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RESUME

Il est aujourd’hui admis que les semi-conducteurtarge bande interdite vont permettre de
repousser les frontieres atteintes a ce jour dansldmaine de la génération de puissance
hyperfréquence. L'analyse des principaux criteeshriologiques (physiques et électriques) des
matériaux grands gap, et plus précisément du Gahrengue ce dernier est un candidat sérieux
pour les applications de télécommunications etrrada

Un modéle électrothermique de ces transistors frgoprences a FET sur GaN a été utilisé dans ces
travaux pour analyser les comportements transgidénets dus aux effets thermiques et aux effets de
pieges. Une comparaison des performances en pogssamdement et linéarité a été faite entre les
résultats de simulation et ceux de mesure pousigeaux de deux types :

CW impulsionnels

Bi porteuses impulsionnels

L'utilisation de signaux CW impulsionnels a permime validation pratiqgue des modéles
électrothermiques de transistors HBT et une exgede différentes filieres technologiques de ces
transistors. L'utilisation de signaux bi porteus@pulsionnels a permis d’observer des tendances
sur les compromis rendement/linéarité en foncties effets de pieges de transistors FET GaN.

Des mesures réalisées sur une configuration ote@itan banc de caractérisation de type « load-
pull » pour une mesure d’intermodulation en modé&séwnt permis de montrer les limitations
actuelles des modeles de ces transistors dandre @a simulations de fonctionnement dynamique.

Mots clés: HEMT, GaN, transistors de puissance, caractéoisatbad pull pulsé, signal bi
porteuses pulsé, validation de modéles non lingalectrothermiques, boucle active, tuner.




ABSTRACT

Analysis and development of the characterization of power, power added efficiency

and linearity of power transistors operating under pulsed conditions

It is admitted today that wide band-gap materialb mvake it possible to push back the borders
reached to date in the field of RF power generation

The analysis of the properties of wide band-gapenas, and especially the GaN material,
highlights that it is a serious candidate for tefamunication and radar applications. RF field dffec
transistors on GaN are prone to show dispersivawelfs due to heating and trapping effects.

A non linear electrothermal model of these higlgfiency FETSs transistors on GaN used in this
work makes possible the analysis of dispersive Wieledue to heating and trapping effects.

A comparison of performances in terms of output @owower added efficiency and linearity has
been made between simulation and measurementsésutivo type of excitation:

one tone pulsed signal

two tones pulsed signal

The use of a one tone pulsed excitation permitiedvalidation of an HBT electrothermal model
and the expertise of different technological preaafsthese transistors.

The use of a two tone pulsed excitation has pezthitb observe the trade-offs between power
added efficiency and linearity versus trapping @fe

The measurements carried out on an original cordigan of the load pull set up for
intermodulation measurements under pulsed conditltad shown the actual limitations of the
transistor model.

Keywords: HEMT, GaN, power transistors, pulsed load pullrekterization, two-tone pulsed
signal, validation of non linear electrothermal ratsd active loop, tuner.
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Introduction générale

La génération de puissance en hyperfréguence itanstn aspect stratégigue dans les
systemes actuels et futurs de transmission deflimhtion que ce soit pour les applications de type

télécommunications ou radars.

La fonction amplification de puissance en émisgsinun point critique au sein des modules
émission/réception car elle a un impact conséqueemt le bilan énergétique en terme de
consommation. Elle est par ailleurs le siege detpailurs tels que les distorsions non linéaires
pouvant nuire a lintégrité des signaux transmifie st également synonyme de dissipation
négligeable et d’auto échauffement des composamistituants ayant ainsi une contrainte sur des
criteres de fiabilité et de robustesse. Elle néte®nfin une extréme vigilance concernant les

problématiques d’instabilité électrique dans ladeade fonctionnement et hors bande.

Pour les systemes de télécommunications, les pdiifiles de I'amplification de
puissance seront la gestion du compromis rendelinéatité pour des signaux complexes a
variation d’enveloppe forte et occupant une bandepllis en plus large pour le transfert d’'un

volume d’information de plus en plus important auee efficacité spectrale la meilleure possible.

Pour les systemes radars, citons par exemple dfieulié essentielle lie a la conception
d’antennes actives pouvant contenir des milliersnbelules amplificateurs avec tout ce que cela
représente comme problématique d’optimisation ddeeent et de gestion thermique des calories
due a la dissipation dans un volume qui doit torgoétre réduit pour des raisons de co(t et

d’encombrement.

Au-dela des aspects d’architectures et de congeptamplificateurs de puissance, le point
crucial donc stratégique c’est la technologie dempmosants semi-conducteurs candidats pour la
forte puissance en hyperfréquence.

En deca de la bande S (jusqu’a une fréquence deGRB3) on assiste a une relative
suprématie de la technologie LDMOS silicium. Ills®inéanmoins des applications pour lesquelles
cette technologie ne convient pas, en particuksrapplications charges utiles satellite en rag®n

critére de fiabilité des transistors de ce typeavigs des radiations ionisantes.

Au-dela de 3GHz, et pour simplifier en se restraigna la forte puissance (izaine de
Watts) la compétition existe entre technologies FHIEAsGa, HBT AsGa et HEMT GaN.

Si on peut considérer que les deux premieres satirgs, la troisieme en revanche est en

phase de développement et non encore mature epdzudn projet européen KORRIGAN vise a
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Introduction générale

doter I'Europe de cette technologie avec possibili€é concevoir des circuits MMIC a I'horizon
2009.

L’émergence de la technologie GaN de puissancequéat une rupture technologique dans
le domaine de la puissance hyperfréquence (3-20.G¥wrs indiquerons pourquoi dans le chapitre

1 de ce manuscrit en exposant les densités deapuissecord atteintes en laboratoire.

Cependant la densité de puissance (W/mm) est certesitére important mais la tres
grande difficulté réside dans I'élaboration de parce RF en combinant un grand nombre de
cellules élémentaires. On cumule alors les diff@side gestion thermique, d’instabilité potentjelle
de chute de performance de part les lois d’écheltes idéales et dans ce cas les densités de
puissance sont loin d’atteindre les records obtenusgle toutes petites cellules élémentaires.&Par |
suite, le concepteur se verra contraint a des atlaps d’impédances tres faibles donc difficile
surtout en entrée des composants et par consédeemtertes et des chutes de performances dans

les circuits passifs de combinaison de puissance.

Dans ce contexte général d’expertise de technoligyigemi-conducteurs de puissance et de
conception d’amplificateurs de puissance, la céragtion fonctionnelle de transistors revét une
place importante. Elle permet de dégager les dondide fonctionnement optimales des transistors

et contribue a la validation de modeles non liresapour la CAO des circuits.

C’est dans ce cadre général que se situent camuitale these. Face a I'émergence et les
potentialités de transistors HEMT’s en technold@a, il convient également de porter un effort

particulier sur la caractérisation et la modéisatie ces composants.

C’est donc le cadre plus particulier des travalppaoatés dans ce manuscrit, méme si le
systeme de mesure présenté a été aussi applidaétees types de composants tels que des HBTs
AsGa.

Le premier chapitre propose une présentation efoammentaire général sur les principaux
parametres physiques et électroniques qui témoigienréelles potentialités pour les transistors de

technologie GaN.

Quelques critéres simples de comparaison avec rdaudechnologies de puissance sont

donnés. Quelques aspects chiffrés permettent deeneet évidence l'intérét de la technologie GaN.
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Les points durs et les limitations aux quelles sihcenfronté actuellement sont mentionnés
(thermique, piége, claquage). Un relevé de I'éeatalt publié pour des réalisations en laboratoire

est donné.

Le second chapitre propose une analyse par laaiimnildes performances et des tendances
en terme de rendement, puissance et linéarité tansistor HEMT GaN 8x75um de la fonderie
THALES TIGER avec un process de 2001. Ce travdibasé sur l'utilisation d’'un modéle non
linéaire intégrant les effets de la thermique stpieges développé avec les moyens de XLIM C2S2
dans le cadre de la thése de Cyril Lagarde. Uncasp&ressant est la quantification de I'impact
des piéges et de la thermique sur les performam@se si ces phénomenes pénalisants ont
largement été améliorés par les technologues depuis

Des résultats de simulations de type I/V, CW ets@sl fort signal obtenus dans

'environnement ADS seront présentés.
Enfin le troisieme et dernier chapitre présentaredractérisation de type load-pull pulsé.

Des résultats seront montrés pour des transist®@$sHGaAs UMS et des transistors
HEMTs GaN THALES TIGER.

Une nouvelle configuration de systeme qui n’a pasrélevée dans la littérature a notre
connaissance et qui vise a faire des caracténmsationtermodulation & deux porteuses en mode

d’'impulsion sera présentée ainsi que quelques premésultats de mesure sur un transistor GaN.

Une conclusion générale et des perspectives araeauk seront indiquées en fin de

manuscrit.




Simulations des performances en puissance, rendenmearité d’'un HEMT GaN

Chapitre 1 : Les potentialites de la filiere
nitrure de gallium pour 'amplification de

puissance micro-onde
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| - Introduction :

Un des points critiques dans la conception d’'untesyge de communication civile ou
militaire demeure la génération de puissance RF pes fréequences porteuses de plus en plus
élevées et des bandes passantes de plus en as. |®our cela, I'intégration d’'un nombre de
transistors de plus en plus grands dans les systéqaiere de disposer de technologies novatrices.
Disposer de technologies de transistors fondéd'wdilisation de matériaux permettant d’obtenir
des densités de puissance de plus en plus élesi&asmeordiale pour concevoir des circuits de plus

en plus intégrés.

La génération de densités de puissance et de poesamportantes dans des surfaces
faibles s’accompagne inévitablement de problématigle rendement de conversion de I'énergie

DC en énergie RF.

Au-dela des techniques d’optimisation des perfogearen rendement d’un transistor par le
choix de circuits associés connectés a ce trang{sao exemple les circuits de fermeture adéquats
des composantes harmoniques du signal RF), ilaeemeure pas moins une problématique cruciale
de gestion thermique des circuits de puissancéa'dse d’évacuation de la chaleur occasionnée

par la puissance dissipée.

Ainsi les matériaux disposant des meilleures réscds thermiques et les transistors
capables de fonctionner avec une tres bonne if@alpbur des températures de jonction les plus
hautes possibles seront les candidats aux potenéslplus forts pour 'amplification de fortes

puissances.

Pendant longtemps, le carbure de silicium SiC abserdtre le candidat idéal, mais il ne
remplissait pas vraiment son réle dans les appicatmicro-ondes a cause d’une faible mobilité de
porteurs et des problemes de pieges. Actuellenentnatériaux grands gaps apparaissent comme
une alternative tres intéressante en termes degngs de sortie et de rendement pour la conception
des amplificateurs d’émission des systemes de coneations RF. L'attention s’est notamment
focalisée sur le nitrure de gallium GaN qui préseat# tres bonnes propriétés électroniques pour la

puissance haute fréquence.

Dans ce chapitre, nous présentons dans un preemgast les caractéristiques physiques et
électrigues des matériaux grand gapet leurs ingqada génération de puissance micro-onde. Puis,
une présentation du transistor HEMT en nitrure @léugn sera faite.
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Enfin, les effets limitatifs dans les HEMT's GaNnsabordés, suivis d'un état de l'art
concernant les transistors HEMT’s en technologibl Ga
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Il - GaN : un matériau privilégié pour la puissance haug

fréequence

lI-1. Généralités sur les semi-conducteurs a grangap:
[1.1], [1.2], [1.3]

Les semi-conducteurs a grand gap sont les matépaukégiés pour la réalisation de
composants fonctionnant a tres haute températura. S¢ulement ils présentent des densités de
porteurs intrinséques qui restent toujours faiflesgiu’a 1000°C, mais en outre leurs propriétés
physiques remarquables, comme I'énergie de cohdsionpermettent de supporter sans dommage
des températures tres €élevées. Les semi-conduciegmand gap présentent un intérét indéniable
pour la conception de composants radiofréquencdsgmtes fréquences de forte puissance. Les
raisons essentielles sont d’'une part leur bonnelwiivité thermique qui permet une dissipation
efficace de la chaleur en régime passant, de €detir tension de claquage élevée qui assure une

bonne tenue en tension inverse en régime bloque.

Les concepteurs de systemes fonctionnant dansdemides des hautes fréquences, de
puissance et / ou haute température, comme lessrad@arqués par exemple, sont tres intéressés
par l'utilisation de semi-conducteurs a grand dgaes derniers autorisent une double réduction de
taille et de poids car leur faculté a fonctionnee@des densités de puissance élevées permet de
réduire d’autant 'encombrement des dispositifsefeoidissement. Ces deux parametres, taille et
poids sont capitaux dans les matériels embarquésceétdans tout type de véhicule et également
dans le domaine spatial. Notons en outre que dansdmi-conducteurs a grand gap les électrons
conservent une vitesse de saturation élevée, aquiittmnne les performances en haute fréquence,
méme a haute température. Les systemes de comiiomcanis en ceuvre notamment dans les
avions sans pilote et les réseaux satellites,damiandeurs d’émetteurs de forte puissance en bande

X, fonctionnant a des températures de 500°C.

Les semi-conducteurs a grand gap ont aussi degafpphs, et non des moindres, dans le

domaine de I'optoélectronique a la fois en détecéiben émission.

Les hétéro-structures aussi ont un profit certdinea de I'utilisation de semi-conducteurs a
grand gap. En effet les discontinuités de bandasgre étre considérables ce qui permet dans les

gaz d’électron bidimensionnels, d'atteindre dessitéa de porteurs trés importantes (3*10n?).

10
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Par voie de conséquence les transistors a effehamp élaborés a partir de ces matériaux

présentent des conductances de drain et des trahstances plus élevées.

Notons enfin que les semi-conducteurs a grand gagdaoparticularité de présenter une
affinité électronique faible qui peut méme sougaiees conditions, de symétrie et de traitement de
surface, devenir négative. Cette propriété, trggémpée dans le domaine de la photo émission,
débouche sur la réalisation de cathodes froidds dispositifs d’affichage a écrans plats.

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

bande sans fil

1]

Communications militaireg
par satellites

MEMS pour
capteurs de pressign

Semiconducteurs
grand gap

Communications militaireg
par radar

Détecteurs pyro-
électriques pour
capteurs de chaleyr

Radar anti-collisior]

Diode laser

Figure 1-1 : Exemples d'applications des semi-conducteugsand gap.

Dans la panoplie des matériaux semi-conducteurplissprometteurs sont le diamant (C),
le carbure de silicium (SiC), et les composés MI{BN, AIN, GaN, InN). Certains semi-
conducteurs II-VI, comme le ZnS, ZnSe et leursagltis ZnSSe, sont des matériaux a grand gap,
mais ils présentent généralement des énergies Hésiom trop faibles pour supporter sans

dommage les hautes températures.

Les valeurs élevées des énergies de cohésionpgditionnent la tenue du composant en
température, sont en contre partie des sourcesiffieultes majeures dans la réalisation des
dispositifs car elles compliquent d’autant toutes étapes du processus de fabrication, polissages

meécaniques, érosions chimiques, dopages, réahisdéi@ontacts ohmiques, etc.

En outre, les matériaux a grand gap ont généraledesrtempératures de fusion trés élevées
et nécessitent pour leurs épitaxies des tempésatigesubstrats élevées. Or non seulement il est

difficile d’atteindre et de contrdler des températuélevées, mais surtout, a ces températures les

11
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matériaux utilisés dans les systémes d’élaboratégazent des impuretés qui sont susceptibles de
contaminer le cristal. Il en résulte des défawgnificatifs qui altérent les performances électesiu

Il est de ce fait difficile d’obtenir des substrathhomo épitaxie de taille supérieure a
guelques millimétres. La difficulté d’obtenir dasbstrats d’homo épitaxie de qualité se traduit par
le fait que les semi-conducteurs a grand gap smuntent déposés sous forme d’hétéro épitaxies,
avec d'importants désaccords paramétrique coudbstrsil Il en résulte des couches de mauvaises

gualités cristallines contenant beaucoup de distmTs

lI-2. Principales propriétés physiques des matériaxiet leur impact sur la

génération de puissance micro-onde
[.2], [1.3], [1.4], [1.5], [1.6], [I.7], [1.8], [1.9], [I.10], [1.11], [1.12], [1.13], [I.14], [1.19,
[1.16], [1.23]

Une présentation des caractéristiques principadssnoatériaux permet de mettre en avant
leur potentialité pour la génération de puissangeravonde. Plusieurs technologies de semi-

conducteurs peuvent étre envisagées.

Le tableau suivant (Tableau 1.1) regroupe ces ipdng parametres.

12
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Semiconducteur

Si GaAs 4H-SiC GaN AIN Diamant
Caractéristique Unité
L de band
AOET e DaE 1 ey 1.1 1.43 3.26 3.39 6.1 5.45
interdite
Champ critique (10°v/cm) 0.3 0.4 3 3.3 NC 5.6
Vitesse d,e saturation (107cm / S) 1 1 2 25 NC 2._
des électrons
Mobilité d
( Mobliedes - eviey | 1350 6000 800 1500 1100 1900
électrons a 300K
Conduetvite | wemiky | 1.5 0.5 4.9 1.7 25 20
thermique
C
 Constante Z 11.8 125 10 9 8.4 55
diélectrique relative
Densité d
enstedeporieurs | cny | 1510° | 17916 | 8210 | 1.91d° | =1 16* | 1.6 16"
lntrlnseques
Température max (K) 600 760 1720 1930 NC 2800
Tempé d
em";er'f‘t“re ¢ © 1412 1240 3103 2500 NC NC
usion

*NC : Non Communiqué

Tableau 1-1 : Comparaison de quelques propriétés physiqueke différents semi-conducteurs.

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

[1-2-1. Bande interdite (gap)

L’énergie de bande interdite est la mesure de éntigé d’énergie nécessaire a un électron

pour passer de la bande de valence a la bandendiiatmn lorsque celui-ci est soumis a une
excitation.

Le matériau sera appelé semi-conducteur si le gaté (Eg, unité : eV), ou la distance
énergétique entre le bas de la bande de condwgttiersommet de la bande de valence, est inférieur
a 2 eV. C’est le cas des matériaux Ge, Si, GaAs, $i. Le matériau est considéré comme un semi-

conducteur grand gap pour des valeurs supérielte¥.a

13
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Le carbure de silicium (3.2 eV), le nitrure de gedl (3.39 eV), le nitrure d’aluminium (6.1

eV) ainsi que le diamant (5.45 eV) ont des largelergiap supérieures a 2eV (cf Tableau 1), c’est

pourquoi nous parlons de matériaux grand gap. Beures grandes valeurs de gap, on parle de

matériaux isolants.

Cette quantité est un facteur de la capacité denmata supporter une forte température. En

effet, la largeur de bande interdite fixe la liméie température au-dessous de laquelle le digpositi

peut fonctionner sans détérioration, ainsi que titage du semi-conducteur a résister aux

radiations.

Bande interdite E;(eV)

| AIN
SiC(6H) GaN
| 8
SiC(4H)
GaAs
© omp
- Si ©
0
InN e Ings InSh
L 1L I ] 'l [l i I Il 'l L 1 l ] [l 1 ] ‘ 'l IDI 1 I
3 4 5 6 7

Parameétre cristallin (A)

Figure 1-2 : Largeur de la bande interdite en fonction dyparametre cristallin [1.12].

Le diagramme de la figure 1-2 montre I'évolution ldmnergie de bande interdite pour

différents alliages 1ll-V. Ces matériaux offrenteugrande variété de composition permettant de

modifier leurs propriétés électroniques et de séalainsi des composants de type hétérojonction.

En résumé, une large bande interdite est un fagiegpondérant pour la génération de

puissance.
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I1-2-2. Champ de claquage
Le champ de claquage ou champ critique (noté Bt ul/cm) fixe la valeur de la tension

maximale que peut supporter le composant.

Nous pouvons remarquer qu’il existe un rapportuaédntre le champ de claquage de GaAs
et celui du nitrure de gallium, et un rapport datguze entre le champ de claquage de GaAs et celui
du diamant (Tableau 1.1). La valeur de ce champlalguage est directement liée a la largeur de
bande interdite. Plus le gap est important, plugetsion de polarisation du transistor peut étre
importante, ce qui est intéressant pour les agmits de puissance (figure 1-3). A noter aussi que

le champ de claquage diminue lorsque la températugeente.

100 S S — __|
-~ 10
E
£
E GaAs
= MESFET Data o
— : i
a2 1y " 4H-siC
ﬂ' | MESFET Dala
5 | e
o 2 |
0.1 Si LDMOS Data
l
L e
0.01 1 10 100

Drain Voltage (V)

Figure 1-3 : Densités de puissance P (W/mm) en fonction etension de drain, pour les transistors
MESFET a Si, GaAs et SiC [l.6].

Les variations simulées de la densité de puissandenction de la tension de drain, sont
représentées sur la figure 1-3. Ces courbes marmuenpour les faibles tensions le MESFET-GaAs
est le plus performant. Ceci résulte directemensalelus faible résistance de drain, liée a la plus
grande mobilité des électrons. Par contre les dessde drain des MESFET's GaAs et Si sont
limitées a des valeurs relativement faibles patdesions de claquage. Le MESFET-SIC, dont la
tension de claguage est beaucoup plus importampposte des tensions de drain plus élevées. Il

devient de ce fait nettement plus performant auxdsafréquences.
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[1-2-3. Densité de porteurs intrinseques
Un semi-conducteur intrinséque n’est jamais dégédérsorte que le produitp=nZ.ol n et
p représentent respectivement la densité d’électdans la bande de conduction et la densité de
trous dans la bande de valengg. est appelé densité des porteurs intrinsequest cies

caractéristique du semi-conducteur a une tempérdumnée.

Il en résulte que la densité de porteurs intrines@lecrit :

B &
n=(Nx NP x @7 = A T @ (1-1)
ou Aest une constante dépendante du matériau maiseindépte de la température, Eg est
la valeur du gap & 0°K, k est la constante de Baitmn (1.38 18° J/°K) et T la température en °K.
Les quantités Net N, sont caractéristiques des densités d’'états darsaledes de conduction et de

valence respectivement.

La bande interdite Eg(T) ne varie que tres lenténsenfonction de la température. La
densité de porteurs intrinséques est donc prirempaht une fonction exponentielle de la
température. Le facteur®Test nettement moins important que le facteE¥?€. La densité en
porteurs intrinséques est donc un parametre immioatgprendre en compte pour des applications a

haute température.

: 10 T T T

=

i L

= 10

= -

=1 0 ‘_'l-l T

E ; % Mg e

E ; %, " qﬁ"_“--h

£ 10"t % . \\\ 1

O : " »

[&] [ 5 bl‘\\

8 el Y N e

;=R L ) ~ ]

5 L\ e N .

o 1%} Y Gals \ L |

w

= 4H-5 c\"t >

-E I:'l II |1| 1 1 1 \h\\. - ;\\

== 0.5 10 1.5 24 28 an 3.5 &0
1000/T (1000/K )

Figure 1-4: Concentration intrinséque des porteurs pour diérents semi-conducteurs en

fonction de la température [1.5].
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En résumé, un matériau possédant urfaible peut étre un excellent choix pour les

applications a hautes températures (figure 1-5).

Les semi-conducteurs a grand gap sont alors de&rimat de choix pour la réalisation de

composants haute température.

[1-2-4. Mobilité des porteurs
La mobilité des électrons influence la valeur deefssion de déchet qui représente la tension
de passage entre la zone ohmique et la zone sateséearactéristiques I/V des transistors. Une
faible mobilité de charges induira une augmentatienla résistance parasite, soit plus de pertes
donc moins de gain. De plus, ces effets s’intesrgifit pour des fonctionnements aux hautes
fréquences et / ou a des températures élevéedebsien de déchet importante est préjudiciable en

terme de puissance RF et de rendement.

[1-2-5. Conductivité thermique
Dans un composant, une partie de la puissance Débegertie en puissance RF, une autre
partie est dissipée et transformée en chaleur.dnaluctivité thermique d’'un matériau traduit sa
capacité a évacuer les calories. La chaleur na®ipdis provoque une élévation de température du
composant qui va entrainer une chute de la moldi® électrons, causant une diminution des
performances électrique RF. C’est pourquoi, unéefoonductivité thermique est préférable pour

des applications de puissance.

K=LxTxg (1-2)
ou L est le nombre de Lorentz (2.45%)0T est la température en °K,est la conductivité

électriqgue en S\m, K est la conductivité thermignéV/m.°K.

La résistance thermiquapRest inversement proportionnelle & la conductithigFmique :
R, O K™ (1-3)

et

Ry = Pdi%‘r (1'4)

OUAT est I'élévation de la température en °lgsfest la puissance dissipée en Watts.
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Autrement dit, d'apres le tableau 1-1, le silicigh'5 W/cm.K), le carbure de silicium (4.9
W/cm.K), le nitrure de gallium (1.7 W/cm.K) et emelus idéalement le diamant (20 W/cm.K)
sont les meilleurs matériaux pour évacuer la clakgtusont donc a privilégier pour les applications

de puissance.

[I-2-6. Résistance carrée, R,

2x80_325 POLAR Vgs=-T5.72mV, Vds=+3.103mV, Id =-0.230mA

0.14 T T T T T T T T T T
Wgs=+2.000 V —
Wgs=+1.000 v +—
Wgs=+0.00n\ B—
012 r Wgs=-1.000% E
Wgs=-2.000 W =
Wgs=-3.000 v *—
Wgs=-4.000 v
a1 b ] Wgs=-5.000 V = |
. Wgs=-8.000 v
H
H
\ £
0.08 H E
*, .
T, H
g : ate———k a .
L FH el
g oomsf H .
Es e
5 -
= i | ¥ —T*
= *-'H--
0.04 H .
J‘di
H
H
H
H
0.02 [ : -
H
]
= -
: - v '
or o = = .
WVknee
0.0z 1 1 I 1 1 I 1 1 1 1
5 il 5 10 5 20 25 i a5 40 45 a0

Vs en Valis

Figure 1-5: Transistor HEMT GaN sur substrat silicium de Q1 mm de développement de grille [1.5].

Le courant de sortie (figure 1-5) dans ce transigtar des faibles valeurs de tension drain-

source (zone ohmique) est égal a :

Vas
R,

La pente du réseau |-V dans cette zone correspdiivarse de R, 1/R,, représente la

(1-5)

g

variation du courant dans le canal modulé pardaite de drain.Rtraduit la résistance du canal.
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Nous remarquons d’apreés la figure 1-5 quegsidlt faible, la tension de coude (notégey
unité : V) qui correspond a la tension de transigotre la zone ohmique et la zone de saturation du
courant §, est faible elle aussi. Cela a pour conséqueneetdi une augmentation de I'excursion

courant/ tension, et donc un accroissement deitsguce.

1
0~ 1-6
R (1-6)

ou I, est la mobilité des électrons.

D’aprés I'équation (6), la résistancenRst inversement proportionnelle a la mobilité des
électrons. La mobilité électronique de I'arsénidee gallium étant de 8500 éf.s, elle est trés
supérieure a celle des matériaux a grand gap (dadlel). En effet, la mobilité n'est que de 700
cm?/V.s pour le carbure de silicium (4H-SiC) et de @0/V.s pour le nitrure de gallium, ce qui se

traduit par des tensions de coude de 'ordre da® 4.

[1-2-7. Résumé
Les potentialités de génération de puissance autesdréquences d'un transistor seront
directement liées aux possibilités d’obtenir siranément une forte densité de courant et une forte
excursion de tension. Une excursion de tensionéélest possible avec une tension de claquage
élevée. Celle-ci étant liée au champ de claquageatériau, la figure 1-6 nous montre tout I'intérét
des matériaux grand gap.

—

Propriétés du matériau Performances de composar

[ |

Champ de claquage éler

<

Puissance élevée -
Forte densité de puissance

-

[ Conductivité thermique
L élevée

Fonctionnement possibl
a haute température

J

Large bande interdite Meilleur rendement ]

Mobilité des électrons
L élevée

<[ Fonctionnement possibl
“ | aux hautes-fréquence

Figure 1-6: Influence des propriétés des matériaux sur lggerformances en puissance aux

fréquences micro-ondes des composants.
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Quant a la densité de courant elle est donnée par :

J=gxnx, = g kux Ey (1-7)

Avec, n la densité de porteurs, p la mobilitg:[E champ de saturation.

La densité de porteurs qu’il est possible d’obtemrtechnologie GaN ainsi que le produit
M.Esat font de ce matériau un candidat incontournable pamplification de puissance aux hautes

frequences (& 3 GHz).

Seul le diamant permet d’espérer encore plus dardomaine. Nul doute gu'il fait et fera

I'objet de recherches et d’applications a I'avenir.

[I-3. Figures de mérites
[1.15], [1.17], [1.18], [1.19], [1.20], [1.21], [1.22]

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

pour les applications micro-ondes de puissance.

I1-3-1. Facteur de mérite de Johnson (JMF)

Il prend en compte le champ électrique critiqyeBa vitesse de saturation des portews
Sa valeur nous informe sur les capacités du matéeani-conducteur dans les applications haute

fréquence et forte puissance.

IMF :(%j (1-8)
2% T

[1-3-2. Facteur de mérite Keyes (KMF)
Ce facteur prend en compte la conductivité thermigu matériauh, sa permittivité
électrique et la vitesse de saturation des portedss c la vitesse de la lumiere dans le vide. I

nous renseigne en méme temps sur les performdmamsiques et fréquentielles que peut permettre

d’atteindre le matériau.

12
KME = Ax| (& Veat (1-9)
AxXTx{
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I1-3-3. Facteur de mérite de Baliga (BMF)
Ce dernier facteur prenant en compte la mobiligemateurs u, la permittivité électrique du

matériau¢ ainsi que le champ électrique critiqugdpporte une appréciation en terme de tenue en
tension.

BMF = x ux EC (1-10)
Le tableau 1-2 donne les valeurs de ces facteumné@t@e, normalisées par rapport au
silicium.
Matériaux JMF KMF BMF
(normalisée sur Si) | (normalisée sur Si) | (normalisée sur Si)
SiC-4H 180 4,61 130
SiC-6H 260 4,68 110
SiC-3C 65 1.6 334
Si 1 1 1
GaAs 7.1 0,45 15,6
GaN 760 1,6 650
Diamant 2540 32.1 4110

Tableau 1-2 : Figures de mérites des différentes technolas utilisées dans les applications micro-ondes de
puissance normalisées par rapport au silicium [I.1R

Le diamant possede des performances électriqueattractives qui en font potentiellement

le semi-conducteur idéal dans différents domaimsscomposants électroniques.

Il demeure cependant non exploité pour la fabweaties composants électroniques du fait
de la difficulté de son élaboration. Si certaingirfs technologiques peuvent étre dépassés
(croissance, dopage,...), le diamant sera alors ouwd avenir prometteur. Actuellement, des

détecteurs de rayonnement en diamant polycristdiim utilisés dans le domaine nucléaire.

Concernant les composants optoélectroniques, le @alN le matériau choisi pour
I'élaboration des diodes luminescentes bleues. Méars, ce marché reste porteurs pour le SiC
dont les substrats sont de plus en plus utilisés ploétéroépitaxie de GaN. D’autre part, dans le
domaine des hyperfréquences (>5GHz), les transistdnaute mobilité électronique (HEMTS) a
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base d’hétérostructures GaN/GaAIN ou GaN/GalnNmeé&ent d’atteindre des fréquences plus
élevées que les MESFETs a base de SiC. Ces comp@sarvent toutefois rester intéressant pour

des applications a plus basse fréquence (autoGiHh) nécessitant de la puissance (>10 Watts).

lll - Criteres de performance électrique d’un transistor

Nous allons maintenant considérer les criterespgeformances électriques des transistors

pour des applications de puissance.

[lI-1. Fonctionnement petit signal
[1.2], [1.5], [1.13], [1.24], [1.31]

Nous nous intéressons principalement a deux grasdpie sont la fréequence de coupigre

et la frequence maximale d’oscillatifg.

Ces fréquences caractéristiques définissent lagefinsupérieures de fonctionnement d’un
composant. Elles sont particulierement importaptes les composants faible bruit et de puissance.

[11-1-1. Gain en courant, fréquence de transition

On définit le gain en courant (noéou |H21[) comme le rapport du courant de sortie sur le

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

Yl

v —| | —2XS, | (1-11)

\(1 S)x @+ S+ Sx S

ou |l et b sont respectivement les courants d’entrée et dee stu quadrip6le, Y sont les

Iy

,8:

Ilvzo

parameétres [Y] de la matrice admittance, es&t les parametres de la matrice [S].

La fréquence de transition (notideest définie lorsque I'amplitude du gain en cotiraartie
en court circuitH,;, est égale a 1, c'est-a-dire 0 dB.

Dans le cas ou I'on considére un transistor HEMT demhodele petit signal simplifié est

représenté Figure 1.8.

[11-1-1-1. Eléments intrinseques

> Le générateur de courart, =g, xV X e’ représente l'effet fondamental du

transistor. Il constitue en effet une source daaoiucontrélée en tension modélisant
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le phénomeéne de gain au sein du composant. Lelretarposé a la source traduit le
temps de transit des électrons dans le canal. drssductance g caractéristique
fondamentale d’un transistor, représente la vanatiu courant dans le canal modulé

par la tension de grille.

_ aIds

In ov

gs

Vys=cte

: 1 . .
> La conductance de sortig, =—, représente la variation du courant dans le canal

S

modulé par la tension de drain. Cette valeur ttdduiésistance du canal.

ol

—_ ds

s = v,

Vgs=cte

> La capacité grille-source Cet grille-drain Gq représentent les variations de la
charge accumulée dans la zone dépeuplée, situdasauille. Gs détermine cette
variation modulée par la tension grille-source pane tension grille-drain constante
et Gya, l€ contraire :

0 0
gs = Qg ng = QQ
aVQS Vgq =Cte gd Vgs= cte

» La capacité drain-source Cds décrit le couplagadatpentre les contacts de drain

et de source.

> Les résistances;Rt Ryy décrivent le caractére distribué du canal. Lestésce Rest
la résistance d’entrée, permettant de modélisepEdance d’entrée du transistor. La
résistance R quant a elle permet de modéliser la rétroactiomatuposant, elle est

parfois négligée.
[11-1-1-2. EIéments extrinseques

Ce sont les éléments parasites qui dépendent paieanent des accés a la partie intrinseque
et sont donc liés a la géométrie du transistor.
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Les résistances de sourceeRde drain Rtraduisent I'effet résistif des contacts ohmiqaes
des zones du substrat situées entre les électeatimmes de source ou de drain et la zone active du
canal.

La résistance de grillejReprésente les pertes dues a I'effet distribuérig de I'électrode
de grille du signal de commande.

Les capacités g5 et G,q sont les capacités induites par les accés de gtilile drain vis-a-vis
du substrat.

La fréquence de transition est alors égale a :

_ I -
"= o 77%(Cye + Cyy) (1-12)

Les transistors GaN, avec des fréquences de cofipusaellement de I'ordre de 50 a 100
GHz [1.32] [I.33], peuvent viser I'ensemble des kgations allant jusqu'a 40GHz, sans trop

pénaliser le rendement des composants.

L R CI:gd R
[

AR AR A

| Gp— -1 —_—C
pj: CoT Vs Rds% I pd
gmvgs.eim

Figure 1-7: Modele petit signal simplifié d'un transistorHEMT.

[11-1-2. Gain maximum disponible, fréquence maximak

d’oscillation, gain en puissance unilatéral
Le gain maximum disponible \&3(Maximum Available Gain) représente le gain maximu

gue peut avoir 'amplificateur a bas niveau.

G, =%><(K—(K2 —1)”2) (1-13)

2

ou K est le facteur de stabilité de Rollet.
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Ce gain ne peut étre calculé que si K>1. Si K<1d@imit alors le gain maximum stable.

=S
Gpge =2 1-14
S, (1-14)

De plus, siS:12/=0, alors on définit le gain maximum unilatéj@h)|.

La fréquence maximale d'oscillation (notég, est définie lorsque le gain unilatéral en

puissance est égal a 1, c'est-a-dire 0 dB.

De nouveau, dans le cas ou I'on considere un semmsHEMT dont le modele petit signal

est représenté a la figure 1-7, la fréquence mdridiascillation est alors égale a :

%
fmax_ gm 1 ) = ft -

Kumar et al, ont pu obtenir une fréquence maxingabscillation de 162GHz au point de
polarisation Vgs=-3.95V et Vds=8V sur un HEMT AIG&W¥N sur substrat SiC.

llI-2. Fonctionnement grand signal

[11-2-1. Caractéristiques statiques

Lors du fonctionnement normal du HEMT, la grille petarisée négativement par rapport a
I'électrode de source. Une tension positive esligyp@e entre les électrodes de drain et la source.

Le courant Imax est lié a la densité de courardaheluction donnée par I'équation (1-16):
Je=gxmxux E (1-16)

Jc : Densité de courant de conduction des électrams’

N : Nombre d’électrons libres par unité de volumé&)m

g : Charge électrostatique de I'électron (1,610)

U : Mobilité des électrons dans le semi-conducteir\(*.S™)

—

E : Champ électrique appliqué au semi-conducteunty.

La densité de courant sera d’autant plus granddagdensité d’électron et leur mobilité sera

élevée.
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ds A

Vgs
Vpincement
> Vo
anee Vbd
régime régime de saturation avalanche
ohmique

Figure 1-8: Caractéristiques | (V) d'un HEMT.

La figure 1-8 représente les caractéristiquesgstas classiques d’'un HEMT. Il s’agit de
courbes de courant drain source en fonction densién de commande grille source et de la tension

de sortie drain source.
Sur ces courbes, trois régimes de fonctionnemaenttaiserves :

Le régime ohmique () : le courags ¢roit de fagon linéaire en fonction des tensiods ¥t
Vys Cette zone est délimitée par les valeuigdét bismax

Le régime de saturation (b) : le couragtdst quasi-constant vis-a-vis de la tension drain-

source mais croit avec la tension grille source.
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L’avalanche (c) : le couransl" s’emballe " jusqu’a destruction du composant.
Nous apportons ici quelques détails sur ces tamgg de fonctionnement du transistor :

(@) Pour de faibles valeurs de la tension draimcggplus cette tension augmente et plus
la vitesse des électrons proportionnelle au chapglicué dans le canal augmente, induisant un

accroissement du couragi |

La tension de déchety\esera d’autant plus faible que les résistancescd&et de contact

métal seront faibles. Elle le sera également sidhilité des porteurs est forte.

(b) Au dela d’'une tension d=Vinee (appelée tension de coude), les électrons du canal
atteignent leur vitesse de saturation. En conségudaccourant ¢k atteint un certain niveau de

saturation pour une tension de commande donnée.

(c) Lorsque le champ dans le canal atteint la vadleuchamp critique de claguage, un
phénomene d’avalanche se produit. En effet, lorégjubamp atteint cette valeur, correspondant a
une tension drain-source ) (appelée tension de breakdown). Au-dela de cettesidn le
composant est détruit.

Le courant ds croit quand la tension de commandg dligmente. Lorsque I'on applique une
tension de grille de plus en plus négative, on @ diminution de la densité d’électrons dans le
canal et donc une diminution du couragt Lorsque la tension de commande atteint la vadeur

pincement ¥, le courant est nul.

La tension maximale est directement liée a la tensie claquage des semi conducteurs

utilisés. Cette tension de claquage est fonctionldump critique en V\m.

[11-2-2. Principe de génération de puissance RF :

Typiquement la génération de puissance de sortipdRkin transistor (cellule élémentaire)

est liée au produit de I'excursion créte de tenp@nl’excursion créte de courant de sortie.

On a par exemple de maniere idéale en classe ér€fity9).
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IMAX Is (A) Produit MAX

»V'S (V)

VMIN Vv VMAX

Figure 1-9 : Maximisation de la puissance de sortie.

Pour monter en fréquence avec des composants dlies tde plus en plus petites,
'augmentation du champ critique et donc des tarssavalanche peut étre obtenu en utilisant des

semi conducteurs a large bande interdite (Eg>3eV).

Autrement pour de plus faible bande interdite Utfaugmenter la taille ou influer sur les

dopages ce qui a pour conséquence de diminuekdadnce de fonctionnement.

L’augmentation du courant créte de sortie d’'un distor pour générer plus de puissance

peut se faire par la mise en paralléle de cellameglificatrices élémentaires.

Ceci conduit inévitablement a la diminution de Kiédance de charge nécessaire pour
obtenir le maximum de puissance, cela conduit géagent a une complexification des circuits de
combinaison de puissance et d’adaptation s@ &0ec une augmentation de ceux-ci donc une

augmentation des pertes de combinaison.

Ainsi idéalement, 'augmentation de la tension deis créte passe par l'utilisation de semi

conducteurs a large bande interdite autorisanedaitde fort champ de claquage électrique.

Dans ce cas I'impédance de charge optimale du istansest plus favorable pour la

combinaison de puissance de plusieurs celluléaddptation a 5Q.
[11-2-2-1. Exemple illustrant I'intérét des fortedensions de claquage

Dans ce paragraphe une comparaison des valeursiskampces théoriques est faite pour

deux montages différents :
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% Le premier concerne un amplificateur constitué dmtig transistors dont les
parametres I/V idéaux sont pris en compte Monta(fgyare 1-10).

s Le second concerne un amplificateur constitué dasul transistor dont les

parametres I/V idéaux sont représentés Montagig@¢f1-11).

a. Expression de |la puissance dans le cas du monta¢@oinbinaison de

quatre transistors mis en paralléle)

Cet exemple permet de juger de l'influence de fesittn d’avalanche sur la génération de
puissance en classe A et la résistance de chatgeabte d'un amplificateur constitué de quatre

transistors mis en paralléle. Chaque transistosquesle réseau I/V figure 1-10.
Dans cet exemple les valeurs sont choisies un finagrement.
Pour une cellule avec une technologie petit gapqre :
Imax=1.12A, Vina=15V, Vamini=1V.

On suppose alors que l'amplificateur est polaris¢ @oint suivant: Vds&7V,
lds0,=2.24A.

La figure 1-10 représente I'amplification de purssaidéale ou le cycle de charge est une

droite.
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IS(A)A

4.IMAXF4.48A  produit MAX

|dl s O

pVS(V)
VdMIN1=1V : MAX=15V

Figure 1-10 : Maximisation de la puissance de sortie de gtre cellules mises en paralléles (techno petit gap
Dans ce cas, il est possible de définir les grarsdeuivantes :

La puissance de sortie fournie sera :

Py =1X(Vmax-\/dmm1jx(4x|2maxj =7.84N (1-17)

2 2

La résistance de charge pour I'association de gasacellules sera :

R:h - (Vmax _\/d minlj =30 (1_18)

4x1 .

b. Expression de la puissance dans le cas du monta@en2seul transistor)

La figure 1-11 représente I'amplification par urartsistor ayant une forte tension

d’avalanche et un courantak donné (transistor en technologie grand gap).

Prenons a titre d’exemple un transistor ayant ension d’avalanche quatre fois plus élevée

gue le cas précédent et prenons également unenetesidéchet quatre fois supérieure.
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Is (A)a
1.12A Produit MAX

¥ »Vs(V)

VdMIN2=4V 4. VMAX=60V

Figure 1-11 : Maximisation de la puissance de sortie d'utiansistor a forte tension d’avalanche.

PSZ :lx(dfxvmax_v”““jx(I”axj=7.84N (1_19)
2 2 2
— Vmax _\/d minl | — 1-2
R, ( axi_ j 500 (1-20)

La puissance obtenue sera 7.84W de méme ordreequas Iprécédent, mais la résistance de

charge sera 30.

La résistance de charge optimale a été choisiedaris ce cas purement illustratif
volontairement égale a &0pour le transistor a forte tension d’avalancher@meentuer son intérét

pour I'amplification de puissance.

On peut noter en outre que l'utilisation de traiosss a forte tension d’avalanche que l'on
peut donc polariser a forte tension d’alimentafjpar exemple 32V comparé a 8V) présentent un
avantage certain de simplification de générationlies d’alimentation DC dans les stations de base

ou dans les satellites ou I'on peut disposer delfliprimaires autour de la trentaine de Volt.

La montée en fréquence requiert I'utilisation demiseonducteurs pour lesquels la mobilité
des électrons est tres élevée. Cette montée enefiég nécessite également la réalisation de

transistors aux dimensions de plus en plus faibles.
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Ainsi pour monter en fréquence et en puissancelsmement, il faut utiliser des matériaux
ayant simultanément une forte mobilité des élestietrun champ critique élevé pour permettre des

tensions fortes pour des dimensions trés faibl&g]l

IV - Les transistors en technologie Nitrure de Gallium
[1.1], [1.2], [1.3], [1.5], [1.12], [1.14], [1.26], [1.27], [1.29], [1.30], [1.38], [1.39], [I.41]

Le marché mondial du transistor est divisé enseanansistors bipolaires et les transistors a

effet de champ selon I'application.

En ce qui concerne le GaN, des recherches ont &téanesur les transistors bipolaires a

hétérojonction (HBTS) et sur les transistors a efeethamp (HEMTS).

IV-1. Transistors bipolaires

La structure du transistor HBT est verticale. Daestype de structure, les techniques
modernes d’épitaxie que sont la MOCVD (Metal Orga@ihemical Vapor Deposition) et la MBE
(Molecular Beam Epitaxy), permettent de réaliser detances émetteur-collecteur nettement
inférieure a 0.im. Il en résulte des performances en fréquencectedges. Les performances du
transistor HBT résultent de la discontinuité desdeande valence de I'hétérojonction. Il est alors
possible de doper fortement la base ce qui permeédlire considérablement sa longueur. Mais il
est actuellement difficile de doper fortement dpety les nitrures. Une solution réside dans la
réalisation d’hétérostructures SiC/GaN du type GMS{C(p)/SiC(n) [1.1].
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Al/Au (Emitter)  Pd/Au (Base)

S0 m x 30 um \ \ Regrown
p-inGaN
n-GaN Emitter Base
(Si:4x10®¥cm?, 40nm) | |
p-InGaN Base

(In : 7%, Mg : 2x10"9 em3, 100 nm) |  Al/Au
graded InGaN (30 hm) |(Collector)

n-GaN Collector
(Si: 1x10%7 ¢m3, 500 nm) mmmﬁmm

n-GaN sub-Collector (4x10' cm3, 1 pm)

AIN buffer layer (100 nm)
SiC substrate

Figure 1-12 : Structure physique d'un transistor DHBT GaNinGaN [l.36].

L’état de l'art concernant les HBTs AlGaN/GaN montgee les gains en courant DC
obtenus sont généralement entre 3-20 a 300 °K [I.Z]L], [I.34], [1.35], [I.36], [I.37].

Makimoto et al ont présenté des résultats promestteoncernant des DHBTs GaN/INGaN
ayant des gains en courant supérieur a 2000 [eB@Es tensions de claquage supérieures a 50V
[1.37].

Cependant, I'attention des chercheurs s’est pradeipent focalisée sur les transistors a effet

de champ, en particulier les MESFETSs et les HEMTSs.

IV-2. Le MESFET

Le transistor MESFET (Metal Semiconductor Field Effecnsistor) est un transistor a un
seul type de porteurs: on dit que c’est un tramsisnipolaire. La structure d’un transistor

MESFET est représentée figure 1-13.
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TirAl ™I Ay Ti/AIM
PtAu VAINUAL

B == I

n-GaN (2.7 10" em? ) active kayer (200nm)

undoped GaN layer (3.6 um)

GaN nucleation layer (25 nm)

{0001} Sapphire sw '

Figure 1-13 : Vue en coupe d'un MESFET [1.52].

La base de fonctionnement d’'un MESFET est la pogsilnle moduler I'épaisseur du canal
sous la grille (figure 1-13). Le contact de grikst de type Schottky. Une couche dépeuplée
d’électrons libres, appelée zone de charge d'es4CE), se crée sous la grille. Aucun courant ne
peut traverser cette couche. La région ou le cayramt circuler est donc réduite a la fractionale |
couche active non dépeuplée. En régime de fonctioane normal le drain est polarisé
positivement par rapport a la source, tandis qugrilee est polarisée négativement, toujours par

rapport a la source.

A tension de drain fixée, la polarisation négatilela grille a pour effet d’augmenter la
pénétration de la zone de charge d’espace dangulghe active, diminuant ainsi le passage du
courant. Le transistor est alors dit « pincé »aeteinsion appliquée sur la grille est alors appelée

tension de pincement gy

A tension de grille fixée, 'augmentation de la giem positive de drain crée un champ
électrigue dans le canal. Ce champ entraine letr@hs de la source vers la drain, établissant ains

un courantds (drain source).

La différence de potentiel entre la grille et la&leétant plus faible a I'extrémité située prés
de la source que du coté drain, le canal est piserré a proximité drain.

Dans le domaine des hyperfréquences, le paramefrdimite les performances des

transistors a effet de champ, qui sont des strestptanaires, est la longueur de grille. Cette
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longueur est limitée par la résolution des techedqule photolithographie qui permettent

difficilement de réduire la distance drain sournale ¢a de 0.aEm.

Les premiers dispositifs micro-ondes GaN ont égtinsistors MESFETSs dont la structure
est simple a réaliser d'un point de vue procéd@becation. Le désavantage de cette structure est
gue les électrons se déplacent dans une couche dppdimite leur mobilité. De plus la faible
hauteur de la barriere Schottky du GaN dopé (<1&/MESFET n’était pas la structure optimale
pour des applications hautes tensions. Les hétaratgres de type AlGaN/GaN sont alors apparus
plus intéressantes, parce qu’elles ont l'avantagepisenter de fortes mobilités électroniques

associées a de fortes densités de porteurs etaunelin de barriere Schottky plus importante.

IV-3. Le HEMT

Afin de palier aux inconvénients de la faible méidue au canal dopé du MESFET, des
hétérostructures a haute mobilité électroniqueéb@tréalisées. Ces structures a vitesse élevée des
porteurs ont pour nom HEMT (High Electron Mobility Tssstor), cependant on peut trouver
différentes appellations comme : MODFET (MOdulatioapd Field Effect Transistor) pour les
structures a modulation de dopage, TEGFET (Two-dimaasidklectron Gas Field Effect
Transistor), HFET (Heterojunction Field Effect Transiy généralement utilisé pour les structures

pour lesquelles le canal est dopé.

Depuis son apparition, ce transistor est vu commecamposant faible bruit et faible
consommation d’énergie. Il est désormais un élérmesentiel pour les applications d’amplification

aux hautes frequences. Son effet fondamental essaurce de courant contrdlée en tension.

Le HEMT présente une hétérojonction, une jonctioneethux matériaux ayant des énergies
de bande interdite différentes. La conséquencestie hétérojonction est la création d'un canal trés
fin dans le matériau non dopé de tres faible ra@sts, entrainant une mobilité d’électrons élevée.
Cette couche est appelée gaz d’électrons a deuandions (origine du nom TEGFET) et est la
conséquence de polarisations piézoélectriquesoettapees. En fait, I'effet fondamental décrit au-
dessus est lié au phénoméne de variation de latélemhes porteurs de ce gaz bidimensionnel
d’électrons sous l'influence d’une tension appligj@él’acces grille du composant ; cet effet est en
opposition au principe du MESFET dans lequel une ¢enappliquée sur la grille controle la

largeur du canal de conduction entre le drain sblace.

Comme il s’agit du type de composant utilisé daésdle de ces travaux de these, nous

allons le décrire plus longuement.
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IV-3-1. Principe de I’hétérojonction
Pour mieux comprendre son fonctionnement, nousialtecrire brievement les structures
de bande des matériaux mis en jeu dans un HEMT AlGaN. L’hétérojonction formée par la
juxtaposition de deux matériaux dont les largeerdande interdite sont différentes, I'un présentant
un large gap (AlGaN : 3,82eV) et l'autre un pluiblia (GaN : 3,4eV), entraine la formation d’'une
discontinuité de la bande de conduction a l'ineaf{AE.). La figure 1-14 présente les niveaux
d’énergie mis en jeu dans chacun des matériauégitojonction considérés séparément, c’est-a-

dire avant contact.

niveau du vide

EFerﬁﬂ ------------------- 0XGaN
EC
__________________________ E
EgAIGaN EgGaN Fermi
E,
AlGaN (dopé) GaN (non dopé)

Figure 1-14: niveaux d'énergie des matériaux mis en jeu da I'nétérojonction

D'apres les regles d'Anderson, lors de la jonatierdeux matériaux, leur niveau de Fermi
s’aligne. Le niveau du vide ne pouvant pas subidideontinuités, il en résulte une discontinuité de
la structure de bande d'énergie a l'interface. igure 1-14 montre les niveaux d'énergie a

I’hétérojonction pour une tension appliquée nulle.
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métal AlGaN GaN

Figure 1-15: niveaux d'énergie des matériaux a I'hétérojortion pour une tension appliquée nulle

Nous pouvons observer la formation d’'un puit quprdi a l'interface, dans le matériau de
plus faible largeur de bande interdite. Ce puiteresintonné dans la partie supérieure du matériau a
plus faible gap non dopé car, au-dessus, le matéegplus grande largeur de bande interdite joue
le réle de barriere. C’est dans ce puit que seorggant les charges libres entrainant le phénoméne
de conduction a I'origine de la formation d’un ghglectrons a deux dimensions ; c’est le canal. La
densité de porteurs dans ce canal dépendra duundee&ermi dans la bande interdite du matériau
(niveau de dopage), de la difféerence de largewette bande entre les deux matériaij et du
dopage considéré. Par exemple, la figure 1-16 raoktetérojonction lorsqu’on applique une
tension sur la grille du composant. On voit entaffee modulation de ce gaz d’électrons et donc de
la concentration de porteurs dans le canal. C'estquoi une tension appliquée sur la grille d’'un

HEMT permet le contr6le du courant qui circule erdrain et source.

Une saturation du courant s'observe en raison dédase de saturation des électrons pour
des fortes valeurs de tension entre drain et so@ickon compare une fois encore le HEMT au
MESFET, la mobilité des électrons étant plus éleda®s un gaz que dans un matériau dopé, il est

plus rapide que ce dernier, permettant des apjgitag plus haute fréquence.
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s
/
7
— — — — — — - - Gaz d’électrons
V q-Vgs 2
. A= Y EFermi
/\ AEg AE
AE=Ay,
métal AlGaN GaN

Figure 1-16: niveaux d'énergie des matériaux a I'hétérojoetion pour une tension appliqguée non nulle

IV-3-2. Structure physique
La structure d’'un HEMT est constituée essentiell@mde trois matériaux différents : le
substrat, un matériau a large bande interdite enatériau a plus faible bande interdite. Comme
nous l'avons vu précédemment, c’est la jonctiorceke deux derniers matériaux qui conduit a la

formation d’'un gaz d’électrons a l'interface, mo&lphr la tension appliquée au composant.

L’autre phénomene caractéristique du fonctionnendaimt HEMT, outre I'existence d’'un
gaz d’électrons, est la jonction Schottky crééelagonction métal de grille et semi-conducteur du

substrat.

La figure 1-17 présente la structure de base d’'BMM. Nous donnerons ensuite quelques

explications sur les différents éléments de ce amapt.

38



Les potentialités de la filiere nitrure de galliypour 'amplification de puissance micro-onde

2DEG
Source Gate 4 Drain

GaN Cap Layer: undoped

GaN Buffer Layer: undoped

Figure 1-17: structure physique de base d'un HEMT.

La couche superficielle, appelée Cap Layer, eshéer par un matériau de faible bande
interdite, pour permettre la réalisation des castahmiques de source et de drain. Cette fine

couche de nitrure de gallium permet également digine les résistances d’acces.

La couche a grand gap non dopée est destinéecalisation du contact Schottky de grille,
qui est déposé apres gravure du Cap Layer (fosgéilieou recess). Le recess de grille consiste a
réduire I'épaisseur de la couche barriére sousrile.gDans des conditions de fonctionnement
optimal, cette couche doit étre completement déplét aucun courant parasite a celui du canal ne

doit y circuler.

La couche de matériau a grand gap dopé, appelésméga couche donneuse a pour réle de
fournir les électrons libres a la structure ; c’&stcouche donneuse. Ce dopage pouvant étre
volumique, est généralement réalisé par un pladapage silicium. Sa maitrise influera sur la

densité de donneurs dans le canal.

Vient ensuite I'espaceur (spacer), qui est réaipartir du matériau de plus large gap, dans
notre cas il s’agit du nitrure de gallium aluminiudiGaN.Ce film non intentionnellement dopé
permet de réduire les interactions électrons darsnentre le gaz d’électrons et la couche donneuse.

La diffusion coulombienne est ainsi pratiguemenmigiée. Plus cette couche sera épaisse,
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meilleure sera la mobilité des électrons dans talca l'inverse, le transfert des électrons de la
couche donneuse dans le canal est favorisé papatceur fin.

Une couche tampon, communément appelée buffere Cetiche est constituée du matériau
de plus faible largeur de bande interdite, dansentds il s’agit du nitrure de gallium. C’est daes

matériau, dans la partie supérieure de la coualeyg se former le gaz bidimensionnel d’électrons.

Une couche de nucléation est utilisée entre leebwdt le substrat. Cette couche permet
d’avoir un matériau de bonne qualité cristallogigph nécessaire a la croissance des autres
couches en minimisant le désaccord de maille @é$accord du coefficient de dilatation thermique

entre le substrat et le GaN

Enfin, le substrat comme vu précédemment, un bk @’est pas a ce jour disponible a
faible colt et en grande taille ; les substratsittere de gallium sont encore tres peu utilisésudN
avons donc recours a des substrats de matériaiéxedhifs, sur lesquels peut s’opérer la croissance
d’'une couche de cristaux de nitrure de gallium. iredériaux les plus utilisés sont actuellement le

carbure de silicium, le saphir et le silicium, daes exemple le substrat utilisé est le silicium.

V - Structure cristalline, substrats et croissance des

nitrures

[1.1], [1.12], [I.14], [I.25], [1.26], [1.28], [I.31], [.42], [I.43], [1.44], [1.45], [1.46], [I.47],
[1.48], [1.49]

V-1. Structure cristalline :

Les nitrures lll se présentent essentiellement stmus structures cristallines (polytypes)
différentes : phase hexagonale encore appelée Wuetzphase cubique (Zinc-blende). La majeure
partie des études réalisées sur cette famille dei-genducteurs a été menée sur la phase
hexagonale toutes deux représentées sur la figuk8. 1La structure zinc-blende peut étre
représentée par deux réseaux cubiques faces centré@apés I'un par les atomes de gallium, 'autre
par les atomes d’azote et décalés d’'un quart deagponale principale de la maille soit (1/4 1/4)1/4
De la méme facon la structure wurtzite correspor@dx réseaux hexagonaux composés chacun

d’'une des deux espéces d’atomes et décalés slivemt de 5/8°™ de la maille élémentaire.

Ces deux polytypes sont relativement proches d'amtpde vue cristallin, la direction

(0001) de la phase hexagonale ne differe de lactehre (111) de la phase cubique que par la

40



Les potentialités de la filiere nitrure de galliypour 'amplification de puissance micro-onde

séquence d’empilement des plans cristallins (figl¥#8 A). Pour la structure hexagonale la
séquence d’empilement des couches atomiques estBABAt pour la structure cubique la
séquence est ABCABC... .

Il en résulte que I'entourage cristallographiqueciaque atome ne différe, entre les deux

structures qu’'a partir de la position du troisievoesin (voir figure 1-18. B).

(A)

Hexagonal Cubique

[0001]

Hexagonal [0001] Cubique [111]

Figure 1-18: (A) Arrangement des atomes dans la maille éientaire de GaN Hexagonale et cubique, (B)
lllustration de la différence entre I'orientation des tétraedres pour les deux phases cristallines opr
I'hexagonale les deux tétraedres sont identiques, gour la cubique ils sont opposés.

V-2. Substrats pour la croissance de GaN :

Idéalement, le substrat et les couches basses mposant sont réalisés dans le méme
matériau. Cette uniformité prévient des discontéside la structure cristallographique en éliminant
une interface entre deux matériaux présentant détemdifférentes. La réalisation de substrats de
nitrure de gallium permet de réduire la complextde nombre d'étapes du process. De plus, les
discontinuités cristallographiques peuvent engemdige dommages pouvant fortement dégrader les
performances du transistor. En conséquence, ldsrpamces attendues sur de tels substrats sont

bien au-dela de celles obtenues jusqu'alors sutré&matériaux.

Aujourd’hui, un grand nombre de compagnies intéguenprojet concernant le nitrure de

gallium dans leur programme de R&D. En revanchel se petit nombre d'entre elles ont atteint

41



Les potentialités de la filiere nitrure de galliypour 'amplification de puissance micro-onde

une maturité du process suffisante pour la comrmaksation ; en effet, les méthodes employées
généralement pour la fabrication de substrats mé sas applicables aux substrats de nitrure de
gallium en raison de tres hautes températuresessjon nécessaires pour fondre les matériaux. De
plus, les wafers disponibles sont encore chers.p@ut espérer voir baisser les prix avec le
développement de la technique de fabrication egfteentation des volumes de production ; mais
des applications bien implantées telles que lededi@lectroluminescentes resteront sur saphir pour

guelques années encore.

En conséquence, ce semi-conducteur nécessite stratudiun autre matériau sur lequel un

film de cristaux de nitrure de gallium pourrait itre.

Le principal probléme rencontré pour I'épitaxie mitrure de gallium est qu'il n’existe pas
de substrat en accord de maille. Les substratplles utilisés, leurs parametres de maille et

coefficients de dilatation thermique sont répeésans le tableau 1-4.

Le polytype du GaN obtenu dépendant du substradé@gart, nous avons répertorié
séparément les substrats utilisés pour la croissdech-GaN et pour la croissance de c-GaN.
Notons cependant que chacun des deux polytypepreutiéposé sur certains substrats tels que Si
ou GaAs et que les conditions de croissance regt@ambrdiales pour favoriser la formation de

'une ou l'autre des phases, cubique ou hexagonale.
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hatérian Structure cnistalline Parameétres de maille Coefficients de
(A) dilatation thermique
Aa/a - Acke (x10° K™

subsirats pour GaN hexagonal

Saphur (ALO;) hexagonale a=4758;c=1299 a:7.5:c:85
6H S1C wurtzite a=308;:c=1512 a:4.2:c: 4,68
S1(111)(100) cubique a=>54301 a: 3,39
GadAs (111)(100) cubique a=3563533 a6
In0 wurtzite a=3250;c=5213 a:8.25;c: 475
AIN (couche tampon) wurtzite a=3112;c=4982 a42:c053

subsirats pour GaN cubigue

3Cs51C cubique a=436 a: 5%

S1(100) cubique a=54301 a: 3.59
GaAs (100) cubique a=5.6533 a6

MgO cubique a=47216 a: 10,5

Tableau 1-3: Parameétres de maille et coefficients de dilati@n thermique des substrats les plus employés pole
croissance de GaN [I.42].*Les coefficients de dilation thermique sont donnés autour de 800°C.

V-3. Substrats pour le GaN hexagonal :

La majorité des couches de GaN élaborées a I'hacteelle sont déposées sur substrat
saphir. Ce substrat présente les avantages d'unrel@ivement faible et surtout d’'une grande
stabilité en température, mais les inconvéniengtre’ un isolant électrique et thermique. Le
désaccord de maille entre les plans de base du\heBdu saphir est de 30%, cependant, lors de
I'épitaxie, la maille élémentaire de h-GaN est &b tburnée par rapport a la maille des atomes d’Al
du saphir, et le désaccord de maille réel estigiéa 15%.

Le développement de la croissance sur substrati6H'8st fait, lorsque les substrats SiC
de grande surface ont été commercialisés en phetipar la société CREE Research. Ce substrat
est celui qui présente le parameétre de maille efficeent de dilatation thermique les plus proches
de ceux du GaN. Toutefois, il n’existe pas de tephm de gravure permettant d’obtenir un état de

surface approprié a I'hétéro épitaxie du GaN etstdstrats sont encore tres colteux.

Les substrats silicium sont trés attractifs nonleseent parce qu’ils présentent une bonne

morphologie de surface et sont disponibles a bias lWéanmoins, les couches de GaN, hexagonal
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ou cubique, élaborées sur Si présentent une caatient de défauts importante du fait des
différences de paramétres de maille et de coefiticde dilatation thermique trop importantes.

Une alternative proposée pour pallier aux probledeegelaxation de contrainte de GaN sur
substrat Si est I'utilisation d’un substrat SOlikc8n On Insulator » [.42]. Avec ce substrat, st'e
la fine couche superficielle de Si qui devrait essar la majeure partie de la contrainte et donc
réduire le nombre de défauts structuraux du GaN.

V-3-1. Le saphir : Al,O3
Le saphir est le plus ancien substrat utilisé pawroissance du GaN. En effet, ce substrat
transparent sur I'ensemble du spectre visible aéfi@é de I'élan de [lindustrie de

I'optoélectronique a partir des années 90.

Le saphir présente un désaccord de maille infédelb% avec le nitrure de gallium. Ce
critére peut entrainer une forte densité de disimes de I'ordre de G 1Gcm, provoquant une
baisse de la fréquence de transitioDé plus, sa faible conductivité thermique (0.5 WVAE) le fait
apparaitre comme une barriére a la dissipatiorhdkear, pouvant limiter son application aux fortes
puissances. En revanche, les substrats de saphidisponibles a moindre colt et dans de grandes

dimensions.

On notera que sa découpe et son polissage saotld#f augmentant la difficulté de sa mise

en ceuvre.

V-3-2. Le carbure de silicium SiC

Le substrat Carbure de Silicium (SiC) est dispanibbus plusieurs polytypes. Les plus

couramment utilisés, sont ceux de formes 4H-Si@HS6iC.

Le carbure de silicium présente un bien meillewoadt de maille avec le nitrure de gallium
(96,5% d'accord).et une bonne conductivité thermigy®W.cnl.K™* (4H-SiC) permettant une
dissipation aisée de la chaleur. De plus, ces maibgieuvent étre de type n, p et Sl, permettamt le
utilisation pour les applications micro-ondes. A joar les épitaxies ayant donné les meilleurs
résultats en puissance aux fréquences micro-onueét® réalisées sur substrat SiC. En revanche,
ce matériau représente un codt encore élevé. D awucléation du nitrure de gallium sur ce

substrat reste délicate.
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V-3-3. Le silicium : Si
Tout comme le saphir, le silicium présente un désacde maille important avec le nitrure
de gallium, ce qui peut entrainer un stress supgiaire au niveau de l'interface. De plus, la
conductivité thermique offerte par le silicium Egerement inférieure a celle du nitrure de gallium
Ceci signifie qu'une attention particuliere devtiee @pportée au management thermique lors d'une
conception. Contrairement au SiC, ce substrat dffseavantages du codt, de sa disponibilité, de

son élaboration et de son intégration aisée.

VI - Champs piézoélectrique et de polarisation spontanée

Tous les composés -V, par le fait quils sont nagentrosymétriques, sont
piézoélectriques. En ce qui concerne les nitruedte qpi€zoélectricité est tres importante car la

liaison 11I-N est fortement polarisée, les élecs@ont essentiellement localisés sur I'atome d&azot

La piézoélectricité est I'aptitude de certains maté& a produire une charge électrique
dipolaire proportionnelle a la contrainte mécaniguaction ou compression) qui les déforme. Cet
effet résulte essentiellement de I'existence déldgélectriques internes crées par la séparation a
I'échelle de la maille du centre de gravité desrgbs positives de celui des charges négatives sous

I'effet d’'une contrainte externe.

Certaines classes cristallines piézoélectriquesseptént une polarisation électrique
spontanée - ou moment dipolaire permanent — esdiate de contrainte ou champ extérieur : elles
sont dites polaires. Les cristaux appartenant lesses sont appelés pyroélectriqgues en raison de
la variation de la polarisation spontanée aveefaperature. Cette derniere classe est composée de
cristaux non ferroélectriques typiques des nitraféements Il hexagonal (GaN, AIN, InN et leurs
alliages) et de cristaux ferroélectriques typiqaescertaines céramiques comme le titanate de
plomb (PbTiQ) ou le titanate de baryum (BaT30

VI-1. Champ de polarisation spontanée

En I'absence de toute contrainte dans une coucinérdee wurtzite, celle-ci peut cependant

présenter une polarisation macroscopique non nulle.

La structure wurtzite est la structure de plus @éaymétrie compatible avec le phénomene

de la polarisation spontanée [I.44].
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Cette polarisation spontanée s’explique par lasuperposition des barycentres des charges

positives avec ceux des charges négatives.

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

constituants Ga et N est inversée le long des tibrex [0001] et [00( (figure 1-19). On associe

alors respectivement les faces Ga et N aux diregtio001] et [000. Etant donné que le vecteur

polarisation spontanée est orienté de I'atome déavers I'atome de gallium, les structures a e¢b d

la figure 1-19 présentent une polarisation sporgateesigne oppose.

Face Ga Face N
0.0 0 An O
N
b
) Q. v @Y?;J
=
) Q O ©O A
P iigg

Qo O O

[0001]

[0001]

S o

Substrat Substrat

Figure 1-19 : Représentation des séquences de couchesahaes donnant lieu & deux polarités différentes.

Dans un échantillon de GaN hexagonal, il y a agiparid’'une succession de dipbles
orientés dans la direction [0001] et création dalmamp électrique dans le sens opposé a cette
polarisation. Le GaN hexagonal relaxé possede aimesipolarisation spontanée suivant I'axe ¢ sans

excitation extérieure appliquée. La tranche d’umaédtillon peut étre schématisée par le dessin de la

figure 1-20.
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Figure 1-20 : Génération d’'un champ électrique E par la plarisation spontanée dans un échantillon de GaN
relaxé sans champ extérieur appliqué [1.31].

En d’autres termes, un échantillon de GaN Wurtép@gaxié suivant I'axe c présente sur
chacune de ces deux faces des densités de chatgesdientigues mais de signes opposés. Ce
matériau est par définition naturellement polagaés I'apport extérieur d’'un champ électrique :

c’est la polarisation spontanée.

Le tableau 1-5 résume les valeurs numériques gdeldaisation spontanée suivant I'axe ¢ de
différents nitrures d’éléments Ill. Ces donnéesudss de la littérature ont été déterminées

théoriquement par F. Bernardini et al [I. 44]

GaN AIN InN Reéférences

Pg (C/m?) -0.029 -0.081 -0.032 [35]

Tableau 1-4 : Valeurs numériques théoriques de &.

VI-2. Champ de polarisation piézoélectrique

La polarisation piézoélectrique trouve essentiefliemson origine dans la symétrie du
cristal. L'effet piézoélectrique peut se défininome I'apparition d’'une polarisation électrique dans
une couche semi-conductrice lorsque celle-ci esingge & une contraint@ qui modifie la maille
du cristal en brisant sa symétrie. L'effet inveesaste également, a savoir une modification du
volume de maille cristalline lorsqu’on lui appliquae polarisation électrique. Comme nous I'avons
déja mentionné les nitrures peuvent cristallisévasit deux phases cristallines. Ces deux phases :
zinc blende (cubique) et wurtzite (hexagonale) st centrosymétriques. Ceci induit I'existence
en leur sein de l'effet piézoélectrique. Sous &eftle contrainte, des barycentres des charges

positives et négatives a lintérieur des tétraédoesant la maille cristalline. Il apparait alors a
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l'intérieur de chaque tétraédre de la maille undipélémentaire orienté selon la direction de la

contrainte.

Une contrainte suivant la direction de croissafi@®{) dans la phase hexagonale va donner
naissance a une polarisation d’origine piézoélgatrisuivant cette direction car le déplacement des

barycentres des charges positives et négativemasiul.

VI-3. Effet des champs sur la concentration du gakzidimensionnel d’électrons

Les polarisations spontanées pour les matériaux @BMIN sont environ cing fois
supérieure que dans les matériaux IlI-V convengdsin(GaAs, InP). Les polarisations
piézoélectriques pour le GaN et AIN sont envirox fdis plus importante que pour les matériaux

I11-V conventionnels.

La polarisation spontanée peut générer des chargusrigues de 3MV/cm dans les
matériaux de type Il - N et la contrainte de lacwe supérieure des hétéro structures AlGaN/GaN
ou InGaN/GaN peut générer un champ piézoélectragicditionnel d’environ 2MV/cm. Ces tres
fortes polarisations engendrent des champs élaesigpermettant la formation d'un gaz

bidimensionnel d’électrons avec des densités departres élevées.

Psp C Gaz 2D GaN

Substrat

Figure 1-21 : Structure AlGaN/GaN face Ga ou GaN est relaxet AlGaN contraint en tension.
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VIl - Effets limitatifs dans les HEMTs GaN
[1.2], [1.5], [1.12], [1.27], [1.31], [1.50], [I.51]

L’effet fondamental d’'un transistor a effet de clpaest la source de courant Ids commandée
par la tension de grille. Cependant des effetsedssis limitent le fonctionnement des transistors.
Pour la réalisation d’'une conception MMICs, cegtsfidoivent étre connus et modélisés.

VII-1. Les phénomenes de pieges
Les effets de pieges dans les composants semi-ctauils sont dus a la présence
d’'impuretés et de défauts cristallins.

lIs génerent des états intermédiaires d’énergie tiande interdite pouvant étre occupés

par des porteurs.

La constante de temps de capture de piéges peut@étuée environ a la microseconde
alors que celle d’émission des piéges a une dueswicon 1000 fois supérieure a la capture, c'est-

a-dire de 'ordre de la milliseconde.

Les transistors HEMTs GaN sont principalement d#esi aux phénomenes de self-

backgating et de gate lag.

VII-1-1. Pieges de substrat

La cause principale du « self-backgating » est @lweomportement non idéal du substrat
semi-isolant qui contient des impuretés. En efféfrue de Gallium est un matériau semi-
conducteur actuellement mal contrélé du point de dess défauts. Ces impuretés génerent des états
énergétiques pouvant étre occupés par des pordems la bande interdite du matériau. lls sont
alors capables de capturer pendant un temps «uls»dp réémettre les électrons qui participent au
courant dans le canal. Le principal effet du «-bakikgating » se traduit par la réponse transitoire
du courant de sortie (lds).

En I'absence de champ électrique au niveau du céemlélectrons s’écoulent de facon
continue par-dessus la barriére de potentiel versubstrat. Ces électrons sont piégés par des
donneurs ionisés et d’autres sont émis par les elosnneutres. L'état permanent conduit a
I'équilibre entre les concentrations d’électronirds et piégés. Le nombre moyen d’électrons
capturés dans le substrat est alors égal au nombyen de ceux émis dans le canal. Les taux de

capture et d’émission sont égaux le long de I'fiaie canal/substrat.
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Toutefois, une brusque augmentation du champ #&eetrentre le drain et la source
provoque I'état transitoire. En effet, des électrgont injectés du canal dans le substrat ou il so
rapidement piégés dans des zones ionisées. Cesspitsyiennent électriquement neutres et le
substrat au voisinage du canal est alors chargenglgativement. Ce phénomene est représenté sur

la figure 1-22.

source | Grille | Drain
& ® ® ) \/
N+ \e [ e __ N Vids
Q&

—#aﬁ'n‘q— \—

|ds

Substrat GaN dopé

Capture délectrons

Figure 1-22 : Influence de la capture des électrons par deiéges de substrat.

A ce moment la, une charge positive apparait defface canal/substrat, assurant ainsi
I'équilibre des charges. Le potentiel de substgitt @@mme une grille arriere du canal qui diminue.
Par conséquent le courant de drain (lds) diminsgyia atteindre I'état permanent. Le « self-
backgating » est caractérisé par la naissancepbtentiel spontané du substrat semi-isolant qui se

traduit par une jonction canal/substrat difficileantr6ler.

Lorsque la tension de drain chute brutalement, dEgges commencent a émettre les
électrons. La charge d’espace canal/substrat demientement, ce qui augmente I'épaisseur du
canal (figure 1-23). Le courant de drain Ids (fgut-23) augmente au rythme du processus

d’émission des charges dans le canal jusqu’a dteson état permanent.

Source | Grille | Drain
m B ‘ \'Ildqh
o Vas
+ N+
N > ]

Ids r"\_

SlsTEl GE of e Emission delectrons

Figure 1-23 : Influence de I'émission d’électrons par degiéges de substrat.
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Les effets de piéges sont également trés sensibldkimination du matériau. Lorsque le
composant est placé dans I'obscurité, les phénosndm@ieéges sont plus importants (augmentation

du temps d’émission).

VII-1-2. Pieges de surfaces
Tous les mécanismes physiques liés aux piéges réicas ne sont pas encore expliqués.
Cependant, ils sont responsables de variationgdeat transitoires du courant de sortie Ids,
lorsqu’on applique une variation brusque de laiand/gs allant du pincement a la conduction

pour une tension Vds constante. Ce phénoméne psléap gate-lag ».

Vs

« Gate-lag » —

Ids

Figure 1-24 : Phénomene de « gate-lag »

R. Vetury [I.28] montre que pour des niveaux deraatide drain importants lorsque la
grille est ON (courant de drain>>0A), des transiidON/OFF et OFF/ON abruptes de la tension
grille provoquent des overshoots sur le courasueta tension de sortie. L’état OFF de la tension
de grille correspond f/gs|=|Vp|. Par contre, si le niveau de courant est suffisantrfaible quand
la tension de grille est ON, le courant est suffisgent faible quand la tension de grille est ON, le
courant de drain monte lentement jusqu’a atteisdreétat établi lorsque la tension de grille passe
de fagon abrupte de I'état OFF a I'état ON. C’'esphénoméne transitoire du courant de drain que

'on nomme « gate lag ».

VII-1-3. Modéle de la grille virtuelle

La diminution du courant de drain (Ids) en RF espiincipal facteur limitant la densité de
puissance de sortie des transistors a base deesi@aux frequences micro-ondes. Ces conséquences
sur les performances des composants ont été démaerar différentes techniques expérimentales,
comme les mesures de caractéristiques statiguegquylles transitoires de grille et de drain, les
dispersions fréquentielles de transductances etégsnses RF [1.52] [I.53]. Différentes études
suggerent que les états de surface jouent un oden@nt sur les évolutions des caractéristiques des
composants observés. Des études ont montré liisupcet de la passivation de la surface sur le

courant de drain (figure 1-25). En effet cette étmgrhnologique réduit considérablement la densité
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de pieges en surface ou du moins l'influence de-céwsur le comportement hyperfréquence du

composant.
Lg Lfd Lgd

1—-I- == e e ——

| [ Diglectric Passivation
GaM
AlZaN
GaN
Sic

Figure 1-25 : Structure physique d'un transistor AIGaN/GaNHEMT avec une couche de passivation [I.69].

30 . ;
&8 Output Power After Passivation
E = Output Power Befare Pagsivation
a8
225
—
3
= il
<) N
n‘ - '_._,,_.—.—.—
S 20 e |
= 2 E
= i
= L e
—a Pal Ader Passay
O :&? " Pi!.B::w “nmmh-
1]
1] 5 kL 15
Impl P (dBms
15 : :
0 5 10 15
Input Power (dBm)

Figure 1-26 : Puissance de sortie et rendement en puissarajoutée d'un transistor 2x125x0..am GaN HEMT
avant et apres passivation au point de polarisationds=15V, Vgs=-4V a la fréquence 4GHz (ZI=131+j120,
Zs=22+j90 avant passivation et ZI=122+j51,Zs=32+j8&prés passivation) [I.54].

D’aprés la figure 1-26, les performances en purssat en rendement du transistor sont

meilleures apres la passivation.

Les mécanismes de piégeage en surface liés a taalémsité d’états, provoquant la baisse
du courant Ids, ont été expliqués par plusieurswagt[l.28] [I.55] : Les surfaces libres dans les

espaces source-grille et grille-drain se comportentme une grille virtuelle et modulent la zone de
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dépletion par la variation de la densité de chapiégées. Quand les tensions de grille et de drain
changent rapidement, cette grille virtuelle répamdc une caractéristique temporelle plus lente, lié
aux temps de capture et d’émission des électroad. éhtraine le retard de variation du courant de

drain et de la méme maniere limite les performaidesles composants.

Cependant, cette explication peut aussi étre apggicsi 'on considére une grille virtuelle

induite par la couche buffer du GaN ou encore hssat.

Charged surface states

“virtual gate’

Source Drain

n-Al;.«GaN Barrier

GaN Channel

Partially depleted

Buifer Laver il

Semi-insulating Substrate

Figure 1-27 : lllustration des effets de la grille virtuele. Les états de surfaces occupés depléte partiaiient le
canal dans la région grille-drain [1.12].

VII-2. Les effets thermiques
Les effets thermiques dans les transistors, voidiie des variations dynamiques lentes.

L'état thermique résulte de la température ambiahtie I'auto échauffement du composant.
La génération de chaleur est due a I'effet Joutsskégale a la puissance électrique dissipée.

L’augmentation de la température interne du composatraine une diminution de la
mobilité des porteurs. Il en résulte une chute al&rant de drain entrainant une diminution de la

transductance de sortie.

En raison de son faible codt, le saphir est le tsabte plus utilisé pour la croissance du
GaN; Cependant en plus d’avoir un désaccord ddemaiportant avec le GaN, il a également une
faible conductivité thermique. Sachant que lesurgs sont généralement dédiés a des applications
de fortes puissances, il est nécessaire de gétbeldmique. Le report Flip-Chip [1.2] [I.12] [I.56]
[1.57] qui consiste a retourner le composant etedééposer sur un substrat de report est fortement
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utilisé. Le désavantage est que cette méthodesame un colt supplémentaire et une complexité

lors de la fabrication du composant.

L'utilisation de substrat SiC permet une meillewlissipation de la chaleur due a son

importante conductivité thermique.

En raison des niveaux de puissance élevés attgamtées composants GaN, une gestion

thermique s'impose peu importe le substrat choisi.

VIl - Les points clefs pour 'amplification de puissance

VIII-1. Augmentation de la tension de claquage
Pour augmenter la tension de claguage on peut raptbf profil du champ électrique dans
le transistor et notamment la valeur du pic du ghaectrique pour ne pas atteindre le champ
électriqgue critique. L'utilisation d'une métallisan de grille appelée «field plate » ou
« overlapping » située au dessus de la couches#évption du composant comme indiqué figure I-
28 apporte une solution au probléme.

O.dpm D 7um

— i -

sE0UrCa

AllzaN

Figure 1-28 : Structure d'un transistor HEMT GaN avec fied-plate [1.58].

Le profil typique du champ électrique avec et daiplate est le suivant :

54



Les potentialités de la filiere nitrure de galliypour 'amplification de puissance micro-onde

4
—
E
g 1
S [ .
Z :-iwtthuut FP
3 i
]
E 2+ 'I l|.
I-E l'
= :
R '
= 9
[+
=
5]
0
0 4

Distance from source (um)

Figure 1-29 : Simulation de la distribution du champ éleaique le long de I'axe du gaz d'électrons
bidimensionnel avec et sans field-plate [I.59].

Cette métallisation au-dessus de la couche devadissi permet de modifier le profil de la
distribution du champ électriqgue du bord de lalgrdoté drain et de réduire le pic du champ

électrique critique, augmentant ainsi la tensiavdlanche (figure 1-30)

E00
B
= & 500
T e s =
el w0

idss (mA/mm)

200

100 .j/ - Cverlapping Gate Devices [ 100

—&— Conventional Devices

Ereakdown Voltage (V)

0 5 10 15 20
Lad {um}

Figure 1-30 : Courant maximum de sortie et tension d’avalache drain source obtenus pour un transistor HEMT
GaN conventionnel et pour un transistor avec fielghlate en fonction de la distance grille-drain [I.6(.
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Les premiers travaux relatant I'emploi de cettehtedogie field-plate datent du début des
années 90. En effet, en 1992 C.L. Chen (Laboratbineoln du Massachusset) présente un

transistor MESFET GaAs avec field plate ayant @emsibn de claquage grille-drain de 42V [1.61].

Afin d’augmenter encore la tension d’avalanche tramsistor HEMT GaN a double field
plate (figure 1-31) possédant une tension d’avdlarde 900V a été présenté par H. Xing et al en
2004 [1.62].

v, O
| 2nd field piate
T
15t field plate
Source Drain
. L= - I
AlGaN barrier
=2 Ty =
e
| i |. FP2
GaN channel

Figure 1-31 : Structure d’un transistor HEMT GaN a doublefield plate [1.62].

Y.-F. Wu obtient de meilleures densités de puissaacsavoir une densité de puissance
supérieure a 30 W/mm a partir de transistors HENBESN sur SiC avec un seul field plate
[1.63].[1.40]. Les résultats exacts des mesurend@raignal CW obtenus pour une tension de
polarisation continue de drain égale a 120V suxdeansistors quasi identiques (longueurs de field

plate différentes), sont les suivants :

» Une densité de puissance de 32.2 W/mm, une PARI @& un gain en puissance

de 14 dB & 4 GHz pour une longueur de field plgtdeta 1.Jum.

» Une densité de puissance de 30.8 W/mm, un PAE @8#%n gain en puissance de
10.7 dB a 8 GHz pour une longueur de field platdetg 0.9um.

Cependant, la présence du field plate augmenteapaoité grille-drain et réduit ainsi

guelque peu les performances en fréquence (figi3@) tle ces transistors [l.63].
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Figure 1-32 : Evolution de la fréquence de transition et el la fréquence d’'oscillation maximale en fonctionel la
longueur du field plate de grille [1.63].

VIII-2. Augmentation de la densité de porteurs et @ la vitesse de saturation

[1.64]

L’augmentation de la fraction molaire en aluminiutans I'hétérojonction AlIGaN/GaN a
pour conséquence une largeur de bande interditeipiportante du composé AlGaN : le champ
électrique de claquage devient alors plus élevé tendispositifs GaN. La discontinuité des bandes
de conduction AEc) qui résultent de ce phénomeéne est plus impestace qui conduit au
confinement des électrons : les densités de pargua mobilité sont de ce fait plus fortes. Despl

en augmentant la hauteur de barriére Schottky Evéeneur en Al, on supprime les courants de

fuites thermoélectroniques de grille.

Les dispositifs AlIGaN/GaN, a partir desquels ledfgrenances en puissances obtenues sont
les meilleures, ont été réalisés a partir de fipgaxiés dont les teneurs en aluminium sont de
I'ordre de 25% et 50%. Le procédé de fabricatidlisétest un procédé classique de mesa isolé avec
une technique de gravure chimique par chloruregE)Riécessaire pour la définition du mesa. Le
contact ohmique est réalisé a partir d’'un alliag@liNi/Au et le métal de grille est en Ni/Au. La
résistance de contact ohmique est de@ysm pour le HEMT AdsGa7N/GaN et de 1Q.mm
pour le HEMT AbsGaysN/GaN. La valeur élevée de la résistance de comtsicdue a la forte
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teneur en aluminium du composé. Les longueurs itle gont respectivement de 0,9 et yn. La

figure 1-33 montre les caractéristiques | (V) de B&EMTs AlGaN/GaN.

V,, start: +2V, step: -1 V
[

1X,=25% |

V,, start: +2rV, step: -1V

1200,

1 x,~50%| !
1000 1 v

- ‘
£ 800 ] 1 -

= 400 1 v e

200 1 ——

0.0 2.'0 4.0 ' 6.'0 ‘ 8.0
Vds (V)
(b)

Figure 1-33 : Caractéristiques I(V) DC de HEMTs Al »sGag 79N/GaN et AlysGag sN/GaN [1.64]

Les dispositifs HEMTs Al.sGa, 7sN/GaN présentent une densité de charges Hectt? et
une densité de courant de 1000 mA/mm. Les prerflBMTs Alg1:Gay sg\N/GaN présentaient des
densités de charges de seulement 5207 cm? et des densités de courant plus faibles (700
mA/mm). La résistance Ron a diminué : sa valeurdesB8 Q.mm, ce qui donne une tension de
coude de seulement 5 V, compte tenu de la densitéodrant. La transconductance pour les
HEMTs AlpsGa7IN/GaN est de 255 mS/mm, elle était de 160 mS/mmr gess HEMTs
Alo15GaysN/GaN. L'augmentation de la transconductance et A la réalisation de couches
AlGaN plus minces et aux résistances d’acces piilnéek.

Compte tenu de la valeur de la résistance de dooltagique, les performances des HEMTs
Al sGaysN/GaN sont limitées. Cependant, avec une densithdrges de 110" cm?, la densité
de courant mesurée est de 1050 mA/mm. La tensioncalele est alors de 6 V et la

transconductance de 220 mS/mm.
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Malgré une densité de charge supérieure a celleddgmsitifs Ab15Ga gdN/GaN, les
HEMTs AlysGay 79N/GaN présentent des tensions grille drain de eggs identiques, de I'ordre
de 100 V, 160 V et 220 V pour des distances gdhiain de 1, 2 et 3im respectivement. Les
valeurs de tensions de claquages correspondaniesiptiEMT Ab sGay sN/GaN sont en moyenne
20% plus élevées. Ainsi, pour un espace grillenddai 3um, la tension de claquage est supérieure a
284 V.

Des mesures RF petit signal ont également étéséeamlisur ces transistors. Ces mesures ont
permis de mettre en évidence des fréquences dsitivanf et des fréquences maximales
d’oscillation f,ax respectivement de 15 et 35 GHz pour le HEMTAba 7N/GaN dont la
longueur de grille est de Op8n, et de 17.5 et 44 GHz pour le HEMToAB& sN/GaN de 0.fum de

longueur de grille.

Les mesures en puissance de ces transistors ngmtésbstrats en saphir ont été réalisées
grace a un systeme de caractérisation de type Bodid A 4 GHz, (figure 1-34.a), le HEMT
Al 25Gay 7N/GaN présente une densité de puissance en serticddN/mm avec un rendement en
puissance ajoutée de 24%. Ces résultats sont Eamsitt meilleurs que ceux obtenus avec un
HEMT Al 15Ga sgN/GaN pour lequel la densité était de 1.57 W/mne eendement de 20%.

Les HEMTs AbsGa sN/GaN fournissent des densités de puissance plpgrtantes, de 2.7
W/mm, avec un rendement en puissance ajoutée (BAERB% et un gain fort signal de 11.2 dB
(figure 1-34.b). Sur la figure 1-34.c, ont été éwmcles résultats en puissance d'un HEMT
AlosGaysN/GaN a 10 GHz : a cette fréequence de fonctionngémardensité de puissance est de
2.57 W/mm avec un rendement PAE de 21% et un gairsignal de 5.1 dB.
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Figure 1-34 : Performances en puissance de HEMTs (W = 1@n) Al,Ga;.,N/GaN :
(@) Xa=25%, fo = 4 GHZ, (b) X4=50%, fo = 4 GHZ, (c) X4=50%, fo = 10 GHZ [1.64]

Compte tenu de la vitesse des électrons dans tescemducteurs GaN, des dispositifs
AlosGaysN/GaN a trés faible longueur de grille ont été iges. La longueur de grille est de

'ordre de 0.25-0.28m ; les longueurs grille source et grille draints@spectivement de 0.6 et 0.7

um. Les résistances de contacts ohmiques sontigd’de 0.9 a ©.mm.

La figure 1-35 représente les caractéristiques H®)r lesquelles la densité de courant de
saturation est 1130 mA/mm et la transconductanceimade extrinseque de 240 mS/mm. La
résistance Ron a été déterminée : sa valeur €588€.mm mais elle tient compte de la résistance
de source dont la valeur est de ©3nm. La tension d’avalanche grille drain est de\80Les

fréquences (fet f,ax sont respectivement de 52 et 82 GHz, pour des HEMA& 10Qum de
développement de grille (figure 1-36).

La figure 1-37 montre les résultats des mesuregugssance réalisées a 18 GHz, pour un

transistor de 7im de développement de grille, polarisé en classepdBr une tension de drain de
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21 V et un courant de drain de repos de 190 mA/idadaptation en sortie du transistor a été
réalisée mais uniguement a la fréquence fondaneental

Le gain linéaire petit signal est de 7.5 dB. Laspance de sortie obtenue est de 23.65 dBm,

ce qui correspond a une densité de 3.05 W/mm, igesaain rendement PAE de 19.2% et un gain
en puissance de 3.1 dB.

Vg, start: 2V, step: -1 V
=

vds (V)

Figure 1-35 : Caractéristiques (V) d'un HEMT Al sGay sN/GaN de 0.25um de longueur de grille [1.64]
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Figure 1-36 :Gain en courant (H21) et Gain unilatéral en pissance (UPG) en fonction de la fréquence, pour un
HEMT Al (sGaysN/GaN, de 0.25um de longueur de grille, de 10Qum de développement de grille,

polarisé a Vds = 8 V et Ids = 300 mA/mm [I.64]
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Figure 1-37 : Caractéristiques en puissance d’'un HEMT AlsGa, N/GaN, de 0.25um de longueur de grille, de 76
pum de développement de grille, a 18 GHz [1.64].
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IX - Etat de l'art des transistors en technologie GaN

Le tableau présenté ci-dessous est la synthés&tde de I'art des derniers composants

HEMTs GaN portés a notre connaissance.

Tension de | Densité de

laboratoires Substrat Fréquence . . PAE Commentaires Publication
drain puissance
Cornell SiC 10 GHz 60 V 16.5 W/mm | 47% Passivation+ Field-plate | Fév.2004 [1.65]
0,
Cree sic 4 GHz 120V [32.2W/mm | 54.8 % b iy ation + Field-plate | Mars2004 [1.63]
8 GHz 120V 30.6 W/mm | 49.6%
BAE systems/Cree GaN 10 GHz 50V 9.4 W/mm | 40% | Passivation + Field-plate | Sept.2004 [I.66]

National Central

Univesity Taiwan

UCSB Si 4 GHz 25V 3.3W/mm | 54% Passivation Mai 2005 [1.68]

HRL laboratories
Malibu/Boeing

Satellite SiC 30 GHz 20V 5.7W/mm | 45% Juin2005 [1.69]

Systems/Universit
y of San Diego

Sapphire| 2.4GHz 30V 4 W/mm 38% Janv.2005[1.67]

Nitronex Si 2.14 GHz 28V 2.1W/mm | 65% Juin2005 [1.70]
Corporation
RF Micro Devices SiC 2.14 GHz 80V 22.7 W/mm| 54% | Passivation + Field-plate | Juin2005 [I.71]
Mitsubishi Electric | g [ 540 ¢ sV |2.79wimm| 25% Passivation Juin2005 [1.57]
Corporation
UCSB 40 GHz 30V |10.5 Wmm| 34% Passivation Nov.2005 [1.53]
Hong-Kong Sapphire| 4 GHz 8V 3.26 W/mm | 55.6% Déc.2005 [1.63]
University
TIGER/Picogiga Si 18 GHz 35V 5.1 W/mm | 20% Passivation Janv 2006 [1.52]
University of
Illinois/fEmcore SiC 18 GHz 55V 9.1 W/mm |23.7 % | Passivation + Field-plate | Juin 2006 [I.62]
Corporation
Freescale sic | 2.14 GHz 48V 5.9 W/mm | 55% Passivation Juin 2006 [1.64]

Semiconductor

28V 4.1 W/mm | 44.7%

RF Micro Devices SiC 2.14 GHz 48V 7Wimm | 47.9% Passivation Juin 2006 [1.66]
60 V 8.7 W/mm | 50%
. 35V 6.4 W/mm S .
+ -
UCSB SiC 4 GHz Y 8.8 W/mm Passivation + Field-plate | Sept 2006 [I.65]

Tableau 1-5 : Etat de I'art des transistors HEMT sur nitrur e de gallium.

Néanmoins, les chiffres record en terme de demstpuissance ne sont pas généralement
significatifs et applicables pour la générationplgssance car obtenus sur des transistors de trés
petite taille. Typiquement pour la forte puissa(e®0 Watts), il semble que les densités applicables
soient de I'ordre de 5W/mm. Ceci est égalemendterde grandeur constaté sur les composants
récemment commercialisés par MITSUBISHI, EUDYNAREHIC.
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X - Conclusion

Dans ce chapitre, les principaux criteres technqlags (physiques et électriques) du nitrure
de gallium pour les applications de puissance hiaétgience ont été abordés.

Nous avons pu démontrer tout l'intérét de ce matépour des applications de puissance
haute fréquence.

Ensuite, une étude du fonctionnement du transiBieMT au travers du principe de
I’hétérojonction et de la structure physique d’ehdomposant a été réalisée. A partir du modeéle
petit signal d’'un HEMT, nous avons étudié ses daratiques électriques ainsi que ses principales
figures de mérite. Méme si la technologie n’est @asore totalement mature et la réalisation des

composants pas totalement maitrisée, le GaN s’avagkanmoins comme le matériau le plus
prometteur.

Finalement, un état de I'art des transistors HEM sitrure de gallium a été dressé.
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| - Introduction

Des nouvelles technologies voient le jour afin éigondre au besoin croissant de puissance
haute fréquence. Or, les composants, circuitsuet-easembles réalisés a partir de ces technologies

représentent une fabrication longue et colteuse.

Afin d’éviter la multiplication des réalisationsp& phase de simulation et d’optimisation est
nécessaire, au cours de laquelle nous cherchomsildes au mieux les différents phénomeénes
linéaires et non linéaires et a optimiser les coos de fonctionnement des circuits pour

maximiser les performances en puissance et enmerdest les compromis avec la linéarité.

Nous avons vu au cours du Chapitre 1 que les stamsiHEMTs AlGaN/GaN ont des

potentialités remarquables en terme de générad@uissance aux fréquences micro-ondes.

Cependant, ces transistors a forte densité de gmgiessubissent un auto échauffement
important. Afin de représenter la température detionnement de maniere électrique, un modéle

de circuit thermique a base de cellules RC estiétab

De plus, la technologie récente de ces transistéfg Ts n'est pas sans défaut de structure.
Cela se traduit par les effets de pieges qui ewssiaaffectent considérablement la puissance de

sortie des transistors.

La difficulté essentielle est de pouvoir étudierfagon séparée ces phénomeénes afin de voir
précisément I'impact de la thermique ou des effiets pieges sur la puissance de sortie. Cela est
rendu possible grace au modéle électrothermiqumédadans le cadre de la thése de Cyril Lagarde

dans le laboratoire XLIM.

Les transistors caractérisés et modélisés sontH&4Ts en Nitrure de Gallium sur substrat
Carbure de Silicium de taille 12x75 pm provenantadsociété Tiger, fabriqué avec un process de
2001.

Ce chapitre présente une analyse par la simulaous ADS des performances et des

tendances en terme de puissance, rendement atténéa

Dans un premier temps, le modele non linéaireseétiéist décrit. Dans un second temps des
simulations en mode CW en utilisant les technigdiéguilibrage harmonique sont effectuées et
commentées. Puis des simulations plus délicateisfaites en mode impulsionnel en utilisant la

technique du transitoire d’enveloppe.
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Il - Description du modele non linéaire du transistor utise

Une photographie du transistor étudié est donmgedi2-1. C’est un transistor d’'un process
de 2001. Le substrat est un substrat SiC.

i
‘!;'
|

12X15XZ.25PSSIG2EX

Figure 2-1: Photo d'un transistor GaN 12x75 pm Tiger Thals.

[I-1. Principe d’extraction du modele
[11.1], [11.2], [11.3], [11.4], [11.5]

[I-1-1. Non linéarités convectives

Le modeéle non linéaire a topologie électrique a ét&ait a partir de mesures I/V et
parameétres [S] en impulsion, dont nous rappelopsiteipe dans ce paragraphe.

Dans un premier temps des mesures de caractéeistiien impulsions sont faites pour la

caractérisation des non linéarités convectives ramier rang desquelles se trouve la source de
courant de drain.

La largeur des impulsions est de 300ns et le tauxégpétition de 5%. Ceci a pour but
d’effectuer une caractérisation I/V quasi isotherme

L’état de température sera fixé par la station gmisste avec son contréle thermique.

Le comportement de la source de courant commandéesgy 'effet fondamental du

transistor dépend de la température et des phéremmim pieges qui dépendent eux méme de la
température.
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bY

Un des objectifs de cette étude consiste a analgseromportement du transistor en
distinguant au mieux ces deux effets thermiqueesie

Pour cela, un choix judicieux est fait pour le pala repos autour duquel sont appliquées les

impulsions de tension de grille et de drain.

Le schéma de principe du banc de mesure est larguiv

Enregistrement des
impulsions de courant
Point de travail Vds

Point de travail (polarité et (amplitude variable)
amplitude variable (Vgs))

300ns,

6us

0 - 6

Point de repos (VdsO0)

Point de repos (VgsO0)

Réglage de la température

Figure 2-2 : Schéma du banc de mesure I/V pulsé de XLIM.

Ce graphique permet de bien visualiser les varsatidecommande (qui seront celles des non
linéarités du modéle) :

* Le couple (\so Vusg. Par la suite, il sera montré que seules lesatrans en Vso
seront prépondérantes car les phénomenes de piegggle sont prépondérants par

rapport aux pieéges de drain pour le composant déresi
* Les tensions de commandeg &t Vys
» Latempérature.

[I-1-1-1. Caractérisation de |'effet de la températe

Le réseau I/V est enregistré pour un point de ré@gs, Vasg=(0,0) fixant un état électrique

dit froid et pour plusieurs températures imposéedastation sous pointe.

Les enregistrements sont montrés figure 2.3.
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GaN_Diamant 12x75 POLAR Vgs=+0.132 V, Vds=+2.225mV, Id =-0.550mA

1 T T T T T T
Vgs=+1.000 V <—
09 Vgs=-2.000 V —+— |
Vgs=-4.000 V B—
Vgs=-5.000 V *%—
081 Vgs=-6.000 V -&—
0.7 T°=27°C
06 ) o
T°=50°C
8
*g,_ 05
g T°=100°C
<
c 0.4
(3]
o T°=150°C
03
0.2
0.1r
0
_0.1 1 1 1 1 1 1
-5 0 5 10 15 20 25 30 35

Vds en Volts

Figure 2-3 : Comparaison de réseaux I(V) pour des températes de 22°C a 200°C

au point de repos (Vds=0V ; Vgs=0V).

A partir de ces courbes on interpole a l'aide decfons splines 3D une relation

[I-1-1-2. Caractérisation des effets de piege deadr

La présence des effets de pieége peut étre misevidanée grace aux caractéristiques I/V

pour différentes impulsions de travailgWqs) a partir de points de reposdgyVaso différents.

Ainsi pour caractériser les phénomeénes dus auxpidg drain on enregistre les réseaux I/V

pour deux points de repos différents pour la tand®drain (Ms=0V et Vys=20V).

Mais il faut que I'état thermique du transistor tsmlentique entre les deux cas pour

distinguer les effets de piéges et les effets thpras.

Pour cela, les conditions de pincement en tensmnmepgos de grille soit (-7V,0V) et (-
7V,20V) seront utilisées pour s’'assurer que le distor est dans un état thermique de repos

considéré comme « Froid ».
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Les courbes obtenues sont les suivantes (figune 2-4

08 T T T T T T T
; Vgs=+1.500V ——
Polarisation ) r?* Vgs=+1.000 V —+—
07 T (-7V,0V) "4 Vgs= +0.00nV E—
Vgs=-1.000 V *%—
% Vgs=-2.000V -—
06 [ Vgs=-3.000V ¥—
Vgs=-4.000 vV H#—
Vgs=-4.250V o—
05 Vgs=-4.500 V ——
Vgs=-5.000 V —+—
N Vgs=-5.250V HB—
ldg o, t Vgs=-5.500V %
(A y Vgs=-6.000V 4—
Vgs=-6.250 V *—
03 f X Vgs=-6.500V &— |
4 W/—x Vas=-7.000V o—
02 —n i
01 .
0 1&‘-!;7"'/ ]
-0.1 ' ' . : . .
-5 0 5 10 15 20 25 30

Vds en Volts

Figure 2-4 : Mise en évidence des « pieges de drain ».

On ne note pas de différences trés significativeeedes deux réseaux. L'effet des piéges

dit « de drain » ne sera donc pas pris en compig léamodele utilisé par la suite.

[I-1-1-3. Caractérisation des effets de piege deiltg

Le méme principe est appliqué en choisissant maamtedeux tensions de repos de grille
differentes \(s=0V et -7V pour une méme tension de draig¥0V pour fixer dans les deux cas
un état thermique identique et froid.

Dans ce cas, les courbes obtenues (Figure 2-5)rembrides différences significatives d’ou

la nécessité de prendre en compte dans le modeddféds de piege « dit de grille ».

Le réseau enregistré pour un point de repos (-7V$fa considéré comme réseau de
référence ds
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GaN_Diamant 12x75 POLAR Vgs=+0.120 V, Vds=+6.125mV, Id =-0.435mA
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Vds en Volts

Figure 2-5 : Mise en évidence des pieges de grille.

On peut alors calculer et tracer la difféerence eerify enregistré a ¥, différent de -7V

(variant de -6.5V a 0V) etdde référence enregistré a Vgs0=-7V.

Cette quantité\lys dépend de Yo et a la forme suivante.
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Transistor: GaN_Diamant 12x75 Alcatel Cyril Bias Point Vgs=-4.468E-002 Ig =-3.740E-004 Vds= 1.857E-001 Id =8.815E-

002 0.3 T T
Vgs = -7.000E+000 —
Vgs = -6.300E+000 —
Vgs =-5.600E+000 —
025t Vgs = -4.900E+000 ]
Vgs = -4.200E+000 —
Vgs =-3.500E+000 —
| Vgs = -2.800E+000 )
0.2 Vgs = -2.100E+000 —
Vgs = -1.400E+000
-~ Vgs =-7.000E-001 —
<E Vgs = +0.000E+000 ——
N—” 0.15 1
0
©
< 01 b
0.05 | .
~ |
0 —
005 ) . ) ) )
0 5 10 15 20 25 30

Vds for TEMPK = +3.000E+002
Figure 2-6 : Al 4=f(\Vds) pour Tj=30°K.

Cette fonction peut étre modélisée par le méme dgpnction spline que celle utilisé pour

lgs référence (fonction f) avec en plus une fonctidnterpolation g commandée pagd

Ainsi, on peut écrire

AIds = f (\/gs’VdST)X g(Vg@) (2-1)

et pour la fonctiongdk totale

Idsl'otale = I dSéférence+A| ds (2-2)

Idsnjt =f (\/gs’VdST’Vg@) (2-3)
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Drain

Iy total
I

ds-référence

Grille — Al

ds

Source

Idstota|: Ids + AIds
Ids: f( Vds ) Vgs ’ T)
Alds: f( Vds ’ Vgs ’ T) X g(VgsO)

=> IdstotaI: Ids+ AIds = f( VdsaV Tanso)

gs’

Figure 2-7 : Principe du modéle de pieges.

En ce qui concerne la non linéarité convective wé&m(diode grille source) elle dépend de

Vds, Vgs et T

En ce qui concerne le courant d’avalanche il n's ¢t& modélisé car les limites du banc de

mesure I(V) et paramétres [S] impulsionnel (2A,\XIPA’ont pas permis d’'atteindre I'avalanche.

[1-1-2. Non linéarités capacitives

La topologie électrigue du modéle petit signall@stuivante

L R Coa R R L
c/— Ly —l

pj: Cgs_: *

Figure 2-8 : Schéma électrique petit signal d'un transistoa effet de champ.
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Pour un point de travail donné W49 les éléments de ce modéle sont extraits a [hesr

parametres [S] mesurés en impulsions.

On réitere la procédure d’extraction pour de midsppoints de polarisation et on fait
également varier la température de la station pouge, ce qui donne des valeurs différentes des
capacités g, Cys et Gya. On peut alors extraire des fonctions décrivasitckgpacités en fonction de

trois variables (Vs Vs et T). Cela permet d’extraire les capacités noédires.

Pour le transistor considéré, les courbes repraselds variations des différentes capacités

en fonction de ¥s et Vgs sont données sur les figures suivantes.

5e-013 T T T T T T T

\ Vgs = -6.000E+000
\ Vgs = -4.000E+000
\ Vgs = -2.000E+000
\ Vgs = +0.000E+000

N

4.5e-013

4e-013

3.5e-013

Cgd (F)

3e-013

2.5e-013

2e-013

156'013 1 1 1 1 1 1 1
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Vds (V)

Figure 2-9 : Capacité Cgd non-linéaire 3D.
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Cds (F)

2.4e-012 T T T T T T T
Vgs = -6.000E+000 —_—
Vgs = -4.000E+000 —_—
Vgs = -2.000E+000 —_—
2.2e-012 - Vgs = +0.000E+000 —
2e-012 T=400°K
—~ 1.8e-012
LL
N—r
n
8 1.6e-012
1.4e-012
1.2e-012
T=300°K T
1e-012 1 1 1 1 1 1 1
5 10 15 20 25 30 35 40
Vds (V)
Figure 2-10 : Capacité Cgs non-linéaire 3D.
6.5e-013 T T T T T T T
Vgs = -6.000E+000 —_—
Vgs = -4.000E+000 —_—
6e-013 Vgs = -2.000E+000 — 1
Vgs = +0.000E+000 —_—
5.5e-013 B
5e-013 E
4.5e-013 B
4e-013 E
3.5e-013 E
3e-013 E
2.5e-013 o <
T=400°K
26‘013 1 1 1 1 1 1 1
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Figure 2-11 : Capacité Cds non-linéaire 3D.
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[I-2. Topologie du modéle non linéaire

La topologie du modeéle non linéaire tenant comgtdackempérature et des piéges de grille
est donnée figure 2-12.

—
TH
e Cireuit (Ryy, Cr)
R=15 onp Thermique
3
STM
C=1uF
o
v_DC
TimeDelay » RefTemp
™1

Vdc=300.0 V
Delay=3.3 psec -
ZRef=50. Ohm
tk

vs_int

Extrinséques

Extrinséques

Vgs(t) Vds(t)
e N A
Capture
Reasonm AR, Modéle de
/ ez piéges de
9.(Vaso) Grille
Diode Grille Source Vp
Li ation des'piégesConstante de temps
des piéges
Capacité C v

Figure 2-12 : Présentation du modéle 3D+piéges.
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[I-2-1. Fonctionnement de |'effet thermique
Pour chaque état électrique donné par la présesgasignaux g4t), igt), Va(t) et kgt), la

puissance instantanée est calculée :

p(t) = Vgs(t) X Igs(t) + Vds(t) X I d!t) (2-4)
Cette valeur est intégrée par le filtre passe Basg, (Cry) du circuit thermique et on a

comme tension aux bornes de ce circuit passe has V

TTH

Vo = R | Y= Ry Buage (2-5)
Try = Ry % CrH (2'6)

Ty est la constante de temps thermique, ici égalesg Ry=10°C/W.

Ainsi d’apres I'analogie électrique/thermique.

VTH = AT(O C) = R‘H (o Cj WX E?ssipée( W (2_7)
V14 représente 'élévation de température par rappdattempérature de référence (masse

électrigue) due a I'auto échauffement.

La température obtenud =T,+AT est ainsi prise en compte comme variable de

commande dans les équations des non linéariténdeapede la température.

[1-2-2. Fonctionnement de I'effet de piege de gribd
Supposons une tensiongysur la grille (polarisation), les variations miavades \t) sont

court-circuitées par la capacité C du circuit dteafge du modele de piege de grille (figure 2-12).

Comme les modéles des diodes de ce sous circyiiede sont idéales (seuil 0) et que la
sortie du sous circuit de piege possede une impeédarfinie, Vyso Se retrouve en sortiep\ét est
une tension de commande de la source de couraptéde Algs. Ainsi le courant totalgko; est

affecté et les caractéristiques I/V varient avegdimt de polarisation yo

Si maintenant on a un passage lent (polarisatiowvawiation d’enveloppe BF) degb a
VgsatAVgso (figure 2-13), la diode en série avec la résistaghe 1K) est passante et on retrouve la
variation de sortie ysuivant la loi de charge d’un circuit RC de conggade temps de 1ms. Ce

circuit modélise donc I'état d’émission de charpEgées.

84



Simulation des performances en puissance, rendezh&néarité d’'un HEMT GaN

VgsO +AVgsO 1 e=1 ms

Sous-circuit de f

piege

VgsO

Commande de la source
de piége Alds

Figure 2-13 : Commande de la source de piededs pendant la phase de libération de charges.

A linverse si Vys passe de o a VysoAVgso (figure 2-14), la diode en série avec la
résistance de(l est passante et la variation lente de polarisagirrépercutée en tension dfe
commande de piegédys avec une constante de temps cowtdps. Ce circuit modélise la capture

de charges par les pieges.

T.=1us
VgsO ¢ H _
Sous-circuit de \
_ piege
VgsO Avgso Commande de la source
de piege Alds

Figure 2-14 : Commande de la source de piedgds pendant la phase de capture de charges.

Ces valeurs de constantes de temps ont été chaigiagir de données moyennes citées par
les technologues.

Il - Méthodes de simulation

Dans les paragraphes suivants trois méthodes gi&malon linéaire des circuits micro-

ondes sont utilisées.
= |’approche temporelle.
= L’équilibrage harmonique (tempo fréquentiel).
» La méthode dite de transitoire d’enveloppe.

llI-1. Les méthodes temporelles

L’analyse non linéaire d’'un circuit dans le domateenporel a été la premiére technique

utilisée pour I'étude du comportement non linédies circuits [I1.6], [I.7]. Le calcul de la répans
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temporelle s’effectue par intégration du systenmedtpiations différentielles régissant le circud. L
résolution analytique générale du systeme compbatt &rop complexe a mettre en ceuvre, la
solution en régime établi est obtenue a partir €’unéthode d’intégration numérique, en
discrétisant le parametre temps depuis son origisgu’a I'extinction du régime transitoire.
Cependant, pour les circuits analogiques micro-sndie temps de calcul prohibitif rend ces
méthodes inutilisables pour des circuits complesestout s’ils contiennent des lignes de

transmission. Il faut les limiter aux cas de citsu régime transitoire assez bref.

l1I-2. La méthode d’Equilibrage Harmonique (HB)

La méthode d’équilibrage harmonique est relativemetente puisque les premieres
publications a son sujet datent des années 198X, [JIl.10], [I.11], [II.12]. Elle est aujourd’hu
extrémement présente dans la CAO des circuits inéaifes. Elle est intégrée dans les différents
simulateurs commerciaux tels que LIBRA, MDS, ADE&ADENCE.

Le principe de I'équilibrage harmonique consistéi\dser le circuit en deux sous réseaux.
Le premier sous réseau est constitué exclusiverdestéléments linéaires et des générateurs
indépendants du circuit. Il est analysé dans leadoenfréquentiel par I'intermédiaire des matrices
[S], [Y] ou [Z]. Le deuxiéme sous réseau est ppatément constitué des éléments non linéaires. I
est analysé dans le domaine temporel.

L’interconnexion entre deux sous réseaux est gmlmar transformée de Fourier directe et
inverse. L'équation d’équilibrage harmonique a ugBe consiste a trouver |'état des variables du

systeme qui permettront I'équilibre entre les dsoMs réseaux.

La limitation majeure de I'équilibrage harmoniqug k& limitation du nombre de fréquences
fondamentales présentent dans le circuit, et lassi@ de I'existence d’une période pas trop longue

commune aux différentes fréequences fondamentales.

En pratique, cet algorithme est donc particulienetnedficace pour la simulation des signaux
RF d’excitation monochromatiques. Dans les premiétapes de la conception d’'un amplificateur,
ce type de signal de test suffira. Les courbesés@si que celles du gain et du rendement sur
une bande de fréquence sont réalisées en effectuenisérie de simulation HB. De plus, les
courbes d’intermodulation (C/I3) peuvent étre siesl avec cet algorithme en utilisant deux

fréquences d’excitation.
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[11-3. La méthode de transitoire d’enveloppe

Dans le cas de signaux complexes, la méthode dsitoaie d’enveloppe permet I'étude de
circuits en combinant une intégration temporelle dariables d’enveloppe des signaux (amplitude
et phase) a un équilibrage harmonique a chaquanindtintégration [11.13]. Un mauvais réglage du
pas d’intégration peut conduire a des résultatsés ou tronqués.

Nous utilisons cette méthode de calcul afin de péma une étude des effets des non
linéarités des transistors sur les signaux complegerrespondant a une modulation. Les

modulations RF impulsionnelles, pourront étre siémsl avec la méthode du transitoire
d’enveloppe.

IV - Application a I'analyse du comportement du transisor

Le but de ces analyses est de deux ordres. litgdagvalider la modélisation effectuée en
petit et grand signal, ensuite d’observer des pm&mes en mode CW « Continuous Wave », en
mode CW puls€, en mode deux tons ainsi que I'étledéimpact des phénoménes a dynamique
lente sur les performances du transistor.

Une vérification en parameétres S au point de pgdtion (Vso Vas)=(-4V,15V) , en réseaux
I/V pour différents points de repos et une valiolatgrand signal en mode CW ont été réalisé dans

la these de Cyril Lagarde et montre une bonne adaocce entre la mesure et la simulation.

IV-1. Simulation temporelles des effets de piege

IV-1-1-1. Phénomeéne de libération des piéges
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0.5
-2.9980—] 0.15—4
~-1.0— —
>
< 1.5 2/ 29985 0.10—
= o —~
=20 3 <
A 25 D 29990 < 005
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Figure 2-15 : Libération des piéges.

Dans cet exemple, la tension de repos est VgsOet3¥/tension dans I'impulsion est -1V.
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La graphique de gauche (figure 2-15) représentanigsiisions appliquées a la grille du
transistor au cours du temps. Les impulsions someddurée de 0.5us pour une période de 5us.

Le graphique central (figure 2-15) représente hsiten de grille Vgso de commande de la
sourceAid en fonction du temps (sortie des circuits RCndodéle de pieges). La constante de
temps de libération des pieges étant importanteng), nous pouvons voir la tension Vgso est
guasiment constante : les porteurs n’ont pas Ipseiétre libérés.

Enfin le graphique de droite (figure 2-15) reprdeele courant &ld » en fonction du
temps. Ce courant se rajoute a la source de coduamiodele de référence.

Dans ce cas, la commande BF Vgso étant quasi ctesta cours du temps, I'état de pieges
reste également constant et est fixé par la tendmrpolarisation de grille de repos (hors

impulsion). On est dans le cas ou la fréquenceighakVgs(t) est supérieure a la bande passante
des piéges.

IV-1-1-2. Phénomene de capture des pieges
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25

0.06

q 0.05—
-3.0— « -3.0—

< 0] 0.04]

35 < ]
o .1 < 00

a0 Q 5] ]
5 ] oo

5 > o] J 001
5.0 40 ]

5.5 ; -0. OOi
6.0 ‘ 45 S A S RN E N S 001 A AR S SR R
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45

Time (us) Time (us) Time (Us)

Ves(®) (V)

Figure 2-16 : Capture des piéges.

Par rapport a I'exemple précédent, la tension gegest toujours de —3V mais la tension
dans I'impulsion est maintenant de -5V. Il y a domaintenant capture de pieges entre les 2 états.
La constante de temps de capture étant de l'ordréuss, a chaque impulsion, la tension Vgso
(sortie des circuits RC) diminue apres chaque isipnl Cette tension se stabilisera lorsqu’elle
atteindra les -5V (cela représente environ 120pes. simulations (V) pulsées devront donc se
faire aprés ce régime transitoire, une fois lemégétabli atteint. Dans ce cas, I'état de piege en
régime établi est lié a la valeur Vgs(t) pendanpulsion.
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IV-2. Simulation des caractéristiques I/V
La simulation est effectuée en mode impulsionnedcale moteur de calcul transitoire
(Transient) d’ADS. Pour tenter de juger de linfhee distincte de la thermique et des effets de
pieges, des simulations seront réalisées en attouamon chacun des sous circuits du transistor
modélisant les effets thermiques et les effetsiéigenp On applique un point de repos de grille de OV
puis -7V puis -3.5V avec des largeurs de pulseferdifites mais toujours avec le méme rapport

cyclique 10%.

Ce montage de simulation envoie des impulsions Ismément sur la grille et le drain du

transistor.
. \Vgs . \Vds 4

+ VtPulse |_Probe |_Probe
SRC1 |_Probe_E GaN_tout IV Tran 2uS | Probe_S

IL) viow=0 v X1 4 ViPuise
Vhigh=Vgso V T SRC2

- Delay=300 nsec <t> quw=0 \%
Edge=linear Vhigh=Vdso V
Rise=20 nsec - Delay=300 nsec
Fall=20 nsec Edge=linear
Width=2 usec Rise=20 nsec
Period=20 usec Fall=20 nsec

Width=2 usec

— — Period=20 usec

Figure 2-17 : Simulation du banc de mesure I(V).

Pour chacun des cas tout le réseau I/V est batay@ enregistre le courant en début, milieu,
et fin d’'impulsion. Nous avons choisi de montres Igsultats en début et fin dimpulsion

uniquement car les courbes en milieu d’impulsiosigesnt entre ces extrema.

La figure suivante (figure 2-18) représente le aés#V en appliquant des impulsions de
courte durée dans notre cas 2|us. avec une péer@decdrrence de 20us, a partir du point de repos
(Vgso Vdso=(0V,0V).
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o I N N A A B
5 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45
Vds intrinseque(V) en début d’'impulsion
== Réel
—San? pieges
a

Ids(A) intrins

7

=|dé

Figure 2-18 : Réseau I(V) a VWsc=0V en début d’impulsion.
La figure 2-18 représente I'évolution du réseaudAns les cas suivants:
= Cas réel : circuits thermique et pieges activés.
= Cas sans pieges : circuit thermique activé et piegeive.
» Cas idéal : circuits thermiques et pieges inactivés

Comme les constantes de temps sont de lus (capture les pieges) et 1lus pour la
thermique. Les trois courbes ci-dessus (a t=100ashontrent pas de différences significatives.

La Figure suivante (figure 2-19) présente les méomsbes a partir du méme point de

repos avec un enregistrement du courant en finadilsions.
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Figure 2-19 : Reseau I(V) a Ys=0V en fin d'impulsion.

En fin d'impulsion les pieges (capture) et la thigume qui se combinent conduisent a un
méme effet de diminution du courant. Cet effet @ss important a fort courant (température

élevée).

Les réseaux obtenus pour des impulsions généngagiad’un point de repos degdé=-7V
et pour un enregistrement du courant en débub efifinpulsion sont donnés figures 2-20 et 2-21.
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Figure 2-20 : Réseau I(V) a Ys¢=-7V en début d'impulsion.
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Les cas réel, sans pieges et idéal correspondgotts aux cas définis précédemment.

Dans le paragraphe précédent, il a été vu queristaote de temps de libération des pieges
est de I'ordre de 1ms et la constante de tempsifae est de I'ordre de 1us. En début d'impulsion
(100ns), aucune de ces constantes n’est effe@ivebserve donc ici les différences dues aux états

de piéges imposés par le point de repos de grilg=\7V (figure 2-20).

Quand le circuit des piéges (courbes rouges) dstéade réseau I/V simulé correspond a
celui qui avait été mesuré en impulsions étroit@sr pin point de repos (b Vas)=(-7,0). Sans les
pieges (courbes bleue et verte), le réseau I/V Isirnorrespond a celui mesuré pour un point de

repos égal a (Yo Vas9=(0,0) idéal si I'on considere les phénoménesidggs (figure 2-20).

o
oo

1 ? 1 ; 1

o

3 o
D
! ? ! I|\)

que en fin d'impulsion

1T
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o
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3 - Réel
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Figure 2-21 : Réseau I(V) a Ys=-7V en fin d'impulsion.

En fin d'impulsion (t=1ms) (figure 2-21) les piégeent libérés, ce qui contribue a une
augmentation du courant donc un rapprochement #&e@seau I/V mesuré a (0V,0V). La
thermique influe et tend a baisser la valeur duaoi Les phénoménes de thermique et piége étant
liés, I'effet de compensation existe mais n’est @adent a distinguer. On constate ici simplement

gue la courbe verte (sans thermique et sans psegé@tache des autres vers le haut.

Ci aprés (figure 2-22 et 2-23), nous pouvons olesefes réseaux obtenus pour des

impulsions genérées a partir dg#-3.5V en début et fin de pulse.
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Figure 2-22 : Réseau I(V) a Ys=-3.5V en début de pulse.

Ids(A) intrinséque en début d’impulsion

A Vg=-3.5V en début dimpulsion (figure 2-22), I'étatesl pieges est bien moins
handicapant qu'a -7V (figure 2-20). Ici en début d'impulsion (10Qn¢e réseau simulé se
rapproche du réseau enregistré @30V (figure 2-18) (courbe verte). Pour les réseabienus
pour des tensions gs au dessus de -3.5V, il y a libération de chargasigs pieges. Pour les
réseaux obtenus pour des tensiogs ®u dessous de -3.5V il y a capture de chargeolSarve

des difféerences surtout a fort courant (pieges#tiggre conduisent a une diminution du courant).

En fait si on compare les réseaux @g-3.5V (figure 2-22) et a -7V (figure 2-20)
(rouge), il devient clair que les piéges serorg prénalisants pour les classes de fonctionnement de

type AB profonde et B.
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Figure 2-23 : Réseau I(V) a Ys=-3.5V en fin de pulse.

En fin d’impulsion (figure 2-23) la thermique jouseaucoup plus. On peut faire des
commentaires similaires au cas précédent exceptélajucourbe bleue (thermique sans piege)

décroche nettement en dessous du cas plus idéabécwverte).

IV-2-1. Commentaire général
Idéalement un composant peut fournir la méme pocesde sortie en classe B (dans le cas

du transistor étudié pourgdé=-7V) et en classe A (pour le transistor étudig¥3.5V).

Mais avec les pieges, les réseaux sont trés ditfgranéme en les observant en début

d’'impulsion.

A titre illustratif calculons les puissances detigopossibles dans les deux cas pour une

polarisation de drain de 30V.

IV-2-1-1. Classe B

Lorsque \s=-7V, Imax=500mA, Viscnet10V (figure 2-18).

=(Lxev - «(maxy = 1] 30-10)[ 92 = ]
Ps—(zj (Ve = Vgored  (22%) (Zj (30 10)(2j 25V (2-8)
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IV-2-1-2. Classe A

Lorsque Vis=-3.5V, max=750mA, Vuechet 7V (figure 2-20).

(1), (20 [ 075 _ ]
Ps—(zj (30-7) ( 2} 4.3V (2-9)

Cette différence calculée ici au premier ordretest importante. Elle est due a un double
effet de pieges (diminution dg.k et augmentation de la tension de déchet).

Il est évident que I'impact sur le rendement etaitauto échauffement est trés important.

IV-3. Simulation des parameétres S :

Les valeurs de paramétres S simulées a 3GHz poelgups points de polarisation

représentatifs et étudiés par la suite sont dont&es le tableau suivant en module linéaire etghas

en degrés.

Polar (VgsoVas) | S11 S12 S21 S22
(-3.5V,10V) 0.82@-127.2 0.09@16.8 4.38@101.6 0.361®4
(-3.5V,30V) 0.82@-126.7 0.09@15.4 5.18@100.1 0.504%
(-5V,30V) 0.77@-135.8 0.13@9.4 0.48@-104 0.48@-104
(-7V,30V) 0.85@-100.9 0.33@11.8 0.33@4.1 0.93@-52.7

Tableau2-1 : Parametres [S] a 3 GHz.

A partir de ces paramétres [S] nous pouvons caldegelieux conventionnels d'instabilité
potentielle vis-a-vis des conditions de charge reeteCeux-ci seront systématiquement superposés

aux impédances optimales obtenues en simulatios Inde faite dans le paragraphe suivant.

IV-4. Simulation fort signal CW a Vys=10V et a $=3GHz
Le schéma de simulation est le suivant (figure R-R4 tension de polarisation de grille est
Vgs=-3.5V. Avec un réseau d’admittance placé en saidi¢ransistor, I'impédance de charge a f
est optimiségour obtenir un maximum de puissance de sdrgs. harmoniques supérieurs sont

court-circuités.

La simulation est faite en harmonique balance.
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Figure 2-24 : Schéma de simulation pour une excitation C\Vel V4si=10V et a §=3GHz.

IV-4-1. Maximisation de la puissance de sortie

Les résultats obtenus sont les suivants (figur2s,2-26, 2-27, 2-28 et 2-29). Les courbes
vertes correspondent au cas idéal (sans piega®tisarmique). Les courbes bleues, correspondent
a des simulations ou le circuit des piéges esttivea@t ou le circuit thermique est activé. Les
courbes rouges sont réelles au sens ou les cirogitglisant les effets de piege et de la thermique

sont actives et pris en compte.
En résumé, les courbes suivantes seront présesugss appellation suivante :
= Cas idéal : circuits piege et thermique inactivés.
= Cas sans piege : circuit piege inactivé et cirhietmique activé.
= Cas réel : circuits piege et thermique activés.

Une optimisation pour un maximum de puissance deesest réalisée a la fréquenge f
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Figure 2-25 : La puissance de sortie et le gain en fonctiae la puissance d’entrée.
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Figure 2-26 : Rendement en puissance ajoutée, coefficialg réflexion de la charge
et le cercle de stabilité @ (-3.5V,10V).

Dans le cas réel « courbe rouge », on obtient um lggs niveau de 18.7dB (figure 2-25).
Une puissance de sortie de 770mW (figure 2-25)netamdement en puissance ajoutée de 23%
(figure 2-26).

L’effet des pieges est surtout sensible sur lagaumise de sortie (chute de 7% a fort niveau).

Dans le cas sans piege « courbe bleue », les penfmes du transistor sont |égerement
meilleures. Le gain bas niveau vaut 19dB, la pumissale sortie vaut 830mW et le rendement en

puissance ajoutée vaut 24%.

Le coefficient de réflexion d’entrée est donné encfion de la puissance d’entrée sur la
figure 2-27.
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Figure 2-27 : Module et phase du coefficient de réflexioan entrée en fonction de la puissance d’entrée eBuh.

Les évolutions de température et de courant comgipaont données figure 2-28.
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Figure 2-28: Evolution de la température et du courant Jso en fonction de la puissance d’entrée.

Sur la figure 2-28, nous observons une augmentatiastante du couransden fonction de

la puissance d’entrée.

La figure 2-29 indique I'allure du cycle de chamg@imisé.
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0.8

Figure 2-29 : Forme du cycle de charge lorsque la puissaad’entrée vaut 12dBm.

IV-4-2. Maximisation du rendement
Une autre simulation est alors réalisée en modifeamaleur de I'admittance de charge pour
modifier le cycle de charge qui est a présent Emgent incliné avec une pente plus faible. Une

optimisation en rendement est alors réalisée. keefopnances obtenues sont meilleures (figure 2-
30).

Les courbes sont ici uniquement montrées avecsetfepiege et thermique.
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Figure 2-30 : Performances du gain, de la puissance de Heret du rendement en puissance ajoutée en fonatio
de la puissance d’entrée.

Le gain bas niveau est de 20dB, la puissance die sier 1W et le rendement en puissance
ajoutée vaut 36.7% (figure 2-30).
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Figure 2-31 : Evolution de la température et du courant s, en fonction de la puissance d’entrée et
représentation du coefficient de réflexion de la drge sur I'abaque de Smith.

Une différence notoire avec le cas précédent estirfanution du courantgly avec la

variation de puissance d’entrée (figure 2-31).

Le cycle de charge est le suivant :

-0.2
1T 1T T 1T 1
5 0 5 10 1B 20 25 30 35 40 45

Vds(V)

Figure 2-32 : Forme du cycle de charge lorsque la puissand’entrée vaut 12.6dBm.

A I'’évidence, vu la zone de déchet « Vdésel&t », un fonctionnement ajM=10V n’est

pas opportun. On fera donc par la suite des arafy3&s0=30V.

IV-4-3. Simulation fort signal CW a Vys0=30V et a {=3GHz
L’objectif des simulations est maintenant d’anafyss performances du transistor pour une

tension d’alimentation de 30V.

Dans un premier temps, la tension de polarisat®grile est \{s¢=-3.5V. Avec un réseau
d’admittance placé en sortie du transistor, I'img@ek de charge aést optimisé@our obtenir un

maximum de puissance de sorlies harmoniques supérieurs sont court-circuités.
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Les résultats obtenus sont les suivants (figur@8,2-34, 2-35 et 2-36). Les courbes vertes
correspondent au cas idéal (sans piege et sanmitfuer). Pour les courbes bleues, on a annulé
I'effet des pieges mais pas de la thermique. Leshbas rouges sont réelles au sens ou les effets de

piege et de la thermique sont pris en compte.
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Figure 2-33 : Performances du transistor : puissance de gi®, rendement en puissance ajoutée et gain en
fonction de la puissance d’entrée.
Dans le cas réel ou idéal, il n'y a pas beaucoupadi@tion du point a 1dB de compression

de gain (figure 2-33).
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Figure 2-34 : Rendement en fonction de la variation de lpuissance d’entrée et représentation des impédances
charges sur I'abaque de Smith.
Dans le cas réel «thermique+piéges » le rendemmenxtimal vaut 43% et dans le cas
thermique sans pieges le rendement vaut 41%. |h&sessant de noter qugy,Zn’est pas loin de

50Q (figure 2-34).
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L’évolution de la température et du couragg ést donnée a titre indicatif figure 2-35.
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Figure 2-35 : Evolution de ks et de la température en fonction de la variation € la puissance d’entrée.

L’allure du cycle de charge optimisé est représenté la figure suivante :

0.2 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

-10 0 10 20 30 40 50 60
Vds(V)

Figure 2-36 : Forme du cycle de charge lorsque la puissaad’entrée est égale a 14dBm.

IV-4-4. Maximisation de la puissance de sortie
Dans ce qui suit, nous faisons varier la valeuy glgde - 3.5V correspondant a une classe A
a -6V correspondant a une classe AB profonde et néadaptons le cycle de charge a chaque fois

afin d’avoir une puissance de sortie maximale (&g2+37) (excursion maximale en courant).

Les simulations sont faites avec le modele compks.harmoniques sont court-circuités.

102



Simulation des performances en puissance, rendezh&néarité d’'un HEMT GaN

Nous ne comparerons pas tous les cas (cas idéalana pieége, cas réel), pour les classes et
conditions suivantes les différences étant du mé&miee de grandeur. Nous ferons une optimisation

des conditions de fonctionnement puis nous donisdereésultat que I'on aurait sans les pieges.

Les cycles de charge obtenus sont donnés figufé@8r une puissance au voisinage de la

compression.
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Figure 2-37 : Forme du cycle de charge pour différentes leurs de Vs
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Figure 2-38 : Performances du gain, de la puissance de Heret du rendement en puissance ajoutée en fonatio
de la puissance d’'entrée.

Les courbes de gain et de puissance de sortie restido de la puissance d’entrée sont

données figure 2-38.
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Le gain chute de maniéere classique lorsqu’on pdsska classe A a AB profonde. A titre
d’exemple lorsque la puissance en entrée vaut -d0sil# le graphique de gauche de la figure 2-38,

les valeurs du gain en fonction du point de poddids sont les suivantes :
» Gain @ -6V=10.5dB.
» Gain @ -3.5V=23.5dB.

La puissance chute de maniére drastique en rasemidges. Pour une puissance d’entrée
de 150mW, la puissance de sortie a -6V=3.5W etiisspnce de sortie a -3.5V=5.8W.

Les courbes de rendement sont indiquées sur lehiguam de gauche de figure 2-39. La
position des impédances de charge optimale esigeptée sur le graphique de droite de la figure 2-

40 avec le cercle de stabilité pire cas c'est-@-cifui a \fs=-3.5V.
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Figure 2-39 : Rendement en fonction de la variation de lpuissance d’entrée et représentation des impédances
charges sur I'abaque de Smith.

La courbe de rendement qui se distingue est lsbecaiMs=-3.5V.

Les courbes de courant de drajg €t de température sont données figure 2-40.
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Figure 2-40 : Evolution de ks et de la température en fonction de la variation € la puissance d’entrée.

Désormais nous retiendrons la classe et 'impéddoo@ant la meilleure platitude de gain
en fonction de la puissance d’entrée pour avoimédleur compromis rendement/linéarité c'est-a-

dire celle obtenue a Vgs0=-5.5V.

IV-4-4-1. Influence des impédances de charge prés&as a 2f0 et 3f0 sur

les performances lors d’une optimisation en puissande sortie

Nous optimisons ensuite les impédances de chagje et 3f0 afin d’obtenir un maximum
de puissance de sortie. Pour terminer nous avangdélhieffet des piéges. La comparaison des trois
cas (optimisation a fO et court circuit a toutes deitres fréquences, optimisation a f0, 2f0, 3f0 et
court circuit ailleurs, optimisation a f0,2f0,3f0 @urt circuit ailleurs sans pieges) est montiée s

les courbes suivantes(figures 2-41, 2-42 et 2-43):
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Z@f0

Z@3f0

z@2f0—

Figure 2-43 : Impédances de charge @,f2f; et 3f,.

On peut remarquer que la gestion optimale des h@gues n'a pas abouti a des

augmentations de puissance et de rendement impestan

Par contre on remarque bien I'effet pénalisant piéges sur la puissance de sortie, le

rendement en puissance ajoutée et le gain.

[V-4-5. Maximisation du rendement

Dans ce qui suit, nous faisons varier la valeuy giget nous réadaptons le cycle de charge a
chaque fois afin d’avoir un rendement en puissamjoatée maximum (figure 2-44) (excursion
maximale en tension). L'excursion maximale en coumst limitée a ldss/2 car en dessous les

chutes de performances en puissance sont trop tames.
Les simulations sont faites avec le modele compks.harmoniques sont court-circuités.

Les cycles de charge au voisinage de la compressistdonnées figure 2-44.
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Figure 2-44 : Allure des cycles de charge pour différentedasses de fonctionnement.

Les courbes de puissance sont montrées figure Z4b.a la méme remarque que

figure 2-38 a savoir la chute de puissance entallara classe A a AB profonde.

Les courbes de rendement (figure 2-45) montrenhtgaeelles de plus fortes valeurs que
précédemment, on arrive quasiment a 60%.
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Figure 2-45 : Puissance de sortie et rendement en puissargjoutée du transistor en fonction de la variatiorde la
puissance d’entrée.
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Figure 2-46 : Gain du transistor et impédances de chargeopr différentes classes de fonctionnement.

Les courbes de gain figure 2-46 indiquent encore naximum de platitude pour

Vgs=-5.5V. Les impédances optimales sont eévidemmerftéredntes de celles du cas

précédent « optimisation pour une puissance deesoraximale », mais elles sont néanmoins

situées dans la méme zone.

A titre indicatif, les courbes de température etderant continu sont données figure 2-47.
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Figure 2-47 : Evolution de la température et du courant cetinu de sortie lgso €n fonction de la puissance d’entrée

en dBm.
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IV-4-5-1. Influence des impédances de charge a HD3f0 sur les

performances lors d’'une optimisation en rendement

Nous retenons la courbe a maximum de platitudeadte & nous optimisons les impédances
de charge a 2f0 et 3f0 afin d’obtenir un maximumelelement en puissance ajoutée. Pour terminer
nous désactivons le circuit de pieges. La compamaies trois cas (optimisation a fO et court circui
ailleurs, optimisation a f0, 2f0, 3f0 et court ciittaux autres fréquences, optimisation a f0, 3f0,
sans pieges avec court circuit aux autres fréqegrest montrée sur les courbes suivantes (figures
2-48, 2-49 et 2-50).

g
8

=3

0
3

4000 —

3
|

3000 —

5
|

2000 —

8
|

1000 —

o

1
PAE (%) réel optimisation @f0
PAE(%) réel optimisation @f0, 2f0 et 3f0

PAE(%) sans piége optimisation @f0, 2f0 et 3f0

O T _ T _ T _ T _ T _ T _ T _ T
0 20 40 60 80 100 120 140 160

Pe_m\atts

145 10 S5 0 5 10 15 2 25
Pe_dBm

Ps (Mw) réel optimisation @f0
Ps(mW) réel optimisation @10, 20 et 3

Ps(mW) sans piége optimisation @f0, 2f0 et

Figure 2-48 : Puissance de sortie et rendement en puissargjoutée du transistor en fonction de la variatiorde la
puissance d’entrée.
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Figure 2-49 : Courbes du rendement et du courant continuealsortie intrinséque en fonction de la variation déa
puissance d’entrée.
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La position des impédances de charge optimaledoestée figure 2-50.

Contrairement au cas précédent (figures 2-41, 2t42-43) on a un impact trés fort des

impédances aux harmoniques sur la puissance de,derrendement en puissance ajoutée et le

profil de gain. La puissance de sortie qui corresip® une puissance d’entrée de 110mW (figure 2-

48) estde :

3W lorsque I'impédance de charge est optimisée &t ffue I'on présente un court

circuit a toutes les autres fréquences.

4W lorsque I'impédance de charge est optimisée 2ff) 3f0 et que I'on présente

un court circuit a toutes les autres fréquences.

4.25W lorsque I'impédance de charge est optimis&®, &2f0, 3f0 et que I'on

présente un court circuit a toutes les autres &gges tout en annulant les pieges.

En ce qui concerne le gain, pour une puissancerdeme 0dBm (figure 2-49) les valeurs

relevées sont les suivantes :

19.5dB dans le cas ou I'impédance de charge eshigpe a fO et que I'on présente

un CC partout ailleurs.

21.9 dB dans le cas ou I'impédance de charge ¢ishispe a f0, 2f0, 3f0 et que I'on
présente un CC partout ailleurs.

22dB dans le cas ou lI'impédance de charge est iggina fO, 2f0, 3f0 et que I'on

présente un CC partout ailleurs tout en supprirfeiffét des pieges.

Pour le rendement en puissance ajoutée (figure) 2249valeurs issues de la simulation du

modeéle pour une puissance d’entrée de 15dBm sont :

50% dans le cas ou I'impédance de charge est gyétaa fO et que I'on présente un

CC partout ailleurs.

63% dans le cas ou I'impédance de charge est g@am fO, 2f0, 3f0 et que I'on

présente un CC partout ailleurs.

67% dans le cas ou I'impédance de charge est @@ f0, 2f0, 3f0 et que I'on

présente un CC partout ailleurs tout en supprirfeffiet des piéges.
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Z@3f0

2@210 o z@f0

Figure 2-50 : Impédances de charge @,f2f; et 3f.

IV-4-6. Le compromis entre la puissance de sortietde

rendement
Le compromis puissance de sortie, rendement nouse nal point de polarisation
(VgsoVaso=(-5V,30V). A présent le point de polarisation &s€, nous faisons varier 'impédance
de charge de facon a faire varier l'inclinaisoncgule de charge. Sur la figure 2-51 le cycle rouge
« pente 1 » représente I'impédance optimale poarpuissance de sortie maximale et le cycle vert
« pente 4 » représente I'impédance optimale pounaximum de rendement en puissance ajoutée.
Les cycles violet et bleu sont des cas interméeBairobjectif est de voir I'impact de I'impédance

de charge présentée a f0, 2f0 et 3f0 sur I'évatuties performances du transistor.

Cercle de stabilité¢ @(-3.5V,30V)

()
08 =
]
b e
o
06 pt
i 3 Optimum en PAE
coll S
7 2 Optimum en Ps
0.2 o
] © penté1
0.0 9
7 =
'02 T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T g
40 0 0 D N 0 H @ D
O
Vds(V) 8

== Pente 1 == Pente 3
== Pente 2== Pente 4

Figure 2-51 : Allure des cycles de charge pour les diffémées impédances de charges au point de
polarisation (Vg4s0Vaso)=(-5.5V,30V) et représentation des impédances dharge sur I'abaque de Smith.
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Figure 2-52 : Evolution du gain et du rendement en puissae ajoutée en fonction de la puissance d’entrée.

Le gain simulé sur le graphique gauche de la fiQ482 indique les valeurs suivantes pour

une puissance d’entrée de 5dBm :
= Pour la pente 4 qui correspond a I'optimum en reretd, le gain vaut 22dB.
= Pour la pente 3, le gain vaut 20.8dB.
= Pour la pente 2, le gain vaut 19.5dB.

= Pour la pente 1 qui correspond a l'optimum en p@uiss de sortie, le gain vaut
18.9dB.

Le rendement en puissance ajoutée simulé qui estrénsur la graphique droit de la

figure 2-52 indique les valeurs suivantes pourpmssance d’entrée de 20dB.

»= Pour la pente 4 qui correspond a I'optimum en reretd, le rendement vaut 73%.
= Pour la pente 3, le rendement vaut 65%.

= Pour la pente 2, le rendement vaut 53%.

= Pour la pente 1 qui correspond a I'optimum en @uiss de sortie, le rendement vaut
48%.
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Figure 2-53 : Evolution de la puissance de sortie et du emnt de sortie continu en fonction de

la puissance d’entrée.

IV-5. Simulation fort signal deux tons a \4s=30V autour de {t=3GHz
Le schéma de simulation sous ADS est donné figtsB.2Jn générateur a deux porteuses
espacées de 10MHz autour de 3GHz est utilisé. opgdances optimales a fO obtenues pour un
fonctionnement a puissance maximale sont fixées. ilpédances harmoniques sont elles aussi

fixées a leur optimum.

Vgs0 i
| V.DC
i V.DC & J +J_ SRC4
+] SRC2 |Q| = \dc=30V
= \/dc=6V DC Feed -
- DC Feed DC Feed2 o~ :[
b DC_Feed1 ; L
= 4 -
2
_I Vas 5 Vds, L, ll_
|_Probe |_Probe ! Y1P Eqn
DC Block lgs GaN_tout_CW lds DC Block + |YIP2
DC_Block1 X7 DC_Block2 Y[1,1]=Load_Tuner

-

Figure 2-54 : Schéma de simulation pour une excitation deutons a V=30V autour de §=3GHz.

Les nombreuses analyses faites par le passé cantéensujet permettent d’établir que le
produit d’intermodulation d’ordre 3 (IMD3) est n@eulement dépendant des non linéarités du
transistor, des impédances aux fréquences RF péésedans ses plans d’acces mais aussi des

impédances BF ramenées par les circuits de pdiansa et du point de polarisation (et donc
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indirectement des non linéarités intrinséques). sMdiune facon générale I'IMD3 est tout
particulierement dépendant de la transductance IGH]|

Un autre aspect de la physique influence grandemesnproduits d’intermodulations : la
thermique dynamique. L’enveloppe du signal bi pmes bat au rythme de la fréquence BF
imposée par I'écart fréquentiel. Contrairement &ignal monoporteuse dont I'enveloppe constante
ne va exciter que le régime thermique statiguevBdoppe non constante du signal bi porteuses

excite le régime thermique dynamique.

Les impédances présentées aux battements BF somis@es et fixées pour la meilleure
linéarité. On a obtenu une impédance de sourceyBRtain coefficient de réflexion de 0.5%
(proche coté circuit ouvert) et une impédance degdhen BF ayant un coefficient de réflexion de

0.75¢"° (proche coté court circuit).
Les courbes de(lgj et de rendement en fonctionnement bi porteuses données
3

figure 2-55. Le rappor{lgj est défini comme étant la différence de puissaegpesimée en dBc
3

entre la raie a la fréquence f1 ou bien a la frégaed2 et la raie d’'intermodulation a la fréquence

2f1-f2 ou 2f2-f1. Ce qui permet de définir Ee(lij gauche et I{Igj droit car en pratique, leurs
3 3

valeurs peuvent étre différentes. Pour une cafaatém globale, le rapport d’intermodulation

d’ordre 3 est souvent exprimé par la formulatioivaute :

C) _ Cl+C2 )
(I—l =10x log1l S 2] (2-9)

IV-5-1. Maximisation de la puissance de sortie
Si I'on se fixe une spécification de linéarité égal 30dBc voisine d’'une spécification
d’ACPR égale a 37dBc, on voit que I'on peut obtemirendement de 34% avec une puissance de
31dBm en utilisant 'impédance de charge donnamt eptimisation de puissance et un point de
polarisation de grille ¥=-5.5V qui donne la meilleure platitude de gain fenction de la
puissance d’entrée (figures 2-55 et 2-56).
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Pour le point de polarisation de grillg*-3.5V, le rendement correspondant a(l%j de
3

30dBc est 19% avec une puissance de sortie de 3Qfifmes 2-55 et 2-56).

Cl/l tot (dBc)
2.2.2.8.5.9.8285°9

0
I I I I I I I I I I I I
3 2% 220 15 10 5 0 5 10 15 20 30 25 20 15 10 5 0 5 10 15 20
== Courbe @ Vgs0=-3.5V
Pe_tot f0.dBM  — Courbe ® Vgs0=-5.5V Pe_tot f0_dBm

== Courbe @ Vgs0=-6V

Figure 2-55 : Evolution du (C/I); et du rendement en puissance ajoutée du transisten fonction de la variation
de la puissance d’'entrée.
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Figure 2-56 : Variation du gain et de la puissance de sagten fonction de la puissance d’entrée.

[V-5-2. Maximisation du rendement

Nous effectuons ensuite la méme démarche aveemgeExiances de charge conduisant & une

optimisation du rendement.

Les résultats sont données figures 2-57 et 2-58.
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Figure 2-57 : Evolution du (C/I); et du rendement en puissance ajoutée du transistor
en fonction de la variation de la puissance d’ente
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Figure 2-58 : Variation du gain et de la puissance de sagten fonction de la puissance d’entrée.

Si on se fixe le méme critére que précédemmertt-a‘dire, 30dBc de linéarité, on peut
constater que I'on atteint 40% de rendement poerpumssance de sortie de 31.5dBm au point de
polarisation (MsoVas)=(-5.5V,30V) (figures 2-57 et 2-58). Alors qu'om nlépasse pas les 12% de
rendement avec une puissance de sortie de 30 dRmitude polarisation (yoVas)=(-3.5V,30V)
(figures 2-57 et 2-58).

En analysant les deux cas précédents, nous pouléthsre que le point de polarisation le
plus intéressant en terme de linéarité et de padoces en puissance et rendement est le point de
polarisation (MsoVasg=(-5.5V,30V) que ce soit pour une optimisation endement ou en

puissance de sortie.
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IV-5-3. Le compromis entre la puissance de sortietde
rendement

Le compromis puissance de sortie, rendement etrib@ nous conduit au point de
polarisation (\so Vasg)=(-5.5V,30V). Nous faisons varier I'inclinaison dycle de charge en faisant

varier les impédances de charges de la méme mani&ne paragraphe IV-4-6, figure 2-51.
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Figure 2-59 : Evolution du gain et du rendement en puiss@e ajoutée en fonction de la puissance d’entrée.
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Figure 2-60 : Evolution du (C/I); et de la puissance de sortie en fonction de la gsance d’entrée.

Les courbes rouges correspondent a une optimisatigpuissance de sortie et les courbes

vertes correspondent a une optimisation en rendie@mgpuissance ajoutée.
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performances optimisation en puissance optimisatioan rendement
Ps(dBm)@ 30dBc 31 31.5
Rendement en puissance ajoutée (%) 34 40
(Cl); dBc <30dBc <30dBc

Tableau 2-2 : Résumé des performances du transistor @ 30dBe (C/I); pour une optimisation en puissance et
une optimisation en rendement.

Si on se base une fois de plus sur le méme cdfiméarité que précédemment, en utilisant
le méme raisonnement, nous pouvons constater apinisation en rendement donne les

meilleures performances en puissance, rendeménéatité (figures 2-59 et 2-60).

De plus, comme nous pouvons le constater a pagsr fidgures 2-59 et 2-60, et tout
particulierement du graphique droit de la figur&®-qui représente la puissance de sortie en
mWatts en fonction de la puissance d’entrée en n8/Nhées impédances qui correspondent aux
inclinaisons du cycle de charge suivant les pediets4, engendrent des difficultés de convergences

de la simulation a fort niveau.

IV-5-4. Influence des pieges sur la linéarité
A présent nous gardons les courbes a (Vgs0,Vd€)5:(;30V) pour une impédance de
charge optimisée en puissance de sortie, puis ammusons les pieges. D’aprés la figure 2-61, nous
constatons que les pieges ont un effet linéarises qu’ils dégradent le gain, le rendement ainsi

gue la puissance de sortie.
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Figure 2-61 : Evolution du (C/I); et du gain en fonction de la puissance d’'entrée.
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Figure 2-62 : Evolution du rendement en puissance ajoutés de la puissance de sortie en fonction de la
puissance d’entrée.

Sur le graphique gauche de la figure 2-62, si oplaee a 17.5 dBm de puissance d’entrée,
le rendement en puissance ajoutée sans les piagedd?o alors que le réel vaut 40%. Idem pour la
puissance de sortie, si on se place a 70 mW esgnas d’entrée (graphique de droite, figure 2-62),

la puissance de sortie sans les pieges vaut 3Vehits,que celle avec les pieges vaut 2.5Watts.

IV-5-5. Simulation fort signal en mode CW impulsiomel a
V4so=30V et a 1=3GHz

La configuration utilisée pour cette série de smtioh sous ADS est présentée sur le

synoptique de la figure 2-63.

On utilise un générateur 80 ainsi qu’une source d’'impulsion avec une larggimpulsion

de 2us et une période de récurrence de 20us afjgrdirer notre signal CW impulsionnel a 3GHz.
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Deux alimentations fonctionnant en mode impulsibnsent utilisées afin de polariser
simultanément la grille et le drain du transistor.

En sortie, une boite d’admittance est utiliséee @ie les impédances de charge a f0, 2f0 et
3f0 afin d’obtenir un maximum de puissance de softin court circuit est présenté a toutes les
autres fréguences.

Dans cette partie, notre étude portera uniquemeriescas de I'optimum en puissance , car
nous avons eu des problemes de convergence lossrdekations pour I'impédance correspondant

a I'optimum en rendement en puissance ajoutée.

Comme nous 'avons déja mentionné plus haut, |staoite de temps de capture des pieges
est de l'ordre de la micro seconde, alors que fstamte d’émission des pieges est I'ordre de la
milli seconde. A cause de la divergence du modaie dle I'application d'impulsions de I'ordre
d’'une milli seconde. Nous n‘avons pas pu simulénpact de I'’émission des pieges sur les
performances en mode CW impulsionnel.

A

1_Probe WtPuse
I1ds0 m
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Vhigevds V
Delay=0 usec
Edge=iinear
DC Feed “  Rse=100nsec
3 | G Fee2 Fall=100 nsec
DG Feed ‘! Width=2 1 use
Fal=100 rsec 5] 0C Feedt Period=20 Lsec
Width=2.2 usec 4
Period=20 usec
_l L \( . Vs [ Vioad
Vv Vi v |_Probe |_Prabe L |_Probe — 2 _ YPEM
MLT! "5 Block Igs Gal taut_OW_Ced Llds OC Bock  lload & [YIP2
DC Block1 X1 DC Block? .
P 1Tare WitPuse
PORT1 SRX9
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Z=50 Ohm Vhig=1V
P=pdiar(cbmion(p),0) Delay=0 usec
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Width=2 usec
Period=20 usec

Figure 2-63 : Schématique de la simulation CW en mode imgsionnel.
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Pour que le modéle converge mieux, nous avonsrig&ka capacité Cds qui était jusqu’a ce
stade de I'étude non linéaire. Nous avons réghkakaur en faisant un compromis entre le gain bas

niveau et la puissance de sortie. Les résultatnoitsont montrés figures 2-64, 2-65 et 2-66.

Les résultats sont donnés ici pour une impulsioriethsion de grille allant de 0V a -5V
ayant une durée de 2us et un rapport cyclique #e 1@ tension de drain est pulsée de 0V a 30V.

Le signal RF et les tensions de polarisation sppligués en méme temps.
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Figure 2-64 : Evolution du gain et du rendement en puissae ajoutée en fonction de la puissance d’entrée.
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Figure 2-66 : Evolution du courant de sortie continu en foction de la puissance d’entrée.

Ces courbes nous indiquent seulement une grandi#iéd sur le gain.

Ids

00 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20

time, usec

Figure 2-67 : Evolution du courant de sortie en fonction d temps.

La figure 2-67 montre une diminution du courantsddie ks en fonction du temps, cela est

du au phénoméne de capture des pieges et detaiglierqui vont dans le méme sens.

IV-6. Analyse en bi porteuses en mode impulsionnel
Quelques simulations de principe relativement cexgd qui mettent a rude épreuve les
problemes de convergence sont en cours. Ellestsediquées dans un complément a ce mémoire

provisoire.
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V - Conclusion

Ce chapitre a donné une description d’'un modele Iderire relativement complexe

développé a XLIM dans le cadre de la these de Cggharde.

Le cheminement des simulations effectuées en C\Wé al& dégager méthodiguement les

meilleures conditions de fonctionnement en termeaepromis rendement/linéarité.

Nous nous sommes heurtés a des difficultés de ocgpewee pour des analyses en mode
transitoire d’enveloppe pour un fonctionnement faignal pulsé. Quelques investigations

supplémentaires sont en cours.

A noter enfin que des simulations des zones detitomement optimales du transistor
constituent une bonne base pour appréhender letéasation fonctionnelle fort signal proposée au

chapitre IlI.
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| - Introduction

Nous ne ferons pas dans ce chapitre un rappelitfésedts aspects liés aux systemes de
mesure de type charge et/ou source active en ldétailes techniques, les avantages et les
inconveénients de chacune d’elles. De nombreux trawamt été réalisés dans ce domaine et sur ces
théemes comme en témoignent les nombreuses référdada bibliographie [llI-1], [11I-2], [IlI-3],
[11I-4], [I1-5].

Dans ce chapitre, seront indiqués les aspectstedsequi ont conduit au choix de telle ou
telle technique de caractérisation. Beaucoup deckes ont été motivés par I'objectif recherché
dans le laboratoire XLIM d’évoluer vers des carassdions de forte puissance (de I'ordre de 10
Watts actuellement). Cependant, des mesures deosamis de quelques Watts seulement seront

rapportées dans ces travaux.
Les mesures présentées dans ce chapitre sont xi¢éyges :

» Des mesures de différents transistors (Transiggrslaires a Hétérojonction AsGa
de la fonderie UMS et Transistors a Effets de Ch&AIN de la société THALES-

TIGER) a partir d’excitations microondes de type @ipulsionnel.

» Des mesures nouvelles qui n'ont pas, a notre cesaace, été relevées dans la
littérature, a savoir des mesures a partir d’eioita microondes de type biporteuses
impulsionnel. Ces mesures ont été réalisées suildesistors a Effets de Champ
GAN de la société THALES-TIGER.

Il - Description du systeme de caractérisation —Génerédis.

[I-1. Prélévement des ondes pour une caractérisatiovectorielle de

composants de forte puissance.

Afin de mesurer avec précision les puissanceser@elht entrantes et délivrées par le
dispositif sous test (Transistor) et pour avoiréaca I'information de phase et de gain (AM/PM), les
coupleurs de mesures doivent étre placées entransistor et les systemes de variations de charge

comme indiqué sur la figure 3-1.
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Coupleurs de mesures

Amplificateur
de puissance

Alimentation
d’entrée

de sortie

Récepteur :

Analyseur de réseau Vectoriel

Figure 3-1 : Diagramme général de caractérisation fort sigal de transistors radiofréquence et microonde.

Apres calibrage, les impédances de source et dgelpguvent étre modifiees a I'aide des
tuners électromécaniques. Les mesures des puissamteantes et sortantes aux fréquences

d’intérét §f peuvent étre obtenues grace aux relations susante

(1) =2 (1) ~fou(1)f] (3-1)
P(£) =3[ a1 -2

Ces puissances peuvent étre calculées méme awefiggs harmoniques qui ne passent pas

toujours les tuners (cas ou les tuners présentess &réquences des court-circuits variables).

De méme, des mesures précises en gain complexeApAMIt AM/PM) peuvent étre
obtenues avec le type de banc présenté sur laefigpdr: ce type de caractérisation est primordial

pour la validation des modeles CAO de transistors.

La difficulté majeure pour la caractérisation demposants de puissance consiste a
minimiser les pertes entre les plans de référenc®idpositif Sous Test (DST) et le connecteur

d’accés des tuners. C’est encore plus critiqudatégyu’il s’agit de composants a caractériser sous
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pointes. Typiquement, pour un systéme sous poiaves coupleur large bande, le module du
coefficient de réflexion maximal qu’il est possilde présenter au DST est trés vite limité a une

valeur de I'ordre de 0,4 pour une fréquend&Hz.

Ces tuners permettent toutefois de synthétisedeapent des coefficients de réflexion les
plus élevés possibles en sortie du transistorpdisnettent en entrée de ne pas surdimensionner

I'amplificateur de puissance en sortie de la soungo-onde.
La minimisation des pertes entre ces deux planstpatefois étre optimisée en :
» minimisant les longueurs de céable.
» connectant des réseaux de polarisation derrieiteihess.

» en sélectionnant des coupleurs présentant ledghiss pertes d’'insertion possibles.
Dans ce domaine, les coupleurs en guide d’ondeepieist des caractéristiques de
pertes d'insertion trés faibles et donc trés irggaates. Cependant, ceux-ci, par
nature, présentent des circuits ouverts aux bdssgsences susceptibles de rendre
instable le composant pendant la mesure. L'ajoutrédeaux d’atténuation pour
éviter ces oscillations va malheureusement a I'etreale la minimisation des pertes

et conduit a perdre le bénéfice recherché.

Des coupleurs coaxiaux seront donc utilisés dartzate de caractérisation mis au point
dans le cadre de ce travail de theése. Des reclseatieelles montrent qu’une solution pratiquement
idéale a notre avis consiste a utiliser un couptisicret (ligne a fente avec deux sondes) comme

décrit dans la référence [l11-10].

lI-2. Synthese d'impédance — Boucle active et Chaggpassive
Au cours de ce travail de thése aucune optimisad®rype source-pull n'a été réalisée.
L’entrée des composants a donc toujours été fersige 50 ohms avec la nécessité de
systématiguement surdimensionner I'amplificateur piéssance d’instrumentation de la chaine

émission du banc de mesure.

Par conséquent ce paragraphe ne traite uniquemende la synthése d'impédance de

charge a la frequence fondamentale. Dans ces wadaurecherche, aucune caractérisation
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multiharmonique n’a été réalisée. La justificatide ce choix sera faite plus tard dans ce

paragraphe.

Les principes de la charge passive et de la chactjge sont rappelés sur les figures

suivantes :

Filtre  Amplificateur
— / Déphaseur

£ -
f, /
£ 1)

Figure 3-2 : Principe de la boucle active modifiée au foraimental [l11.5].

Résonateur harmonique

Copntact avec ligne

Figure 3-3 : Principe des tuners harmoniques [l11.6].
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Dans le cadre de mesure de composants de trés fouiesances (puissance de sortie
supérieure a 10 Watts), la solution du tuner éeoéctanique passif est la plus appropriée

(compacite, linéarité idéale, solutions disponildesontrdle des harmoniques [llI-6]).

Le probleme majeur associé a l'utilisation de ageets réside dans la limite maximale du
module du coefficient de réflexion qui peut étréemln si des solutions fondées sur I'utilisation de
sondes de signal placées au plus prés du compusanht pas mises en ceuvre [l1I-10].

Pour la caractérisation de transistors de tréesgqutiissances, il est aussi possible d’associer
aux dispositifs sous test des systemes de lignesrostiip permettant la transformation

d'impédances en entrée et en sortie de ces comisdsia 8].

L'utilisation de la boucle active, gu’elle soit dondamental et/ou aux harmoniques, est a
notre sens réservée uniquement aux basses etdyEnnes puissances inférieures ou de I'ordre du
Watt car elle nécessite la aussi un surdimensioenente I'amplificateur de boucle qui doit rester
linéaire quelle que soit 'impédance qui doit &gamthétisée. Par ailleurs, cette boucle active peut
présenter des problemes potentiels d’instabilitéfink: le plus important inconvénient de cette
boucle est lié au temps de propagation de group&)Tqui lui est associé. En effet, le TPG de la
boucle est non négligeable et constitue donc ubl@noe majeur pour la synthese d'impédances qui
devraient rester relativement fixes sur une bamdétjuence déterminées comme celle de signaux

modulés (impulsion étroite, biporteuse ou autre).

En résumé dans le cadre de ces travaux, la casattén de TBH AsGa de moyenne
puissance (environ 1Watt), en bande X et avec x@satgons de type CW, est faite en synthétisant
des impédances de charge par la méthode de lacbactive. En effet, il est nécessaire de pouvoir
synthétiser pour ces composants des modules décterdfs de réflexion en charge de I'ordre de
0,6. Cette valeur n’est pas atteignable avec leénehtpassif (tuner) présent actuellement dans le
laboratoire. Pour les travaux réalisés nous n'avigas réellement besoin de synthese des

impédances aux harmoniques.

Quant aux mesures de composants grands gaps Galaganssance est de I'ordre de 2W
a 3GHz, la méthode de la charge passive (tune atiéisée. Cette mise en ceuvre de variation de
charge passive a été la seule possible a partimdonent ou les signaux d’excitation étaient
complexes (signaux modulés de type biporteuse siguielle). Une autre justification de
I'utilisation des tuners résidait dans le fait des impédances de charge pour les fonctionnements

optimaux de ces composants étaient assez procHs® alems. De plus, la aussi nous n'avions pas
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de réels besoins de synthese d’'impédances aux haumes. Bien avant d’optimiser (harmoniques
inclues) les performances en rendement, il s'agisexpertiser au fondamental une technologie

GaN non encore mature.

[1-3. Architecture du systeme de mesure pour un foctionnement de type CW

impulsionnel.

L’architecture sera ici décrite avec une bouclévad la fréquence fondamentale (Cas de la
caractérisation de TBH AsGa UMS en bande X).

I1-3-1. Description des sighaux.
Avant de décrire I'architecture du systeme de nedlest important de décrire et de définir
correctement les signaux de mesures qui sontasikénsi que les principes de mesures qui sont

mis en osuvre.

[1-3-1-1. Signaux de polarisation et principe d’atmentation des

composants

Les polarisations des transistors bipolaires sendalisées a partir d’alimentations

impulsionnelles et/ou continues selon le principeant :
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Figure 3-4 : Description des alimentations impulsionnelledu banc de caractérisation.

Sur la figure précédente, l'alimentation d’entrés empulsionnelle et I'alimentation de
sortie est continue. Il est aussi possible d'wilideux alimentations impulsionnelles déclenchées
'une par rapport a l'autre par un signal issu 'ded des alimentations. Dans le cas des mesures
réalisées pour la caractérisation de TBH AsGa UNMSbande X, cette solution avec deux
alimentations impulsionnelles n’a pas été retenaiesda mesure ou la commande du TBH est
uniquement réalisée par la tension base-émettarsqlue cette tension n’est pas appliquée le
transistor ne fonctionne pas méme si une tensiotim® de collecteur est appliquée : il n'y a

notamment aucun effet thermique dans la mesurkroyia aucune consommation du transistor.

[1-3-1-2. Signaux d’excitation microondes et signaurecus par I'’ARV.

Le signal microonde d’excitation des dispositifsisdest est de type CW impulsionnel de
largeurts et de récurrence T. Il est synchrone avec les lsigms d’alimentation dans la mesure ou
toutes les alimentations, le générateur microomdesemodulateurs d’'impulsions sont synchronisés

par le méme signal de référence de 10MHz. Le signaloonde est réglé (a I'aide de circuits de
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modulations d’impulsions permettant la création didais ou retards) pour étre appliqué a
I'intérieur des impulsions des alimentations comis. Ces réglages permettent de s’assurer de la
polarisation des dispositifs avant d’appliqueritmal radiofréquence de test. Ce signal d’excitatio
est appel&timulus.

Générateur
Microonde

Amplificateur
de puissance

10MHz

o-lgt

I-@— Modulateur _@— At bl
N =

c d’impulsion

i Charge

E Standford
Int Ext Ss Bur Line
000 gogoo
ooo sE8858
To AllB CILD
|0 D o
7

¢ Signal CW

EnE:

SO 11 Y T

. Signal modulant

U U U \ U U U | % Signal dexcitation RF

Figure 3-5 : Description du signal d’excitation Radiofrégeence : le stimulus.

Le récepteur utilisé dans le banc de caractérisgtasseéde la capacité de mettre en ceuvre

une fenétre d’analysede largeurt, fine (pouvant varier de 100ns a 1ms) dont la posipeut

varier par rapport a I'impulsion du signal d’extiba microonde que constitue le stimulus.
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Il est donc possible au niveau du récepteur (ARSMhalyser les signaux en début, milieu et

fin d'impulsion de stimulus comme le montre la figsuivante :
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e
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en c . OHAAAGRAARGIARGRAGRARGANARORRAANRGANTAN | TS !
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EnE: TS G : 1
1
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1
1
1

|
EnD -
500Hz |
Enl = ; Fenétre d'acquisition, [ Détection Synchrone ]
T Analyseur de réseau Vectoriel
EnG:

HIH % Signal Mesuré

Figure 3-6 : Description du signal issu de la fenétre de@sure du récepteur : le « profile ».

Cette fenétre temporelle est appliquée a I'aide aiwodulateur au sein méme de I'analyseur
de réseau vectoriel. La sortie de ce modulatewlast constituée dans le domaine fréquentiel d’'un

spectre de raies en sinus cardinal autour de daérice porteuse.

Un hétérodynage est ensuite réalisé pour trandiaterce spectre en sinus cardinal autour

d’une fréquence intermédiaire plus faible.

Puis finalement un filtrage tres bande étroite (B)0est appligué au signal en sinus
cardinal translaté pour ne mesurer que la fréqueecdrale du spectre (fréquence centrale du
spectre qui n'est gu'une image translatée en frécpiéintermédiaire de la fréquence porteuse CW

du stimulus d’excitation) comme le montre la figgtevante:
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Figure 3-7 : Description du signal acquis par I'unité d’aquisition.
[1-3-2. Description du systéme de mesure.
Le banc qui a été mis en ceuvre au cours de ceiltidaahese est décrit sur la figure
suivante :
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Figure 3-8 : Description du systéme de mesure complet.

% Signal Mesuré

Dans cette figure, tous les éléments décrits pe¥nétent sont associés

La synchronisation de tous les signaux DC, RF, Isiponels est assurée dans ce banc par

le générateur d'impulsions STANFORD.

La génération, I'amplification et le prélévement pgaupleur des signaux radiofréquences

impulsionnels sont conventionnels et ont déja éiéentés dans des théses précédentes [ll1I-11].
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Des alimentations impulsionnelles, des sondes esailloscope permettent la génération et
la mesure des impulsions de courant et de tensameéntation pour le calcul du rendement du

composant sous test.

Le schéma du récepteur hétérodyne interne a 'ARIRAN SU 360B permet de montrer le

traitement des signaux comme indiqué au paragrnagoedent.

I | TEST SET |
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Analyseur de réseau Vectoriel

Figure 3-9 : Description récepteur hétérodyne interne deARV 360B.

In fine, force est bien de constater que le récepiealise une mesure d’'un signal CW dont

la frequence correspond a la fréquence centragpéctre en sinus cardinal.

Ce systeme ne fait donc pas une réelle analysgpde« transitoire d’enveloppe » comme
celle qui peut étre faite dans certains simulatexmsmerciaux. Entre 2 fenétres temporelles
successives, les transitoires de raccordement ne s connus. Les valeurs moyennes de
puissances présentes dans les fenétres tempaaliesssives sont déterminées. Ce récepteur ne
travaille en aucun cas dans le domaine tempored bian dans le domaine fréquentiel. En ce sens,
il peut étre percu comme un détecteur de puissaréte (« Peak power meter ») tres sélectif en
fréquence avec la possibilité de mesure d’'un déggesntrée/sortie.
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[1-3-3. Etalonnage du systeme de mesure.
Comme la mesure est faite a la fréquence porteWsedhtrale du spectre en sinus cardinal,

I'étalonnage est totalement réalisé en mode CW {mguailsionnel).

En effet, les chaines de mesure qui doivent réiatsires (coupleurs + ARV) se comportent
de maniere identigue en mode CW et en mode CW sipuiel. Comme ce ne sont pas des
mesures temporelles d’enveloppes d’'impulsions;gitnpas nécessaire de caractériser le temps de

propagation de groupe de la partie réception diesysde mesure sur la bande de modulation.

La seule différence, qui entraine une attentionnet vigilance particulieres, entre le mode

CW utilisé lors de I'étalonnage et le mode CW ingoahnel utilisé lors de la mesure réside dans la

T
réduction de la dynamique de mesure d’'un factearéQOIog(?p].

L’étalonnage a pour but d’établir les relations lgiigues linéaires de passage entre les

ondes mesurées (Plan de mesure) et les ondesedguians de références du dispositif sous test.
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Plans de référence du Dispositif sous test
“sous pointes”
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Figure 3-10 : Description des différents plans de référercdu systéeme de caractérisation.

L'étalonnage est constitué de deux étapes :
» Un étalonnage relatif (SOLT, LRM, TRL) pour la aection des rapports d’ondes

%ou{i,j}lj{l,z},

» Un étalonnage absolu en puissance pour détermmemddule de l'onde de

puissance de référencel|a
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Une fois les rapports d'onde corrigés obtenus, st alors possible de calculer les

impédances d’entrée et de charge par les reladigimantes :

b
z,(f)) =Zoﬁj— AVECf =f, (3-3)
a,

AVEC f =1, (3-4)

A partir du module de I'onde de puissance de réfggdal corrigé, il est possible de calculer

les puissances d’entrée et de sortie du composameprelations suivantes :

P(1) =3l (1) x 1—%(fi) AVEC f, =1, (3-5)
P.(1)=3lb.(6) x| 1-f2(r) | AVEC f=1, (3-6)
Ou encore :
_1 2_\b, i a, 2 -
() =2a, () x[2(f) x|1-12(t) | AVEC £, =1, (3-7
(1) =3l 2 fafte] | avee =1 @)

Le gain en puissance (conversion AM/AM) est obtenwcalculant :

e (1)t

La conversion de phase AM/PM est obtenue en uiililgarelation suivante :

AVECf =f, (3-8)

N

6(f.)= phase{%( f)} AVECf =f, (3-9)

Le graphe de fluence associé a la mesure estuarguil repose sur une modélisation a 8

termes des erreurs systématiques du systéeme.
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Plans de référence du Dispositif sous test
“sous pointes”
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Relatif a I'entrée Relatif a la sortie

Figure 3-11 : Description du graphe de fluence du modéleatreur a 8 termes du systéme de mesure.

Dans le cas de mesures de composants sous pténtesinexion du standard de référence
en puissance (wattmetre) dans les plans de ré&ndispositif sous test n’est pas possible.ull fa
donc suivre la démarche suivante : les termeseiiesrg (décritsur la figure suivante) nécessaires

aux corrections des rapports d’'ondes sont détesmagun étalonnage TRL sous pointes.

Plans de référence du Dispositif sous test
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; . [ [
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Figure 3-12 : Etalonnage TRL pour la mesure de composans®us pointes.
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Les termes d’erreurs; gnécessitent une phase d'étalonnage supplémermtaitgpe SOL
(Short Open Load) dans les plans de référencedgnérateurs » dans lesquels existent des

connecteurs qui permettent d'utiliser le standardéérence en puissance (wattmetre).

Les modules des termeg, @t g, sont déterminés par un étalonnage en puissanssqia
a partir de I'étalon de référence que constituewattmétre connecté dans le plan des

« générateurs ». lIs sont obtenus a partir destiéqgasuivantes :

2
‘901‘_ ‘1 goors ZPWatt (3_10)
(I
Avec :

1 2 . o . .
> leza‘Blm‘ la puissance incidente dans le plam, Anesurée par le systeme

d’analyse de réseau vectoriel a la fréquence f

> Ry = ‘Ble‘ —‘ Aie‘ —;‘ BlG‘z(l—‘I' 42) la puissance lue au wattmetre connecté
dans le plan R.
1-g. | R
‘ggz‘ _ ‘ Ossl s _ Watt (3_11)
[ d)R.
Avec

1 , o . R
> szZE‘Bzm‘z la puissance incidente dans le plan, Anesurée par le systéme

d’analyse de réseau vectoriel a la fréquence f

>

Rvat = ‘Ble‘ __‘Aie‘ = ‘Ble‘ ( —‘F 42) la puissance lue au wattmeétre connecté

dans le plan R.

Les termed s et Ts sont respectivement les coefficients dexiéh et de correction des

sondes de puissance utilisées avec le wattmétre.
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Les modules des termeg et e, nécessaires a la détermination des puissanceuabseoia
la connaissance du module des ondes de puissarr@ges a et g, dans le plan des pointes sont

déterminés en faisant I’hypothéese de réciprocigadeipleurs [111-12].

- @08 Go %} (3.12)
‘901‘
e \%zTSH ‘932 %] 313)

Les équations de corrections des modules des atdbss rapports d’'ondes sont obtenues,

pour chaque fréquence, a partir des équationsusias :

%_%
B A,
D — m AVEC Kl :eooell_ qo%j (3_14)
Ap «Bin _
€ A K,
B
AjD = E AVEC K2 :ezz%s_ %2 %E (3_15)
°gyx oK,
1—%3x@
B,o :e.I.OQ)lx B, 9 B, (3_16)
Ap €8 e X%—K A,
2 1
A
1_eooxh
B — %80, B, N = (3-17)
Ap €& o xBom_ A,
X, K,

Les équations de correction des modules des orapgigisance sont les suivantes :

NE ‘e‘jg‘o‘ JeuB -kl (3-18)
\A&Dﬁe‘jis‘x coxBaoich|a, (3-19)
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[1-4. Résultats de mesures.
[I-4-1. Caractérisation de T.B.H. AsGa en bande X.

Les transistors bipolaires a hétérojonction GaAkiBasont bien connus pour avoir de
nombreux avantages pour 'amplification de puiseagex fréquences microondes. Ceux ci sont en
effet susceptibles de fonctionner avec des gaip®itants pour de fortes densités de puissance et
donc de fortes potentialités de rendement.

Toutefois, leur robustesse vis-a-vis des tensiansldquages peut parfois étre mise a mal
lorsque I'impédance de charge varie autour d’ungislance optimale (variation de TOS = 2 autour
d’'une charge optimale par exemple). Il est doncoirtgmt pour les concepteurs d’amplificateurs de
puissance de connaitre I'évolution du gain en attudta TBH en fonction de la puissance de sortie.
En effet, cette évolution du gain en courant pesitrénseigner sur I'excursion des cycles de charges
dans les zones d’avalanche : une augmentation deice forte compression est notamment signe
du claguage émetteur commun.

Afin d’augmenter les tensions de claquage des igtams bipolaires a hétérojonction, les
technologues ont la possibilité de faire varietaieas paramétres de I'épitaxie :

La tension de claquage base commune peut étre atggnear deux méthodes en agissant
sur les parametres du collecteur : une augmentaléohépaisseur et une diminution du dopage.
Cependant, ces modifications ne sont pas sans tnspades performances hyperfréquences du
composant puisque ces deux parametres Wc et Nentfsur I'apparition de I'effet Kirk. Cet effet
réduit les performances du composant a fortes tisndée courant collecteur.

Le ratio entre la tension de claquage émetteur aomat la tension de claquage base-
commune est quand a lui lié en partie a la valeugan en courar du transistor. U8 faible
conduit a augmenter la valeur de la tension deuelgg émetteur commun. La diminution du gain
en courant peut s’obtenir en modifiant les paraesetde la base du transistor, notamment
I'épaisseur.

La modification du gain en courant du transistaisqu’il conduira a des fonctionnements
du transistor avec des courants de base plus ¢legésssite de prendre en compte ce parametre

dans le choix de la résistance de polarisatiorrestetilisée lors des caractérisations.

La caractérisation en bande X présentée ici pante dur plusieurs transistors similaires en
taille (HBT GaAs-GalnP / 8 doigts de 2*4if2) des filieres classiques HB20P (épaisseur ¢jaski
et des filieres modifiees HB20PX. Les transistangriis par UMS sont répertoriés dans le tableau

suivant :
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Filiere Masque Référence de Epaisseur de| Epaisseur de Dopage
I'épitaxie base collecteur collecteur
HB20P RED R12 Wp W N
HB20PX | CHARPOUAZ2 R13 Wh1> Wp We1> W Nc> Nc
(évolution | CHARPOUA 4 R16 Wp2> W1 Wer> We Ner> Nc
HB20P) | CHARPOUA 6 R17 Wp2> W1 Wer> We Nez> Nea

Tableau 3-1 : Transistors fournis par UMS.

Le but est de mesurer linfluence des différentsesy d’épitaxies sur la robustesse des
transistors fonctionnant en mode impulsionnel vigsade la tension de claquage a trés forte
compression et pour des TOS variables. L'objedifégalement de contribuer a la validation des
modeles électrothermiques développés au coursraesuk de these de O. Jardel [lllddns le
cadre du d’'un contrat DGA (contrat Université dembges n° N393) en partenariat avec UMS et le
département C2S2 du laboratoire XLIM.

Les mesures sont faites pour un signal d’excitatdenfréquence porteuse égale a 10.24
GHz. La durée de I'impulsion RF est fixéaa=100us. Le rapport cyclique est choisi égal a 10%
de telle sorte que la récurrence des impulsiorsitiégale a 1ms.

Dix fenétres d’acquisition « profile » ont été dédis et fixées a,= 10us pour voir les
évolutions des performances du transistor en dééunétre 1), milieu (fenétre 6) et fin d’impulsion
(fenétre 10) comme indiqué sur la figure suivante :

<4— impulsion RF I = 100Us—»

fenétre d'acquisition
1,=10us

Fenétre 10

retardt,=0Us

tp= 10U
tp= 20us

Figure 3-13 : Définition des fenétres d’acquisition.

Les mesures qui vont étre présentées ont été adsepour les conditions opératoires
suivantes. La tensioWcggentre le collecteur et I'émetteur n'est pas pulsgie est fixée a une

valeur de 8,5V.
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La tension entre la base et I'émetteur est puls@éeant 12(s. L'impulsion de polarisation

de base est Iégérement plus large que celle daldRfhpour assurer une mesure en régime établi.

Alimentation
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Standford : R
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Figure 3-14 : Condition de polarisation mixte du transisto.

Les courants et tensions de polarisation pulsé$ s@msurés grace a un oscilloscope a
échantillonnage numérique muni d’un tiroir quatnéré@es pour mesurer les tensions, d’un tiroir de
mesure différentielle pour mesurer le courant d@mtpassant dans la résistance ge & d’'un
tiroir de mesure par effet hall pour le détermimatidu courant de sortie. Par un balayage
synchronisé de la fenétre de mesure au sein dedlsion RF et de I'acquisition des courants et
tensions au long de I'impulsion DC, le rendementpaissance ajoutée peut ainsi étre évalué en
début, milieu, et fin de I'excitation RF.

L’'impédance de charge est optimisée en mode pudsze @ l'utilisation de la boucle active
a f comme montré sur la figure précédente. Cette rebbedu fonctionnement optimum du
transistor en termes de rendement est effectuée pouniveau de puissance proche de la

compression. Lorsque I'impédance de charge doriearterformances requises est localisée pour
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chaque transistor de chaque épitaxie, un balayageiissance est alors effectué jusqu’a un niveau
de compression trés élevé pour extraire les pednoas brutes du transistor et pour vérifier sa

robustesse tout en observant I'évolution du gainamant.

Pour ces mesures, une classe AB est appliquéenlaagation choisie est mixte pour éviter
les phénomenes d’emballement thermique. Pour ce, fabmme indiqué sur la figure 3.14, deux
résistances de Thévenin équivalentes présentéde péseau de polarisation sur la base ont été
utilisées : 5@ et210Q. Ces impédances représentent I'impédand® 80 générateur de tension
pulsée associée a une résistance parallele Qeet@ne résistance série dg Rjui a pris deux
valeurs :

» Rp1=42X).conduisant a une résistance de Thévenin équieatEnb

» Rp2=20@.conduisant a une résistance de Thévenin équieatkn 1@

Le choix de B; = 4X) permet de limiter les phénomeénes d’auto poladsatt donc
d’obtenir de meilleures performances en puissa@ependant cette valeur est pénalisante pour une
mesure tres précise du courant de base (a pautiedhesure différentielle) et la détermination du
gain en courant du transistor. Or, I'’évolution daingen courant est le critéere fondamental pour
juger de la robustesse des transistors vis-a-via timsion de claquage émetteur commun.

Pour résoudre ce probleme de lecture de coureahd itmaniére précise a I'oscilloscope, une
seconde résistance, R= 2002 a été utilisée. Malheureusement, les performadadsansistor sont
alors limitées par les phénomenes d’auto polaosatjui, quand le courant de base augmente
lorsque la compression du transistor croit, condudiminuer la tension de base émetteur pour

placer le transistor dans un mode de fonctionnemhemype classe B.

Les polarisations des transistors dans I'impulsiont les suivantes :

R12 : Wheo= 1,567 V - \beo= 8,553 V - o = 0,465 MA - §o = 62,26 mA
R13 : Weo= 1,565V - Ve0=8,98 V - hp= 1,812 mA - §o = 66,27 mA

R16 : Wheo= 1,564 V - Me0=8,586 V - )= 1,711 mA - Jp = 62,75 mA
R17 : Vbheo= 1,541V - Ve0=8,586 V - )= 1,442 mA - Jp = 61,93 mA

YV V V V

Les impédances optimales obtenues pour un maximaunertdement en puissance ajoutée

du transistor sont représentées sur la figure steva
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Impedance de charge

—{1— Charpoua 2 Charpoua 4 —¥— Charpoua 6 —— RED

Figure 3-15 : Impédances de charge optimale pour les difiéntes épitaxies de TBH.

La figure 3-16 présentes I'évolution des perforneenales quatre épitaxies, pour une
impédance de charge de 50 ohms et une résistarmsdale 210 ohms, en fonction de la puissance

d’entrée en terme de
» Puissance de sortie mesurée.
» Gain en puissance mesuré.
» Gain en courant mesuré.
» Densité de courant collecteur mesuré.

Ces performances sont obtenues lorsque I'analydaitsdans la fenétre n°6 d’acquisition,
c'est-a-dire en milieu d'impulsion. Les résultatstenus pour les autres fenétres d’acquisition

conduisent aux mémes conclusions.
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Figure 3-16 : Performances pour les différentes épitaxiede TBH en milieu d’'impulsion
pour R, =210 ohms et &,(fo)= 50 ohms.

Il est possible de constater sur la figure préctdenie les épitaxies R13, R16 et R17
permettent de retarder I'apparition du phénoméaegthentation du gain en courant en régime fort
signal, signe d'un fonctionnement dans la zone alawhe, et confirme ainsi I'impact des
modifications de la structure épitaxiale, déja dedis par les mesures de tensions de claquage
statiques, sur le fonctionnement en régime dynaendgs composants. Il faut souligner néanmoins

gue les conditions de mesures sont séveres puibigqueedance de charge a la fréquence
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fondamentalefest 500hms, donc éloignée de I'optimum en puissabhen PAE. De plus la forte
résistance mise en série sur la base (210 ohmd)plas influent le phénomeéene de claquage base
commune. Sur le gain en puissance, il est aiséedennaitre une expansion de gain propre au
fonctionnement de type classe B du transistor tauéo polarisation du transistor par la résistance
de base de 210 ohms.

Dans ces conditions de charge, les évolutions»>édgiés donnent une marge importante de
tension de claguage en émetteur commun et sont dlo@camélioration notable vis-a-vis de la

robustesse du transistor.

La figure 3-17 présente I'évolution des performanaes quatre épitaxies, pour une
impédance de charge de 50 ohms et une résistarmasdede 42 ohms, en fonction de la puissance
d’entrée en terme de Puissance de sortie mesu@ar, €8 puissance mesure, Gain en courant

mesuré, Densité de courant collecteur mesurée
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Figure 3-17 : Performances pour les différentes épitaxiede TBH en milieu d’'impulsion
pour R, =42 ohms et Zn(fo)= Zopt_pae(fo).

L’impact des modifications de I'épitaxie se conferde nouveau sur les mesures présentées
sur la figure précédente ou le phénoméene d’augrientdu gain en courant, bien que la mesure de
ce parameétre soit moins précise en raison du cteila résistance externe de polarisation de la
base, apparait pour des niveaux de puissancesabgritis importants.
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Les phénomenes d’'auto polarisation étant pluséisnitans ce cas a cause de la résistance de
base de 42 ohms, I'évolution du gain en puissaomeespond maintenant au fonctionnement de

type classe AB du transistor.

Dans ces conditions de charge correspondant aatgetoptimale, les évolutions épitaxiales
donne une marge importante de tension de claquagé&neetteur commun et une épitaxie

particuliere R16 semble présenter les meilleur comys : performances — tension de claquage.

Les caractérisations de type CW impulsionnels crestt donc au final un outil d’expertise

et de choix de technologie fondamental pour lelsrtelogues et les concepteurs.

Le transistor TBH de I'épitaxie R16 qui présente teeilleures performances en puissance
et en robustesse vis-a-vis de la tension de clagéatetteur commun a alors été modélisé a partir
de mesures de réseaux I/V impulsionnels et de gram[S] impulsionnels pour extraire le modele

électrothermique (schéma ghsuivant avec un seul polenB :

e

COLLECTOR
é—: ch%& Dcc :
: Qbg :
b b = Ifbc & Ibe/pr
VW @ :
BASE E Ifbe Y Tbe/pf Ihe.The H
I :
- 2 = Dfe\/ Dec : =
Cp Qbe i Cpc
A i
re

le
\-’cc.Ic—\-’bc.IbG

EMITTER

Figure 3-18 : Modéle électrothermique du TBH épitaxie statdiard en 1t

Les résultats de mesures et de simulations sontrésosur la figure 3-19. Ils sont obtenus

en placant en sortie du transistor :
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a) L'impédance de charge optimale permettant d’opgmite fonctionnement du

transistor en rendement.

b) Des charges présentant un TOS de 2 autour deirmgiéelance optimale.

Le transistor est toujours polarisé en classe ABadaéme maniére que précédemment et il

est toujours excité par le méme type de signal iRpulsionnel. Les résultats montrés sur cette

figure correspondent a la fenétre d’acquisitionmdlieu d’'impulsion (fenétre n°6).
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Figure 3-19 : Comparaison des mesures et des simulationsy différentes impédances de charge (TOS=2) du
TBH a épitaxie de référence [lI1.15].
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On peut alors constater que les courbes en tram pbrrespondant aux simulations et les
courbes issues des mesures correspondent bierupeyuissance de sortie de 20 a 31 dBm. Les

mesures permettent ainsi une bonne validation diefeclectrothermique.

En conclusion sur ces mesures, le banc de casatiéri en mode CW impulsionnel

constitue un outil trés performant pour
» l'expertise de filiere technologique

» la validation fine de modéle électrothermique dasistors.

[1-4-2. Caractérisation de T.E.C. GaN.
La caractérisation sera faite sur le transistor G&X75 décrit dans le deuxieme chapitre,

dont nous avons simulé les performances sous eliffés conditions.

Dans cette partie, nous allons confronter les nessetr les simulations pour plusieurs points

de polarisation.

L'impulsion de grille pourra étre descendante dev@ys une tension négative (situation de
capture des pieges) ; ou montante c'est-a-diraérsiement -7V a une tension plus élevée (situation

d’émission des pieges).

[1-4-2-1. Confrontation simulations-mesures au potnde polarisation
(Vgs, Vds)=(-3.5V,10V)

Dans ce qui suit, nous comparons les cas suivants :

» Les courbes simulées en mode CW au point de palimis(Vgs,Vds)=(-3.5V,10V)
(courbes rouges sur les figures 3-20, 3-21, 3-23)3

» Les courbes mesurées en mode CW pulsé au poirtiaesation :

(VgsoVaso = (OV,0V)=(Vgs Vg = (-3.5V,10V) qui correspond au phénomene de
capture de charge par les pieges (courbes bleunéssdigures 3-20, 3-21, 3-22 et 3-23).

» Les courbes mesurées en mode CW pulsé au poiriaesation :

(VgsoVaso = (-7V,0V)=(VgsVag = (-3.5V,10V) qui correspond a la libération de
charges par les pieges (courbes vertes sur lae§i@420, 3-21, 3-22 et 3-23).
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La largeur de I'impulsion est=2us, la période de récurrence est T=20us et fBrap
cyclique est donc de 10%. L'impédance de chargéx&st a 5@ pour toutes les fréquences. Nous
avons utilisé 10 fenétres d’acquisition « profileormme précédemment décrit sur la figure 3-13.

Les fenétres ont donc une largeur de 200ns.

Toutes les courbes mesurées sont celles obtenuetagterniére fenétre (‘la fenétre

numeéro 10’) donc en fin d’impulsion.

La encore, nous n‘avons pas eu de difféerencesfisigtives entre les comparaisons des
résultats en début (fenétre 1), en milieu (fen@ret en fin d'impulsion (fenétre 10). Les seules
différences significatives apparaissent pour ldewa et les évolutions du courant de drain au
continu (graphique de droite de la figure 3-23).
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—e— CW _(-35V,10V) sm —e— CW _(-3.5V,10V)_sm

Figure 3-20 : Comparaison des performances du transistoiiraulées et mesurées

en gain et en puissance de sortie.

158



Développement du systéme de caractérisation

102,0
101,0 1

100,0 1
99,0 1

Phase (b2/al) (

97,0 4

Input Power (mA)

—a— (-7V,0V)_(-3.5V,10V)_mes
—a— (0V,0V)_(-3.5V,10V)_mes

—e—CW (-35V,10V) sm

Figure 3-21 : Comparaison des performances du transistoiraulées et mesurées en rendement

en puissance ajouté et en AM/PM.
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Figure 3-22 : Comparaison du module et de la phase du cdiefent de réflexion mesurés et simulés.

Ces courbes montrent une assez bonne concordameectes, que ce soit pour le gain en

puissance, la puissance de sortie, le rendemeptiesance ajouté, le coefficient de réflexion ou

'AM/PM. Cela montre donc que les simulations CWlet mesures en « régime établi » apres

1.8us conduisent a des effets similaires. La raigochoix de la mesure en impulsionnel tient au

fait que pour ce type de composants, une mesuree fpuissance CW nous conduisait

systématiqguement a la destruction de ce compaoskhgré tout, la simulation du comportement du

transistor en CW est suffisamment robuste pourreeadmpte correctement du fonctionnement réel

du transistor.
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Figure 3-23 : Timings des impulsions et comparaison du ceant de sortie mesuré et simulé

en fonction de la puissance d’entrée.

Sur la figure 3-23 la diminution du courant contide sortie en fonction de la puissance
d’entrée est du a la pénétration du cycle de chdags la zone ohmique a forte compression. Le

décalage entre les courbes vertes et bleues dantaamtinu traduit les effets de pieges.

La figure 3-24 représente I'évolution du couransddie mesuré en fonction de la puissance
d’entrée en début, milieu et fin. L'impulsion deillgr est montante du pincement -7V a -3.5V

(situation d’émission de pieges), tandis que l'ifspn de drain va de 0V a 10V.

En deux micro secondes, les effets dynamiques @gepien émission n’ont pas le temps
d’étre trop influents. Donc la diminution du couravec la position dans l'impulsion est liée aux

effets thermiques (constante de temps de l'ordia @ge).
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Figure 3-24 : Evolution du courant de sortie en fonction d la puissance d’entrée en début, milieu et fin
d’'impulsion et leurs timings associés.

[1-4-2-2. Confrontation simulations-mesures au potnde polarisation
(Vgs, Vds)=(-3.5V,20V)

La valeur de Vds a été modifiée, elle a été augéeedé 10V. La comparaison porte sur les

courbes suivantes :

= Les courbes simulées en mode CW au point de pafemis (Vys,Vag)=(-3.5V,20V)
(courbes rouges sur les figures 3-25, 3-26, 3-28)3

» Les courbes mesurées en mode CW pulsé au poirtiaesation :

(VgsoVaso = (OV,0V)=(Vgs, Vg = (-3.5V,20V) qui correspond au phénomeéne de
capture de charge par les pieges (courbes bleunéssdigures 3-25, 3-26, 3-27 et 3-28).

» Les courbes mesurées en mode CW pulsé au poirtiaesation :

(VgsoVaso = (-7V,0V)=(VgsVag = (-3.5V,20V) qui correspond a la libération de
charges par les pieges(courbes vertes sur leefi@i5, 3-26, 3-27 et 3-28).

La largeur de I'impulsion est 2us, la période druréence est 20us et le rapport cyclique

10%. L'impédance de charge estbQ.es courbes mesurées correspondent en fin d’sipul

Malheureusement, le transistor mesuré ici n'est@aséme que celui qui a été modélisé. I
y avait malheureusement une dispersion certaine das composants. Nous montrons tout de

méme les résultats comparés qui sont assez difééren

161



Développement du systéme de caractérisation
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Figure 3-25 : Comparaison des performances du transistoiraulées et mesurées

en gain et en puissance de sortie.
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Figure 3-26 : Comparaison du courant DC de sortie et du rdement en puissance ajouté mesurés et simulés.
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Figure 3-27 : Comparaison du module et de la phase du cfiefent de réflexion mesurés et simulés.

Sur la figure 3-27, les différences importantes Isumodule du coefficient de réflexion

d’entrée montrent bien la dispersion des composgtreégpliquent en partie les écarts sur le gain et

la puissance de sortie ainsi que le rendement.
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Figure 3-28 : Comparaison du courant DC et la tension mesés et simulés a I'entrée du transistor.

L'intérét de la figure 3-28, réside dans I'obselmatde I'existence d’un courant de fuite de

la grille qui modifie avec la valeur de la puissamF, la valeur de la polarisation de grille. Qee ¢

soit dans le cas ou I'on pulse le Vgs de 0V a -3db\bien le cas ou I'on pulse le Vgs de -7V a -

3.5V, le courant IgsO a la méme évolution. Il esbmA a bas niveau et -OmA a fort niveau, ce qui

influe sur le Vgs qui passe de -3.5V a bas nivedéWVaa fort niveau.
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[1-4-2-3. Confrontation simulations-mesures au potnde polarisation
(Vgs, vds) = (-5V,20V)

Cette fois-ci, nous conservons une tension de df@iB0V mais nous modifions la tension

de grille dans I'impulsion par rapport a deux psidé repos différents.

» Les courbes simulées en mode CW au point de palemis (Vgs,Vds)=(-5V,20V)
(courbes rouges sur les figures 3-29, 3-30, 3-32)3

» Les courbes mesurées en mode CW pulsé au poirtiaesation :

(VgsoVaso = (OV,0V)=(Vgs, Vg = (-5V,20V) qui correspond au phénomeéne de
capture de charge par les pieges (courbes bleunéssdigures 3-29, 3-30, 3-31 et 3-32).

» Les courbes mesurées en mode CW pulsé au poirtiaesation :

(VgsoVaso = (-7V,0V)=(VgsVas) = (-5V,20V) qui correspond a la libération de
charges par les pieges(courbes vertes sur leefi@i29, 3-30, 3-31 et 3-32).

Les conditions de mesure n’ont pas changé, lalamde I'impulsion est de 2us, la
période de récurrence est de 20us et le rappditjagcégale a 10%. L'impédance de
charge adest 5@. Les fenétres d’acquisition sont les mémes. Legltats présentés ci-

dessous sont enregistrés en fin d'impulsion (caibibeues et vertes).
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—e— Simulations CW (-5,20) —e— Simulations CW (-5,20)
—a—Mesures CW Pulsees (-7,0)->(-5,20) —a— Mesures CW Pulsees (-7,0)->(-5,20)

Figure 3-29 : Comparaison des performances du transistoiraulées et mesurées

en gain et en puissance de sortie.
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Figure 3-30 : Comparaison du courant DC de sortie et du rdement en puissance ajouté mesurés et simulés.
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Figure 3-31 : Comparaison du module et de la phase du cfiefent de réflexion mesurés et simulés.
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Figure 3-32 : Comparaison du courant DC et de la tension esurés et simulés a I'entrée du transistor.

La aussi, on ne peut que constater les difféeremrese mesures et simulations. Ces
différences sont dues aux dispersions sur les ceamp® et la présence de courant de fuite de la
grille. Si on observe les mesures sur le graphidgiedroite de la figure 3-32 (courbes verte et
bleue), on voit bien l'effet statique des piegesgd#e. En pulsant de (0V,0V) en allant a (-5,20)
(courbe bleue), le courangsd vaut 100mA a bas niveau, tandis qu’en pulsant@é,QV) en allant

a (-5V,20V) (courbe verte), le couranfolvaut 60mA a bas niveau.

[1-4-2-4. Confrontation simulations-mesures au potnde polarisation
(Vgs, Vds) = (-5V,30V)

Dans ce paragraphe nous décrivons les résultatsupeutension de grille dans I'impulsion
qui reste a -5V par rapport au cas précédent. Maiension Vds a maintenant augmenté jusqu’a

30V. Nous présentons alors :

» Les courbes simulées en mode CW au point de palens (Vgs,Vds)=(-5V,30V)
(courbes rouges sur les figures 3-33, 3-34, 3-3H)3

» Les courbes mesurées en mode CW pulséau pointagspton :

(Vgso Vas)=(0V,0V)=(Vgs, Vas)=(-5V,30V) qui correspond au phénomeéne de capture
de charge par les piéges (courbes bleues suglees 3-33, 3-34, 3-35 et 3-36).
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» Les courbes mesurées au point de polarisation :

(Vgso Vaso=(-7V,0V)=(V g, Va9=(-5V,30V) qui correspond a la libération de clesg

par les pieges(courbes vertes sur les figures 3-33, 3-35 et 3-36).

Les caractéristiques des signaux d’excitation ex eeesurés restent identiques. La largeur
de l'impulsion est de 2us, la période de récurrerstale 20us et le rapport cyclique de 10%.

L'impédance de charge adst 5@.

Nous donnons ici a titre d'information, les réstdtade mesure a Vds=30V. Les

commentaires sont les mémes que précédemment.
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&= Mesures CW Pulsees (-7,0)->(-5,30) —4—Mesures CW Pulsees (-7,0)->(-5,30)

Figure 3-33 : Comparaison des performances du transistoiiraulées et mesurées

en gain et en puissance de sortie.
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Figure 3-34 : Comparaison du courant DC de sortie et du rdement en puissance ajouté mesurés et simulés.
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Figure 3-35 : Comparaison du module et de la phase du cdiefent de réflexion mesurés et simulés.

Un écart important est observé sur le module dificant de réflexion en entrée.
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Figure 3-36: Comparaison du courant DC et de la tension nserés et simulés a I'entrée du transistor.

Nous pouvons dans ce cas, également noter un ¢alegnite de grille important pour le
composant mesuré a I'inverse du composant qui meétlisé et que nous avons intégré dans ADS
pour les simulations.

[I-4-2-5. Résultats de mesures au point de polarigmn
(Vgs, Vds) = (-5V,30V) pour une impédance de charg@nnant un

optimum en puissance de sortie

Dans les mémes conditions de polarisation que gdedafent, le fonctionnement du
transistor a été optimisé pour obtenir un maximwpdissance de sortie. Cette optimisation a été
réalisée en cherchant I'impédance de charge omiddl (Charge passive), les charges présentées

aux harmoniques sont celles présentées par le. tuner
» Les courbes mesurées au point de polarisation :

(VgsoVaso = (OV,0V)=(Vgs, Vg = (-5V,30V) qui correspond au phénomeéne de
capture de charge par les pieges (courbes bleuéssdigures 3-37, 3-38, 3-39 et 3-40).

» Les courbes mesurées au point de polarisation :

(VgsoVaso = (-7V,0V)= (Vg5 Vag = (-5V,30V) qui correspond a la libération de
charges par les pieges(courbes vertes sur leefi@iB7, 3-38, 3-39 et 3-40).

La largeur de I'impulsion est de 2us, la périodeétrirrence est de 20us et le rapport
cyclique de 10%. L'impédance de charge est Zgpt({42+j30)2.
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Figure 3-37 : Comparaison des performances du transistor esurées en gain et en puissance de sortie pour deux
points de polarisation différents.

Le gain bas niveau, dans le cas ou I'on pulse ¢&,Wso = (0,0=(Vgs,Vvds) =(-5V,30V)
vaut 17dB alors que celui du cas ou I'on pulseMgolVas) = (-7,0)=(Vgs,Vds) =(-5V,30V) vaut
17.5dB.
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Figure 3-38 : Comparaison du rendement en puissance ajougt du courant de sortie DC pour deux points de
polarisation différents.
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Figure 3-39 : Comparaison du module et de la phase du cdiefent de réflexion mesurés pour deux points de
polarisation différents.

La différence du module du coefficient de réflexien entrée (figure 3-39) pourrait
expliqguer en partie le léger écart en puissanc@ ga rendement entre les deux points de
polarisation.
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—a—Mesures CW Pulsees (-7,0)->(-5,30) —a— Mesures CW Pulsees (-7,0)->(-5,30)

Figure 3-40 : Comparaison du courant DC et de la tension @surés a I'entrée du transistor a deux points de
polarisation différents.

Nous observons les mémes conclusions que précédem@iest-a-dire, premiérement un
courant de fuite de grille et deuxiemement un eftatique des pieges de grille sur la courbe du
courant DC de sortie qui varie en fonction de |leewade repos de Vgs0, qui vaut OV dans un cas

(courbe bleue) et -7V dans l'autre (courbe verteg)ue conduisent a des valeurs difféerentes de 1dsO0,
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105mA et 92mA respectivement a bas niveau RF. Ndaons pas de différences significatives

entre début, milieu et fin de I'impulsion.

lIl - Nouvelle architecture de banc de mesure pour la

caractérisation de type biporteuse impulsionnel.

[1I-1. Motivations
Les technologies grand gap telle que la filiere Gadlivent atteindre des densités de
puissance cing fois plus importante que celles@desistors bipolaires a hétérojonction qui ont une
forte mobilité et qui sont fondés sur des technie®@lus conventionnelles telle que I'AsGa et
PInP.[111.16] [II.17]. Ceci conduira inéluctablenme a la réduction de la complexité des circuits
ainsi qu’a I'amélioration du gain, du rendementdet leur fiabilité. Le développement de cette
technologie sera bénéfique a la fois pour les agftins militaires comme les systéemes radar mais

également pour les applications grand public.

Afin d’obtenir une technologie mature fondée surG@aN, il est crucial de faire une
investigation complete des composants et circuigst@®niques grand gap. Ceci inclus une
compréhension approfondie de la technologie du csant, de sa faisabilité et du développement
des applications circuits et systemes. Ces beswmimsconduit au développement d’outils de
caractérisation adéquats. Ceci constitue la pigngulaire pour la conception de circuits micro-

ondes a haute puissance.

Les transistors HEMTs AlGaN/GaN présentent des tag@s pour les applications haute

puissance dus a sa large bande interdite [l11.06]1.8].

Les transistors a effet de champs fondés sur lmtdogie GaN présentent des densités de
puissance de quelgues W/mm, des fréquences dereo(ipau dela de 20GHz, et des fréquences
maximales d’oscillation {f,) de I'ordre de 25GHz. Toutefois, toute cette paige élevée présente
dans les FETs GaN ne peut étre completement déssigéavers le substrat. En conséquence, les
HEMTs AlGaN/GaN souffrent a la fois des problemiés & la thermique et aux effets de piege.
C’est pour cette raison que le fonctionnement decoenposants durant un court intervalle de temps

nous permet de controler la dissipation de la chale

En se basant sur ce principe, les caractéristif\igsulsées, les parameétres [S] pulsés et les
systemes load pull pulsés [111.19] [111.20] [II1.2J11.22] [111.23] ont été implémentés dans le b

mesurer les caractéristiques des composants deapues en s’affranchissant de la thermique et de
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comprendre plus en profondeur les mécanismes thedmique et des pieges, et de permettre ainsi
d’intégrer les effets de la thermique et des piétgas les modéles [l11.24] [111.25].

En cours de développement d'une technologie émergean encore mature, il est a
I'évidence intéressant de caractériser la puissahde rendement des transistors mais aussi leur

linéarité. Pour cela un critére essentiel estdiimodulation en présence de deux porteuses.

Les tests peuvent étre faits avec deux porteusesneme CW en faisant varier les
impédances (BF et HF), la puissance et I'écartueé@tiel entre les deux porteuses. On peut
analyser l'impact des dispersions lentes (thermiquiége, réseaux de polarisation) sur les

performances en linéarité.
Hors pourquoi envisager un test en signal bi porsas pulsé ?

On pense avoir un degré de liberté supplémentéargeur de pulse) pour scruter les
différentes constantes de temps de dispersion aipasant, mais on verra en conclusion que c’est

loin d’'étre évident.

En revanche c’est intéressant, car en phase digtdno, les composants ne sont pas
toujours trés robustes notamment en ce qui condartifeermique (évacuation des calories). Pour

ces raisons, ils peuvent supporter un fonctionnémésé mais non CW.

Enfin, le mode pulsé est un mode incontournabler gesi applications RADARS. La
modulation interne au pulse (type chirp) est uneluation & enveloppe constante et il n'y a pas
généralement de spécification contraignante delitée Cependant, on peut penser a l'avenir a

I'utilisation de modulations plus complexes dam®ulsion avec contrainte de linéarité.

[1I-2. Description des signaux.

Il est important pour la suite de cette partie égnir certains termes spécifiques concernant

le signal bi porteuses pulsé.

Considérons dans un premier temps un signal denx ¢orrespondant a une modulation

double bande latérale a porteuse supprimée ‘DBPLS'.

Xpaips (t) = Axcog( 2¢rx fxt)+ Ax co§ Xmrx f,x 1) (3-20)

Xpgies(t) = 2% Axcog 7 f, xt)x cos(R7mrx f xt (3-21)
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- (T,

B f1) 4 ) _ ( fl + fz) 4
Avec f_, 5 (frequence de I'enveloppe) efp—T la fréequence de la

porteuse.

La forme temporelle d¥pg pdt) est représentée sur la figure 3-41.

env = Période de I'enveloppe

AAAA
V W

XpaLps (D)4

T, =%)LT Période de la porteuse
p

Figure 3-41 : Forme temporelle d’un signal deux tons.

Une excitation deux tons pulsée est définie pguigkion suivante :

XDB'—PS PU|Sét) [2 x AX COS(a)env >< CO%CU F?< t) X reck ( t) u]i 5( = -Iﬁ—)) (3_22)

Ou le symbolg(l) représente le produit de convolution et n estambre entier.

. L T .
7, represente la largeur du pulse, Tp est la pedodeulse et_l_—s est le rapport cyclique.
p

Dans I'exemple suivant (figure 3-42), nous prendrap=2us, T,=20us et I'écart en

fréequence entre les deux porteuses est de 10MH8GHz, ce qui conduit ¥3GHz-5MHz et
f,=3GHz+5MHz.

Dans ces conditions, la largeur du pulse est urbnerantier de fois égale @i c'est-a-dire

(f2—f1):Af:10MHz=20<i. Par conséquent la forme du sinus cardi%cln—)é) du spectre qui est
X

S

maximum a { est nulle af (2f,-f1) et a (2f-f,) et celle du sinus cardinal qui est maximum est
nulle a f, (2f;-f,) et a (2§-f;). Comme conséquence, on n'observe pas de sup@spaie spectre a
(2f1 - 12), f1, f2 et (22 - f1) ainsi que dans $oles autres produits dedt f, figure 3-42. Comme
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. C -
nous allons le montrer dans la suite, les mesunemmoort(l—j seront obtenues en utilisant un
3

filtre trés étroit de 500Hz de bande passante gudtre réglé de facon séquentielle,df (2f;-f,) et
(2f-f1).

La forme temporelle du signal DBLPS pulsé est regméee figure 3-42.

XpBLPS (t ( ﬁ\
100 0 P P | : ' """ ; o ; s f \
80 ...+ - ...... i R - : | 106
: : H : . i "
60 il . : ; 80 | w :
60 | u ‘ ‘ 1] ‘ ‘ T - o] ‘ ‘ .
40 Wl A B S K :
; ; : ; 40 11 3 1 L
20 R e : : i .
tps) = AU tus)
M § 2 1 24 28 32 36 40 % 10 T
20 - — — L R = 1 -ZQ,i,,,,T ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,
-40 : I rrrrrr - TS - 2"18 ::g“i """""""""""""""""""""""
Pl B . | T, =20ps s I
: : ; R - i L Il
-80 H T P ------ : i f2 - fl = 5 MHZ l?n? = A
PRS0 AU SR SN U S S S Zoom sur le signal deux tons pulse

Figure 3-42 : Forme d’'onde temporelle du signal deux tongulsé.

Le signal XpeLps pusét) est le stimulus RF qui va exciter le transistousstest pour la
caractérisation en intermodulation dans des canditRF et DC pulsées.

La forme du spectre en entrée et en sortie du siisppeous test autour de la fréquence
fondamentale est donnée par la figure 3-43.
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Figure 3-43 : Formes des spectres en entrée et en sortiedispositif sous test.
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[11-3. Description du systeme de mesure.
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Figure 3-44 : Banc ‘load pull’ de mesures en puissance @mde bi porteuses pulsé.

Comme montré sur le synoptique précédent (figu#4)3-le banc de caractérisation
fonctionnant en mode bi porteuses impulsionnel d8vWXest fondé sur l'utilisation de I'analyseur
de réseaux vectoriels, modele 360B de Wiltron, @ésau test set CW pulsé Wiltron 3636A et du

générateur d'impulsions carrées modele DG535 d&@thResearch System.

Le synthétiseur IFR 3414 de chez Aeroflex générsignal bi porteuses continu, dont on
peut contrdler I'amplitude des deux raies a fl2etihsi que leur écart fréquentiel. Cette onde est
injectée en entrée du modulateur interne au tésgee nous noterons ‘modulateur de stimulus’.
Sur le deuxieme acces de ce modulateur de stineslusjecté un signal carré issu d’'une des voies
du générateur d'impulsion. Le signal obtenu enisalt modulateur de stimulus est donc un signal

bi porteuses pulsé que I'on injecte ensuite subla d’entrée du banc de mesure.

L’amplificateur d’entrée peut déformer le facter fdrme du signal RF bi porteuses pulsé.

Mais il fonctionne normalement dans sa zone liee&@r sa bande passante est assez large, son gain
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est plat sur toute la bande spectrale occupéeepaghal RF pulsé, et son temps de propagation de
groupe (TPG) est constant. Par conséquent, le IsRjRan’est pas altéré par son passage dans

I'amplificateur.

Le transistor est placé dans un environnement ‘akl A ce titre les impédances vues par
le composant peuvent étre adaptées suivant désesritie puissance, de rendement et de linéarité
selon les objectifs visés. Ceci est obtenu pailisation d’'un tuner passif dans ce cas précis pour

deux raisons :
» Les transistors mesurés ne présentaient pas uealfesadaptation.

» Dans le cas de lutilisation d'une boucle activémpédance présentée aux
différentes raies autour dg f¥arie en fonction des longueurs présentées aux
différentes fréquences. Ces longueurs sont dueslifféxents éléments constituants

la boucle active.

Avec le tuner 1808 de Focus nous ne contrbélons lpasimpédances présentées aux

fréquences harmoniques, mais nous pouvons les aresur

L’alimentation continue du dispositif est assur@ pne ou plusieurs alimentations DC
pulsées. Mais, quel que soit le modele d’alimeotatitilisé (HP8115A, HP8114A), les appareils

sont synchronisés par la voie d’horlogedli générateur d'impulsion Stanford.

Les impulsions de tensions et de courants délivaéesomposant sont de forme carrée. Les
tés de polarisation doivent donc présenter surdeaés DC des inductances suffisamment faibles
pour ne pas déformer outre mesure les formes toares de ces impulsions. Des tés de polarisation
large bande Hewlet Packard (modéle 11612B) présente inductance de 1mH sont utilisés a cet
effet. Le facteur de forme des impulsions doit égeant étre préservé en plagant ceux-ci au plus

prés du composant.

L’acquisition des signaux RF aux acces du composaums test s’effectue par le test set de
'analyseur de réseaux vectoriels. Les modulatéutesnes, appelés ‘modulateurs de profile’, de
chacune des quatre voies de mesure sont alor&€ipar un signal CW pulsé issu d'un second
canal du générateur d’'impulsion Stanford. Ce sigrsl synchronisé par rapport au premier et
permet de contréler la largeur et la longueur den&tre d’acquisition des données a I'analyseur de

réseaux vectoriels.

178



Développement du systéme de caractérisation

Le signal issu de la fenétre d’acquisition centrdréquence (séquentiellement autour de f1,
f2, 2f1-f2 et 2f2-f1), est par le biais d’'un mélangétérodyne recentré autour de 2.5MHz. Cette
translation du spectre en basses fréequences pg@anda suite d’appliquer un filtrage étroit de

largeur 500Hz afin de ne conserver que la raienqus intéresse.

llI-4. Etalonnage du systeme de mesure.
Le principe d’étalonnage est rigoureusement idemetig ce qui a été décrit au paragraphe
[I-3-3. Cependant tous les termes d’erreur détegmia une frequence fO en mode CW, doivent

I'étre ici aux quatre fréquences 2k, f;, f, et 2&-f;.

Nous effectuons donc un étalonnage de type CW awedalayage de fréquence et

constituons un tableau de parametres d’étalonnggatée colonnes fréquentielles.

On pourra remarquer que les mesures relatives pthe(t%j pourraient étre faites plus
3

simplement avec un analyseur de spectre sur ureecaniplée en sortie du transistor. Cependant,
nous avons ici un systeme calibré vectoriellemesgy’aux plans des pointes ce qui apporte plus

de précisions sur les puissances absolues de craquapectrale.

I1I-5. Résultats de mesure de transistors GaN.

Cette nouvelle méthode expérimentale a été utifieée la caractérisation du transistor GaN
(12x75um) de la fonderie Tiger. Le composant a été mesans deux conditions de polarisation
différentes. Dans un premier temps, la tension rilee g été pulsée de -7V a -5V (émission de
pieges) et celle de drain de 0OV a 30V (figure 3-&6)suite, le transistor a été mesuré en pulsant la
grille de OV a -5V (capture des pieges) et cellalden de 0OV a 30V (figure 3-45). Ces différents
états de polarisation conduisent a des états statide pieges différents avant méme I'application
de I'impulsion RF. La largeur de I'impulsion RF daite a 2us, la période de récurrence est 20us
(donc un rapport cycliqgue de 10%). Une fenétre gliggition a été déplacée du début jusqu’a la fin
de lI'impulsion afin de scruter le comportement dansistor. La fréquence de la porteuse est 3GHz

et I'écart frequentieAf=10MHz.

La fenétre d’acquisition contient un nombre endiempériode du battement & 10MHz.

Séquentiellement et pour chaque niveau de puissdiecdrée, I'évolution du(l—j en
3

début, milieu et fin d'impulsion RF, ainsi que f[gsrformances du transistor sont enregistrées.
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L’'impédance de source a été fixée R50ndis que I'impédance de charge a été syntleétisé
a l'aide du tuner automatique Focus, modéle 18@8 @ibbtenir un maximum de puissance de

sortie.

Sur les figures 3-45 et 3-46,(1%) , la puissance RF de sortie, le gain en puissant® e

3
rendement en puissance ajoutée sont donnés eroford® la puissance d’entrée et pour trois
différentes positions de la fenétre d’acquisitidékut : retard de 0.2us, milieu : retard de 0.8us e

fin avec un retard de 1.6us).
Sur les figures 3-45 et 3-46, la puissance RF d@éeset le rendement en puissance ajoutée
diminuent dans les deux cas, du début jusqu’anlddil'impulsion.

Sur la figure 3-45, Ie(lgj croit du début a la fin de I'impulsion. Nous pougoaussi
3

observer une variation significative cEeclij du début a la fin de I'mpulsion de 7dBc pour une
3

puissance d’entrée de 12dBm.
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45 : Performances du transistor HEMT GaN 12x75 pfau point de polarisation

Figure 3-

(-5V,30V).

(0V,0V)=>(Vg4s Vas)

(Vgsovdso)

différent. Dans ces nouvelles

ége

by

Sur la figure 3-46, le transistor est dans un statique de pi

conditions de polarisation, on n'observe pas d'étioh du (Igj du début a la fin de I'impulsion
3

du début a la

3

RF. Pour la méme puissance d’entrée du cas précg&gddBm, la variation d\Elgj
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fin de I'impulsion RF est 2dBc. Ces différentesigaons de valeurs d%)

de polarisation du début a la fin de l'impulsionpmtrent qu’il peut y avoir une influence de ces

états de piege sur la puissance de sortie et teere@nt en puissance ajouté.
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Figure 3-46 : Performances du transistor HEMT GaN 12x75 pfau point de polarisation

(-5V,30V).
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Il semble donc en conclusion que la thermique stdffets de piege aient des « effets
associés linéarisants » pour le transistor. Lestaotes de temps de chaque effet (thermique et
piege) n'ont pu étre mis en évidence séparémert ees differentes manipulations. Il est donc
important de disposer d'un modéle prenant en comptedeux effets pour pouvoir les étudier

indépendamment I'un de l'autre. Cette étude d'tabfet du paragraphe du chapitre II.

IV - Conclusion.

Ce chapitre a rappelé quelques notions fondamengeder la caractérisation de transistors

de forte puissance.

Puis un systeme de load pull pulsé a été décrimbBde CW pulsé, il a été exploité pour la
caractérisation de transistor GaN de Thales Tigercess 2001). Cette caractérisation n'a pas été
facile en raison du caractere dispersif et non Enomature des composants que nous avons eu a
notre disposition. Une configuration originale desure d’'intermodulation en mode pulsé a été

proposée et testée.

Il est néanmoins certain que ces travaux mériteraiae exploitation approfondie sur des

composants GaN d’actualité qui sont plus matures.
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Conclusion générale

Parallelement a I'émergence de la technologie Galyr pes transistors micro ondes de
puissance, la caractérisation fonctionnelle estn@riliale pour contribuer a une expertise des
potentialités en puissance, rendement et linédagtransistors. Elle I'est également pour valider

les modeles non linéaires nécessaires pour corrag@®icircuits amplificateurs optimisés.

L’instrumentation de type load-pull pulsé n’est p@&s courante dans les divers laboratoires
universitaires ou industriels. Il nous est appaégeassaire et intéressant de la développer et de
'exploiter pour les composants de puissance. [pltésente un intérét certain lorsque les
technologies ne sont pas encore arrivées a unee pthasmaturité forte. Elle est également

intéressante pour les applications radar.

Les aspects traités au chapitre | concernant legggistiques importantes de la technologie
GaN et les problématiques encore existantes dethygrmique et pieges ont eu vocation a faire un
état des lieux et a justifier en quelque sortadiét d'une instrumentation en fort signal RF et DC

pulsée.

Le chapitre 1l a permis a l'aide de simulationsdain modéle de dégager les tendances
principales en termes de rendement, de puissarte letéarité d'un HEMT GaN. Un des intéréts
majeurs de cette analyse est de dégager quelcatesdét fonctionnement optimisés permettant de
ne pas multiplier a I'extréme et inutilement lesdibions expérimentales, qui sont toujours plus
délicates pour des composants non encore totalematures et cela en présence de niveaux de

puissance non négligeables.

Le chapitre 1l a présenté le systeme de mesusereexploitation pour la caractérisation de

quelques composants.

Une configuration originale jamais développée aayant a notre connaissance a proposé
des mesures d’intermodulation en mode impulsiorihekt vrai cependant que cette configuration
n'autorise pas beaucoup de degrés de liberté lemgeurs d'impulsions et fréquences de battement
des deux porteuses, mais elle peut présenter aréirgi des applications de type radar avec des

signaux modulés internes aux impulsions se dévelupp

188



Conclusion générale et perspectives

Perspectives
Elles sont de deux types :

» L’extension des potentialités en gamme de puissance
= |’extension des possibilités en gamme de fréquence.

L’extension en puissance pour viser 10 & 50 Watisonnablement jusqu’a la bande X
requiert un développement spécifique du banc suagpects minimisation des pertes, réseaux de
polarisation spécifiques et qualité de calibragle permettra a I'avenir une exploitation de
résultats attendue par les acteurs du domainedesucomposants de trés fortes puissance (LDMOS
Si, HEMT GaN, HBT AsGa......).

L’analyse et la mesure de linéarité séparée devétage de puissance constitue également
un point dur, car il faut une chaine de conditioneat des signaux et de mesure extrémement

linéaire.

L’extension au domaine de fréquence millimétrigjusqu’'a 65 GHz voir plus) nécessite
des moyens importants. Elle est cependant primergiaur la caractérisation de technologie ultra
rapide (HBT SiGe ou InP).

Outre les difficultés accrues de type instrumeatatet calibrage associées aux ondes
millimétriques, une difficulté trés dure réside dda contréle d’'impulsions trés courtes (de I'ordre
de la dizaine de ns) car les constantes de ternepsiitijue pour les composants sont du méme ordre

de grandeur. Le couplage d’impulsions DC aussitesuavec la RF est un point difficile.
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Résumé
Il est aujourd’hui admis que les semi-conducteurtarge bande interdite vont permettre de
repousser les frontieres atteintes a ce jour dansldmaine de la génération de puissance
hyperfréquence. L'analyse des principaux criteeghriologiques (physiques et électriques) des
matériaux grands gap, et plus précisément du Gahtrengue ce dernier est un candidat sérieux
pour les applications de télécommunications etrrada
Un modéle électrothermique de ces transistors frgoprences a FET sur GaN a été utilisé dans ces
travaux pour analyser les comportements transgidénets dus aux effets thermiques et aux effets de
pieges. Une comparaison des performances en pogssamdement et linéarité a été faite entre les
résultats de simulation et ceux de mesure pousigeaux de deux types :

+CW impulsionnels

+Bi porteuses impulsionnels
L'utilisation de signaux CW impulsionnels a permime validation pratigue des modéles
électrothermiques de transistors HBT et une exgeede différentes filieres technologiques de ces
transistors. L'utilisation de signaux bi porteus@pulsionnels a permis d’observer des tendances
sur les compromis rendement/linéarité en foncties effets de piéges de transistors FET GaN.
Des mesures réalisées sur une configuration otegitan banc de caractérisation de type « load-
pull » pour une mesure d’intermodulation en modé&séwnt permis de montrer les limitations
actuelles des modeles de ces transistors dandre @a simulations de fonctionnement dynamique.
Mots clés : HEMT, GaN, transistors de puissance, caracténisdtiad pull pulsé, signal bi
porteuses pulsé, validation de modéles non linga&lectrothermiques, boucle active, tuner.

Analysis and development of the characterization ofpower, power addec
efficiency and linearity of power transistors operaing under pulsed conditions

Abstract

It is admitted today that wide band-gap material$ nvake it possible to push back the
borders reached to date in the field of RF poweaegation.

The analysis of the properties of wide band-gapenes, and especially the GaN material,
highlights that it is a serious candidate for telemunication and radar applications. RF field dffec
transistors on GaN are prone to show dispersivawets due to heating and trapping effects.

A non linear electrothermal model of these higlyfiency FETSs transistors on GaN used in
this work makes possible the analysis of disperseteaviors due to heating and trapping effects.

A comparison of performances in terms of output @owpower added efficiency and
linearity has been made between simulation and unea®nt results for two type of excitation:

¢ one tone pulsed signal
¢ two tones pulsed signal

The use of a one tone pulsed excitation permitiedvalidation of an HBT electrothermal
model and the expertise of different technologprakess of these transistors.

The use of a two tone pulsed excitation has pezthito observe the trade-offs between
power added efficiency and linearity versus tragmffects.

The measurements carried out on an original cordigan of the load pull set up for
intermodulation measurements under pulsed conditltad shown the actual limitations of the
transistor model.

Keywords: HEMT, GaN, power transistors, pulsed load pullraebterization, two-tone pulsed
signal, validation of non linear electrothermal ratsdg active loop, tuner.



