaux
de tensionsVyso €t Vyso Il en résulte un courant de polarisatig. Les impulsions, dont les
niveaux sont représentés pags, Igs, Vds et Ids, décrivent 'ensemble des caractéristiques de

sortie et d’entrée du transistor.

Afin de satisfaire aux conditions énoncées en duotion, les durées et la récurrence des

impulsions doivent répondre aux spécifications anigs :

- la durée des impulsions doit étre suffisaminggande pour atteindre I'état établi, permettant

une mesure précise des tensions et des courants ;

- la durée de I'impulsion doit étre suffisamrmbreve pour que la température n’ait quasiment
pas le temps de changer (température de jonctiempérature de socle), quel que soit le niveau

de puissance injectée au transistor durant 'imenols

- le temps hors impulsion, ou le transistor sgimis au point de polarisation, doit étre tres
grand devant la durée des impulsions : I'état thgusr moyen est alors uniquement piloté par le

point de polarisation de repos.
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T(Vgso,Vdso)

mesures quasi-isothermes

Figure 42 : principe des mesures (V) en mode isipahel

Notons que la répartition des points de mesure dampscourbe est basée sur le principe de la
dichotomie récursive [59], [66] 'avantage de cette méthode réside dans la dispogiertinente
des points de mesure nécessaires pour la desorgtioe courbe, ainsi qu'un temps de mesures

optimisé.

A.2. Matériels utilisés

La Figure 43 présente I'organisation matériellebdnc en régime impulsionnel développé dans

notre laboratoire. Les deux parties principalesstiarant notre systéme sont :

- les générateurs d'impulsions (HP 8110 et HP48 autorisant des mesures jusqu’a 100V et
2A (droite de charge de %D),

- le systéeme d’acquisition des données comspiar un oscilloscope numérique séquentiel de
précision (Tektronix 11402 ayant 14 bits d’acqigsitavant moyennage).
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L'impédance interne des générateurs d’'impulsionatéde 502, elle est adaptée aux limites du
D.U.T (Device Under Te}t par des résistances extérieures (réseaux dattapt Ces réseaux
d’adaptation sont connectés entre les générateéumpudsions et le dispositif sous test. lIs

constituent donc des « générateurs de Thévenurelsry et assurent les réles suivants :

- le réseau d’adaptation en entrée permet,iptarmédiaire d’une résistance série, de mesurer

le courant d’entrée du transistor et d’augmenteésalution du générateur utilisé ;

- le réseau d’adaptation en sortie a pourdé@ssurer la protection du composant en imposant

une droite de charge du générateur virtuel limitansi le courant.

Il est a noter que ces réseaux d’adaptation sdntopdiaux, car le fait de caractériser des
transistors RF, donc des transistors tres rapidass des zones treés critiques nécessite une
limitation rapide et efficace des tensions et dagrants, fonction que les appareils de mesure a

limitation par rétro-action ne peuvent remplir.

Ce banc en régime impulsionnel dispose aussi diailde sous pointe avec une enceinte
thermique. Ainsi, il est possible de contrbler éanpérature de jonction du transistor de deux
maniéres différentes. La premiere solution congisjguer sur la puissance dissipée via le point
de polarisation, en maintenant la température. dixig@me solution est le contréle simultané de
la puissance dissipée du transistor et la tempeératei socle par le biais d’'un « chuck » régulé en
température (-65 a +200°C).
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Enceinte
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Figure 43 : banc de mesures I(V) en mode impulgbnn

[1l.B. Banc de mesures I(V) et parametres [S] en réginpellsionnel

B.1. Principe

Le principe de la mesure des parametres [S] en nmopelsionnel consiste a venir superposer
sur I'état établi des impulsions I(V) une onde R¥fdible signal. Comme cela peut étre vu a la
Figure 44, a chaque point de mesure des caram@sst I(V) correspond une mesure de
parametres [S]. Typiquement, pour un pulse DC der&) on choisit un pulse RF de durée égale
a 250 ns centré dans l'impulsion DC de facon a Btnes de la zone des « overshoots ». Ces
mesures nous permettent d’acquérir les paramegtésspnal autour d’'un point de polarisation
instantané \(gs, Vis) dans toute la zone d'utilisation possible du distor, et ceci pour un état

thermique et de pieges fixés par le point de réposime ce sera expliqué dans la suite).

L’intérét des parametres [S] pulsés est bien scamaitre les valeurs exactes des parametres

petits signaux pour chaque point du réseau I(V)umesui aussi en régime pulsé, mais aussi
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d’avoir ces données sur la totalité du domaineodetfonnement du composant. Ces parametres
[S] ainsi mesurés permettront I'extraction des pataes des modéles comme nous le verrons par

la suite.

2240 GHz

22440 GHz

Figure 44 : principe des mesures (V) et paramef8n régime impulsionnel

B.2. Matériels utilisés

Le banc de mesures I(V) et paramétres [S] pulggemd I'architecture du banc I(V) pulsé ou se
greffe un analyseur de réseau vectoriel et dedagmlarisations spécifiques (Figure 45), le tout

piloté par un logiciel dédié, développé a I'lIRCOM.
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Figure 45 : banc de mesures I(V) et paramétresfSimode impulsionnel

2.a. L'analyseur de réseaux vectoriel

L’analyseur de réseaux vectoriel fonctionnant gyimé pulsé conserve la méme structure qu'un
analyseur de réseaux vectoriel standard avec Ufézettice majeure au niveau de l'unité de test
(mode récepteur). Cet ARV Wiltron 360B (pour Anaysde Réseaux Vectoriel) permet de faire
des mesures petit signal dans la bande 0.5-40 Gelz tne dynamique de 65 dB. En effet, un
analyseur de réseau vectoriel classique possed@ynaenique de I'ordre de 95 a 100 dB, mais le
fait de travailler en mode pulsé fait que cetteadgigue chute en fonction du rapport cyclique de

la maniére suivante :

récurrence g

(9) Perteslynamiques- —20.Log( -
duréedemesur
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L’analyseur de réseaux vectoriel, comme tout aayareil de mesure travaillant dans les hautes
fréquences doit étre étalonné avant d’entrepreledrenesures RF des dispositifs a caractériser.
Dans le cas du fonctionnement en mode pulsé, teipe de I'étalonnage reste le méme (SOLT,
LRM, ...) qu’en mode CW, mais il se fait en mode irfgmnnel avec des durées des signaux
«Stimulus»et «Profile» fixées En effet, si I'étalonnage s’effectuait en mode @WY si nous

changions la période ou la durée des impulsionsalibrage serait détérioré car la linéarité des

mélangeurs sur une grande plage de dynamiquepdsgtarfaite.

L'autre particularité du calibrage provient du @ivede puissance RF a injecter sur les acces du
composant. Cette seconde spécificité est proprdra démarche d’étalonnage, car ceci peut trés
bien étre appliqgué a une procédure d’étalonnagmaie CW. Dans le cas de la mesure petit
signal d'un transistor, il est impératif de conserun niveau de puissance faible sur toute la
bande de fréquence a analyser. Pour un niveauiseapoe de source RF donné, la puissance RF
dans les plans du D.U.T diminue avec la frequencaude des pertes dans le test-set, les cables
et les connecteurs. Une puissance RF trop faibie s plans du D.U.T. va affecter la précision
des mesures en raison du plancher de bruit inharemit appareil de mesure. Une puissance RF
trop forte dans les plans du D.U.T. va générerhdemoniques lors de la mesure de dispositifs
actifs, et nous sortons alors du formalisme deamatres [S]. En conséquence, un réglage de la
puissance RF est fait pour chaque fréquence, da& fagénérer une table de correction du niveau
de la source : nous disposons ainsi dans les mlanB.U.T. d'une puissance constante sur

I'ensemble de la bande de fréquence désirée (nmeaurBowermeter).

2.b. Les tés de polarisations

La mesure des parameétres [S] pulsés devant éteeciaichaque point du réseau I(V), le banc de
mesure I(V) est relié a 'analyseur de réseau vidtgrace aux tés de polarisation qui doivent
laisser passer les impulsions DC. Les tés de pal#wn (HP 11612A) permettent de réaliser cela
car comme la plupart des tés de polarisation,dts spécifiés en bande passante RF, en taux
d'ondes stationnaires, en courant/tension contiais raussi en bande passante sur l'accés de
polarisation [0-150 MHz].
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[1I.C. Conclusion

Les mesures de caractéristiques (V) et de pares§®] pulsés fournissent une caractérisation
électrigue assez compléte du composant a modélwar, comprend toutes les régions

susceptibles d’étre parcourues par le transisterde son fonctionnement dans un circuit.

De plus, cette caractérisation est isotherme atl’éiermique doit correspondre a celui que le
transistor aura pendant une application particalli@mplification de puissance, ....). Enfin, le
niveau d’ionisation des pieges étant fixé par lmfpde polarisation de repos, il doit étre le méme
entre la caractérisation et le fonctionnement ngrrain de s’affranchir de son éventuelle

influence.
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V. Les effets thermiques dans les transistors HEMTS Ga

I\VV.A. Introduction

L’état thermique d’'un composant résulte de la tenaipge ambiante et de I'auto-échauffement du
transistor. L’auto-échauffement du transistor aduit par une puissance dissipée dépendant de la

classe de fonctionnement du transistor et des ipeaiaces de celui-ci vis-a-vis du signal injecte.

Ainsi, lorsque la puissance dissipée augmenteetapérature augmente, faisant diminuer la
mobilité. Cela se traduit par une chute de la puiss de sortie du dispositif ainsi que par une
baisse des fréquences de transition et maximalecilation. En clair, une forte élévation de

température altére de facon importante les perfocesmdes transistors.

Il existe différents moyens de mesures pour évalmerc plus ou moins de précision la
température au sein d'un transistor [67] [68][609kpendant dans ce manuscrit, I'ensemble de
notre étude thermique sera basée sur des meswesigiies de la température [63][70]
appliguées a un transistor HEMT AlGaN/GaN 8x12%(35, issu de la plaque QinetiQ 0104C
(substrat SiC) « processé » par Daimler Chrysleest a noter que le programme européen
TARGET, dans lequel notre laboratoire est implignéne une action pour comparer et corréler

différentes techniques de mesure de la température.

Nous rappelons de fagon trés sommaire que leseafést pieges sont lies essentiellement a I'état
de polarisation de repos du composant. C’est pairafin de dissocier ces deux phénomeénes,
les transistors sont polarisés avec des tensionspts \js = Vgs = 0 V, lors des mesures pulsées.

Dans le cas de mesures en mode continu, le codeasbrtie est « transparent » aux effets des
pieges car le nombre moyen des électrons captaté@&gal au nombre moyen de ceux émis dans

le canal.

Les simulations thermiques présentes dans ce manust été réalisées par Olivier Jardel [71]
avec le simulateur ANSYS dans le cadre de son stgeD.E.A. de I'Université de

Aix Marseille |, réalisé a I'RCOM. Le transistottilisé lors de ses travaux est un transistor

75



HEMT 8x100 0.25 p35, provenant de la méme plaquelgix125. Le maillage de ce transistor
en éléments finis a été réalisé par Jean-claudpidgdngénieur a T.R.T. Thales.

IV.B. Influence de la température sur les performancestréues

d’un transistor HEMT 8x123%m AlGaN/GaN sur substrat SiC

B.1. Influence de la température sur I’excursion en apuret sur la

transconductance.

Pour débuter cette étude, nous allons nous ingresd'impact de la température sur les
caractéristiques statiques du transistor HEMT Al{&zdN 8x125 QQ0104C. Le banc de mesures

en mode impulsionnel permet d’agir sur la tempéeatie deux facons différentes :

- soit par réglage du thermo-chuck, soit parriveaux des tensions de polarisation de repos

(auto-échauffement).

La premiére méthode (Figure 46) consiste tout d@dba mesurer le transistor avec des
impulsions ayant respectivement une durée et unedaeéde 400 ns et 18 en fixant le socle a
22°C, puis a mesurer ce méme transistor en modénacavec la méme température d’enceinte
(22°C).
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Figure 46 : influence de la polarisation sur le cant de sortie du transistor HEMT 8x12% pour une
méme température de socle (22°C) ; courbe rotggolarisation continue, courbe verte polarisation

pulsée

L’ensemble de la caractéristigue DC (couleur rougs)obtenu par variations successives des
niveaux continus de polarisation du transistorest donc réalisé a des niveaux de puissance
dissipée et de température différents({ Pdiss). La température globale du composant est alors
la somme de la température de socle et de la tetupérdue a son auto-échauffement. Le
courant dans un transistor a effet de champ estitonde la mobilité des porteurs, or celle-ci
diminue lorsque la température augmente (cf. craflt, entrainant ainsi une diminution du

courant. C’est ce phénoméne que nous voyons glad-46.

Dans le cas de la mesure pulsée (couleur vertedentgérature est seulement fixée par la
température de chuck (on considére qu’il n'y a guast pas d’auto-échauffement dans le

pulse), la mobilité des porteurs n’est plus fonttipe de la tensiongvappliquée. L'’ensemble
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du réseau I(V) est donc obtenu pour une seule ananéempérature : fua=22°C. Par

conséguent, on retrouve la forme classique du obdesortie des transistors a effet champ.

La seconde méthode (Figure 47) consiste a mesergnahsistor avec des impulsions ayant
respectivement une durée et une période de 400 hdue en fixant le socle a 22°C, puis a le

mesurer dans les mémes conditions avec une terapecs chuck de 100°C.

Dans la Figure 47 a et Figure 47b, nous remarquarschute importante du courant de sortie
lorsque la température augmente. Pdyr= +2 V etVys = +10 V, le courant de drain chute de
150 mA pour une élévation de température de 78%&rd environ 10% de sa valeur initiale ; et
pourVys = -4 V etVgs = +25 V, le courant de drain décroit de 210 mAL, soe chute de 25% de
sa valeur par rapport a celle enregistrée a 229€c(toujours une différence de température de
78°C).

Dans la zone de saturation (pour &85 V), nous constatons que les deux réseaux k) s

quasiment paralleles. Ceci s’explique de la faganaste : si nous considérons qu’il y a peu
d’échauffement dans le pulse de courant, la tenyréraotale du composant est fixée, pour
I'ensemble de I'excursion courant/tension, paelapérature de socle ; le courant n’est donc régi

gue par les tensions appliquées a ses bornes.

Dans la zone des faibles courants et fortes tesslarvariation de pente du courant de drain en

fonction de la température est due a un autre phéne : I'effet kink (cf. V.C).

D’aprés la Figure 47c, nous retrouvons le méme @imé&nme sur la transconductance que sur le

courant de sortie décrit précédemment car :

ol
10 =| &
( ) o (GVGS]
Vds

Commegm correspond a la pente du courant de drain enifande Vg pour unVys donné, et
que les courants obtenus pour les températures28@ 2t 100°C sont équidistants pour
Vys = +25 V (Figure 47a), alogmgo-c €t gpooc suivent des trajectoires paralléles (Figure 47b et
Figure 47c). PouNgs=-5.5V etVys=+25V, la transconductance diminue de 27 mS pour
delta de température de 78°C, soit environ 15%adeakeur de départ (celle a 22°C).
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L’explication donnée ci-dessus est valable jusiggF -4V environ. Au dela, nous remarquons
un croisement des transconductancegmgb-c passe en dessous deygo-c L'explication que
nous donnons est la suivante : si nous considéno@snesure des caracteristiques (V) de sortie
en mode continu, la puissance dissipée, Mgsidonnée, augmente en fonction de la tension de
drain (Figure 46). Jusqu’a présent, nous avontwsjconsidéré que le température dans le
pulse de courant était égale a la température aekgimesures isothermes). Pour rappel, la durée
des impulsions est de 400 ns. Or, des simulatiogrsrtiques ont montré que dans un transistor de
8x100um de développement de grille avec un « pitch »r{éagent entre chaque doigt de grille)
de 35um (identique a celui du transistor mesuré) pour puissance injectée de 5 W/mm, la
température du point le plus chaud (milieu du cadaltransistor augmente de 41.5°C lors des
400 premiéeres nano-secondes (Figure 48). Celafigigmie pour les forts courants et fortes
tensions (20 W/mm et au-dela), I'élévation de lampérature dans le pulse n’est plus du tout
négligeable, il y a auto-échauffement du transidtms le pulse. Nous ne sommes plus dans le
cas de mesures isothermiques. Par conséquentutantade drain a 22°C décroit alors plus
rapidement que le courant de drain a 100°C (Figufle) car la puissance dissipée est plus
importante a 22°C qu'a 100°T (@ Pdiss), ce qui provoque ce croisement de transconduetanc
(Figure 47c).
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Figure 47 : influence de la température de soclelas paramétres statiques du transistor HEMT
8x125m pour une méme polarisation de repog£W 4s=0V) : courbe rouge= Ten,e=100 C,

courbe verte= Tepuac22 C
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Figure 48 : Température du point le plus chaud iguildu canal),pour chaque doigt, au cours de la
premiére microseconde avec une température de ded)&C pour un transistor HEMTs AlGaN/GaN
8x100 0.25 p35 sur substrat SiC

B.2. Influence de la température sur la fréquence desitian et sur la

frequence maximale d’oscillation.

Nous allons maintenant nous intéresser a I'impactiad température sur les caractéristiques

dynamiques du transistor HEMT 8x125 QQ0104C, loesgelui-ci est soumis a une excitation
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RF en régime petit signal. Les mesures des fréqsede transition et maximale d’oscillation

présentées sont les valeurs extrinséques directéssers de la mesure.

Le transistor est polarisé avec des impulsions Pghtarespectivement une durée et une période
de 400 ns et 16. Nous superposons ensuite une impulsion RF eedimés I'impulsion DC
d’'une durée de 250 ns avec une amplitude consteentel5 dBm sur la bande 2-40 GHz (Figure

49). La température de socle est fixée a 22°C.

Ensuite, nous refaisons les mesures dans les mémnégions, mais pour une température de
socle de 150°C. Dans les deux cas, la polarisat®mepos esWyso=Vyso= OV. Le point de
polarisation instantanée considéré pour la suiteelte étude es¥ysi= -4V et Vysi= 28V. Un

étalonnage LRM a été effectué pour chaque tempérdtichuck.

Vds (VA

fixcitation RF Point de polarisation

. Y instantanée "
Vdsi — WA AN

Point de polarisation

de repos
Vdso 4 — | | L
P B I & ?<HS>
Mesure
200 > >

Figure 49 : positionnement et durée de I'impulsiia dans I'impulsion DC

D’aprés la Figure 50, nous remarquons que la frécpiele transition chute de 4 GHz lorsque la
température passe de 22°C a 150°C : elle passe @4 a 38 GHz. C’est-a-dire qu’elle perd
quasiment 10 % de sa valeur pour un delta de teanpérde 128°C. Cette baisse de la valeur de

la fréquence de transition est bien conforme ahkorie, car la fréquence de transition est
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proportionnelle a la vitesse de saturation desepest Or, celle-ci décroit lorsque la température

augmente.

La conséquence directe de cette baisse de valdarfidguence de transition est la diminution du
gain en courant. En effet, celui-ci passe de 17.2.a pour la fréquence de 2 GHz et de 4.9 4 4.2
pour la fréquence de 8 GHz, soit respectivementhaigse de 17 % a 2 GHz et de 16% a 8GHz
pour la méme élévation de température (128°C).
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8x125 POLAR Vgs=+0.171V, Vds=-8.670mV, Id =-0.434mA
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Figure 50 : influence de la température sur la friégce de transition et sur le gain en courant
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D’aprés la Figure 51, nous constatons que la frécpienaximale d’oscillation passe de 50 GHz a
40 GHz pour le méme delta de température (128°€la €orrespond a une baisse de 10 GHz de

la frequence maximale d’oscillation, soit 20 % devaleur initiale.

Cette baisse de la valeur de la frequence maxidiaseillation est une nouvelle fois conforme a
la théorie, car la fréquence maximale d'oscillatest proportionnelle a la racine carrée de la
fréquence de transition. Donc, si la fréquenceaeasition chute quand la température augmente,
la frequence maximale d’oscillation fait de méme.dénséquence, la diminution de la fréquence
maximale d’oscillation lorsque la température augt@esntraine une chute du gain maximum
disponible. Il passe de 22.9 a 21.7 dB pour lauedge de 2 GHz et de 17 a 16.3 dB pour la
fréquence de 8 GHz, soit environ 5 % de pertetasbande 2-8 GHz.
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8x125 POLAR Vgs=+0.171V, Vds=-8.670mV, Id =-0.434mA
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Figure 51 : influence de la température sur la ftégce maximale d’oscillation et sur le gain maximum

disponible

86



IV.C. Mesures électriques de la résistance thermique

Jusqu’a présent, nous avons abordé I'impact dengérature sur les transistors HEMTs GaN,
mais nous n’avons pas encore pu mesurer cette tatapeg si ce n’est lorsque nous imposions
celle-ci grace au chuck thermique. A présent, nalilens mesurer la résistance thermique de
facon a pouvoir établir la température du compogaet que soit son niveau de polarisation.

C.1. Définition de la résistance thermique

Les échanges d'‘énergie thermique entre deux systémeleux températures différentes,

s'effectuent suivant trois modes de transfertcoladuction, la convection, et le rayonnement.

Dans les circuits électroniques, I'évacuation decleleur générée au sein des composants
(essentiellement vers la face arriere) s’effectiecpalement par conduction. C’est le cas que

nous retiendrons pour la suite de cette étude.

Le phénomene de conduction est lié a l'activitéragpme ou moléculaire au sein d’'un gaz, un
liquide ou un solide. Le transfert d’énergie s’eftee des particules les plus énergétiques d’'une
substance aux particules les moins énergétiquescobauction dans le cas d'un solide est

attribuée a un transfert d’énergie sous la formeildations du réseau cristallin.

Enoncé de la loi de Fourrierdans le cas simple d’un milieu homogéne et isotrégdux de

chaleur conductif défini par unité de surface estaement proportionnel au gradient de la

température locale :

(11) §=-K(T).grad(T) ou grad(T) représente le gradient de température dans latidine
normale a la surface unitairk, représente la conductivité thermique du maténanité

W.K1.m™), qui est fonction de la température

Dans de nombreux cas, la définition de la chalessdun matériau bi ou tri-dimentionnel peut
étre simplifiee a un systéme a une dimension. &mesfert de chaleur est assimilé au flux a travers
une surface définie. La combinaison de la condiiétthermique, de I'épaisseur du matériau et
de la surface permet de définir la résistance tlypren(notéeRy,) de la couche. L'équation de
diffusion de la chaleur devient alors en régimbléta
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_ grad(T)

42 ld="p ™

si I'on intégre cette équation par rapport a |daze, on obtient :

(13) P=

ouP est la puissance dissipée en Watts
h

Ainsi, cette I'équation de la chaleur «simplifi¢enous donne acces a la température du

composant grace a des mesures électriques, comusdengerrons par la suite.

Remarqgue :Cette résistance thermique est de facon générate guandeur non-linéaire en

fonction de la température.

C.2. Méthode du courant de grille

La résistance thermique d'un transistory Rexprimée en °C/W, permet de caractériser
I'élévation de température du composant par rapptattempérature d'ambiance lorsque celui-ci

est soumis a une excitation électrique.

Le principe de la mesure de la résistance thernmegtibasé sur la variation de la tension de seuil
de la jonction Schottky avec la température [63n®un premier temps, c’est cette méthode que
nous allons employer pour déterminer la résistdheemique du transistor HEMT AlGaN/GaN
8x125 sur substrat SiC.

Nous commencons par calibrer ce « thermometrerigjaet» en température par une mesure en
mode pulsé (Figure 52) du courant de grille pourxdeempératures de chuck différentes (22 et
100°C). Les tensions de polarisation de reyigset Vaso sont fixées a 0 V ; la durée des pulses de
tension de grille est de 400 ns avec une réecurrdec&Ous. Nous mesurons alors le rapport

AV

gs

pour un fort courant de grille, de facon a se @atans la zone ou les courbes de diode

sont paralléles, et nous obtenons alors : 195°C/V.
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Ensuite , nous fixons la température de socle £ 2Rfbus recommencgons la méme opération

mais avec deux polarisations de repos différerdeac deux puissances dissipées différentes

AV
(Figure 53). Nous mesurons alors le rap%z%ﬁ
diss

0.07 V/W. Nous en déduisons ainsi la valeur désstance thermique par la formule suivante :

pour le méme courar§ et nous obtenons :

AV
(14) R, =[BT Vel _1365°C W
AV,, AP

diss
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Figure 52 : mesure du courant de grille en fonctitenla température de socle pdeyss= 0 W
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Figure 53 : mesure du courant de grille en fonctila puissance dissipée pour une méme température
de socle (22°C)

C.3. Méthode du courant de drain

Cette technique est basée sur la chute du coueenst Ié canal, due au fait que la mobilité (et
donc la vitesse de saturation) des porteurs dinlornggue la température augmente.

Pour mettre en place cette expérience, nous réalideux jeux de mesures dans des conditions

de polarisation différentes avec deux températiieesocle différentes.

La premiére mesure est effectuée en mode contiec awe température de chuck de 20°C, et la
seconde en mode impulsionnel avec une températuohuck égale a 100°C. Pour les mesures
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en régime pulsé, il faut choisir des durées dimjmrs bréves (400 ns), et une récurrence
importante de maniere a garantir une températureothposant la plus proche possible de celle
imposée par le chuck thermique (faire des mesereplus isothermes possibles). De plus, il faut
aussi considérer la partie du réseau I(V) ou Isgarice dissipée dans I'impulsion est encore

assez faible, de maniere a limiter encore les eésa@liauto-échauffement.

Lorsque nous superposons les deux réseaux air@iushtle point (ou les points) d’'intersection
de la courbe en mode continu et de la courbe erempotsé désigne I'endroit du réseau pour

lequel la température est identique (Figure 54).
Au point d’intersection pour la courbe mesurée ealencontinu :

(15) AT =T -T,

chuck_continu

= Rth 'Pdiss = Tj_continu = Tchuck_continu + Rth'Pdiss Ou Pdiss = 754 W’

j_continu
Tehuck_contin= 20°C, etT coninu €St la température de jonction du transistor erdemo

continu.
Au point d’intersection pour la courbe mesurée enlenpulsé :

(16) AT =T, =100°C car

j_pulsé -

— _ — Ne
Tchuck_continu - Rth 'Pdiss = Tj_pulsée Tchuck_continu =0°C =T,

j _pulsé

mesures quasi-isothermiques.

Comme la température de jonction au point d’'intetiea est identique sur les deux courbes, cela
implique: (15) = (16),d’ou:

T. T _
(17) Rth- — j _ pulsé P chuck_continu :10.6°C /W

diss
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Figure 54 : détermination de la résistance therneiguace a la mesure du courant de drain

C.4. Synthese

A partir des deux méthodes vues précédemment, aouss déterminé la résistance thermique
globale du transistor HEMT 8x125 QQ0104C. Cependantis trouvons une différence de
3°C/W entre la méthode 1 (13.6°C/W) et la métho®6°C/W).

irez <1 s AT ~
Cette difference est due a linfluence des piégas effet, WV est obtenu pour une méme
gs

valeur de polarisation (Vgs0 =Vds0 = 0V) a deumpératures de socle différentes, alors que

gs

est obtenu & une méme température de socle (223@y pour deux valeurs de

diss
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polarisation différentes: (Vgs0=Vds0=0V), etvgé0=-6.5V, VdsO=25.6V). Les
polarisations étant différentes, l'influence deégeis entre ces deux polarisations est elle aussi
différente (cf. V). Cela se répercute sur la valdurcourant de drain, mais aussi sur la valeur du

courant de grille, comme le montre la Figure 55. ¢aséquent la valeur mesurée A¢ est

erronée, bien que les ordres de grandeur soierpa@iles.

HEMT GaN8x125
0.03 T T T T

Vgs=+2.000 V ——
Vgs= +0.00nV —+—
Vgs=-2.000V &=—
Vgs=-4.000V =>%— 7]
Vgs=-6.000 V -“4—
Vgs=-8.000 V —¥—
Vgs=+2.000 V

Vgs=+0.00nV 7
Vgs=-2.000 V
Vgs=-4.000 V
Vgs=-6.000 V
Vgs=-8.000V —

0.025 -

0.02

0.015

lg en Amperes

0.005 -

-0.005 L L L L

Vds en Volts

Vgs0 = -8V, Vds0 = 0V

Figure 55 : influence de la polarisation de griler la valeur du courant de grille pour une méme

puissance dissipée nulle

En résumé, nous pouvons donc dire que la méthodigtgemination de la résistance thermique
globale par la méthode « du courant de grille »aeéviter si le transistor présente des pieges.
C’est pour cette raison que dans la suite de nétwele, nous considérerons la résistance
thermique obtenue par la méthode de coincidende, 186°C/W bien que celle-ci soit sous

évaluée. En effet, lors de la détermination de daistance thermique par la méthode de
coincidence, nous considérons qu’il 'y a pas @adhauffement dans le pulse alors quand

réalité il y a une élévation de température darulee, méme pour des impulsions trés breves.
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Par conséquent, la résistance thermique réelle atapasant est supérieure a la résistance

thermique mesurée.

De plus, la théorie indique que la résistance tigren est une fonction non linéaire de la
température. Or, la résistance thermique que nvossaextraite est constante. Cependant, des
simulations ont montré qu'il est possible de coésed I'échauffement en fonction de la
puissance dissipée comme linéaire (Figure 56) sudelta de température d’environ 110°C

(courbes paralléles et équidistantes).

120

100

» —~ 4 W/mm
5 7 W/mm
F 5W/mm

Wf 6 W/mm

(U f T T T f f T T
0.00E+0 1.00E- 2.00E- 3.00E- 4.00E- 5.00E- 6.00E- 7.00E- 8.00E- 9.00E- 1.00E-
0 03 03 03 03 03 03 03 03 03 02

t(s)

Figure 56 : évolution de la température au courgemps pour différentes densités de puissance

(température du point le plus chaud du canal, dodagttral)

IV.D. Mesure électrigue des constantes de temps thermique

Les mesures de la résistance thermique sont olstgraue le régime établi, mais en aucun cas
cette résistance thermique ne rend compte de Uiéwol non-linéaire de la température au cours

du temps (constantes de temps).
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Le principe utilisé ici pour mesurer les constantks temps thermiques est basé sur la
décroissance du courant de sortie du transistsgle celui-ci est polarisé avec des impulsions
suffisamment longues. Nous cherchons justementaicguantifier I'auto-échauffement du

transistor en fonction du temps.

Si nous choisissons des impulsions suffisammergues, la puissance dissipée dans le pulse
devient importante, la température dans ce pulgenante, la mobilité des porteurs diminue, et

donc le courant de drain décroit. C’est ce phénenggie nous allons exploiter.

Dans un premier temps, afin d’éliminer toute vaoiatde la tension de drain dans le pulse
(variation de la tension suivant la droite de clhamgposée par la résistance d’entré€¥0nous
transformons notre générateur d’impulsions en gédeér de tension pulsée en «court-
circuitant » I'entrée du générateur avec une r@st® de %. Cette manipulation limite
I'excursion de tension a environ 10V mais rend ezell quasi constante dans le pulse. Par
conséquent, seul le courant décroit dans le petseprésente ainsi pleinement I'évolution de la

température (Figure 57).

Géné avec Re=8
Géné avec Re=5Q

/Dr0|te de charge 5@

Droite de charge

Figure 57 : évolution du courant de sortie pourpuise long (auto-échauffement) en fonction de

'impédance d’entrée de générateur
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La température de socle est fixée a 22°C, et tesistor est polarisé de la facon suivante :

- \gso= Vgsi= -4 V, grace a une alimentation DC continue,

- Vuso= 0V, Vygsi= 6.3 V avec des impulsions ayant respectivemeatdumée et une période de

1 ms et 100 ms.

La durée de l'impulsion est limitée a 1 ms, cardaif, la chute de courant dans le pulse n’est
plus significative, ce qui signifie que I'état éiadst atteint, et que I'on est au-dela des prial&p

constantes de tem ps.

Nous observons a la Figure 58 la décroissance aitacbde drain dans le pulse pour une tension

de pulse quasi constanf®(=0.13V).
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6.00E+00 A

5.00E+00 A

4.00E+00

3.00E+00 -

vd (V)

2.00E+00 4

1.00E+00 4
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-1.00E+00
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| |
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6.60E-01
6.50E-01 + — — +

Id (A)

6.40E-01 + — —
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6.00E-01
0.00E+00

5.00E-04 1.00E-03 1.50E-03 2.00E-03 2.50E-03
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Figure 58 : évolution du courant dans un pulse dasl
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Si maintenant nous tracons la décroissance du mbdens le pulse en échelle logarithmique,
nous observons plusieurs constantes de temps €igd). Ces constantes de temps
correspondent au temps de propagation du flux @degh a travers les différents matériaux

rencontrés constituant le transistor.

Une maniere de représenter l'allure du courant aitiesdans le pulse est une fonction a
exponentielle négative de la forme :
: -1

i.(l—exr{—]j ou i correspond au nombre de constantes de temps

(18) i) =1,-> 1
i=1 7

nécessaires a la modélisation de i)correspond a la valeur du courant au début du
pulse, et; correspond a la valeur de la décroissance du obpesdant le temps

Le tempdi correspond au temps que met le coularpour atteindre son régime étatiX 7).

Nous présentons a la Figure 59, une comparaisonreiesodéle en appliquant la formule (16)
avec cinq constantes de temps (Tableau 4). Lardifé® maximale entre les deux courbesest

2 mA sur la bande 1 ns-1 ms.
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Figure 59 : comparaison mesure/modele de I'évotutia courant de drain dans un pulse de 1 ms

unité : mA

0.013 0.012 0.014

0.01

©
S
Q
_
1
Q
L
=
@
S

9.60E-07 6.90E-05 2.97E-04

3.00E-07

(e}
Q
LLl
o
N
N~

Tableau 4 : valeurs des différentes constanteggs

cellules

Modele thermigue multi

IV.E.

v Z

ter I'évolution

7

hY

a represen

Une solution pratique dans un simulateur C.A.Certé circuit consiste

du courant dans le pulse, et donc de la températufaide de cellules RC. Les constantes de

temps sont alors égales a :

(19) r, =R,;.C;,0u C, est la capacité thermique d'une cellule (d’ou ldior d’impédance

thermique Z,,)
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Afin d’estimer la valeur de la température du cosgu, nous réalisons un circuit a cing cellules

RC. Les valeurs des résistances thermiques saaitesten respectant deux conditions :

n
(20) Rh_globa,e:ZRhi ol Ry joae €St 12 valeur de la résistance thermique obtente des
i=0

mesures en régime établi (soit 10.6 W/C par la ouhde coincidence)
(21) Rthl D Ii

Maintenant, connaissan, etR,,, nous en déduisons les valeurs des capacités ithersg,, .

Les valeurs des capacités et résistances thermadusobtenues sont présentées au Tableau 5.

unité: T/W Rthl Rth2 Rth3 Rth4 Rth5

unité: s.W/C Cthl Cth2 Cth3 Cth4 Cth5
1.50E-07 3.00E-05

Tableau 5 : valeurs des résistances et capacigsrigjues du modéle

Nous présentons a la Figure 60 I'augmentation dertgérature dans un pulse d’'une durée de
1 ms pour une puissance dissipée de 5 W, aveceumegetature de socle de 0°C, obtenue a l'aide
de deux simulations différentes. L'une est réalipée simulation électrique grace au logiciel
ADS (modéle 5 cellules), I' autre a I'aide du siamelur ANSYS (modéle thermique 8x100). Si
nous regardons la différence de température a 1 nmogs obtenons umdT=17.5°C. La
température a 1 ms avec le modéele ANSYS (70.0%€1)la température du point le plus chaud
du canal d'un transistor de 0.8 mm de développemtemnyrille. Or, le modéle thermique que nous
avons développé au cours de cette étude est lelentb@@mique pour un transistor 8x126. Si
nous appliquons les regles d’échelle (70/1.25)sratenons une température de 56°C, ce qui ne
fait plus qu'unaT = 4°C.

La différence entre les deux simulations s’expligeediverses maniéeres :

- la température issue du modele ANSYS esenap€rature du point le plus chaud, situé au
milieu d’'un canal central, alors que le modeéle higue électrique représente la température

moyenne de la zone active ;
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- le nombre de mesures est insuffisant dabamae 0-100 ns. Ces derniéres sont impossibles a
obtenir avec précision, car pour des amplitudespdise importantes, on est en présence

d’overshoots (681 mA 2 approximation du modéle importante ;

- la tension dans le pulse n’est que quasitents (variation de 0.13 V pour un pulse de

1ms);

- la précision de la résistance thermique dobatraite.
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n%—@ S Ao A AN A,
- RS R R3 RY R7
FL;'ﬁ“ A R=12Chm| R=2Chm R=240hm R=230Chm| R=27Chm
CHoh5 A | Y V1 PR Y ALY
S | =71 71 71 7L
FsesT e cl @ c3 o s
CH601F C0150UF  C=0400UF CROWF  C=IDWF
100 -
Q,&} -
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Figure 60 : comparaison modeéle thermique électrignsys de I'évolution de la température au cours du
temps pour une puissance de 5W avec une tempédgugdérence a 0°C
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V. Les effets de pieges dans les transistors HEMTs GaN
et PHEMTs GaAs

Les phénomeénes dus aux pieges, résultant de éegest'impuretés ou de défauts dans le réseau
cristallin et de la surface, [73] altérent consatdement les performances des transistors micro-
ondes [74].

Ces impuretés générent des états énergétiqueeguemt étre occupés par des porteurs dans la
bande interdite du matériau semi-conducteur. Cetes sont alors retenus pendant un temps t

dans ces niveaux d'énergie, et ne peuvent pasiparta la conduction ; d'ou le nom de pieges.

La technique de mesures en mode pulsé permet deeséles effets des pieges des effets
thermiques, et ainsi, de voir I'influence des pegar le comportement électrique des transistors

HEMTSs. C’est ce que nous allons développer damsacagraphe.

Toutes les mesures présentées dans ce chapitreffantiées avec une température de référence
de chuck de 22°C.

V.A. Le phénoméne de « gate-lag »

A.1l. Mise en évidence du comportement transitoire duaztude drain

R. Vetury [75] montre que pour des niveaux de coudee drain importants lorsque la grille est
ON (courant de drain >> 0 A), des transitions ONFGF OFF/ON abruptes de la tension grille
provoguent des overshoots sur le courant et stanksion de sortie. L'état OFF de la tension de

grille correspond %/gs

> ’Vp‘ Par contre, si le niveau du courant est suffisantrfaible quand

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

transitoire du courant de drain que 'on nomme tegag ».
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Cette expérience a été réalisée (Figure 61) suramsistor HEMT AlGaN/GaN 2x50 (plaque
AEC 809, substrat saphir, process FBH), polarisk deaniére suivante :

- la tensionVysp = -2.28 V (état ON)\Vysi = -4.68 V (état OFF) avec des impulsions ayant

respectivement une durée et une période des51 1 ms,

- Vuso= 3.44 V, grace a une alimentation DC continue.
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Figure 61 : comportement transitoire du courantdtain suite & une impulsion appliquée sur la grille
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Dans de telles conditions, la puissance dissipé&s opulsion n'est que de 22 mW, par
conséguent, tout phénoméne apparaissant serauéttiilx effets des pieges. La valeur\g

restant fixe, le taux d’occupation des pieges reedé alors que déys

La Figure 61 fait nettement apparaitre le compoet@ntransitoire du courant de drain. En effet,
nous pouvons voir que le courant de sortie, lordguension de grille passe de I'état OFF a I'état
ON, met plusieurs dizaines gsecondes pour atteindre son état étabie des conséquences de

ce retard est la diminution des performances desistors HEMTs AlGaN/GaN.

A.2. Influence de la tension de polarisatddgsOsur les effets des pieges

Pour mettre en évidence l'altération des perforraarges transistors HEMTs AlGaN/GaN due
aux effets de gate-lag, nous réalisons deux jeumegures différents a puissance dissipée nulle
[76], [77]. Ces mesures sont réalisées sur unigamsHEMT AlGaN/GaN 8x50 (plague ATMI
853, substrat SiC, process FBH).

Tout d’abord, nous réalisons une premiere sériendsures pour lesquelles le transistor est

polarisé de la maniere suivant®/;, =V,, =0V . Ensuite, nous polarisons ce méme transistor
avecV,, =0V, maisV,, =V  =-35/ (Figure 62). La duree et la période des impulsso

respectivement de 300 ns etjdfafin de minimiser I'auto-échauffement.

Lorsque nous comparons les réseaux de sortie @88 obtenus a partir des mesures pulsées
décrites précédemment, nous constatons une difiéreas importante au niveau de I'amplitude

du courant de sortie. En effet, le courant de dcaimte de 100 mA. Par contre, la valeur de la
tension de coude n’est quasiment pas affectéeegaintdnomene de gate-lag. Maintenant, si nous

raisonnons en terme de puissance, cette baisseudant de sortie®, ] | ;) va réduire de fagon

importante la puissance de sortie du transistor.

La différence sur le courant de drain est attribpéacipalement aux pieges de surface. Ces
effets de piéges de surface [78] sont causés paetd¢s de surface, eux-mémes crées par des
défauts et dislocations dans le cristal procheadsurface : des électrons sont alors piégés a la
surface de la couche AlGalles électrons, piégés a la surface sont ionisésddaatension de

grille passe en dessous de la tension de « pirich[@9].
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Les électrons capturés, lorsque la grille est p#ar OFF, ne participent pas au courant de
conduction dans le canal quand la grille passétatlON. Ceci est d0 au fait que la constante de
temps d’émission des pieges est plus grande qiieréee des pulses. C’est pourquoi le courant de
sortie est plus faible lorsque la tension de ps#dion de repos est polarisée OFF, que dans le cas

d’une polarisation de repos polarisée ON.

Figure 62 : méthode de caractérisation pour la nésedvidence des effets de gate-lag
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Vgs=-2.000 V <— |
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Figure 63 : influence de la tension de grille surtmansistor HEMT AlGaN/GaN 8x50um non passive,

avec une puissance dissipée nulle
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A.3. Influence positive de la passivation sur les carstiques I(V) de

sortie

Une des manieres de réduire ces effets de gamolagiste a rajouter un film (SiO, SICBEN,)
au-dessus de la couche d’AlGaN [80]. L'explicatidn mécanisme de la passivation sur le
comportement des piéges n'est pas clairement étgbBh]. W. Lu [78] avance I'hypothése
suivante pour expliquer leffet bénéfique de la gdesmtion sur le courant de sortie:
'augmentation de la concentration des porteurs daganal est due a 'augmentation de charges
positive a I'interface SiN/AlGaN. Celle-ci est sSsEmment importante pour neutraliser la charge
de polarisation négative dans I'AlGaN, et par congét, elle élimine ou diminue la zone de
déplétion créée a la surface ; cette derniere éapbnsable de la diminution du courant de gaz

d’électrons.

Cependant, I'ajout de cette couche de passivatitraiee une diminution des fréquences de
transition et maximale d’oscillation [81] [82], gast due a 'augmentation des capacités grille-

source et grille-drain &, > ¢

air

). Ce phénomene n’'a pu étre confirmé, faute d’awmux

transistors identiques (passivé et non passive).

Nous présentons a la Figure 64 un transistor HEMGaN/GaN 2x50 (plague ATMI 851
MPEG, substrat SiC, process Daimler Chrysler) awexcouche de passivation. La technique de
mesure est celle décrite précédemment (Figure &2kale la valeur de la tension de pincement

differe : V, = -7V . La chute de courant de drain est réduite a 5 etAa tension de coude est

guasi-identique dans les deux cas, ce qui implanesla puissance de sortie est peu affectée par
le phénoméne de gate-lag.
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Figure 64 :

influence positive de la passivation lgeucourant de drain

V.B. Le phénoméne de « drain-lag »

B.1. Mise en évidence du comportement transitoire duasdwle drain

Le terme «drain lag » est utilisé pour décrirepfgnomeéne transitoire du courant de drain

lorsque la tension de drain est pulsée de I'éteff QF, =0V ) a I'état ON {,, >0V Your une

tension de grille constante [64]. On observe alors décroissance du courantdurant cette

impulsion, si celle-ci est suffisamment longue.

Cette expérience a été réalisée sur un transigEMTHAIGaN/GaN 8x50 (plague AEC 809,

substrat saphir, process FBH), polarisé de la masidivante :

10
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- la tension/gs = constante = -2.3 V (alimentation DC continue),

- Vgso = OV (état OFF), eVysi = 7V, avec une durée d’impulsions deis et une période

d’'impulsions de 10@s.

La puissance moyenne dissipée dans I'impulsiort ojes de 385 mW, par conséquent il y a peu
d’auto-échauffement dans le pulse. La valeu¥ggrestant fixe (= -2.3 V), le taux d’occupation
des pieges ne dépend alors qu&geNous observons a la Figure 65 le comportemensitre

du courant de drain indiquant ainsi la présencptd@nomeéne de drain lag.

Zhang [83] suggeére que la réduction du courantodigesdans les transistors FETs GaN lors de
I'application d’'un pulse de tension sur le drain @ge a I'injection d’électrons dans le buffer

(GaN) ou ils sont piégés. Horio [84] a montré, densas de MESFETs GaAs, que lorsque I'on
pulse la tension de drain, une zone de charge abespe forme a l'interface substrat/canal.
Quand les piéges de niveaux d'énergies profonds terbuffer capturent les électrons, une
électrode de grille parasite (appelée back-gatdpisee et resserre le canal, réduisant ainsi le

courant de drain : c’est le phénomene de self-tatokmg

Lorsque la tension de drain passe de I'état OFFtatION, c’est-a-dire pour une variation
positive deVys, les électrons sont accélérés par le champ éaetrengendré parys lls sont
capturés par des pieéges de niveaux d’'énergie miefmtalisés dans le buffer et/ou le substrat, a
condition que la durée des impulsions soit plusideaque la constante de temps de capture, et
plus petite que la constante de temps d’émissia@s €lectrons capturés par les pieges ne
participent pas au courant dans le canal. Le itsditect est la diminution du courant de drain

jusqu’a ce qu'il atteigne son état permanent, aefé mesure que les pieéges se remplissent.
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Figure 65 : comportement transitoire du courantdiain suite & une impulsion appliquée sur le drain

B.2. Influence de la tension de polarisatiddsOsur les effets des pieges

Pour mettre en évidence, comme dans le cas duaggtBimpact du phénoméne de drain-lag sur
les performances des transistors HEMTs AlGaN/Gabisnréalisons deux jeux de mesures
différentes a puissance dissipée nulle [76], [{Jds mesures sont réalisées sur un transistor
HEMT AlGaN/GaN 2x50, plaque ATMI 851 MPEG, subst®€, process Daimler Chrysler.

Pour commencer, nous réalisons une premiere sérimaegures pour lesquelles le transistor est

polarisé de la maniere suivant®/;, =V, =-7V et V,,, =0V ; puis nous polarisons ce méme
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transistor mais aved/,, =26V (Figure 66). La durée et la période des impulsisost

respectivement de 300 ns etiddafin de minimiser I'auto-échauffement.

AVds Vgs
VASO foee s Vgs0 = 0\/4 //// P i
Vdsi dooieii, J_l ..... VAT e —
\VdsO = OV //// Pt VgsO = Vp | I_I ................... I_I

Figure 66 : méthode de caractérisation pour la méseévidence des effets de drain-lag

Il faut préciser que, dans de telles conditions@sures, seule une fraction des électrons capturés
est ré-émise (Figure 67), car la période des putséplus petite que la constante de temps
d’émission des piéges. On atteint alors un régitablieou le nombre moyen de piéges ionisés

dépend essentiellement de la tension de drain memirat de la période de répétition des

impulsions.

Vdsa v 1ooms transient state steady state  ii,ed traps number

*
)

v

~—t

Figure 67 : évolution du nombre de pieges ioniséfoaction du temps pour une polarisation pulsée de

drain

Lorsque nous superposons les deux réseaux de @eidiere 68) obtenus a partir des mesures
pulsées décrites précédemment, nous constatonaugmeentation importante de la tension de
coude AV = 3.5 V) et une diminution du courant dans la z6r26V. L'augmentation de cette

tension de coude et la baisse du courant de samtr@inent une diminution de I'excursion du

cycle de chargedv = 3.5 V,4l = 20 mA), et par voie de conséquence, une baigséisative de
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la puissance de sortiP([] f(I,,V,.. )-)En effet, si nous considérons le transistor (daen

classe B, ou AB profonde, c’est le réseau en wartiss Figure 68, que va « voir » le cycle de

charge.
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Vds en Volts

Figure 68 : influence de la tension de drain surttamsistor HEMT AlGaN/GaN 2x50um , avec une

puissance dissipée nulle

Il est important aussi de remarquer, toujours @apa Figure 68, que les valeurs du courant pour

des tensions supérieures a 26 V sont quasimentdetes. Il y a deux raisons a cela :
- la durée et la récurrence des impulsions,

- la méthode d’acquisition des mesures.
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La durée et la période des impulsions, comme niausns dit précédemment (Figure 67), sont
choisies de telle sorte que les pieges ionisésgmrimpulsion n'aient pas le temps nécessaire
pour se vider totalement pendant le temps ou lisipn de drain est OFF. En effet, il faut

plusieurs secondes pour une acquisition compléta deesure, ce qui nous permet de dire que le

courant mesuré représente le courant lorsque belleedes pieges sont ionisés.

La seconde raison est relative a la technigue drirag¢Figure 69). Deux cas sont a considérer :

-premier cayV,, <26V ) : la valeur du courary mesuré pouWyso = OV dépend du nombre

de piéges ionisés lorsqu’une impulsion de tensiompyflsion montante) est appliquée sur le
drain, c’est-a-dire 7V. Par contre, la valeur duramtl, mesuré pouWyso = 26V etVysi = 7.5V
(impulsion descendante) dépend de la quantité idgep ionisés a 26V, car les piéges n’ont pas
le temps d’étre émis étant donnée la durée de liisipn. On obtient alork inférieur al;, ce qui
signifie que plus le champ est important, plusuardgité de piéges ionisés est grande.

-deuxiéme cafVv,, >26V ) : les valeurs des couranitset |4, obtenues respectivement pour

(Vaso= 0V, Vgsi = 30.5V) et Vyso = 26V, Vgsi = 30.5V), sont identiques (impulsion montante dans
les deux cas). En effdg etl, dépendent du nombre de piéges ionisés fixés ganson la plus

élevée, c’'est-a-dire 30.5V.

En résumé, nous pouvons dire que la quantité dgepi®dnisés dépend du potentiel de drain le
plus fort.
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Figure 69 : méthode d’acquisition des mesures @asé

V.C. L'effet « kKink »

C.1. introduction

L’effet « kink » est défini comme une augmentatiwatale de courant de drain pour une certaine
valeur de tension de drain, entrainant une augmentde la conductance de drajd et une
compression de la transconductagoe dégradant ainsi les performances des transiateffet

de champ [86]. Plusieurs auteurs mettent en aealen direct entre I'ionisation par impacts et

les effets de pieges pour expliquer I'effet KinkT88][89][90].

Horio [91] a montré, dans le cas de MESFETs GaAs, l@ phénoméne de kink pouvait avoir
comme origine l'ionisation par impacts kts pieges résultant des états de surface. Afin de
confirmer cette théorie, nous réalisons une preamigesure (Figure 70b) sur un transistor

PHEMT GaAs 4x75 0.25, polarisé de la maniére suevémesures par dichotomie) :
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= \/gs(_): Vp = ‘15 V,
- Vuso=0 V.

Nous effectuons ensuite une deuxieme mesure (Ftlaesur le transistor HEMT AlGaN 8x125

0.25 QQO0104C, dont les tensions de polarisatiohlssrsuivantes (mesures par dichotomie) :
- Vgso=Vp=-8V,
- Vaso=0 V.

La durée et la récurrence des pulses sont respewivt égales a 400 ns eti<)

D’aprés les Figure 70a et Figure 70b, nous obserbien ce phénomene de kink (augmentation
du courant et de la conductance de drain). Cepénalauns pouvons remarquer que dans le cas du
PHEMT GaAs, le phénomeéne de kink apparait en régiensaturation (canal ouvert) ; alors que
dans le cas du HEMT AlGaN, ce phénoméne de Kinlkaagpen régime quasi-bloqué (canal
quasi-fermé). C’est pour cela, que dans la suiteadiee étude, nous ferons la distinction entre ces

deux cas.

De plus en ce qui concerne le transistor HEMT AlGBNphénomeéne d’ionisation par impacts
(se traduisant habituellement par un courant déegitevenant trés rapidement négatif lorsque

Vdsaugmente) est absent ou masqué par un couranitelelé grille important.
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Figure 70 : mise en évidence de I'effet kink :a)MHEGaN 8x125, b) PHEMT GaAs 4x75
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C.2. L'effet kink en régime de saturation

2.a. Influence des piéges

Afin de rendre compte de la contribution des piegesle phénomene de kink (PHEMT GaAs),
c’est-a-dire de voir I'impact de la quantité degae ionisés (pieges de surface et pieges de
substrat/buffer) sur le comportement du courandrdén et donc sur I'effet kink, nous réalisons
trois jeux de mesures (Figure 71) a puissance pdissinulle. En effet, nous avons vu
précédemment que la densité de pieges ionisésf@tation des tensions de repos. Pour mettre
clairement en évidence l'influence des piéges &ffet kink, nous ne représentons que les

courbes av, = 079V et V=1V, la ou le phénomene est le plus marquant. Lesotensie

polarisation sont les suivantes (mesures par cichief) :

Vo =V, =-15V etV =0V,
Vo =V, =-15VetV,, =6V .

D’'apres la Figure 71, nous constatons que danadede la polarisation ¥, =V,, =0V, le

phénomene de kink n’apparait quasiment pas (quasieneun piege n’est ionisé). Dans le cas
de la polarisation &, =V, =-15V etV,, =0V, ou ce sont les pieges de surface en majorité
qui sont ionisés, un saut de courant de drain camee@ apparaitre nettement, ainsi qu’une
remontée de la conductance de sortie au niveaa daut de courant. Par contre, dans le cas de la
polarisation &/, =V, =-15V etV,, =6V, la quantité de pieges ionisés est tres importdire
effet, pour cette polarisation, les pieges de serfet les pieges de substrat/buffer sont mis a

contribution. Le courant de drain est donc plublé&ajusqu’au moment ou les piéges se vident,

engendrant ainsi un saut de courant tres élevaeetamontée dgd importante. Pour l'instant

ceci n'est qu’une hypothése !

Nous allons voir maintenant en détail le mécanisimd’effet kink, dans le cas d’un transistor
PHEMT GaAs.
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Figure 71 : influence de la quantité de piégesseésisur I'effet kink
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2.b. Explication du phénomeéne

L’analyse du mécanisme de l'effet kink est baséd’étude en paralléle du courant de drain et
du courant de grille. Pour faciliter I'étude graginé qui va suivre, nous ne considérons qu’une

seule courbe mesurée pouv, =075/, avec une polarisation de repos égale a
Vo =V, =-15VetV,, =6V. C'est dans ces conditions que ce phénomene phiddlagrant,

comme nous I'avons vu précédemment (Figure 71).

L’explication du phénomene de kink en régime deursdion se décompose en trois étapes

successives :

- premiére étapeconsidérons une coupe tres simplifiée du transBHEMT GaAs, avec son

profil de charges associé dans le cas ou le ttangss trouve polarisé avant le saut de courant
(Figure 72). Le courant de grille est nul. Le cotirde drain pour une tension de grille donnée est
fonction du champ appliqué et de la quantité dggsaonisés. Nous ne faisons aucune hypothese
sur 'emplacement exact des pieges, considérantsqsont répartis sur I'ensemble de le

structure.
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Figure 72 : explication de I'effet kink : étape 1
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- deuxiéme étapepour une certaine valeur dé&ds (V,, =39V ), il y a déclenchement du

processus d’ionisation par impacts. Le champ apgligst suffisamment important pour donner
aux électrons I'énergie nécessaire pour briserlidesons covalentes du cristal dans le canal,
générant ainsi des paires électron-trou (ce phénemeévient destructeur dans le cas ou le champ
augmente, car il devient cumulatif). L'ionisatioargmpacts se traduit habituellement par une
augmentation du courant de drain, mais aussi pppdrition d’un fort courant de grille négatif.
Or, dans notre cas, le courant de drain augmeni@lbment mais le courant de grille reste
toujours négligeable. En effet, les trous créésdarcanal par ionisation par impacts ne sont pas
encore collectés par la grille, mais ils se recorabi avec les électrons piégés dans la structure
(Figure 73). En résumé, le début de l'ionisation ipapacts vide les pieges, le courant dans le

canal est alors la somme :
- du courant « normal » d( a la polarisation
- du courant di aux électrons qui étaiepsavant capturés par les piéges,

- du courant dd a l'ionisation par impacts.
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Figure 73 : explication de I'effet kink : étape 2
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- troisieme étapele processus d’ionisation par impacts suit maitérson cours « normal »
(Figure 74). Le courant de drain augmente, lesstmant collectés par la grille, un courant de

grille négatif important apparait (car tous lesgp® sont vidés). Le nombre de pieges ionisés est

devenu nul ou quasi-nul, ce qui est confirmé parrfeesures de la Figure 71. En effet, nous

voyons clairement que les courbes obtenuesVg, £V,, =0V) et celles obtenues a

(Vo =V, =-15V, V,, =6V) se superposent juste apres le saut de courant.
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Figure 74 : explication de I'effet kink : étape 3
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2.c. Présence d’hystérésis

D’aprés les Figure 73 et Figure 74, nous constalons du saut de courant, un « retour arriere »
de la tension de drain. Ce phénomeéne apparaiegiaint en raison de I'impédance interne de
50 Ohms de notre générateur d’'impulsions. Lorsgumurant de drain augmente brutalement, le
saut de courant étant plus rapide que I'asservissern tension des générateurs de pulses, la
tension de drain « recule » et le courant augmauit@nt une droite de charge de pente égale a la

valeur de la résistance interne du générateur dep(@Figure 75).

4x75 POLAR Vgs=-1.481V, Vds=+6.024 V, |d =+21.00pA
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Figure 75 : explication du phénomene de « retouieae » de la tension de drain
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Ces mesures sont obtenues par dichotomie réc&e[66], dont le principe est le suivant :
tout d’abord on réalise les deux points extrémedadeourbe, puis on recoupe les domaines

intermédiaires jusqu'a obtenir des quasi-droitésedes triplets de points de mesure successifs.

Afin de s’assurer que ce phénomeéne de « reculla gmsion de drain n’était pas aussi dd a notre
technique de mesure, nous avons mesuré ce trareistnode pas a pas dans le sens croissant de

V,, et en mode pas a pas dans le sens déecroissafjt davecV,, =6V ). Le résultat des ces

mesures a fait apparaitre alors un cycle d’hys&oésnme le montre la Figure 76.
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Figure 76 : mise en évidence d’hystérésis di ampim&ne de kink
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Considérons pour simplifier que seuls des piégesmeurs sont présents avec une densitéAN
cause de la polarisation Vds de repos, une fraciofa totalité de ces pieges est ionisBE J.

Les équations de transport [92] sont alors lesasues :

- équation de Poisson :

(22) O*Y= —H(p— n+N, - N;) ou W est le potentiel électrostatique
£
- équations de continuité pour les électroriesetrous :

on_1
23) —==0J, +G-
(23) ot q o R,
) P=-1nj +6-r

ot q
ou

a3, . o . .
(25) G = ou G est le taux de génération par impactretest le coefficient

d’ionisation di au courant d’électrons
(26) Rn = CnA(NA - N:\)m_enA DN/;

(27) R, =C_ N, [p-e,,lIN, =N )ou R, etR  sontles taux de recombinaisons dus
aux piegesC, , sont les coefficients des sections de captur@igesrons (trous),
et e, , sont les coefficients d’émission des électrormufy par les pieges

- équation des niveaux d’énergie profonds :

N, _g R

(28) P

L’ensemble des équations de transport forme uesyesdifférentiel non linéaire dont la solution
peut présenter des phénomenes de sauts tels queliservés expérimentalement. Nous allons
en présenter une interprétation qualitative basgéela structure des équations précédentes.
Cependant, une simulation physique complete sengitessaire pour confirmer cette

interprétation.
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Interprétation du phénoméne d’hystérésis :

Supposons que nous parcourions la caractéristidfiel) de la Figure 76 dans le sens croissant.

En 'absence d’ionisation par impact, le nombreges ionisés est stationnaire dans le temps et

vaut N, (# 0). Lorsque l'ionisation par impacts commence, lesidrcréés viennent renforcer
R, et tendent a diminuer le nombre de pieges ioniGéste diminution du nombre de pieges

ionisés entraine, pour maintenir la neutralité télgee, une augmentation du nombre d’électrons
libres et donc du courant. Or le taux d’ionisatjpar impacts est proportionnel au courant. Par
conséquentG augmente a son tour, entrainant une création ales tet ainsi de suite. Sous

certaines conditions le processus peut s’embalgy'a la disparition des piéges ionisés. Les

trous créés sont alors captés par la grille ciéacurant de grille négatif.

Considérons maintenant le parcours inverse, Misdécroissant. Dans ce cas le nombre de
pieges ionisés est quasi nul. Lorsque le taux ®aiion G commence a décroitre
significativement, le taux de capture des électreasaugmenter provoquant l'ionisation des

pieges qui entraine une réduction du courant et diontaux d’ionisation. Le phénoméne peut

étre cumulatif jusqu’a atteindre le nombre de pséigaisés a I'équilibre soitN ,,(Z 0)

Les valeurs des coefficients de recombinaisgnet R sont fonction du nombre de pieges

ionisés. De plus, le nombre de piéges ionisésagsitibn de la polarisation. En effet, dans la

branche de la caractéristiqueVals croissant, le nombre de piéges ionisdg est égal a
N ., (#0) alors gu’il est nul pour la branchevas décroissant (Figure 76). Par conséquent, tout

changement dans le processGsqli augmente oG qui diminue) se fera a partir de conditions

initiales différentes, donc pour des valeurs deadépe R, différentes et des valeurs de départ de

R, differentes, d’ou I'apparition d’hystéresis.

2.d. Influence de la température

Nous présentons a la Figure 77, les trois courbésnaes &/, = 075/ (dichotomie, pas a pas
Vys Croissant, pas a pa¥ys décroissant) pour les mémes conditions de potarsa

(Vyo =V, =-15, V,, =6V = puissance dissipée nulle), de méme durée d'ingnssi

g

126



(400 ns) et de période de pulse (H), mais avec une température de chuck de 22°G, daui

100°C.
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Figure 77 : influence de la température sur I'eKatk

D’apres la Figure 77, nous pouvons effectuer dewsiats :

- dans la zone avant le kink, le courant déndaal00°C est |égerement supérieur a celui a
22°C, alors que la «logique » voudrait que le aatura 100°C soit inférieur a celui qui est a
22°C. Cela s’explique par le fait que les constudie temps de capture et d’émission des pieges
sont modifiées avec la température. La durée eédarrence des impulsions étant les mémes

dans les deux cas (22°C et 100°C), et le fait ggecbnstantes de temps des piéges augmentent
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avec la température, font que les pieges ne somtf@@ement ionisés en totalité lors de
I'acquisition de la mesure. C’est ce qui se passss dhotre cas : le nombre de piéges ionisés a
100°C est inférieur au nombre de pieges ionisé&.2Par conséquent le phénoméne de

piégeage compense le phénomeéne thermique.

- dans la zone du kink, on remarque que le dawtourant est moins important a 100°C qu’'a
22°C. Les deux raisons a cela sont les suivantes :

- le nombre de pieges ionisés a 100°C kst faible que le nombre de piéges ionisés a

22°C, donc I'apport en courant lors de l'ionisatmar impacts sera plus faible ;

- le taux d’ionisation par impacts [3] poun méme champ appliqué diminue lorsque la
température augmente (Figure 78).
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Figure 78 :taux d’ionisation en fonction du chanpphqué pour plusieurs température [3]
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C.3. L'effet kink en régime de fonctionnement quasi-hiéq

L'étude de I'effet kink que nous avons développésy’alors est basée sur I'analyse simultanée
du courant de drain et de grille en fonction déelasion Vds appliquée. Or, nous avons mis en
évidence dans le cas du HEMT AlGaN (cf. introduttie ce chapitre) la présence d’'un courant
de fuite de grille important. Par conséquent, nétugle ne peut s’appliquer sur ce composant, car

le courant de fuite de grille masque tout autrenphe@ene.
Cependant, nous pouvons faire deux constats :

- le phénomeéne de kink est présent avec la n@mnmitude, que le nombre de piéges ionisés
soit faible ou important (Figure 79). Les mesurffsotuées sont toutes a puissance dissipée nulle
(mesures de -8V a 1V par pas de 1V pour Vgs).
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— Vgs0=Vds0 =0V, Id0=0A
— Vgs0 =-8V, Vds0 = 0V, 1d0 = 0A
—— Vgs0 =-8V, Vds0 = 10V, I1d0 = 44 mA

Figure 79 : influence des pieges sur I'effet kinkrégime quasi-bloqué
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- le phénomene de kink disparait ou est regpasdes niveaux de tensions bien supérieurs
lorsque la température augmente (Figure 80). Lesures présentées ont été effectuées dans les

mémes conditions de polarisation, a sa¥iy =V,, =0V . La durée et la récurrence des pulses

sont elles aussi identiques dans les deux cas (BRA50°C), et ont pour valeurs respectives
400 ns et 1(s.

HEMT GaN 8x125

1.4 T T T T T T T T
N Vgs=+2.000 V <—
2 ) Vgs= +0.00nV —+—
12+ s Vgs=-2.000 V E— |
Vs Vgs=-4.000 V *—
Vgs=-6.000 V 4—
Vgs=-8.000 V ¥—
1r Vgs=+2.000 V &
Vgs= +0.00nV v—
Vgs=-2.000 V <—
08k Vgs=-4.000 V —+— |
’ Vgs=-6.000 V =—
9 Vgs=-8.000 V *—
2
£ 0.6 .
<<
S A
=
04 1
02 = 1
0 - -
_02 1 1 1 1 1 1 1 1
-5 0 5 10 15 20 25 30 35 40

Vds en Volts

D mesures a 150°C

_ mesures a 22°C

Figure 80 : influence de la température sur I'eatk en régime quasi-bloqué
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VI. Conclusion

Tout au long de ce chapitre nous avons pu voireists des dynamiques lentes sur les
performances en puissance dans les transistorietadef champ micro-ondes. L'ensemble de
cette étude est basée sur la caractérisation desidtors avec un banc de mesures en régime

impulsionnel et I'interprétation de ces résultagsmkesures.

Une étude thermique assez complete a été réalipaginde mesures électriques (cependant, il
existe beaucoup d’'autres techniques de mesurendgétature). Cette étude a permis de voir
I'effet de la température sur le comportement gtetiet dynamique du transistor. La réalisation
d’'un modele électrothermique a cing cellules RGéspntant le comportement en régime établi

et transitoire de la température a été élaboreée.

L’étude des effets des pieges a montré clairemeunt Implication dans la réduction de

I'excursion du cycle de charge, et donc dans lairdition de la puissance de sortie. Une étude
originale de l'effet kink mettant en jeu l'ionisati par impact et 'ensemble des pieges a été
présentée. Cette étude repose sur I'analyse sim@gtdes courants de grille et de drain mesureés

en fonction de la tension de drain.

L’ensemble de ces phénomeénes limitatifs étant mig»ergue, il reste maintenant les intégrer

dans les modele des CAO. Ceci est I'objet du chapitivant.
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Chapitre 3 : Modélisation électrothermique
non-linéaire d’un transistor HEMT
AlGaN/GaN : validation par des mesures grand

signal
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|. Introduction

La phase de CAO est une étape cruciale dans lsatah des amplificateurs de puissance. Le
fait de concevoir des HPAs en technologie MMIC=iidit toute modification ultérieure a la
fabrication. Par conséquent, la mise a dispositenmodeles précis prenant en compte un

maximum de parametres est une aide appréciablegouncepteur.

Ce chapitre présente les méthodes d’extractiomséris pour réaliser un modele non-linéaire

électrothermique de transistors a effet de champnifque modéle présenté sera celui du
transistor HEMT AlGaN/GaN 8x125 processé par Dair@llerysler sur substrat SiC.

Ce modele sera validé par des mesures load-pullb@¥ées sur I'utilisation d’'un analyseur de
réseaux vectoriel, mais aussi de facon plus origipar des mesures load-pull CW temporelles

réalisées avec un LSNA (Large Signal Network Anafys

Un point important dans les modeles, autre queadaigion, est la rapidité de convergence et la
robustesse de celle-ci. Une simulation en HarmaiiBalance mettant en jeu une excursion
importante de la puissance d’entrée pour un poinjpdlarisation choisi sera présentée pour

vérifier ces derniéres.
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ll. Modélisation électrothermique non-linéaire du
transistor HEMT AlGaN/GaN 8x125 QQ0104C

[ILA. Contexte

Comme nous l'avons vu dans le Chapitre 2, les®ftfes piéges sur les caractéristiques de sortie
des transistors dépendent essentiellement dedetede repos appliquée au transistor. La Figure
81 montre, en effet, une dépendance assez impertantourant de drain en fonction de I'état
d’ionisation des piéges (8x125 QQ0104C).
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Figure 81 : influence des effets des pieges ea denpérature due a la polarisation sur le courdat

drain
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La dépendance des effets des pieéges en fonctida @amsion de grille apparait nettement. Par
contre, la dépendance des effets des pieges eticiome la tension de drain est plus difficile a

faire apparaitre car il est impossible de pincetrémsistor. Cependant, I'augmentation de la
tension de coude indique la présence de drainelagylie le transistor est polarisé en classe AB.
Le modéle que nous allons présenter maintenantuseraodéle qui ne prend pas en compte les
effets des pieges de maniere générale. Cependanankistor étant caractérisé pour une tension
de polarisation de repos fixe, les caractéristiq(dp utilisées pour établir le modele dépendent

du point de repos. Par conséquent, on peut direcquaodele prend en compte les effets des
pieges pour le point de polarisation choisi et dane zone restreinte autour de ce point. La

dépendance en température sera quant a elle prisampte.

La topologie du modele générique (bas niveau) ques @allons utiliser sera une topologie de type
« exploseé » (a la difféerence des modéles de typate noire ») permettant 'acces aux éléments
intrinseques. Dans cette catégorie, le modele de betenu est le modéle couramment utilisé
dans notre laboratoire, c’'est-a-dire un modéle danprincipale non linéarité (la source de

courant) est représentée grace aux équations aeal aj

II.B. Modele électrique petit signal

Le transistor que nous allons modéliser au coursetie étude est le transistor HEMT AlGaN
8x125 0.25 (0.2%m de longueur de grille) p35 (pitch de |3®%) QinetiQ 0104C sur substrat SiC

processé par Daimler Chrysler (Figure 82).

Figure 82 : 8x125 0.25 p35 QQ0104C

141



B.1. Topologie du modeéle petit signal

Une analyse de la structure du transistor au preargre fait apparaitre un schéma équivalent
petit signal a éléments localisés correspondaribactionnement dans la zone saturée. Chaque
élément représente un comportement physique opnapeiété électrique du transistor a effet de

champ (Figure 83).

Figure 83 : Origine physique du schéma équivalenEET

Le schéma équivalent petit signal (en régime spestreprésenté a la Figure 84. Il est constitué

des éléments suivants :
- les éléments extrinseques :

-Lg, Ld et Ls sont des inductances parasites liees a la tomoldgitransistor. Les lignes

d'acces peuvent étre modélisées comme des indastpacasites supplémentaires.

-Rd et Rs représentent les résistances parasitesaduantacts ohmiques. Rg représente la

résistance de grille, liée au métal qui constituedntact Schottky.

-Cpget Cpd représentent les capacités de plots dsistan
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- les éléments intrinseques :

- la transconductan€&m qui traduit le mécanisme de contrdle du couransda canal par

la commande de grille :

old
1) Gm=——
( ) anS|Vds=cte

- La conductance de sortie Gd représenteffets d’injection des électrons dans le canal :

old
(2) Gd = m Vgs=cte

- Les capacités grille-source et grille-dregprésentent les variations de charges accumulées

sous la grille, sous l'effet des tensions respesiMgsetVgd:

2Qg
(3) Cgs= J
dvg Vgd = cte

7Qg

4) Cgd=
4) Cg IVgd

\Vgs=cte

-RgdetRi sont liées a des effets distribués sous la grlmrrespond a un retard associé a
la transconductanc8m, et Cds prend en compte les effets parasites de couplegaastatique

entre I'électrode de drain et celle de la source.

143



Lg Re
(m\“ \ Transistor
e I/W\’_ intrinséque 5 D
Cpg
T N
Rs
Ls
! "ad Regd !
S Grille (I‘lld & Drain
— W
Cgs
G Gm Rds —— Cds
Ri

" PP Source . . o
Transistor intrinséque Gm = Gmy x &

Figure 84 : topologie du schéma équivalent pegihal

Le domaine de validité du modele décrit précédentrashlimité aux points de fonctionnement
ou le courant de grille est nul. Pour le rendrdisatble lorsque la jonction Schottky est en
conduction, deux conductances sont placées entte-gpurce et grille-drain. Les résistances
différentielles des diodes mesurées en statiquieasiosi prises en compte (Figure 85).

Figure 85 : modele différentiel valide jusqu'a tane de conduction
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B.2. Extraction des éléments extrinséques et intrinseque

L’extraction d’'un modeéle électrique consiste a détaer les valeurs des €léments extrinseques
puis a en déduire les valeurs des éléments intjiresequel que soit le point de polarisation du

transistor.

La qualité finale du modéle dépend fortement derkcision avec laquelle sont estimés les
éléments extrinséques du circuit équivalent. Poela,cnous utilisons une méthode par
optimisation basée sur le fait qu’il n’existe qu’saul jeu de parameétres extrinsequeg, (Lg,
Cpg, Rd, Ld, Cpd, Rs, Lpour lequel les parametres intrinsequém( Gd, Cgs, Cgd, Cds, Ri,
Rgd, 7) sont indépendants de la fréquence [93]. L'algoni¢ d’optimisation utilise la méthode du

recuit simulé afin de s’affranchir des minimumsdog [66]. Son principe est le suivant :

- pour un jeu de parameétres extrinseques dommeésxtrait la matrice admittance intrinseque
[Y]™ & partir des paramétres [S] mesurés [94] (extradiirecte). La matrice [Y} est obtenue

par transformations successives de la matrice gSjunée (Figure 86).

Transformation [S] en [Z]EXI

v

a ext Jng 0
Soustraction de Lg et Ld [z} =121 - 0 jolLd

v

Transformation [Z]aen [Y] *

v

b a jwCpg O
Soustraction de Cpg , Cpd [Y] = [Y] l: 0 jwC pcj

v

Transformation [Y]ben [Z] b

) int » | R+ Rs+ jwls Rst wlLs
Soustraction de Ls [z]" - [z] Rs+ jwls Rd+ Rst @ Ls

Rs, Rg, Rd

v

nt i
Transformation [Z]men [Y]

nt

Figure 86 : détermination de la matrice admittamctinséque du transistor
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- ensuite, a partir de la matrice admittanderiseque, on calcule analytiquement I'ensemble
des parameétres intrinseques du modeéle. Cette nedgiditilisable car le nombre d’éléments du

modele correspond exactement au nombre des paesmadisurés (8 parametres).

(5) Cgd=—"-== 'm{af”} {“ ( Re{T:]{Zx}(Izc};dgdﬂ

(6) Rgd= '(Re(\é;i;;zGdgd) {H(Re(\l(nl]{z\}&;};dgdjz}

@) ogs={m{Y11}+im{v12) { " ( ReY11}+ ReY12}- Gdgsjz}

w Im{y11} + Im{Y12}
@) Gd=RdY12}+RdY22}

9) Cdsza% (Im{y12} +1m{Y22})

10) Ri= (Rey11} +C 32[2212} -Gdg3 { 1+ ( Re[l\r(nl{i}( L}Rf[l\:nl{él ;dgsﬂ

(11) Gm=./(A” + B?)[1+ R°CgSe”)

(12) 7= -iarctg{—B +AR_ngsa’J
w A -BRICgsw
(13) A=RdY21}-RdY12}, B=Im{Y21}-Im{v12}

- enfin, chaque élément est calculé pour chapoiet de fréquence mesuré lors de la

caractérisation du transistor.

On obtient ainsi les dispersions des éléementsnsgues avec la fréquence : Cgs(Cds(),
Cgd), gm), gd), 1(w), Rgd(), Ri(w). Les valeurs finales retenues pour les éléments

intrinséques du circuit résultent d'une moyennguedtielle dans la bande de mesure. On
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recommence l'opération jusqu’'a avoir une dispersimyuentielle minimale des éléments

intrinséques.

Pour déterminer les bornes de certains élémentingaques qui vont étre optimisés, nous
polarisons le transistors \dds= 0V et Vgs>> Vp [94]. Pour une densité du courant de grille
suffisamment importante, l'influence des capacit€pd, Cpg, Cgs, Cdet Cgd devient
négligeable. Les parameétres [S] du transistor deisént alors a des expressions dont les parties
réelles sont indépendantes de la fréquence al@deguparties imaginaires varient linéairement.

On obtient alors :

(14) Im(Z,)=jw(Ls+Lg)

(15) 221:212:(R5+52C + j.stj ouRcest la résistance du canal

(16) Z,,=Rd+RstRct+ jw/(Ls+Ld)

(17) RgZ,,)=Rd+RstRc=Ror, (permet de vérifier la cohérence du modéle elesemesures

I(V) et parametres [S])

B.3. Application au transistor 8x125 Q0Q0104C

Nous appliquons la technique exposée précédemmentraasistor 8x125 QQ0104C. Les
tensions de polarisation de repos sont les suisaMgs0=-6.5V, Vds0= 25.6V. Les plans de
modélisation sont choisis comme étant les mémedeaguplans de mesures, c’est-a-dire que les
inductanced.g etLd représentent les inductances parasites lieesagpddogie du transistor plus

les lignes d’accés. La bande de fréquence d’analytsé-40 GHz.

Les valeurs des parameétres extrinseques sont péésanTableau 6.

Rg (Ohms) Lg (pH) Cpg (fF) Rd (Ohms) Ld (pH) Cpd (fF) Rs (Ohms) Ls (pH)
1.37 143.3 90 0.54 112 90 0.51 10.27

Tableau 6 : valeur des éléments extrinséques dhsistor 8x125 QQ0104C
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Nous obtenons par la méthode d’extraction directeadir des parametres extrinséques les
parameétres intrinséques au point de polarisatistaimanée choisiVgsi= -6V, Vdsi= 22.8V.

Les valeurs de paramétres intrinséques pour cé geipolarisation instantanée sont présentées
au Tableau 7.

Cgs (fF) Cad (fF) Gm (mS) Gd (mS) Cds (fF) Ri (Ohms) Tau (ps) Rgd (Ohms)
697.5 89.6 207.5 14.78 226.7 0.357 1.334 41.25

Tableau 7 : valeur des éléments intrinséques duststor 8x125 QQ0104C pour un point de polarisation

instantanéé/gsi = -6V, Vdsi = 22.8V

Nous présentons a la Figure 87 une comparaisonregesdele petit signal pour ce méme point

de polarisation instantanéégsi= -6V, Vdsi= 22.8V). La bande de fréquence d’analyse estde 4
40 GHz.
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Figure 87 : comparaison mesure-modéle petit sighalransistor 8x125 QQ0104C pour le point de
polarisation instantané¥gsi = -6V, Vdsi = 22.8V
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Le banc de caractérisation en mode impulsionnehged'obtenir un fichier de paramétres [S]
pour chaque point de mesure I(V). Une extractioftimpolarisations est pratiquée sur I'ensemble
des points du réseau I(V) et permet ainsi d'obtesivariations non-linéaires de chaque élément
en fonction des tensions de polarisations inst&esnLe modele grand signal sera obtenu par
intégration de I'ensemble des modeles linéairetit(pignal) obtenus a chaque point du réseau
(V).

Nous présentons sur la Figure 88 les principaleslinéarités du modeleCgs, Cgd, Gmet Gd)

en fonction des tensions de polarisations insté&aswlu transistor HEMT 8x125 QQ0104C. Les
résistances Ri et Rgd, la capacité Cds et le retamiont considérés comme constants dans la
suite de cette étude, ceci étant di fait qu'ilsierdr faiblement en fonction des tensions de

polarisations.

8x125 POLAR Vgs=-6.598 V, Vds=+25.23 V, Id =+0.244 A 8x125 POLAR Vgs=-6.598 V, Vds=+25.23 V, Id =+0.244 A
2¢-012 4e-013
Vgs=+2.000V o— Vgs=+2.000V o—
Vgs= +0.00nV ~— Vgs= +0.000V —+—
Vgs=-2.000V =— Vgs=2.000V &—
Vgs=-4.000V 35013 Vgs=4.000 v
Vgs=-6.000V -+ Vgs=-6.000 V -—
Vgs=8.000V - Vgs=8.000V -

1.5e-012

3e-013

25e-013

e-012

Cgs,(F)

c
Ze-013
° |
> %

15e-013

56013 |, s 16013

n/—/‘//*/*/_/* 5e-014

0 5 10 15

20 25 30 35 40 [ 5 10 15 20 25 30 35 40
Vds en Volts Vds en Volts

8x125 POLAR Vgs=-6.598 V, Vds=+25.23 V, Id =+0.244 A 8x125 POLAR Vgs=-6.598 V, Vds=+25.23 V, Id =+0.244 A

Vgs=+2.000V +— Vgs=+2.000V +—
Vgs= 40000V +— Vgs= +0.00nV +—
Vgs=2.000V -=— Vgs=2000V -a—
Vgs=-4.000 V Vgs=-4.000 V

Vgs=-6.000V £~
Vgs=-8.000V #—

02

Gm (S)
Gd (S)

0 5 10 15 25 30 35 40 0 5 10 15 2 30 35 40

20
Vds en Volts

20
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Figure 88 : variation des capacit€gsetCgd de la transconductandgm et de la conductance de sortie

Gd en fonction des tensions de polarisations instaégs

149



II.C. Modéle non-linéaire convectif

C.1. topologie du modeéle

La topologie du modéle non-linéaire des caractgtiss 1(V) est présentée a la Figure 89. Pour
un point de polarisation de repos donné, ce mogelenet une description compléte du
comportement statique a l'aide de I'ensemble dé&méhts suivants :

-Rg, Rd, Rsrésistances d’'acces,
-lds: modele de la source de courant,

- IBpg : générateur d’avalanche,
-IDgs IDgp : diodes d’entrée.

GRILLE 'g__> _@)7 4_1’ DRAIN

—AW

1By ‘
Rg ‘(% Rd
Db '
Vgs %DGS Ids Vds

Modéle IV du FET intrinséque
Is ¢§ Rs

SOURCE

Figure 89 : modéle non-linéaire convectif
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C.2. la source de courant Ids

L’effet fondamental du transistor a effet de chaegp décrit par une source de courant non-
linéaire commandée par les tensidMgs et Vds Le modéle de base de la source de courant est

celui de Tajima [95] avec 9 paramétres d’ajustage.

(18) ldrgjma = %[VGSN - (1_ e e )}[1_ e o (l_aVDSN_bVSSN)] avec .
1-=(1-e™) m
m
Vesn _1+w Vosn = Vos - et Vp =Vpo + PVosp V@
P VDsP(1+ w GS( )]
VP

Il décrit les caractéristiques de sortie des tsioss a effet de champ de la zone de pincement
jusqu’a la limite de la zone de conduction poundekeurs positives déds Cependant, un terme
correctif a été rajoutéCprrect. GmGY de fagcon a rendre compte de la décroissance de la

transconductanc8m présente dans les transistors HEMTs [96] :

(19) Id=1d x Correct_GmGd avec :

Tajima

Correct_GmGd=1+ Sfgmx (Vds+Vdm x (1+ tanh@gmx (Vgs—Vgm))

C.3. Le générateur d'avalancheg8

La modélisation du courant d'avalanche est tresortapte puisqu’elle permet de limiter
I'excursion de la tensiovids Contrairement a une caractérisation classiqueestudestructrice,

la technique de mesures en mode impulsionnel pedmetaractériser les courants d'avalanche
sans détérioration du composant (en principe plEomeéne d'avalanche apparait dans la zone
de pincement du transistor lorsque celui-ci estreswa une tensioNdsrelativement importante
provoquant ainsi la circulation d'un courant, daindlrvers la grille. Il est modélisé par le

générateur de couralBpg situé entre le drain et la grille :

(20) 1B, =1dg x eAGXVGS! +BGXVGS® + CGXVGS + DG XVGS+EGXVDS
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C.4. Les diodes d’entrées Hg et IDgs

Les diodes d'entrées représentent des générateursodrant non-linéaires permettant de
modéliser le courant positif de grille mesuré plasrfortes valeurs positives des tensivigs et

Vgd Les expressions utilisées pour modéliser ce cbs@nt les suivantes :

(21) IDg, = |Sgd_eAIphagd.ng

(22) IDg = Isgse”IPhagsVas

C.5. Application au transistor 8x125 00Q0104C

L'optimisation des parametres en fonction de leezia fonctionnement du transistor est assurée
par un outil d'ajustage des mesures I(V) dévelazrés notre équipe [59], [66].Nous employons
le méme algorithme d’optimisation que dans le @afadrecherche des paramétres extrinseques.
Les valeurs des résistances Rg, Rc, et Rd ontégaédéterminées lors de I'extraction du modele

petit signal.

Nous présentons a la Figure 90 une comparaisonresesmodeéle du transistor 8x125 QQ0104C.
Les tensions de polarisation de repos sont lesasteg :VgsO= -6.5V, VdsO= 25.6V. Comme
nous pouvons le constater, il apparait un fort @oude fuite sur la grille. Ce comportement peut
étre modélisé en rajoutant une résistance entggilla et le drain d’une valeur de 3.5 KOhms
(Figure 91).

152



8x125 POLAR Vgs=-6.598 V, Vds=+25.23 V, Id =+0.244 A
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Figure 90 : comparaison mesures-modéle du courardattie et du courant d’entrée en fonction de la
tension Vds
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Figure 91 : modele non-linéaire convectif avec seice de fuite de grille
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II.D. Modele non-linéaire convectif électrothermique

[63]

Nous réalisons pour le méme point de polarisatienrepos Ygs0=-6.5V, Vds0= 25.6V)
plusieurs mesures de réseaux I(V) a différentegpéeatures de socle (22°C, 50°C, 100°C,
150°C). Le nombre de pieges ionisés est lui fixélpaolarisation de repos (on admet dans ce

cas que la température a une faible influenceesucdnstantes de temps des piéges).

Apres avoir optimisé le modeéle pour une températimasie, le passage entre deux réseaux de
courbes a deux températures differentes s'effeptrela modification d'un minimum de

parametres (Figure 92).

On constate que seuls les parametres Idss, P euWhatléle de Tajima varient avec la
température ainsi que les parametres de diodegidggd. Ces variations sont ajustées au moyen

d’équations de type puissance pour la source dentlet de type exponentielle pour les diodes.

(23) 14 (T) =14y T.'* avecl,, =10477et |, =-1.1132

(24) P(T)=P,T" avecP, = 210" et P, =-5.215

(25) W(T) =W, T" avecW, = 510" etW, = —4.5952

(26) Is,(T) = Is,.exp(T.Is,y) avecls,, = 2107 et sy = 0.0749
(27) Is44(T) = Is,40.€Xp(T IS y) aveclsy, = 2107 etls y,, = 0.0749
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Figure 92 : comparaison mesures-modéle du courargattie en fonction de la tension Vds pour une

méme polarisation de repogds0=-6.5V,Vds0= 25.6V) a deux températures de socle différentes
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Il.LE. Extraction et modéle des capaci etCqd

[97]

Les capacités du modeéle non-linéaire électrothareiggset Cgd n’ont pas de dépendance en

température du fait de leurs faibles variationsavigs de celle-ci.

E.1l. Méthode d'extraction des capacitégsetCqd

Une fois I'ensemble des éléments du transistort@gusin cycle de charge idéal est alors tracé
dans le réseau I(V), représentatif d'un fonctionaethen puissance du transistor (Figure 93).

Seules les valeurs capacitives, fonctions des ipat@ons de grilleVgs et de drainVds
appartenant a ce cycle de charge sont retenueslpooodélisation des capacités. Ceci permet
d’utiliser des capacités non-linéaires a une dinoen€gs(Vgs)et Cgd(Vgd) ce qui facilite
grandement leur intégration dans les simulateursuits. En effet, si 'on ne prend pas de
précautions, des courants continus apparaissens ¢#81 capacités non-linéaires a deux

dimensions lors de simulations grand signal.

12 8x125 POLAR Vgs=-6.598 V, Vds=+25.23 V, Id =+0.244 A

Vgs=+2.000 V %—
Vgs= +0.00nV —+—

gs=-2.000 V &—
Vgs=-4.000 V
1k Vgs=-6.000 V 4— |
Vgs=-8.000 V *—

Cycle de charge utilisé pour
| 'extraction des capacités Cgs et Cgd

0.8

Id en Amperes
o
[}
T

04

0.2

20
Vds en Volts

Figure 93 : Cycle de charge choisi dans le résd&) pour représenter un fonctionnement en puissance
du transistor. L'extraction des valeurs des deugatdtés non-linéaires & et Gsp est seulement faite le

long du cycle de charge représenté
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E.2. Modéle des capacitéxgsetCagd

L’extraction multi-polarisations des parametresrim#eques du transistor donne acces aux
valeurs deCgs (resp.Cgd) en fonction de/gs(resp.Vgd), le tout paramétré en fonction Wes

La Figure 94 et la Figure 95 montrent la variatides capacité€£gs et Cgd extraites sur
I'ensemble du réseau I(V) (capacités a deux dinoas3iet la variation des capacitégset Cgd

a une dimension extraites le long du cycle de ehagtimé. Ce sont ces dernieres que nous

allons modéliser.

vgs (V)

Figure 94 : Valeurs de la capacit@gsextraites sur I'ensemble du réseau I(V) et suilesivaleurs

obtenues le long du cycle de charge
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Figure 95 : Valeurs de la capacit@gd extraites sur 'ensemble du réseau I(V) et suivesivaleurs

obtenues le long du cycle de charge
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Les équations utilisées pour la modélisation lepacies Cgs(Vgs)et Cgd(Vgd) sont les
suivantes :

Cgsz
2

(28) Cgs=Cgy,+ CQ’LZCQSO[H tanha [{Vgs+Vm))] -—22[1+ tanh(b [Vgs+Vp))|

(29) Cgd=Cgy, + @[ﬂ tanHc [(Vgd +Vn) )] - %[H tanH(d [Vgd +Va))]

avecCyso Cys1, Cysa Cydor Cyar, Cyaz, @, b, ¢, d, Vm, Vn, Vp, \fgprésentant les différents
parametres a optimiser.

La Figure 96 présente la comparaison mesures-mdésleapacité€gset Cgd extraites le long
du cycle de charge estimé.

"N
o
a) 5
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I 1.25E-13
I 1.2E-13
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b) F11E-13 w
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F1E-13  ©
| 9.5E-14
I 9E-14
| 8.5E-14
8E-14

-35 -30 -25 -20 -15 -10 -5

Figure 96 : comparaison mesures-modele des camaCits (a) et Cgd (b) extraites le long du cycle de

charge.
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Il.LF. Présentation du modele non-linéaire électrotheraiqu

L’ensemble des différents processus d’extractioteenodélisation décrit toute au long de cette
partie, nous permet d’obtenir un modele non-liré&lectrothermique complet pour un état de
pieges fixé par les polarisation de repos, a salgs0=-6.5V,Vds0= 25.6V.

Le circuit thermique implémenté est le circuit acpicellules RC défini dans le Chapitre 2. Ce
modele est présenté a la Figure 97. Ainsi réaliséste donc a valider ce dernier par une série de
mesures que nous allons détailler dans la proclpairiee.

I

générateur d 'avalanche drain-grille

capacités Cgs et Cgd non-Iinéairies

"0

e
=X

Jﬂ P
JU -
I“m

source de courant non-linéairg
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Figure 97 : modele non-linéaire électrothermiquengdet du transistor HEMT 8x125 QQ0104C

159



l1l. Validation du modeéle

lIILA. Validation du modéle grace aux mesures I(V) et patees [S]
en régime impulsionnel

A.l. En régime petit signal

Afin de vérifier le modele que nous avons étabie premiére validation peut étre établie a partir
des mesures en parametres [S] qui ont été effecatapii ont servi dans les différentes étapes de
la modélisation. Les Figure 98 et Figure 99 morttegre comparaison mesures-modeéle pour une
méme polarisation de repdggs0=-6.5V,Vds0= 25.6V) et pour deux polarisations instantanées
différentes, a savoir :Vgsi= -6V, Vdsi= 22.8V) et Ygsi= -4V, Vdsi= 15.8V). La bande de

fréquence d’analyse pour les deux points de paldois instantanée est de 4-40 GHz.
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Figure 98 :comparaison mesures-modele des parasm§Bjepour un point de polarisation instantanée
Vgsi=-6V, Vdsi = 22.8V
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Figure 99 : comparaison mesures-modeéle des para®¢B8] pour un point de polarisation instantanée
Vgsi = -4V, Vdsi = 15.8V

A.2. En mode impulsionnel et continu

- Afin de valider le modéle, nous avons simulé aabdde mesures I(V) en régime impulsionnel
(simulation temporelle). En placant des génératdimsgpulsions (résistance interne de @Pen
entrée et en sortie du transistor, nous pouvongrdde comportement dynamique du modeéle
non-linéaire contenant le circuit qui calcule lenpgrature du composant. La Figure 100 illustre
un exemple de simulation du courant de sortie coégau résultat de mesures suite a une
impulsion appliquée sur la grille et sur le drasoi{ Vgsi=-3.5V etVdsi= 25.6V) avec une
tension de repo¥gs0=-6.5V, VdsO= 20.6V. La durée et la récurrence des impulsieoist
identiques a celles des mesures (soit respectiveings et 10 us). A ce point de polarisation
instantanée, nous obtenons un bon accord mesumslend.a polarisation de repos de drain
(20.6 V) est différente de celle qui a servi a ttagtion du modele (25.6 V). Par conséquent,

nous pouvons en déduire que le modéle électrotiqermieste valide pour une zone limitée de
VdsetVgsautour du point de polarisation.
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Figure 100 : comparaison mesures-modeéle en réguispour une impulsion dets

- Pour vérifier la validité du modele thermique, sgcond modele convectif électrothermique a
été congu a partir des mesures effectuées poupalaesation de repo¥gs0=Vds0= 0V, de
facon a pouvoir le comparer aux mesures effectegenntinu. Seuls les parametres extrinséques
du modele convectif électrothermique extrait papbintVgs0=-6.5V etVds0= 25.6V sont
conserveés. En effet, le nombre de piéges ionis#d ptincipalement fixé par les polarisations de
repos, il n'est pas pertinent de comparer le modeteait pour une polarisation en classe AB
avec les mesures faites en continu. Cette comparamsures-modéle est présentée a la Figure
101.
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l1l.B. Validation du modele en régime grand signal

B.1. Mesures load-pull

l.a. Le banc de mesure load-pull avec tuner passif

[98][99][100][101]

Le banc de mesure «load-pull » vectoriel qui nauservi a valider le modele non-linéaire
électrothermique du transistor 8x125 QQ0104C esegté a la Figure 102.

Ce banc permet notamment d’optimiser les conditaiadaptation puis d’effectuer des mesures
de puissance calibrées dans le plan des poiniasg’abserver les performances du composant
en fonction des impédances de charges présentéel etiveau de puissance du signal

d’'excitation.
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Figure 102 : architecture du banc de mesure loatl-@vec tuner passif

Ce banc permet de mesurer précisément le coeffidenéflexion en entrée du dispositif. En
plus de criteres classiques tels que le gain esspoce et la puissance de sortie, le calcul du
rendement en puissance ajouté est alors possielealcul du rendement en puissance ajoutée

(PAE) est alors obtenu comme suit :

(1) PAE= Ps— Pdispoll-|Td)

5 ou Pdispo est la puissance disponible délivrée par le
DC

générateur

Enfin, il permet d’observer I'évolution de la phalegain complexe (AM/PM) du transistor sous
test en fonction de la puissance entrante danspesitif. Ce dernier critere permet d’obtenir des

informations importantes sur les composants endetenlinéarité.
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1.b. Mesures load-pull mono-porteuse

L’analyse du comportement fort signal en mono-pate a la fréquence de 10 GHz, du transistor
HEMT AlGaN/GaN 8x125 QQ0104C a été effectuée paupoint de polarisation de repos égale
aVgs0=-7 V etVds0= 20 V.

L'impédance de charge a la fréquence fondamentateespond a lI'impédance de charge
optimale présentée au transistor pour obtenir ibopin en puissance. Les impédances de

fermeture sont les suivantes :
Z..4(f,) = @62+ jx12.1) Ohms
Z.4(n.f,) =500hms avecn> 1

Les résultats obtenus sont présentés a la Figuge L& valeur maximum du rendement en
puissance ajouté est de 35.6% (p&@&=26 dBm). La puissance de sortie correspondant a

PAEmaxest de 34.9 dBm avec un gain en puissance asso8® dB.
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Figure 103 : comparaison mesures-modele grand $iGhe a 10 GHz

B.2. Mesures LSNA

[100], [102], [103], [104], [105]

2.a.

Introduction

by

L’acquisition des signaux issus d'un dispositifiasbumis a un signal d’excitation de forte

puissance nécessite la mesure des signaux inciéggntéfléchis a la fréquence, fet aux

harmoniques. De plus, la mesure sera particulianemeprésentative du comportement du

dispositif sous test si les ondes mesurées sordndss calibrées dans les plans du DUT. Une

premiere approche «naturelle » serait l'acquisitimporelle de ces signaux grace aux
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oscilloscopes a échantillonnage. Cependant, plsslgnitations intrinséques a ces appareils sont

a prendre en considération :
- la faible dynamique verticale@ bjis
- le manque de stabilité de la base de tempggdr),

- I'étalonnage standard des voies de mesureésrésisé dans les plans dentrée de

I'oscilloscope, et non dans les plans du DUT.

Afin de remédier a tous ces problemes, la socigieeAt NMDG a congu un appareil de mesures
dédié a la mesure grand signal. Cet appareil appgeMA (Large Signal Network Analyser
permet d’acquérir les quatre signaux issus du dipsous test simultanément [106] avec une
dynamique verticale de 65 dB et une bande passanf2C a 50 GHz. L’ensemble du systéme
est synchronisé a partir d’'un signal d’horloge é@&mence (10 MHz). Enfin, une méthode
d’étalonnage spécifique offre la possibilité derwitre les valeurs des ondes calibrées dans les
plans du DUT.

2.b. Présentation et principe du LSNA

Le principe de base du LSNA repose sur la méthaddatquisition des quatre signaux RF
(ondes incidentes et ondes réfléchies du quadjigdas du dispositif sous test. L'acquisition de
ces signaux est réalisée simultanément par cooveds fréquence des signaux RF dans une
bande de fréquence intermédiaire avec conservdgésrrelations d’amplitude et de phase. Ainsi,
les signaux obtenus en fréquence intermédiairelesnimages rigoureuses des signaux RF (sous
certaines conditions). Cette opération est réalmaele « down-converter box ». Ensuite, ces
guatre signaux en bande intermédiaire sont éclami#s puis numérisés. Les corrections a faire
sur le signal sont faites de facon logicielle s inesures brutes en sortie des ADC (Analog to
Digital Converter) qui disposent d'une grande dyitara (14 bits). Un schéma simplifié de la

structure du LSNA est présenté a la Figure 104.
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Figure 104 : schéma simplifié du systéme LSNA

2.c. Conversion de fréquence et choix des fréguences

La conversion de fréquence est réalisé par souan@tbnnage cohérent des ondes RF. Un
synthétiseur de grande qualité (source FI surdarei 104) fournit une fréequence comprise entre
10 et 25 MHz, avec une précision de l'ordre de ®i@1(précision qui dépend de la source
utilisée en référence). La diode SRD (Step Recoixoge) doit étre vue comme un générateur
d’'impulsions. La période du train d'impulsions estle du signal sinusoidal généré par source

FI. Un mélange est ensuite réalisé entre le siggsal de la SRD (peigne fréquentiel) et les
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sighaux RF. Des produits ainsi réalisés, seulexdasposantes de fréquence inférieures a 10
MHz sont conservées (utilisation d’un filtre pabss). Puis enfin, ce résultat est numérisé.

Cependant, il existe des contraintes d’accord dquiences internes pour réaliser des mesures
avec le LSNA [100], [107], [108]. Ceci est le p@xpayer pour éviter les imprécisions liées a
l'utilisation d'un Trigger. Nous ne présenteronsnglace manuscrit que les conditions
fréquentielles relatives a un fonctionnement en enGtlV, car dans le cas de signaux pulsés, par
exemple, d’autres contraintes découlant de ce nded®nctionnement sont a considérer. Dans
notre cas, la condition essentielle a remplir assuivante : la fréequence de la source FI est
calculée de telle sorte que le spectre «image ebabite » préserve les relations d'ordre,
d’amplitude et de phase entre les fréquences hagues du spectre initial du signal d’entrée. le
processus d’échantillonnage conduit donc a une pessjpn du signal RF large bande en un

signal image basse fréquence. Cela se traduit matiguement par :

(12) fi, =(n+1.(f,- k.f,)< fEeoﬂ f.est la fréquence FI du peigne de Dirac issu deRB,S

fi, est la fréquence image de I'harmonique considéést le rang de I'harmonique de la

source F| considérée, at]N.

Il nexiste qu'une seule combinaison entfg et f, qui permet afi, d'étre dans la bande

fe R e ,
[DC,?[ . Les autres composantes sont, quant a elles nélesipar le filtre passe-bas.

Un exemple du principe de la conversion de frégeerst présenté a la Figure 105 lorsqu’un fort
signal CW est appliqué a un dispositif non linédieefréquence fondamentale de 1 GHz. Dans un

souci de clarté, une seule voie est représentée.
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Figure 105 : principe de fonctionnement du LSNAégime CW fort signal

2.d. Procédure d’étalonnage

L’analyse grand signal sous-entend la prise en temgs nombreux harmoniques généres par le
dispositif non-linéaire sous test. Ceci est rendssfble par I'architecture méme du LSNA, mais
aussi grace a son étalonnage bien spécifique.t@flendage est décomposé en deux étapes.

La premiere est un calibrage classiquardilyseur deRéseauxVectoriel (ARV) de typeSOLT
(Short, Open, Load et Thru) pour les mesures eannectorisé » olLRRM (Line Reflect

Reflect Match) pour les mesures « on wafer ».

La seconde étape consiste & mesurer tres précis€omete (al) en amplitude et en phase. Les
étalons utilisés pour cet étalonnage sont le watemet le générateur de réféerence HPR
(Harmonic Phase Reference). Ce générateur de mé&réHPR) est un générateur multi-

harmonique et constitue I'étalon de phase. La &éqa incidente au HPR doit étre comprise
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entre 0.7 GHz et 1.2 GHz. Ainsi, si I'on désirel@étaer le LSNA pour une mesure dont le
fondamental est a 3 GHz, on injectera un signdl @¢1z au HPR pour n’utiliser que certains des

harmoniques issus de la SRD lors de I'étalonnageSiNA.

Ainsi, grace au calibrage relatif (identique a ceallun ARV) mais aussi au calibrage de
référence absolue en amplitude (wattmétre) et eseliHPR), nous avons acces a la matrice
d’erreur du LSNA pour la mesure des ondes absgkigare 106) a chaque fréquence.

Quantités dans  Calibrage en  Calibrage en Calibrage classique ARV Quantités
le plan du DST  amplitude phase /(SOLT ou LRRM) // mesurees
N \ / / ¥
padstl(f)— \Q ‘ i l Bl(‘) 0 0 | paml(‘)“
bdstl(f) :‘K(f)< . ej_q,(_K{f)) . Y](t) 61(‘) 0 | 0 . bml(~)
t0s) 00 alt) Bl)|] )
_bdst 2 (f )_ L 0 O YZ ( ‘) 62 (f)_ _bm 2 (f)_

Figure 106 : matrice d’erreur du LSNA pour la mesafondes absolues

2.e. Mesures LSNA en mode CW

Les mesures présentées dans cette partie ont féguées en deux temps. Une premiére

campagne de mesures a été réalisée au CNES, puseconde dans notre laboratoire (IRCOM).

Les mesures LSNA présentées ont été effectuées S6UShms mais aussi dans un
environnement load-pull. Dans tous les cas, I'oedeitatrice est de type CW de fréquence
fondamentale égale a 10 GHz. Le transistor mesirtoejours le transistor HEMT AlGaN/GaN
8x125 QQO0104C.

Remarqgue les cycles de charge qui vont étre présentés ldasgite sont les cycles de charge

extrinseques.
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Les mesures LSNA du transistor ont été effectuées pn point de polarisation de repos égal a
Vgs0=-6.5V etVdsO= 19.5 V, pour un signal d’entrée de type CW &dguence de 10 GHz.
Les impédances de fermeture réellement présentéeareistor sont :

Z,0aa (o) = (233 + | x10.74) Ohms

Z.4(n.f,) =500hms avecn> 1

Les fréquences considérées lors de la comparaissares-modéle sorft,, 2f, et 3f,.

Les résultats obtenus pour une puissance incicen®4.5 dBm sont présentés a la .Figure 107.
Nous remarquons que l'allure générale des courstdsien respectée, mais par contre les valeurs
des amplitudes sont différentes, surtout coté eyriCette différence est aussi visible sur la

puissance de sortie. Pour une méme puissanceéejeet 24.5 dBm, nous avons une différence

de I'ordre de 0.65 dB sur la puissance de sortie.

L’explication avancée de cette différence est laaue : le transistor mesuré avec le LSNA pour

I'ensemble de cette campagne de mesures tempagedied signal est un transistor possédant des
caractéristiques différentes de celui qui a été éheél, bien qu’'appartenant a la méme plaque
(QQ01040C).

Le transistor modélisé est celui qui a été mesaréad-pull « classique ». Les conditions de
polarisation, d’excitation, et de charges sont gidentiques entre les mesures load-pull et les
mesures LSNA. Or, dans le cas des mesures loadgouif une puissance d’entrée de 24.5 dBm,
la différence de puissance entre la mesure et dehacétait de I'ordre de 0.05 dB (Figure 108).
Du fait de la dispersion entre ces deux transisteesles les formes d’ondes seront prises en
considération dans toute la suite de cette étude.
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Figure 108 : comparaison mesure grand signal CWbed-pull « classique » a 10 GHz du transistor
HEMT 8x125 QQ0104C originel avec son modele

Les conditions de mesures dans ce cas sont idesti@eelles présentées précédemment, sauf la
tension de polarisation de drain qui est de 24&5(V, 24 V) et I'impédance de charge.
L'impédance de charge présentée est théoriquengate & 50 Ohms. Or, aprés vérification (a
partir des ondes,aet kb mesurées) les impédances de fermeture réellentéseriées au

transistor sont :

Z,0q(fo) = 96— ] x 7.5) Ohms
Z.qa(n.f,) =50 0hms avecn> 1

Par conséquent, ce sont ces derniéres qui soiseasllors de la simulation. Nous constatons une
fois de plus que la forme des courbes est bieréseptée, mais les amplitudes des ondes tension
courant incidentes et réfléchies sont différenfsur une puissance d’entrée de 28.2 dBm, la
différence sur la puissance de sortie est de 1.1 dBiveau moyen du courant de drain mesuré
est inférieur a celui du modéle ce qui entraine«w®calage vertical » du cycle de charge de

sortie.
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V. Quelgues simulations complémentaires

IV.A. Simulation load-pull en régime impulsionnel

Nous présentons dans cette partie le comportementatiéle du transistor HEMT 8x125 QQC
dans un environnement de type load-pull pulsé. Cesditions de fonctionnement sont
typiqguement celles rencontrées lors d’applicatiBaglar. Sans y superposer de mesures, nous
pouvons toutefois vérifier le comportement quadlfitaies résultats de simulations en ce qui

concerne la forme des signaux de sortie.

Le transistor est polarisé avec une tension desrégale &vgs0=-7 V etVdsO0=0V et une
polarisation instantan&égsi= -7 V etVdsi= 20 V(classe AB). La durée et la période desqauls
DC et RF sont identiques et ont respectivement palgurs 5Qus et 20Qus. La puissance

incidente, a la fréequence de 10 GHz, est de 333 nm¥Mnpédance de charge &,
est :Z,4(f,) = 6.2+ jx12.1) Ohms

Les résultats obtenus sont présentés a la FigureQsdtite simulation permet de faire apparaitre
deux constantes de temps thermiques. Ces deuxaotestde temps sont dues a l'auto-

échauffement du transistor.

Une premiere constante de temps thermique lentrrdéfle train de pulses. La puissance de
I'enveloppe du train d'impulsions diminue au codtstemps jusqu'a atteindre un certain niveau

d’équilibre (t= 2 ms).

La seconde, plus rapide, affecte la puissance de so I'intérieur méme du pulse. Pour une
puissance d’entrée de 0.333 W, la puissance die gmtd environ 5% de sa valeur maximum,

pour une durée de pulse de| 50
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Figure 110 : simulation load-pull en régime impuolshel du transitor HEMT 8x125 QQ0104C @

Fo = 10 GHz pour une polarisation en classe AB
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|V.B. Evaluation de la robustesse du modeéle

Cette « mini » étude est faite dans le but d’évalaerobustesse de convergence du modele
lorsque celui-ci est soumis a un signal d’excitat®F en mode CW de grande amplitude. Les
conditions de simulations sont identiques a cajlg@sont été faites dans le cas de la validation
load-pull CW @ 10 GHz (11l.B.1.b), a savoir une gasation de repos égaleVas0=-7V et
Vds0= 20 V, une impédance de chafge,(f,) = 6.2+ jx12.1)  Ohitos fréquence du signal

d’excitation est de 10 GHz.
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Figure 111 : comportement du modeéle vis a vis dignal RF CW de grande amplitude a 10 GHz
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D’apres la Figure 111, nous pouvons faire deux tedes

- lorsque la puissance incidente devient supégia 35 dBm, la puissance de sortie commence

a décroitre et perd environ 4.5 dB quand Pe adéinm dBm (auto-échauffement du transistor).

- durant cette excursion de la puissance d'enfde 0 a 46.7 dBm), il n’apparait aucune

discontinuité dans les courbes de puissance etidg28.8 dB de compression).
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V. Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre un modeleomigdologique de transistor HEMT GaN
pour la CAO des circuits. Ce modele non linéairété& concu a partir de mesures (V) et
paramétres [S] en mode impulsionnel, autour d’uimtpde fonctionnement donné. Il comporte,
outre I'effet fondamental des transistors a effetcthamp, la prise en charge des courants de

conduction de grille, de I'avalanche, et un cattynamique de la température du composant.

Ce modele a été validé par de nombreuses mesurgaéuentaires, dont des mesures de formes
d'ondes temporelles en environnement load-pull amecLSNA. Par ailleurs, des tests de
robustesse numeérique ont été effectués : ils onttn@aun comportement trés sain du modele
soumis a de fortes contraintes. Ce modeéle nougaipplmnc étre un tres bon compromis entre la
précision de simulation, le nombre de phénoménisseor compte et I'efficacité de sa mise en

ceuvre dans un logiciel de CAO.
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L'utilisation de matériaux grand gap, et tout parfierement I'emploi du nitrure de gallium
semble étre une solution intéressante pour la géogrde puissance aux fréquences micro-

ondes.

bY

Les HEMTs réalisés a partir du matériau GaN présgntactuellement les meilleures
performances mondiales pour la génération de puissBF, et ce malgré le manque de maturité
de cette technologie (pas de substrat en GaN @ghelle, introduction de défauts structuraux
lors des difféerentes phases de fabrication). Cegneingiu vu de ses parameétres physiques, ce

matériau bénéficie d'un effort de recherche monidiglortant.

Nous avons effectué une analyse détaillée desalteia température sur le fonctionnement de
ces transistors, ce qui a permis de montrer quévbiéon de température due a l'auto-
échauffement dans des conditions normales de @matiment avait des répercussions sur le
courant de sortie (donc sur la puissance de sontigls aussi sur les performances en fréquence.
Afin de prendre en compte facilement l'effet de téanpérature dans un modéle CAO de

transistor, un modéle thermique a cing cellulesaRiteé réalisé.

La présence deffets de piégeage dans les trarsisi&MTs AlGaN/GaN est une autre
limitation. L'étude des effets des pieges en fanctiles tensions de polarisation a montré que la
puissance de sortie était considérablement affesitéles piéges étaient présents dans le semi-
conducteur. Nous avons réalisé une étude de I'&ffé¢ dans les transistors PHEMTs GaAs,
basée sur I'analyse simultanée des courants de elraie grille. Elle montre I'implication directe

du phénoméne d’ionisation par impact et des effesspieges dans celui-ci.

Enfin, nous avons extrait un modele phénoménolagigtilisant des équations analytiques a
partir des mesures I(V) et parametres [S] en madpulsionnel. Ce modele non linéaire
électrothermique a été ensuite validé par plusiséres de mesures, dont une assez originale de
mesures de formes d’ondes temporelles en régima grignal avec un LSNA. Les résultats de
simulations obtenus paraissant assez conformesliférentes mesures de validation effectuées

rendent ce modéle potentiellement utilisable psuctincepteurs de HPASs.
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Ce travail ouvre plusieurs perspectives d'étudesptémentaires :
- simulation physique de I'effet kink
- modélisation dynamique de l'influence des pgg
- procédure optimisée de génération de modele
- mesures temporelles en régime impulsionnel

Nous avons mis en évidence l'effet kink par desuresen mode pulsé et nous avons avancé une
explication physique du phénomene. Cette explinato besoin d’étre confirmée par des

simulations physiques appropriées.

Nous avons proposé un modeéle non linéaire éleenatigjue de transistor GaN adapté a la CAO
des circuits. Ce modéle prend en compte les pddgserformances dues aux piéges autour du
point de polarisation de la modélisation. Une étsyggplémentaire consiste a introduire dans le
modele du transistor, un modéle relatif aux effigs pieges. Ce travail a déja été réalisé dans
certaines circonstances, cependant la difficultdsisbe a obtenir un modéle d’ensemble du
transistor qui conserve de bonnes performances lpo@AO des circuits. En effet, il faudra
trouver un compromis entre lefficacité numérique la précision de représentation des

phénomenes dus aux pieges.

Nous avons obtenu un modeéle de transistor GaNjui rotre sens satisfaisant pour la CAO des
circuits. Cependant, le processus de génératiacedaodele est trés long, avec de nombreuses
mesures a réaliser et a stocker, de nombreusemisgtiions a mener, et une vérification
d’ensemble lourde. Toute cette démarche était pedisable pour arriver & une compréhension
globale du fonctionnement de ce transistor et anao@élisation de bonne qualité. Dans 'optique
d'un processus de caractérisation et de modélisatilus industriel, il serait maintenant
souhaitable d’optimiser les traitements de donradgs de pouvoir produire un modele de la

méme qualité en un temps raisonnable.

bY

Les mesures temporelles a laide d'un LSNA sons trgiles pour vérifier le mode de
fonctionnement sous conditions réalistes d’'un isdos La vérification mesures/modele des

formes d’ondes est un critere impitoyable de géatit modéle. Les transistors GaN sont
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particulierement aptes aux fortes puissances j poss conserver un contréle de la température,
la mise en ceuvre systématique d’un mode impulsiané. SNA est quasi indispensable. Ceci
serai aussi utile dans le cas de la conception mliioateurs fonctionnant en régime pulsé
(Radars).
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CARACTERISATION ET MODELISATION ELECTROTHERMIQUE NON-LINEAIRE DE TRANSI  STORS A
EFFET DE CHAMP GaN POUR L’AMPLIFICATION DE PUISSANCE MICRO-O NDES

Résumé

L'objectif de cette étude est d'évaluer les podités des transistors HEMTs AlGaN/GaN pour I'affigdition de puissance aux
frégquences micro-ondes, a l'aide d’'un banc de nessi{W) et paramétres [S] en régime impulsionnefeeproposer un modele

précis de ce type de transistors facilement impiéaide dans les logiciels de C.A.O. des circuits.

Apres un passage en revue des différentes techiasldizponibles sur le marché pour I'amplificatidgpuissance, les transistors
HEMTSs grand gap a base de Nitrures de Gallium agsent comme des candidats naturels pour cescapmiis (Figures de
mérites de Johnson, ...). Cependant, ces transiskassgpe prometteurs ne sont pas exempts de défantgeffet, plusieurs
phénomenes limitatifs inhérents a la technologi®l Gasavoir I'auto-échauffement et les effets dieggs, doivent étre pris en
compte lors de la conception des circuits microesndJne étude de ces différents effets limitatifsterme de puissance est
effectuée. Enfin, un modéle non-linéaire électrottigue d'un transistor HEMT 8x12%m est présenté, et validé a I'aide de deux

banc de mesures fonctionnelles (banc Load-Pulhet hSNA).

Mots Clés :HEMTs GaN, caractérisation impulsionnelle, tempéat gate-lag, drain-lag, effet kink, modéle naredire
électrothermique, LSNA.

CHARACTERIZATION AND NON-LINEAR ELECTROTHERMAL MODELLING OF GaN F  IELD EFFECT
TRANSISTORS FOR MICROWAVE POWER AMPLIFICATION

Abstract

The aim of this study is to assess the potengalitf HEMTs AlGaN/GaN transistors for power ampéfion at microwave
frequencies, thanks to a bench in pulsed I(V) &éldparameters measurement, and to propose a preodel of this type of

transistor easily implemented in circuit C.A.D scdre.

After considering the different technologies avaléaon the market for power amplification, wide gdBMTs transistors based
on Gallium Nitrides appear as natural candidateshiese applications (Johnson’s Figures of Merit, HQwever these more than
promising transistors are not infallible. Indeedyexal restrictive phenomena inherent to GaN teldyyo that is to say self-
heating and trapping effects, must be taken intoaat in the process of designing microwave ciecult study of these various
restrictive phenomena in terms of power is cardetl Lastly, a non-linear electrothermal model ({EMT 8x125um transistor

is presented, and validated thanks to two functioreasurement benches ( Load-Pull Bench and LSNAIBenc

Key words :HEMTs GaN, pulse characterization, temperaturee-tgd, drain-lag, kink effect, electrothermal namehr
model, LSNA.



