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  Avec le développement récent des systèmes de télécommunications modernes, aussi bien 

civils que militaires, les domaines de l’électronique de puissance subissent une évolution 

importante liée à de nouvelles exigences de performances, d’intégration, de coût et de fiabilité 

des systèmes. Par exemple, dans les applications de communication mobile, les téléphones 

portables de nouvelle génération nécessitent aujourd’hui une bande passante plus importante 

et une meilleure autonomie. De plus, le développement des satellites de communication 

requièrent des amplificateurs opérant à des fréquences de plus en plus hautes (de la bande C à 

la bande Ku, ou même Ka), avec des puissances de sortie de plus en plus importantes afin de 

réduire entre autre la taille de l’antenne terminale. 

  Afin de satisfaire ces nouveaux besoins, la technologie nitrure de gallium (GaN) a suscité 

beaucoup d’attention en Europe au cours des dernières années pour le domaine de 

l’électronique hyperfréquence. Les transistors à haute mobilité électronique (HEMTs) sur 

nitrure de gallium (GaN) apparaissent comme une réponse technologique extrêmement 

performante pour les applications de puissance hyperfréquence. 

  La société UMS (United Monolithic Semiconductors) a été un acteur européen majeur dans 

la technologie AsGa au cours de ces dernières années. Son expérience importante de la 

technologie des matériaux III-V, le soutien intensif de collaborateurs et d’instituts de 

recherche européens ont permis à UMS d’élargir son éventail technologique en incorporant 

cette nouvelle technologie. 

  Ce travail de thèse s’inscrit dans le cadre d’un contrat CIFRE à l’initiative de la société 

UMS. Il concerne l’étude d’une filière de composants HEMTs sur technologie nitrure de 

gallium et son application à l’amplification de puissance sur différentes bandes de fréquence. 

Au cours de ces travaux, les tâches ont été principalement divisées en deux parties : une 

première partie concernant la conception d’amplificateurs de puissance large bande en nitrure 

de gallium effectuée au sein de la société UMS et une deuxième partie concernant la 

caractérisation et la modélisation des transistors HEMTs GaN accomplie au sein du 

laboratoire Xlim (CNRS-Université de Limoges). 

  Ce manuscrit se présente donc en trois parties : 

  Dans un premier chapitre, nous présenterons les principaux paramètres physiques et 

électroniques qui témoignent des réelles potentialités des transistors GaN. Nous rappellerons 

le principe de la structure physique d’un HEMT et nous apporterons quelques connaissances 

importantes sur les différents phénomènes limitatifs associés. Un état de l’art des différents 

transistors HEMTs en technologie GaN sera dévoilé et ensuite la présentation de la topologie 

des modèles stationnaires utilisés lors des phases de conception sera exposée. Enfin, un état 
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de l’art concernant les amplificateurs large bande de puissance sera effectué en toute fin de 

chapitre.  

  Le deuxième chapitre concerne la conception et l’évolution des performances d’un 

amplificateur de puissance large bande à travers la nouvelle technologie GaN d’UMS. Pour 

commencer, un point sur les différentes architectures généralement utilisés pour ces systèmes 

sera effectué. Nous exposerons une étude théorique sur la stabilité linéaire des amplificateurs 

de puissances hyperfréquences. Puis, la théorie de l’amplification en architecture arborescente 

sera étudiée ; topologie d’amplificateur choisie au cours de ces travaux. A travers des 

simulations et des mesures nous exposerons les performances obtenues dans une bande de 

fréquence comprise entre 6-18 GHz. Enfin, lors de cette étude, nous remarquerons que les 

effets limitatifs connus dans les HEMTs GaN peuvent venir perturber le bon fonctionnement 

d’un amplificateur. 

  Le troisième et dernier chapitre s’attache donc à caractériser ces effets limitatifs. Une 

caractérisation de la résistance thermique basée sur une méthode simple et efficace sera 

présentée. Les effets de pièges seront largement étudiés avec différentes méthodes, bien 

établies pour certaines et totalement nouvelles pour d’autres. Au cours de ce chapitre, un 

modèle non linéaire électrothermique, incluant les effets de pièges nous permettra 

d’appronfondir l’impact de ces effets limitatifs sur les performances du transistor. Les 

caractérisations effectuées mettront en lumière les limitations des techniques actuelles de 

modélisation des pièges et nous permettrons d’ouvrir de nouvelles perspectives dans ce 

domaine. 
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I.  Introduction 

  Durant les années passées, les technologues et les concepteurs ont proposé de nombreux 

dispositifs compétitifs afin de satisfaire la demande croissante en puissance, en large bande de 

fréquence, en température et en puissance ajoutée. 

  Les transistors AsGa à haute mobilité d’électrons (HEMTs) et bipolaires à hétérojonction 

(HBTs), ainsi que les transistors SiGe et SiC à effet de champ métal semi-conducteur 

(MESFET) ont établi un niveau de performances important dans ces domaines. 

  Cependant, depuis quelques années maintenant, le transistor GaN à haute mobilité 

d’électrons a accaparé toutes les attentions pour ces applications spécifiques. De nombreux 

groupes de recherche travaillent intensivement à travers le monde sur cette technologie. Ces 

travaux ont donné ainsi naissance à de multiples rapports de recherche qui ont permis une 

progression des performances et placent désormais le transistor HEMT GaN en première 

place pour les applications énumérées précédemment.  

  Nous étudierons dans cette partie les caractéristiques physiques et électriques du matériau 

GaN. Nous détaillerons succinctement les principales propriétés qui définissent les matériaux 

semi-conducteurs et nous montrerons l’intérêt du GaN pour la fabrication de transistors de 

puissance. Nous verrons par la même une description simplifiée du fonctionnement d’un 

transistor GaN à haute mobilité électronique. 

  Par la suite, nous évoquerons la problématique des effets limitatifs dans les HEMTs GaN. 

Leurs impacts sur les performances électriques ainsi que les différents moyens technologiques 

développés afin de les limiter seront observés dans le Chapitre 3. Ici nous tenterons de cerner 

ces phénomènes restrictifs en balayant assez largement tous les travaux de recherche déjà 

réalisés sur le sujet. 

  Nous présenterons les principaux résultats de la littérature concernant les performances des 

transistors GaN dans la bande 2 à 40 GHz. Ils permettront de mettre en avant les potentialités 

du GaN pour les applications de puissance à ces fréquences. 

  Le principe de fonctionnement d’un modèle non-linéaire stationnaire sera exposé. Cette 

topologie de modèle a été utilisée lors des études de conception réalisées au cours de ces 

travaux de thèse. Nous verrons par la suite à travers les travaux de caractérisation qui ont été 
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faits (Chapitre 3) que cette topologie de base a aussi été utilisée au cours d’une modélisation 

plus « complexe » incluant les phénomènes limitatifs observés dans les transistors GaN. 

  Enfin, nous introduirons les principaux résultats de la littérature concernant les performances 

de l’amplification microonde de puissance large bande. Ils permettront de confirmer le net 

avantage du GaN pour ces applications. 

II.  Caractéristiques physiques du matériau GaN 

  Pour répondre aux besoins de génération de puissance microonde, plusieurs technologies de 

semi-conducteurs peuvent être envisagées. Nous présentons dans le Tableau 1 les principaux 

paramètres physiques des semi-conducteurs présents dans les composants de puissance 

microondes afin de comparer ces différentes technologies. 

 

 Si AsGa GaN Diamant 

Eg (eV) 
(Bande interdite) 

1.1 1.43 3.39 5.45 

µµµµn (cm
²

/V.s) 
(Mobilité des 

électrons) 

1350 8500 900 à 1300 1900 

Ec (V/cm) 
(Champ électrique 

d’avalanche) 
0.3 0.4 3.3 5.6 

K (W/(cm.K)) 
(Conductivité 
thermique) 

1.5 0.5 
1.5 

(4.2 pour le SiC) 
20 

Tableau 1: Principaux paramètres technologiques suivant les principaux 

matériaux utilisés dans la fabrication des transistors de puissance RF. 

 

  Afin de mieux comprendre la signification de ce tableau, nous allons décrire le plus 

succinctement possible les différents paramètres physiques qui définissent les semi-

conducteurs. 
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II.1  La Bande interdite (gap) 

  L’énergie de bande interdite est la mesure de la quantité d’énergie nécessaire à un électron 

pour passer de la bande de valence à la bande de conduction lorsque celui-ci est soumis à une 

excitation. Le matériau sera appelé semi-conducteur si le gap (notée Eg, unité : eV), ou la 

distance énergétique entre le bas de la bande de conduction et le sommet de la bande de 

valence, est inférieur à 2 eV. Le matériau est considéré comme un semi-conducteur grand gap 

pour des valeurs supérieures à 2 eV. 

  La taille de la bande interdite donne des caractéristiques électriques importantes à chaque 

semi-conducteur et détermine en grande partie les potentialités en puissance des composants. 

En effet, la hauteur de barrière définit le champ électrique à partir duquel intervient le 

claquage, selon la relation : 

3/2
gE ∝CE

 

 

  Ce champ de claquage ou champ critique (noté Ec, unité : V/cm) est la valeur du champ 

maximum (ou de la tension maximum pour une épaisseur de substrat donnée) que peut 

supporter le composant. Le fait d’avoir un gap important et donc un champ de claquage très 

élevé permet aux transistors grand gap de supporter des tensions de polarisation importantes, 

ce qui est excellent pour les applications de puissance. Nous remarquerons ainsi qu’il existe 

un rapport 14 entre le champ de claquage de l’AsGa et celui du GaN (Tableau 1). 

  De plus, l’utilisation de couples de matériaux à grande bande interdite permet aussi de créer 

des hétérojonctions avec de fortes discontinuités de bandes. Dans les HEMTs, cela a un 

impact sur la densité de porteurs dans le canal (habituellement proche de 1.1013 cm-2 dans les 

HEMTs GaN et de 3.1012 cm-2 dans les PHEMTs AsGa) et donc, sur les densités de courant 

maximum atteignables dans les composants. 

  Pour finir, nous pourrons préciser que la largeur de bande interdite fixe la limite en 

température au dessous de laquelle le dispositif peut fonctionner sans détérioration, ainsi que 

l’aptitude du semi-conducteur à résister aux radiations [1].  

  Ces explications nous permettent donc de comprendre l’intérêt d’un matériau grand gap (en 

particulier le GaN). En effet, il peut supporter un champ élevé plus important ce qui permet de 

repousser la tension de claquage et d’appliquer une tension de polarisation plus importante et 

donc, une puissance plus élevée. A titre d’exemple, la polarisation d’un transistor PHEMT 
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AsGa en bande X est de l’ordre de 8 V alors que dans le cas des HEMTs GaN la polarisation 

est plutôt aux alentours de 25 à 30 V pour la même bande de fréquence. 

II.2  Mobilité des porteurs, vitesse des porteurs 

  Lorsqu’un champ électrique est appliqué, les porteurs de charge libres sont entrainés, les 

électrons et les trous. 

  La mobilité (notée µ
n
 unité: cm

2

/V.s) étant liée au libre parcours sans choc dans le semi-

conducteur, toute modification du réseau cristallin entraîne une modification de cette mobilité. 

En effet, l’ajout d’atomes dopants et/ou l’élévation de température, créent des perturbations 

dans le cristal et affectent la mobilité. 

  Pour de faibles champs électriques, les porteurs libres sont en équilibre thermodynamique 

avec le réseau, et leur vitesse moyenne est proportionnelle au champ électrique. La vitesse 

s’écrit : 

→→
±= EEv ).(µ  

Et à faible champ électrique : 

→→
±= Ev .0µ  Avec ∗=

m

qτµ .
0  

  Où q est la charge élémentaire, τ est le temps de relaxation, m* la masse effective des 

porteurs et µ0 la mobilité pour des champs faibles (en cm²/Vs). 

 

  Lorsque le champ électrique devient important, les interactions des porteurs avec les 

vibrations du réseau entraînent une diminution de la mobilité des porteurs : la vitesse sature et 

tend vers la vitesse thermique. La loi de variation de la mobilité par rapport au champ 

électrique varie d’un matériau à l’autre, en fonction de la nature de la structure de bandes du 

semi-conducteur, elle se traduit par une variation non linéaire de la vitesse de dérive des 

porteurs. 

  A la vue du Tableau 1, nous observons que la mobilité est plus faible dans le GaN que dans 

l’AsGa. Néanmoins, utiliser une structure HEMT GaN à canal non dopé permet d’atteindre 

une mobilité maximum liée au matériau. 
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II.3  Conductivité électrique, résistivité, conductivité thermique 

  Suivant le matériau utilisé lors de la conception d’un MMIC (Si, AsGa, GaN, ...), le substrat 

possédant une conductivité électrique plus ou moins grande, la puissance dissipée par ce 

circuit ne sera pas due exclusivement aux éléments actifs (transistors, …) mais aussi aux 

éléments passifs (selfs, capacités, résistances…). 

  La conductivité électrique (notée σ , unité : S/m) ainsi que la résistivité (notée ρ, unité : 

Ω.m) d’un matériau sont définis par les formules suivantes : 

 

)...( pn pnq µµσ +=          ;    σρ /1=     
    
 

  En effet, une faible résistivité des substrats provoque des courants de fuites importants, ce 

qui augmente la puissance dissipée du dispositif et diminue ainsi la puissance transmise par 

celui-ci. De plus, elle entraîne la présence de capacités parasites de couplage avec le substrat, 

ce qui réduit les performances en termes de fréquence des circuits microondes. Par 

conséquent, les circuits à base de technologies grand gap ou silicium ont des pertes 

importantes dans les éléments passifs. 

  Cependant, si on considère l’aspect thermique des matériaux, le contraire se produit. En 

effet, selon la loi de Wiedemann-Franz, la conductivité électrique est directement liée à la 

conductivité thermique (notée K, unité : W/cm.K) : 

 

σ..TLK =  
 
 

  Où L est le nombre de Lorentz (2.45.10
-8

 W.Ω/°K
2

), T est la température en °K, σ est la 

conductivité électrique en S/m, K est la conductivité thermique en W/m.K. 

  Cela signifie qu’un matériau possédant une conductivité électrique importante a également 

une conductivité thermique importante. La conductivité thermique d’un matériau traduit sa 

capacité à dissiper la chaleur. Or, la résistance thermique (notée Rth) est inversement 

proportionnelle à la conductivité thermique. 

  La résistance thermique est directement liée à la puissance dissipée. Cela signifie qu’une 

forte conductivité thermique du matériau permet l’évacuation de la puissance dissipée (sous 
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forme de chaleur) sans échauffement important de celui-ci. Dans le cas de l’amplification de 

puissance où les puissances délivrées sont importantes, l’élévation de température pour une 

puissance dissipée donnée sera bien plus faible dans des transistors grand gap que dans des 

transistors AsGa par exemple. 

  De plus, on peut noter que la conductivité thermique du diamant (20 W/cm.K) est très 

supérieure à toutes les autres (KSi=1.5 W/cm.K, KAsGa=0.54 W/cm.K, KGaN=1.5 W/cm.K). 

Autrement dit, le diamant est le meilleur matériau pour évacuer la chaleur, et est donc à 

privilégier pour les applications de puissance. Cependant, aujourd’hui, cette technologie n’a 

pas atteint un niveau de développement industriel suffisant pour la fabrication de produits de 

puissance. 

  Pour conclure, actuellement, les transistors GaN sont fabriqués majoritairement sur substrats 

Si ou SiC. Le Si est moins bon thermiquement mais les substrats sont peu chers car les 

procédés industriels de fabrication sont matures. En ce qui concerne le SiC, il est très bon 

thermiquement, trois fois supérieurs au Si, c’est le meilleur matériau dans ce domaine après le 

diamant. Le point négatif est son coût. Par conséquent, la fabrication sur Si ou SiC déprendra 

de l’application visée. Ainsi pour des applications civiles « low cost » le substrat choisi sera le 

Si. Au contraire, pour des applications critiques (militaire, hautes performances), le substrat 

SiC est privilégié. 

III.  Principe de fonctionnement des transistors HEMTs 

GaN 

  Le transistor HEMT est composé principalement de trois couches de matériaux (Figure 1), et 

le principe de fonctionnement est celui d’un FET : le courant est contrôlé par l’application 

d’un champ sur une grille. Le canal de conduction est formé par la jonction de deux matériaux 

(l’AlGaN et le GaN) ayant des hauteurs de bande interdites différentes créant ainsi une 

hétérojonction. La conséquence de cette hétérojonction est la création d’un canal de faible 

résistance très fin dans le matériau non dopé (GaN), entrainant ainsi une mobilité d’électrons 

élevée. Cette couche est appelé gaz d’électrons à deux dimensions (2DEG : 2 Dimensional 

Electron Gas).  
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Figure 1 : Structure standard d’un transistor AlGaN/GaN HEMT sur substrat SiC. 

 

  Contrairement au PHEMT AsGa, la couche donneuse n’est pas dopée ; les électrons du canal 

proviennent du caractère piézoélectrique du matériau, et ce dernier est déterminé par la 

proportion d’aluminium de la couche donneuse AlxGa1-xN. Cette quantité est aussi déterminée 

par l’épaisseur de cette couche. Typiquement, les proportions d’Al utilisées sont entre 15 et 

25 % et les épaisseurs de l’ordre de 20 nm. Il a été démontré que l’augmentation d’Al résulte 

approximativement en un changement linéaire de la densité d’électrons dans le canal (ns) à un 

taux de dns/dx = 5.45x1013cm-2 [2]. Un schéma représentant une hétérostructure AlGaN/GaN 

utilisée dans les HEMT est exposée Figure 1. 

  Les niveaux d’énergie d’un transistor HEMT avec la représentation du puits quantique sont 

représentés Figure 2. 

 

 

Figure 2 : Niveaux d’énergie des matériaux d’un AlGaN/GaN HEMT à Vgs0=0V (à 

gauche) et à Vgs0<<0V (à droite). 
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 En appliquant une tension positive sur le drain, la circulation du gaz d’électrons, générant un 

courant électrique, peut alors débuter en raison de l’augmentation de la différence de potentiel 

entre la source et le drain. L’intensité du courant est contrôlée par la tension appliquée à la 

grille Vg. L’augmentation de cette tension vers les valeurs négatives peut entrainer une 

déplétion de la région de grille et ainsi mener à « pincer » le gaz d’électrons (Figure 2 à 

droite). Ainsi une tension appliquée sur la grille d’un HEMT permet de contrôler le courant 

qui circule entre le drain et la source.  

IV.  Les effets limitatifs dans les HEMTs GaN 

  La recherche des facteurs expliquant la différence entre les performances en puissance 

microondes obtenues et attendues, basée sur des caractérisations DC des composants, a été un 

des sujets les plus traités au cours des dernières années. Cette différence est due aux effets dits 

« dispersifs basse-fréquence » [3] tels que l’échauffement et les effets de pièges. 

  Ces effets sont de plus difficiles à prendre en compte dans la simulation des performances 

globales des amplificateurs, car ils ne réagissent pas directement aux signaux RF appliqués 

aux accès de commandes. 

IV.1 Les effets de pièges 

IV.1.1 Présentation générale d’un piège 

  Un piège est un défaut, ou une impureté avec un état énergétique donnée localisé dans les 

semi-conducteurs. Les niveaux d’énergie d’un piège se trouvent dans la bande interdite du 

semi-conducteur. Le matériau GaN est connu pour contenir une grande densité de défauts et 

dislocations en partie en raison de l’absence de substrat naturel. 

  On distingue deux types de pièges : les donneurs et les accepteurs. Un piège de type donneur 

peut être soit positif (possibilité de capturer un électron) soit neutre (possibilité d’émettre un 
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électron). Un piège de type accepteur peut être soit négatif (possibilité d’émettre un électron) 

soit neutre (possibilité de capturer un électron). 

  Un piège est capable de capturer ou d’émettre un électron libre de la bande de conduction, 

avec des constantes de temps bien différentes : la capture est généralement très rapide et 

l’émission plutôt lente. Le taux d’émission e des niveaux profonds situés dans la bande 

interdite est lié à l’énergie d’ionisation Ei et la température T par l’équation d’Arrhenius [4] : 

 








−=
kT

E
ATe iexp². , 

 

  La constante de temps d’émission étant lente, celle-ci devient mesurable, et ainsi nous 

pouvons remonter à l’énergie d’activation des pièges. La plupart des méthodes de 

caractérisation des pièges que nous verrons par la suite sont basées sur ce fait : 

photoionisation, DLTS, relaxation isotherme… 

  Cependant, dans les HEMTs GaN et plus généralement dans les transistors grand-gap soumis 

à des champs électriques importants, la caractérisation des pièges basée sur la mesure des 

constantes de temps d’émission est rendue difficile par un effet, dit effet « Poole-Frenkel » [5, 

6]. Celui-ci décrit une dépendance de l’énergie d’activation effective d’un piège en fonction 

du champ électrique [7]. La Figure 3 nous montre, à l’intérieur même d’un semi-conducteur, 

l’énergie potentielle (U(r)) d’un électron dans les puits de trois atomes proches (pièges), sans 

application d’un champ électrique. Nous nous sommes limités à trois atomes pour des raisons 

de lisibilité. Ainsi, comme nous le constatons, ces impuretés sont situées dans la bande 

interdite du matériau (ET1d/a). Nous appelons alors énergie d’activation (ET) le niveau d’un 

piège par rapport à la bande de conduction. La section efficace de capture ou d’émission peut 

être assimilée par les traits continus noirs délimités par la section entre U(r) et le niveau 

énergétique ET1d/a. Ainsi, dans ces conditions, plus le puits sera étroit et plus la section 

efficace sera petite. 

  A l’équilibre thermodynamique, l’énergie d’activation des pièges ET est fixe. Dans ce cas 

précis, le système maintient piégée une certaine densité d’électrons, réduisant le nombre 

d’électrons disponibles pour la conduction du courant grâce aux processus d’émission et de 

capture. 
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Figure 3 : Energie potentielle d’un électron dans les puits de trois atomes 

proches sans application d’un champ E. 

 

  Maintenant, si nous appliquons une force extérieure au semi-conducteur à l’aide d’un champ 

électrique E, l’énergie d’ionisation reste constante car le niveau énergétique des pièges reste 

référencé au niveau de la bande de conduction. La courbure des bandes peut impliquer que 

certains pièges passent d’un côté à l’autre du niveau de Fermi, et changent donc d’état par 

capture ou émission d’électrons libres, ce qui conduit à un nouveau nombre d’électrons 

piégés. Cependant, à la vue de la Figure 4, nous constatons que l’énergie apparente 

d’activation des pièges peut être modifiée (réduite). Par l’application d’un champ électrique, 

la barrière de potentiel devient plus faible. L’électron piégé aura besoin d’une énergie moins 

importante pour se libérer, il sera donc émis plus rapidement. 

  Ainsi, la barrière diminue d’un montant proportionnel à la racine carrée du champ électrique 

appliqué F : 

FF
q

PF ..
2/13

β
πε

φ =







=∆ , 

  Où q est une unité de charge de l’électron, et ε est la constante diélectrique du matériau. 

L’énergie d’ionisation Ei apparaissant dans l’équation du taux d’émission devient dépendante 

du champ : 

FEFE ii β−= )0()( , 

 

  Où Ei (0) = ET, l’énergie de liaison entre l’atome et la bande de conduction sans application 

d’un champ électrique (Figure 3). 
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  Pour conclure cette présentation, toujours à partir des travaux de O. Mitrofanov [5, 6], nous 

pourrons rappeler que trois modes d’émission d’électrons piégés sont répertoriés lorsqu’un 

champ électrique est appliqué (Figure 4) : 

 

- L’effet tunnel direct (DT) : si les bandes sont suffisamment inclinées, l’électron piégé 

peut passer directement par effet tunnel direct à la bande de conduction. 

- L’effet phonon tunnel assisté (PAT) : l’électron piégé acquière de l’énergie grâce au 

champ appliqué puis traverse une mince barrière jusqu’à la bande de conduction. 

- L’effet par ionisation thermique (PF) : l’électron piégé acquière ainsi assez d’énergie 

pour passer directement au niveau de la bande de conduction. 

 

  De ce fait, la réémission des électrons piégés est fortement influencée par le champ 

électrique appliqué. 

 

 

Figure 4 : Energie potentielle d’un électron dans les puits de trois atomes 

proches avec application d’un champ électrique E. 

 



Chapitre I : Analyse des potentialités du GaN et du transistor HEMT AlGaN/GaN 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 18 

  Cet effet « Poole-Frenkel » est très important car il complexifie la loi d’Arrhénius et met en 

défaut certaines méthodes d’extraction de pièges basées sur une énergie d’activation fixe et 

non dépendante du champ électrique. De ce fait, la connaissance des pièges est rendue 

difficile dans les HEMTs GaN. Enfin, nous verrons que cet effet doit être pris en compte pour 

expliquer certains effets observés dans ces transistors, comme par exemple l’effet kink 

(Chapitre 3). 

IV.1.2 Les différents types de pièges 

  D’un point de vue électrique, les pièges peuvent être séparés en deux familles : ceux qui 

réagissent à des changements de polarisation de grille, générant les effets dits de « gate-lag », 

et ceux qui réagissent à des changements de polarisation de drain, générant les effets dits de 

« drain-lag ». 

  D’un point de vue physique, les pièges peuvent être séparés par leur position physique dans 

le composant. Les pièges sont principalement trouvés en surface au dessus de la couche 

donneuse, et dans le buffer, sous le canal. Il y a donc ici deux grandes familles.  

  Or ces points de vues ne sont pas contradictoires : en effet, il est admis pour les technologies 

conventionnelles III-V que les pièges de surface sont généralement à l’origine du « gate-lag », 

et ceux de buffer généralement à l’origine du « drain-lag » [8, 9, 10]. 

IV.1.2.1 Caractéristiques des pièges de “buffer” 

  Le courant de drain subit une chute brutale lorsque la tension de drain varie brutalement, ce 

phénomène est appelé « drain-lag » (Figure 5). Le même phénomène apparait dans les 

transistors MESFETs GaN [3], montrant que l’origine de cet effet serait due à la capture 

d’électrons dans la couche de buffer GaN.  
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Figure 5 : Mise en évidence du phénomène de « drain-lag ». 

 

  Comme nous allons le voir, cet effet est sensible à l’éclairage et à la température. 

  P.B. Klein expose une technique basée sur la spectroscopie [11] afin de déterminer les 

propriétés des pièges responsables de ce phénomène observé dans les MESFETs GaN. Le 

courant de drain est mesuré lorsque le dispositif est dans le noir puis sous une lumière 

monochromatique, la réponse est mesurée et comparée à l’état initial (obscurité). Les mêmes 

auteurs ont montré en [12] que la réponse en courant était proportionnelle à la photoionisation 

des pièges initialement remplis si le transistor fonctionne en régime linéaire et si les mesures 

sont effectuées à une faible excitation optique. Ainsi, en mesurant la différence de courant en 

fonction de l’intensité de la lumière appliquée au transistor, deux niveaux de pièges bien 

distincts (1.8 eV et 2.85 eV en dessous de la bande de conduction) ont été isolés dans le buffer 

GaN. Des pièges similaires ont aussi été démontrés en [13]. 

  En utilisant la technique de photoionisation, il a été montré que les pièges causant la 

diminution du courant dans les HEMTs AlGaN/GaN ont les mêmes niveaux d’énergies que 

les MESFETs GaN [14]. Cela indique que ces pièges sont situés dans la couche de buffer 

GaN. 

  La mesure de « drain-lag » dans les HEMTs AlGaN/GaN a révélé que la réduction du 

courant était plus prononcée sur les dispositifs où la conductivité du buffer GaN était faible 

[15]. De plus, ils nous montrent aussi que les traitements de surface, comme par exemple la 

passivation du transistor avec une couche de SiN n’influe en aucun cas sur l’amplitude de la 

chute du courant caractérisant les pièges. 

  P.B. Klein montre en [16] qu’il existe une corrélation entre la pression (en Torr) utilisée lors 

de l’épitaxie de la couche de buffer, la densité de Carbone incorporée dans celui-ci et la 
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concentration de pièges profonds (2.85 eV) présents à ce niveau. En effet l’épitaxie du niveau 

du buffer GaN à une pression faible (< 50 Torr) augmente l’incorporation de carbone. Des 

travaux préliminaires ont montré que le carbone peut agir comme un accepteur profond et 

pourrait par conséquent compenser des donneurs de type n [17]. Enfin les niveaux de pièges 

intermédiaires (1.8 eV) sont supposés liés aux importantes densités de dislocations qui se 

créent à des pressions de croissance encore plus faibles [16]. 

  Enfin, dans les transistors HEMTs AlGaAs/GaAs, la chute du courant due aux pièges est 

souvent observée à faible température. Cet effet est attribué à la capture d’électrons par les 

pièges DX localisés dans le niveau AlGaAs dopé Si [18]. De la même façon, dans les 

transistors HEMTs AlGaN/GaN HEMTs, la molécule d’Oxygène est reconnue pour 

provoquer le même type de pièges DX dans le niveau d’AlGaN [19].  

IV.1.2.2 Caractéristiques des pièges de “surface” 

  Le terme décrivant au mieux ces pièges est le phénomène de « gate-lag ». Le courant de 

drain subit une augmentation lente lorsque la tension de grille varie abruptement d’un niveau 

pincé (Vgs < Vp) à un niveau passant (Vgs > Vp), alors que la tension de drain reste constante 

(Figure 6). Le lien entre la mesure RF de la puissance de sortie et la réponse en courant Ids 

lors de la mesure du « gate-lag » a été démontré en [20]. Comme les auteurs l’ont démontré, 

ce type de mesures peut fournir des informations importantes sur les capacités en puissance 

du dispositif. 

 

 

Figure 6 : Mise en évidence du phénomène de « gate-lag ». 
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  Des réponses lentes de transitoires de courant de drain ont été observées en [21] après que le 

transistor ait été stressé pendant plusieurs minutes à différentes tensions de polarisation de 

grille alors que la polarisation de drain est fixée nulle. Après avoir appliqué une tension sur la 

grille, le transistor est polarisé à Vgs = 0 V et Vds = 0.1 V et la réponse du courant de drain est 

mesurée. 

  B.M. Green nous montre en [22] qu’avec un transistor HEMT passivé avec une couche de 

350 nm de SiN, l’augmentation de la puissance de sortie de ce dispositif est significative. La 

transconductance, le courant et la tension maximum de drain augmentent respectivement de 

10, 20 et 25 % alors que la tension de pincement subit un petit décalage de seulement -0.25 V. 

Par contre, la couche de SiN cause une augmentation de la capacité grille drain, qui conduit à 

son tour à une diminution du gain petit signal, de la fréquence de transition et de la fréquence 

maximum d’oscillation. Des résultats similaires ont été signalés dans d’autres publications 

[23, 24]. 

  En utilisant les mesures de « gate-lag » il a été montré que le maximum de courant sur une 

structure non passivée peut être jusqu’à 10 % plus faible que le maximum de courant obtenu 

sur cette même structure une fois passivée [15]. 

  Une étude intéressante a été réalisée par R. Vetury [25] : la mesure du courant de drain en 

grand signal avec un transistor travaillant en zone saturée et pincée a permis d’observer une 

décroissance du courant en fonction du temps. Cette dégradation a été attribuée à la formation 

d’une grille virtuelle causée par le piégeage d’électrons dans des états de surface situés entre 

la grille et le drain. Ces électrons peuvent être injectés à partir du métal de grille, un processus 

qui est facilité par l’important champ électrique présent au bord de la grille coté drain. 

L’apparition de cette grille virtuelle engendre l’extension de la zone de déplétion afin de 

respecter l’équilibre des charges, et par conséquent le canal de conduction diminue. Des 

mesures sous illumination UV ou même des mesures sur des transistors avec une couche de 

passivation ont permis de prévenir la formation de cette grille virtuelle. Ceci prouvant bien 

que les pièges de surfaces sont responsables en partie de la chute du courant observée dans les 

HEMTs AlGaN/GaN. 

  La méthode électrique DLTS [26] a été appliquée sur un transistor HEMTs AlGaN/GaN [27] 

et a permis de mettre en évidence la présence de deux niveaux de pièges. Après passivation, il 

a été constaté que le signal DLTS décrivant l’état de piège prédominant a été fortement 

diminué. De la même manière, d’autres méthodes existent comme par exemple la méthode 

dite de « relaxation isotherme » [28] très similaire à la DLTS et qui a été mise en place pour 
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caractériser les transistors en technologie AsGa quand ils étaient au même niveau de maturité 

que les transistors GaN actuels. 

  Pour finir sur cette partie, nous pourrons ajouter que le SiN n’est pas le seul candidat valable 

pour la passivation d’un transistor. D’autres matériaux comme le SiO2, Sc2O3 et le MgO ont 

aussi fourni de bons résultats [29]. 

  De plus amples informations sur ces deux types de pièges (“buffer” et “surface”) peuvent 

être disponibles dans la thèse de M. Faqir [30]. 

IV.2 Phénomènes thermiques 

  Les effets thermiques dans les transistors vont induire des variations dynamiques lentes. 

L’état thermique résulte de la température ambiante et de l’auto échauffement du composant. 

La génération de chaleur est dissipée par effet Joule et est égale à la puissance électrique 

dissipée : 

)1( PAEPP dcDISS −=  

 

  Où Pdc est la puissance fournie en polarisation dc et PAE le rendement en puissance ajoutée 

du transistor en fonctionnement RF. 

  Les échanges d’énergie thermique entre deux systèmes (ou sous-systèmes), à deux 

températures différentes, s’effectuent suivant trois modes de transfert : 

- La conduction, 

- La convection, 

- Le rayonnement. 

  Dans le cas des circuits électroniques, l’évacuation de la chaleur générée au sein des 

composants (vers la face arrière) s’effectue principalement par conduction. 

  Une étude théorique complète est disponible dans les travaux de thèse de C. Chang [31] et R. 

Aubry [32]. Nous, nous concentrerons dans cette étude au phénomène de conduction 

thermique. Celui-ci est lié à l’activité atomique ou moléculaire au sein d’un gaz, un liquide ou 

un solide. Le transfert d’énergie s’effectue des particules les plus énergétiques d’une 

substance aux particules les moins énergétiques. Il est régi par la loi de Fourier. 
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� Loi de Fourier : 

  Dans un milieu quelconque, l’existence d’un gradient de température génère un transfert de 

chaleur d’un point à un autre. Selon le premier principe de la thermodynamique, le sens du 

flux de chaleur est dirigé de la température la plus élevée à la plus basse. Ce flux de chaleur q 

(mesuré en W.m-2), traversant perpendiculairement une surface unitaire, est proportionnel au 

gradient de température dans la direction normale de la surface S, et de signe opposé, selon la 

loi de Fourier : 










∂
∂−=

n

T
Kq  

  Le terme 








∂
∂

n

T
 représente le gradient de température dans la direction normale à la surface 

unitaire. Le terme K symbolise la conductivité thermique du matériau en W/cm.K. Cette 

conductivité thermique peut dépendre de la température au point considéré. 

  Les effets de la température sur les caractéristiques des semi-conducteurs sont non 

négligeables. Les trois paramètres principalement influencés par la température sont : 

 

• La largeur de la bande interdite : 

  Lorsque la température augmente, le matériau se dilate augmentant donc la longueur des 

mailles. La largeur de la bande interdite étant inversement proportionnelle à celle-ci, il en 

résulte qu’elle diminue lorsque la température augmente. D’où une réduction de la tension de 

claquage lorsque la température augmente. 

• La mobilité : 

  L’augmentation de la température entraîne une diminution de la mobilité des porteurs due à 

des perturbations dans le réseau cristallin. Celle-ci diminue donc quand la température 

augmente, il en résulte une chute de courant de drain entraînant une diminution de la 

transconductance de sortie. Afin d’illustrer ces affirmations, M. S. Shur montre en [33] la 

diminution de la vitesse des électrons dans le GaN et l’AsGa lorsque la température 

augmente. 

• La conductivité thermique : 

  Comme nous l’avons dit précédemment, la conductivité thermique varie sensiblement en 

fonction de la température. O. Jardel [34] propose dans ses travaux de thèse une formule liant 

la conductivité thermique à la température et trace cette dépendance pour le SiC, le GaN et 
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l’AsGa. Ainsi la conductivité thermique du carbure de silicium et surtout celle du diamant 

(Tableau 1) sont largement supérieures à celles des autres matériaux. Ces matériaux 

représentent donc les meilleurs matériaux pour évacuer la chaleur et sont donc à privilégier 

pour les applications de puissance. La conductivité thermique du GaN est supérieure à celle 

de l’AsGa et son association, avec un substrat d’accueil SiC permet d’améliorer ses 

performances thermiques. 

V. Etat de l’art des transistors HEMTs en technologie GaN 

  La technologie sur nitrure de gallium est en constant développement. Beaucoup de résultats 

sont publiés chaque année avec des réalisations de transistors de plus en plus performants. Le 

Tableau 2 recense l’état de l’art des transistors HEMTs sur nitrure de gallium portés à ce jour 

à notre connaissance. 

  Ce tableau montre que ce matériau allié à la structure HEMT est très intéressant, il présente 

des avantages significatifs par rapport aux autres technologies de composants. Ainsi, pour des 

rendements en puissance ajoutée identiques on obtient des puissances de l’ordre de 3 à 10 fois 

plus élevées que dans les PHEMT AsGa (densité de puissance en moyenne de 1W/mm). 

D’ailleurs nous pourrons noter que les problèmes thermique restent les mêmes entre les 

structures AsGa et GaN. En effet, comme nous l’avons vu précédemment le SiC a une 

conductivité thermique 3 fois supérieure à l’AsGa cependant comme nous le constatons la 

puissance est 3 à 10 fois plus élevée. La difficulté reste donc la même et tend même à 

s’aggraver. Afin de palier à ces difficultés récurrentes, certains fabricants limitent la puissance 

de sortie de leurs composants évitant ainsi des problèmes thermiques trop importants. Nous 

parlerons alors ici de composants dits commerciaux qui pourront ainsi maintenir un niveau de 

fiabilité acceptable pour le client. Ceci explique donc les importantes différences constatées 

sur les densités de puissances à une fréquence donnée obtenues dans ce tableau. Il faut donc 

différencier les composants commerciaux qui doivent tenir des spécificités de fiabilité et les 

composants de laboratoire qui doivent démontrer les capacités maximales du composant. 
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Laboratoire Substrat 
Fréquence 

(GHz) 

Densité 
de 

puissance 
(W/mm) 

Puissance 
de sortie 

(W) 

PAE 
(%) 

Tension 
de 

drain 
(V) 

Commentaire 
Date de 

publication 
Réf 

MACOM 
Technology 
Solutions 

SiC 2 5.2 130 58 36 
7x3.5mm 

CMC 
package 

Sept. 2009 [35] 

IMEC Si 2 9 10 40 50 - Juin 2010 [36] 

Univ. 
California 

SiC 4 13.1 2 72 48  Sept. 2009 [37] 

CREE SiC 4 41.4 10 60 135 
Double Field 

Plate 
Juin 2006 [38] 

CREE SiC 
4 
8 

32.2 
30.6 

8 
7.5 

54.8 
49.6 

120 
120 

Passivation + 
Field Plate 

Mars 2004 [39] 

Nat. Key Lab. SiC 8 6.6 36.5 40.1 35 Field Plate Oct. 2008 [40] 

Air Force Res. 
Lab. 

CVD 
Diamant 

10 2.08 0.63 44.1 25-30 - Fev. 2010 [41] 

Cornell Univ. 
Diamant 

SiC 
10 

2.79 
3.29 

0.7 
0.67 

47 
31 

25 
20 

- Nov. 2007 [42] 

CNRS Si 10 2.9 0.87 20 30 (001) Si Juill. 2010 [43] 

Cornell Univ. SiC 10 16.5 2.47 47 60 
Extension de 

grille 
Janv. 2004 [44] 

Cornell Univ. SiC 10 17.5 1.75 61 55 
AlSiN 

Passivation 
Oct. 2010 [45] 

Univ. 
California 

SiC 10 19 - 48 78 - Mars 2009 [46] 

TriQuint SC SiC 
10 
35 

5.6 
4.5 

2.24 
0.9 

67 
51 

30 
20 

- Juin 2007 [47] 

Tiger/Picogiga  SiC 18 5.1 0.51 20 35 Passivation Janv. 2006 [48] 

HRL Lab.  30 10 1.5 40 42 
N+ source 

contact 
Août 2008 [49] 

Northrop 
Grumman 

SiC 40 3.6 1.44 36.6 28 
0.2 um T-

gate 
Mai 2010 [50] 

UCSB - 40 10.5 1.57 34 30 Passivation Nov. 2005 [51] 

Tableau 2 : Etat de l’art des transistors HEMT en nitrure de gallium. 

 

  Pour finir, nous préciserons que ce tableau présente des composants de laboratoire mais 

aussi des composants commerciaux couvrant une large bande de fréquence (de la bande S à la 

bande Ka). Cette technologie est donc apte à remplacer toutes les autres technologies 

existantes dans ces bandes de fréquences. 
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VI.  Modèle non-linéaire stationnaire utilisé en conception 

  Nous allons présenter maintenant la topologie des modèles non-linéaires stationnaires que 

nous avons utilisés lors des phases de conception. La technologie GH25 d’UMS n’étant pas 

encore figée au cours de ces travaux, il a été nécessaire de concevoir plusieurs modèles 

capables de reproduire le comportement des transistors issus de différentes épitaxies 

nécessaires au développement. Ces modèles ont été réalisés par S. Heckmann, ingénieur 

modélisation à UMS. Nous illustrerons cette partie théorique par des résultats obtenus sur un 

transistor AlGaN/GaN HEMT d’une longueur de grille de 0.25 µm possédant 8 doigts de 

grille de 100 µm de largeur (transistor utilisé lors de la deuxième conception présentée dans le 

chapitre suivant). Partant de la représentation petit-signal, nous arriverons pas à pas à une 

description plus complète et suffisamment détaillée donnant ainsi une représentation correcte 

des caractéristiques électriques dans la plage d’utilisation qui nous intéresse. 

VI.1 Topologie du modèle petit signal 

VI.1.1 Détermination des éléments extrinsèques et intrinsèques 

  Une analyse de la structure du transistor au premier ordre fait apparaître un schéma 

équivalent petit signal à éléments localisés correspondant au fonctionnement dans la zone 

saturée. Chaque élément représente un comportement physique ou une propriété électronique 

du transistor à effet de champ (Figure 7). 

  Le schéma équivalent petit signal (en régime saturé) est constitué des éléments suivants : 

- les éléments extrinsèques : 

  - Lg, Ld et Ls sont des inductances parasites liées à la topologie du transistor. Les lignes 

d'accès peuvent être modélisées comme des inductances parasites supplémentaires. 

  - Rd et Rs représentent les résistances parasites dues aux contacts ohmiques. 

  - Rg représente la résistance de grille, liée au métal qui constitue le contact Schottky. 

  - Cpg et Cpd représentent les capacités de plots du transistor. 
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- les éléments intrinsèques : 

  - la transconductance Gm qui traduit le mécanisme de contrôle du courant dans le canal par la 

commande de grille : 

cteVds

mG
=

=
gs

d

V
I

δ
δ

 

  - La conductance de sortie Gd représente les effets d’injection des électrons dans le canal : 

  
cteVgsds

d
d

V

I
G

=

=
δ
δ

 

  - Les capacités grille-source et grille-drain représentent les variations de charges accumulées 

sous la grille, sous l’effet des tensions respectives Vgs et Vgd : 

  
cteVgdgs

g
gs

V

Q
C

=

=
δ
δ

 

  
cteVgsgd

g
gd

V

Q
C

=

=
δ
δ

 

  - Rgd et Ri sont liées à des effets distribués sous la grille, τ correspond à un retard associé à la 

transconductance Gm, et Cds prend en compte les effets parasites de couplage électrostatique 

entre l’électrode de drain et celle de la source. 

 

 

Figure 7 : Modèle équivalent petit signal d’un transistor HEMT. 
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  L’extraction d’un modèle électrique consiste à déterminer les valeurs des éléments 

extrinsèques puis à en déduire les valeurs des éléments intrinsèques quel que soit le point de 

polarisation du transistor. La qualité finale du modèle dépend fortement de la précision avec 

laquelle sont estimés les éléments extrinsèques du circuit équivalent. Ici, ces éléments sont 

extraits à partir de la méthode du « transistor froid » [52], excepté les résistances Rs, Rd et Rg 

qui sont déduites des mesures statiques sous différentes conditions de polarisation. 

  La méthode d’extraction des paramètres extrinsèques et intrinsèques est détaillée dans les 

travaux de thèse de C. Teyssandier [53]. 

 

� Application au transistor 8x100 µm AlGaN/GaN HEMT : 

 

  Les mesures des paramètres [S] pulsés nécessaires à l’extraction des paramètres ont été 

effectuées par la société MC2. La définition de la valeur des paramètres est effectuée en 

utilisant le fichier de paramètres [S] le plus proche du point de repos de référence, dans notre 

cas Vds0 = 30 V, Ids0 = 110 mA/mm. Il contient les paramètres [S], de 0.5 à 40 GHz par pas de 

0.5 GHz. La Figure 8 présente la bonne corrélation entre les paramètres [S] mesurés et les 

paramètres [S] issus du modèle petit signal pour différents points prélevés le long d’une droite 

de charge idéale. 

 

Figure 8 : Comparaison mesures (rouge)/modèle (bleu) petit signal du transistor 

HEMT 8x100 µm AlGaN/GaN pour plusieurs points extrait le long d’une droite de 

charge idéale. 
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VI.2 Modélisation des sources de courant et extraction des paramètres 

associés 

VI.2.1 Topologie du modèle 

  La topologie du modèle non-linéaire des caractéristiques I/V est présentée à la Figure 9. Pour 

un point de polarisation de repos donné, ce modèle permet une description complète du 

comportement statique à l’aide de l’ensemble des éléments suivants : 

 

- Rg, Rd, Rs : résistances d’accès, 

- Ids : modèle de la source de courant, 

- Ibk : générateur d’avalanche, 

- Igs, Igd : diodes d’entrée. 

 

 

Figure 9 : Modèle non-linéaire convectif d’un transistor HEMT. 

 

  Nous avons vu précédemment que les paramètres résistifs (Rg, Rd, Rs) sont extraits des 

mesures hyperfréquences. Néanmoins, les résistances Rd et Rs peuvent être obtenues à partir 

des mesures I/V, le Ron du réseau étant égale à la somme Rcanal + Rd + Rs. La précision étant 

moindre, il est préférable de conserver les valeurs des résistances Rd et Rs extraites de mesures 

hyperfréquences. 



Chapitre I : Analyse des potentialités du GaN et du transistor HEMT AlGaN/GaN 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 30 

VI.2.2 La source de courant Ids 

  L’effet fondamental du transistor à effet de champ est décrit par une source de courant non 

linéaire commandée par les tensions Vgs et Vds. Le modèle de base de la source de courant est 

celui de Tajima [54], ce modèle décrivant assez précisément les caractéristiques de sortie du 

transistor, de la zone de pincement jusqu’à la limite de la zone de conduction de grille pour 

les valeurs positives de Vds. 
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  Un terme correctif a été rajouté (Correct_GmGd) de façon à rendre compte de la décroissance 

de la transconductance Gm présente dans les transistors HEMTs [55] : 

 

dmTajima GGCorrectIdId _×=  

  Avec )))(tanh(1()(1_ gmgsdmdsdm VVgmVVgmGGCorrect −×+×+×+= αβ  

VI.2.3 Les diodes d’entrées Igs et Igd 

  Les diodes d’entrées représentent des générateurs de courant non-linéaires permettant de 

modéliser le courant positif de grille mesuré pour les fortes valeurs positives des tensions Vgs 

et Vgd. Les expressions utilisées pour modéliser ce courant sont les suivantes : 
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VI.2.4 Le générateur d’avalanche Ibk  

  Le phénomène d’avalanche apparaît dans la zone de pincement du transistor lorsque celui-ci 

est soumis à une tension Vds relativement importante provoquant ainsi la circulation d’un 

courant Iav, du drain vers la grille : 

 

dsg Vd
SOFTavdgav eII

.. α=  

 

  Pour des raisons de convergence, les exponentielles sont limitées à une valeur maximale 

(fonction eSOFT). 

  Modéliser l’avalanche dans les transistors HEMTs GaN actuels a peu d’intérêt, la tension 

d’avalanche Vbd étant supérieure à 100 V : domaine de valeurs pour lequel le modèle de notre 

transistor ne sera pas utilisé. 

 

� Application au transistor 8x100 µm AlGaN/GaN HEMT : 

 

  La Figure 10 montre une comparaison entre les mesures en impulsion et les caractéristiques 

obtenues grâce au modèle de Tajima modifié. La corrélation est bonne entre les mesures et le 

modèle. 

 

Figure 10 : Comparaison mesure/modèle des réseaux IV en impulsion, en 

utilisant le modèle de Tajima modifié. 
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VI.3 Modélisation des capacités non-linéaires Cgs et Cgd 

  Seules les valeurs capacitives, fonctions des polarisations de grille Vgs et de drain Vds, sont 

retenues pour la modélisation des capacités. La modélisation est réalisée en paramétrant une 

fonction apte à décrire leurs variations respectives le long d’une droite de charge idéale [56]. 

Par ce biais, la description de Cgs et de Cgd sont réduites à une seule dépendance, 

respectivement de Vgs et de Vgd. 

  La droite de charge est habituellement tracée sur le réseau I/V mesuré en mode impulsionnel 

avec la polarisation de repos de l’application visée. 

  Les valeurs de ces capacités Cgs et Cgd en fonction des tensions à leurs bornes (Vgs et Vgd) 

peuvent être représentées par une forme utilisant des tangentes hyperboliques, donnée à 

l’équation suivante : 

 

[ ] ( )[ ])(tanh1
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201
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  Où C0, C1, C2, a, b, Vp, et Vm représentent les différents paramètres associés à chaque 

capacité, et où Cgx et Vgx valent respectivement Cgs et Vgs ou Cgd et Vgd. 

 

  Nous exposerons dans le chapitre 3 les valeurs des capacités extraites pour un modèle 

électrothermique incluant les effets de pièges basé sur cette même topologie de modélisation. 

 

� Validation load-pull sur un transistor : 

 

  Un transistor 8x100 µm AlGaN/GaN HEMT a été mesuré à 10 GHz en grand signal mono-

porteuse au point de repos Ids0 = 120 mA ; Vds0 = 30 V par la société MC2. 

  En prenant soin de simuler dans les conditions de mesure du circuit, nous avons pu effectuer 

la vérification du modèle. 
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Figure 11 : Comparaison mesures (rouge), modèle (bleu) des critères de 

performance en puissance sur l’optimum en puissance à 10 GHz pour un 

transistor 8x100 µm AlGaN/GaN HEMT. 

 

  Il est important de préciser que ce comparatif des performances en puissance est illustré ici 

avec une version de transistor 8x100 ou l’espacement grille/drain est le plus important, d’où 

l’obtention des performances les plus pessimistes en PAE. Dans ces conditions, nous pourrons 

obtenir 5 à 6 points de PAE supplémentaires sur des versions de transistors 8x100 avec un 

espacement grille/drain réduit à l’optimum (versions utilisées lors de la conception).  
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VII.  Etat de l’art des performances de l’amplification 

microonde de puissance large bande 

  Les tableaux 3 et 4 ci-dessous présentent l’état de l’art des amplificateurs de puissance large 

bande en ce qui concerne les performances électriques demandées sous différentes 

technologies connues à ce jour. 

 

Fonderie Technologie Topologie 
Pout 

(W)  

Pout 

(dBm) 

PAE 

(%) 

Gain 

petit 
signal 

(dB) 

Bande 
de 

Freq. 

(GHz) 

Vd/
Vce 

(V) 

 

Dimen
sions 

mm² 

Date & 
Ref 

Fujitsu 
Laboratories 

0.25 µm 
HEMT GaN 

Deux étages 
(Distrubué) 

12.9 41.1 18 8 6-18 40 18.72 
2010 

[57] 

TriQuint 0.25 µm 
3MI GaN 

Un étage 
(Distribué) 

9 39.5 20 10 1.5-17 30 15.4 
2008 
[58] 

Northrop 
Grumman 

Corporation 

0.25 µm 
HEMT GaN 

Un étage 
(Distribué) 

5.5 37.5 25 10 2-15 20 7.75 
2007 

[59] 

BAE System 0.15 µm 
HEMT GaN 

Un étage 
(Distribué) 

4 36 15 12 4-18 35 20.58 
2007 

[60] 

TriQuint 
0.25 µm 
pHEMT 

GaAs 

Dual 
Channel 

3 étages 
4.5 36.5 17 22 6-18 8 24.8 

2005 

[61] 

SIRENZA 
MICRO-
DEVICES 

GaN 0.2 µm 
T-gate GaN-
SIC HEMT 

Darlington 
Feedback 

>1 30 20 11 
0.05-
18.7 

15 2.9 
2007 

[62] Darlington-
Cascode 
Feedback 

>1 30 20 14.5 
0.05-
12.3 

15 2.9 

UMS 
0.25 µm 
PHEMT 

GaAs 

Dual 
Channel 

3 étages 
2 33 20 24 5-18 8 16.8 

2007 

[63] 

IRCOM-.ITIC 0.15 µm 
HEMT GaN 

Hybride 

flip-chip 

5.8 

sim 

37.6 

sim 

16 

sim 
8.6 

(1dBc) 
4-18  45.9 

2005 
[64] 

BAE System 
0.15 µm 
PHEMT 

GaAs 
2 étages 5.4 37.3 22 12 6-18  33.65 

2002 

[65] 

Tableau 3 : Etat de l’art des amplificateurs de puissance large bande (1ère partie). 
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Fonderie Technologie Topologie 
Pout 

(W)  

Pout 

(dBm) 

PAE 

(%) 

Gain 

petit 
signal 

(dB) 

Bande 
de 

Freq. 

GHz 

Vd/
Vce 

(V) 

 

Dimen
sions 

mm² 

Date & 
Ref 

University of 
California 

0.2 µm 
HEMT GaN 
(Dual-Gate 

HEMT) 

Distribué 
1 

(maxi) 
30 16 12 2-32 15 4.5 

2008 

[66] 

TriQuint 
GaN 0.25 
µm 3 MI 
pHEMT 

 1 30  17 2-22 12 7.4 
2009 

[67] 

FBH-UMS 
GmbH 

0.2 µm 
HEMT GaN 

Distribué 
1.4 to 
2.2 

33 20 10 2-10 20 2.9 
2007 

[68] 

Nitronex 
Corporation 

0.5 µm 
HFETs GaN 

Distribué 

(HFETs) 
2 33 25 10 0.1-5 15 9.35 

2008 

[69] 

Cornell 
University 

0.3 µm 
HEMT GaN 

Distribué 
Cascode  

3 to 6 36 20 12 3-8 25 3.5 
2001 

[70] 

Triquint 
Semiconductor 

0.7 µm 

HEMT GaN 

Contre-
reaction 
résistive 

1.5 31.5 15 11 0.2-7.5 24 1.6 
2000 

[71] 

California 
Univ. 

0.7 µm 
HEMT GaN 
sur Sapphire 

flip-chip 5  10 7 3-10 24 96 
2000 

[72] 

Tableau 4 : Etat de l’art des amplificateurs de puissance large bande 

(2ième partie). 

 

  Nous constatons sans surprise que ce sont les amplificateurs en GaN qui offrent les 

meilleures performances, malgré l’avènement récent de cette technologie. Ces résultats 

viennent donc valider le tableau de l’état de l’art des transistors GaN tout en confirmant tout 

ce qui a été vu précédemment sur les avantages physiques du composant.  

  Plusieurs topologies sont appliquées à la conception d’amplificateurs large bande, nous 

énumérerons dans le second chapitre les plus utilisés en donnant un succinct descriptif de la 

méthodologie employée. 
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VIII.  Conclusion 

  Au cours de ce chapitre, nous avons présenté les principaux critères technologiques 

concernant les matériaux semi-conducteurs et les potentialités du nitrure de gallium. Cette 

étude a permis de montrer le net avantage du GaN pour des applications de puissance haute 

fréquence. Cela est dû pour beaucoup à sa grande largeur de bande interdite, qui permet de 

polariser les composants à des tensions élevées et qui implique dans le cas des HEMTs, de 

fortes densités de porteurs et donc de courant. 

  Le fonctionnement spécifique du transistor HEMT au travers de sa structure physique et du 

principe d’hétérojonction a été illustré pour la technologie AlGaN/GaN. 

  Ensuite, l’exposition des différents effets limitatifs observés dans les HEMTs GaN surligne 

la relative jeunesse de la filière. Cependant, la quasi-totalité de ces effets ont déjà été 

rencontrés dans les développements des transistors AsGa, nous pouvons être certains que ces 

difficultés seront quasi-résolues dans un futur plus ou moins proche.  

  De fait, nous avons dressé un état de l’art portant sur les transistors HEMTs GaN, permettant 

d’observer des densités de puissance environ 4 à 7 fois plus élevées que les PHEMTs AsGa. 

  Subséquemment, nous avons présenté la topologie du modèle de type stationnaire utilisé lors 

des phases de conceptions. Nous avons pu observer quelques résultats probants basés sur des 

comparatifs mesures/modèle d’un transistor 8x100 µm utilisé lors de la deuxième itération de 

conception présentée dans la suite du manuscrit.  

  Nous avons enfin élaboré une recherche bibliographique afin d’examiner l’état de l’art des 

amplificateurs de puissance large bande en nitrure de gallium. A l’image de l’état de l’art sur 

les transistors, cette étude nous permet une nouvelle fois d’affirmer le net avantage du nitrure 

de gallium pour les applications microondes de puissance. 

  A la vue d’une grande partie de ce chapitre, le HEMT GaN présente donc tous les critères 

nécessaires à la réalisation d’amplificateurs de puissance large bande. C’est cette technologie 

qui a été sélectionnée afin de débuter ces travaux de thèse : la réalisation d’un amplificateur 

de puissance 6-18 GHz. Nous allons aborder cette réalisation dans le deuxième chapitre de ce 

manuscrit. 
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I.  Introduction 

  Comme nous l’avons vu à travers le chapitre I, le développement rapide des composants 

électroniques de puissance requièrent des matériaux grands gap pour leur fort potentiel en 

densité de puissance. Les systèmes modernes concernant la «guerre électronique » demandent 

des caractéristiques de circuits MMIC de plus en plus contraignantes. Une demande croissante 

de la puissance, de la largeur de bande et  du rendement en puissance ajoutée à amener les 

industriels à se tourner vers ce nouveau matériau qu’est le nitrure de gallium. En effet, les 

solutions trouvées jusqu’ici n’ont été capables de répondre à ce besoin que pour des niveaux 

de puissance de sortie modestes. L’arrivée sur le marché du nitrure de gallium est 

annonciateur de nouvelles performances technologiques très prometteuses. 

  Dans ce cadre, un démonstrateur amplificateur de puissance a été conçu au cours de ces 

travaux de thèse. Il s’agit du tout premier MMIC sur la technologie GaN GH25 d’UMS 

fonctionnant sur la bande 6-18 GHz. Ce circuit représente un défi technologique car il permet 

la validation de la nouvelle filière GH25 ainsi que l’évaluation de ses performances à travers 

les spécifications imposées. Ce premier travail s’inscrit dans le cadre d’un contrat DGA. Le 

but de cette étude était de développer une fonction hyperfréquence nécessaire aux systèmes 

radar dans une filière entièrement européenne.  

  Le process MMIC utilisé est basé sur une technologie 0.25 µm AlGaN/GaN HEMT reposant 

sur un substrat SiC. Ce développement offre alors une application large, de la bande C, à la 

bande Ku. Le module de grille est basé sur un processus assisté par dépositions successives de 

SiN. La définition du pied de grille est identique à ses homologues faits en AsGa. Ceci 

permettant un très bon contrôle du process et une bonne reproductibilité. Le mécanisme de 

gravure et l’empilement des métaux ont été optimisés afin de fournir les meilleures 

performances et une meilleure stabilité de la technologie. En effet, le contact ohmique a été 

optimisé après plusieurs itérations afin d’atteindre les propriétés électriques et 

morphologiques appropriées. Le processus technologique inclut le traitement face arrière 

complet, l’épaisseur finale du wafer atteignant 100 µm. Le traitement des trous métallisés est 

basé sur le processus conventionnel de gravure sèche. 
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II.  Etude des amplificateurs de puissance large bande 

II.1  Introduction 

  Les performances des systèmes électroniques modernes et plus particulièrement les 

amplificateurs de puissance large bande destinés aux applications militaires sont de plus en 

plus exigeants dans les performances demandées (forte puissance, bande de fréquence 

importante, haut rendement). La conception d’un amplificateur de puissance nécessite une 

méthodologie stricte étant donné la quantité de paramètres en jeu. La caractéristique large 

bande ajoute encore une difficulté dans la conception. Par conséquent, le concepteur se doit 

de maîtriser le principe de fonctionnement du circuit avant de commencer l’étape de 

conception. 

II.2  Les différentes architectures d’amplificateurs 

  La conception d’un amplificateur de puissance large bande nécessite l’utilisation de 

topologies spécifiques permettant la compensation des variations en fonction de la fréquence 

des performances de l’élément actif. Au contraire d’une application bande étroite, ou les 

circuits d’adaptation entrée-sortie sont réactifs, donc sans autres pertes que celles 

occasionnées par les éléments résistifs parasites des composants passifs, les amplificateurs de 

puissance large bande aggravent considérablement le problème. Le fait de vouloir couvrir une 

bande très supérieure à l’octave complique le travail d’adaptation afin d’obtenir un gain plat 

et maximum dans la bande passante. 

  En effet, on sait que la décroissance naturelle du gain d’un transistor à effet de champ est de 

6 dB par octave, par conséquent le gain total de l’amplificateur global sera limité par le gain 

maximal du transistor en haute fréquence. La platitude du gain sur toute la bande sera 

effective grâce à l’implémentation de circuits dissipatifs destinés à absorber l’excès de 

puissance aux basses fréquences sans perturber le fonctionnement aux hautes fréquences. 
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  Nous allons présenter succinctement les différentes topologies utilisées pour la conception 

d’amplificateurs large bande. Ensuite, la topologie choisie sera présentée. 

II.2.1  Amplificateur distribué 

  L’amplification distribuée de signaux microondes est probablement la technique la plus 

ancienne, basée sur l’interaction active entre deux ondes se propageant sur des lignes voisines. 

 

 

Figure 12 : Schéma de l’amplificateur distribué (ici à 4 cellules). 

 

  La distribution de plusieurs transistors le long de deux lignes permet l’addition des 

transconductances gm des transistors à effet de champ, de telle sorte que l’augmentation 

correspondante des capacités d’entrée et de sortie soit compensée dans la bande de fréquence. 

La simple mise en parallèle des transistors permet d’additionner les gains de chaque 

composant. Cependant, les capacités d’entrée et de sortie équivalentes, proportionnelles au 

nombre de transistors, réduisent la fréquence de coupure et le produit gain-bande reste 

constant. Le principe de l’amplification distribuée permet de repousser ces limites par 

l’association de chaque capacité avec une inductance de manière à réaliser des lignes 

artificielles de transmission à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur. Les transistors sont 

reliés par des charges ZGn, ZDn (le plus souvent des inductances) réalisant ainsi un système 

de deux lignes couplées activement par la transconductance de chaque transistor. 
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  La conception d’un amplificateur distribué reste donc difficile à réaliser [73, 74], 

l’optimisation du circuit demeure complexe. Pour exemple, le respect de l’égalité de phase 

entre cellules est primordial pour assurer la recombinaison en puissance des signaux, 

cependant il reste délicat à élaborer. 

  De nombreuses références sont disponibles pour de plus amples explications [75, 76, 77, 78]. 

II.2.2  Amplificateur à adaptation résistive 

  Le principe consiste à placer une résistance parallèle entre grille et source, en entrée, et entre 

drain et source en sortie, on obtient donc l’amplificateur à adaptation résistive ou 

amplificateur résistif [79].  

 

 

Figure 13 : Schéma de l’amplificateur à adaptation résistive. 

 

  En bas de bande, les résistances permettront de contrôler le gain, le transistor étant chargé 

par les deux résistances parallèles entrée-sortie (Re, Rs) et les impédances de source et de 

charge Z0. Ce type d’amplificateur nécessite l’utilisation de transistors affichant une 

transconductance gm élevée, il est cependant possible d’augmenter le gain en mettant en 

cascade plusieurs étages non-adaptés à l’exception de l’étage d’entrée et de sortie. En haut de 

bande, aux fréquences microondes, les résistances sont découplées par une self inductance (Xe 

et Xs) de telle sorte que l’impédance à adapter en HF reste l’impédance d’entrée du transistor 

et le gain maximum disponible du transistor est conservé. Les quadripôles d’adaptation inter-

étages sont alors optimisés pour obtenir un gain plat dans la bande. 



Chapitre II : Conception et analyse d’un amplificateur de puissance large bande 6-18 GHz 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 43 

  L’inconvénient majeur de cette topologie est l’exigence d’une forte transconductance gm. 

Ses principes de conception sont toutefois simples à mettre en œuvre et les résistances entrée-

sortie peuvent être utilisées pour polariser le drain et la grille. 

II.2.3  Amplificateur à contre-réaction résistive 

  L’amplificateur à contre-réaction résistive consiste à placer une résistance parallèle de 

contre-réaction entre la grille et le drain, ainsi l’adaptation basse fréquence et le contrôle du 

gain est obtenue [80]. Pour ne pas faire chuter le gain en haut de bande, la résistance est 

découplée par une self inductance en série, ainsi son effet est limité. 

 

 

Figure 14 : Schéma de l’amplificateur à contre-réaction résistive. 

 

  Cependant il est souvent nécessaire de compliquer la cellule de contre-réaction car elle 

influence à la fois l’accord d’entrée et de sortie. L’inconvénient de cette topologie est que la 

largeur de bande est souvent limitée en basse fréquence par des circuits de polarisation très 

sensibles et de réalisation complexe. 
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II.2.4  Amplificateur arborescent 

  La topologie arborescente est basée sur la mise en parallèle de plusieurs transistors 

permettant ainsi de contrôler la puissance de l’amplificateur et sur la mise en cascade de 

plusieurs étages (contrôle du gain) autorisant une maitrise du gain du système. 

 

 

Figure 15 : Schéma de l’amplificateur arborescent (ici à 3 étages). 

 

  Les blocs d’adaptation sont composés d’éléments passifs permettant de présenter aux 

transistors leurs impédances optimales d’entrée et de sortie définies en load-pull. La technique 

consiste à concevoir tout d’abord le combineur de sortie puis les adaptations inter-étages 

jusqu’au combineur d’entrée. Ce travail de la sortie vers l’entrée permet de garder 

constamment une vision sur les performances finales. 

  Comme nous l’avons vu précédemment, la décroissance naturelle du gain d’un transistor fait 

apparaitre avec cette topologie une difficulté pour optimiser les performances en gain en haut 

de bande. Le ou les étages mis en cascade ont pour but de bien piloter le dernier étage et de 

garder le gain à son maximum pour les hautes fréquences. Pour cela, les étages 

supplémentaires sont optimisés afin de garantir des pertes d’insertions minimales et un gain 

plat dans la bande. 
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  L’inconvénient de cette topologie est la limitation de la bande de fréquence et en particulier 

pour les basses fréquences. Cependant, elle reste moins complexe à réaliser et à optimiser que 

la structure distribuée. Compte tenu des spécifications en fréquence de notre amplificateur (6-

18 GHz), nous avons retenu la topologie arborescente pour la conception de l’amplificateur 

large bande. 

III.  Stabilité d’un étage amplificateur en régime linéaire 

  La conception, la fabrication et les mesures sont les principales phases de réalisation d’un 

circuit intégré. Lorsque le circuit est instable, les mesures destinées à valider la simulation 

sont rendues irréalisables. Par ailleurs le circuit est inutilisable. Ceci induit des retards et des 

coûts supplémentaires lors de la reprise de la conception. L’analyse de la stabilité de ces 

circuits devient ainsi incontournable dès la phase de conception, mais elle est souvent 

négligée faute de temps. 

  Comme nous allons le rappeler, de nombreux paramètres existent pour déterminer la stabilité 

linéaire d’un système (k, ∆, µ…). Néanmoins, comme le rappel R. W. Jackson [81], tous ces 

tests sont valides si et seulement si un pré-requis est satisfait : un quadripôle est 

inconditionnellement stable si, avec des terminaisons passives arbitraires, les fréquences 

caractéristiques restent dans la partie gauche du plan complexe en fréquence. Condition très 

souvent ignorée des concepteurs car elle n’est pas aisée à déterminer et souvent pas 

indispensable si le système est composé d’un seul élément actif. 

III.1  Le facteur de Stabilité k 

  Au début des années soixante, les deux centres d’intérêts concernant la stabilité des circuits 

sont la passivité et l’activité des circuits linéaires. Le concept de quadripôle passif pour un 

système linéaire a déjà été grandement éclairé par la fonction invariante U de Mason [82, 83] 

en 1954.  
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  Jusqu’à la date précédente, aucune fonction équivalente n’avait été proposée en ce qui 

concerne la stabilité. C’est en 1962 qu’un facteur de stabilité invariant a été établi, le facteur 

de Rollett [84] ; facteur caractérisant le degré de stabilité conditionnelle ou inconditionnelle 

d’un quadripôle. 

  Pour résumer nous dirons que le facteur de stabilité que nous allons présenter est invariant 

suivant les terminaisons choisies, l’interversion de l’entrée avec la sortie ainsi que les 

substitutions d’ « immittances ». 

 

• Le facteur de stabilité invariant k : 

  Le critère bien connu qui définit la stabilité inconditionnelle d’un système deux ports est, en 

paramètres admittance : 

 

)Re(2 211221122211 yyyygg +≥  , avec   0, 2211 ≥gg  

 

  Où g11 = Re (y11), etc. Toute indication sur la stabilité conditionnelle ou inconditionnelle 

d’un système doit se reporter à cette règle qui est clairement invariante en fonction de la 

charge d’entrée et (ou) de sortie ainsi que lorsque l’on intervertit l’entrée avec la sortie. 

  Maintenant, le facteur k peut être défini par : 

 

2112

21122211 )Re(2

yy

yygg
k

−=  

 

  Invariant suivant l’immittance choisie, il sera appelé le facteur de stabilité invariant. La 

valeur de k restant la même quelque soit les paramètres z, h ou g choisis à la place des 

paramètres y, il convient de généraliser l’expression et d’introduire la lettre γ  qui 

représentera chacun des paramètres z, y, h, ou g du système. Nous obtenons donc : 

 

2112

21122211 )Re(2

γγ
γγρρ −=k  

 

Où ρ 11 = Re (γ 11), etc. La valeur de k étant comprise entre +∞ et -1, si ρ 11, ρ 22 ≥ 0. 
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  Le critère pour obtenir une stabilité inconditionnelle devient donc : 

 

k  ≥ 1,       avec       ρ 11, ρ 22 ≥ 0 

 

  Ceci étant la propriété fondamentale du facteur de stabilité. 

  Par ailleurs, lorsque k est positif et très supérieur à 1, le degré de stabilité inconditionnelle 

est élevé, cependant lorsque k est tout juste supérieur à 1, le système se trouve à la limite de la 

stabilité inconditionnelle et de la stabilité conditionnelle définie par k = 1. Quand k est 

compris entre 1 et -1 (1 > k ≥ -1), alors le système est dans la région de la stabilité 

conditionnelle, il est alors possible de trouver des terminaisons qui mèneront à des 

« immittances » d’entrée et de sortie à parties réelles négatives et ainsi à des oscillations. 

III.2  Conditions d’instabilité d’un amplificateur en régime linéaire 

  Les conditions rigoureuses sont données par le facteur de Rollett k et le pré-requis (proviso) 

que nous rappellerons par la suite. Cependant, pour des questions de temps de conception, 

nous utilisons la démarche présentée ci-dessous qui nous satisfera dans la plupart des cas.  

  Un amplificateur est instable s’il se comporte comme un oscillateur. Les oscillations, surtout 

en haute fréquence, sont alors quasi sinusoïdales de fréquence fos. La théorie de l’oscillateur 

sinusoïdal dit qu’à la fréquence fos : 

- entre deux bornes quelconques du système, l’admittance présentée est nulle, 

- l’impédance présentée entre les deux bornes d’une connexion quelconque ouverte, 

est nulle. 

  Ceci permet de dire qu’un amplificateur risque d’être instable si, à la fréquence f0, 

l’impédance d’entrée ZIN ou (et) l’impédance de sortie ZOUT présente(nt) l’une ou (et) l’autre 

une partie réelle négative. 

  La condition   R(ZIN) < 0  étant équivalente à  |ΓIN| > 1 on dit : 

  L’amplificateur est potentiellement instable (risque d’oscillations) si, le coefficient de 

réflexion en entrée ΓIN ou (et) le coefficient de réflexion en sortie ΓOUT présente(nt) un 

module supérieur à l’unité. 
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  En effet, la valeur du paramètre S12 d’un transistor n’est pas parfait, un signal passant de la 

sortie (où le niveau de puissance est supérieur due au gain du système) vers l’entrée existe 

(Figure 16). Il est ainsi possible que pour certaines valeurs du coefficient de réflexion de la 

charge, ΓL, le coefficient de réflexion en entrée, ΓIN, excède l’unité, amenant le circuit à 

amplifier la réflexion en entrée. De même, certaines valeurs du coefficient de réflexion de la 

source, ΓS, peuvent causer le dépassement de l’unité pour le coefficient de réflexion en sortie, 

ΓOUT. Si une de ces deux conditions est vérifiée à une fréquence, alors le circuit est dit 

conditionnellement stable, ou potentiellement instable. 

 

 

Figure 16 : Représentation d’un système 2 ports intégré entre une source et une 

charge avec les différents coefficients de réflexions mis en jeu. 

 

  Etudions dans un premier temps, la stabilité en entrée. La limite entre la stabilité et 

l’instabilité en entrée est |ΓIN| = 1, cercle centré à l’origine de l’abaque de Smith. Les valeurs 

de  ΓL qui induisent un coefficient de réflexion en entrée égal à 1 (|ΓIN| = 1) forment un cercle 

appelé « input stability circle ». On notera que ce cercle partage le plan ΓL en deux régions : 

 

- une région telle que |ΓIN| < 1, quel que soit ΓL dont l’affixe appartient à cette 

région, l’amplificateur est stable. 

- une région telle que |ΓIN| > 1, si le point représentatif de ΓL est dans cette région, 

l’amplificateur risque d’être instable. 
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  Les valeurs de ΓL et ΓIN sont liées à la vue de l’équation 1. Cette fonction cartographie les 

valeurs de ΓL pour laquelle |ΓIN| = 1. 
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  Cherchons, dans le plan ΓL, la courbe réalisant la condition |ΓIN| = 1. Elle est définie par 

l’équation : 
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  C’est l’équation d’un cercle C2 de centre O2 et de rayon R2 tels que : 
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  Le cercle « input stability circle » est aussi appelé « load instability circle » car sa 

nomenclature met en lumière les impédances de charge causant l’instabilité. 

  Ce cercle C2 délimite deux régions dans le plan ΓL. Pour déterminer si l’intérieur de C2 

correspond à |ΓIN| < 1 ou à |ΓIN| > 1, il suffit de considérer un point particulier : en pratique on 

considère l’origine, soit ΓL = 0 (ZL = 50 Ω). ΓIN est alors égal à S11 ; selon la valeur de |S11|, on 

considère dans quelle région se trouve le point ΓL = 0. Or, on sait que lorsque le transistor est 

chargé sur 50 Ω, le centre de l’abaque de Smith, |S11| < 1. Par conséquent, le centre de 

l’abaque de Smith est un point de charge stable. 

  On fait une étude similaire en sortie et on détermine, dans le plan ΓS, deux régions délimitées 

par un cercle C1. 
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  On notera que le cercle C1 appelé « output stability circle » est aussi appelé « source 

instability circle » car il représente les valeurs de ΓS causant l’instabilité en sortie. 

  Pour conclure, il faut étudier les différents cas qui peuvent se présenter. 

III.2.1  L’amplificateur est inconditionnellement stable 

  Etudions le cas où la région correspondant à des risques d’instabilité est à l’extérieur du 

disque unité. Cet état correspond (en étudiant par exemple la stabilité en entrée), aux deux cas 

suivants : 

 

 

Figure 17 : Illustration de deux cas de stabilité inconditionnelle. 

 

La région “instable” en entrée (|ΓIN| > 1) est à l’extérieur du disque de centre O et de rayon 

unité et supposons qu’il en soit de même en sortie. 

  Dans ces conditions, quelles que soient ZS et ZL à partie réelle positive (|ΓS| < 1 et |ΓL| < 1), 

l’impédance d’entrée ZIN et l’impédance de sortie ZOUT sont à partie réelle positive (|ΓIN| < 1 

et |ΓOUT| < 1). L’amplificateur est alors dit inconditionnellement stable. 
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  Déterminons dans un premier temps les conditions de stabilité inconditionnelle en entrée. 

Considérons tout d’abord le cas de la figure de gauche ; on a écrit que : 

 

- le centre de C2 est à l’extérieur du disque unité : |OO2| > R2 

- le disque C2 est à l’extérieur du disque unité : |OO2|-R2 > 1 

- le disque unité appartient à la zone “stable” : |S11| < 1 

 

  Pour la figure de droite, on écrit que : 

 

- le disque C2 contient l’origine O   : |OO2| < R2 

- le disque C2 contient le disque unité  : R2-|OO2| > 1 

- le disque unité appartient à la zone “stable” : |S11| < 1 

 

  En explicitant ces différentes conditions, on arrive à la conclusion : k > 1. 

  En procédant de la même façon en sortie, avec |S22| < 1 on trouve aussi : k > 1. 

  En conclusion : 

  L’amplificateur est inconditionnellement stable si : 

 

|S11| < 1 |S22| < 1 k > 1 

 

  On retrouve dans ces conditions, la condition d’adaptation simultanée entrée-sortie obtenue 

au paragraphe précédent (k > 1). Donc : 

  Un élément actif inconditionnellement stable est adaptable simultanément à l’entrée et la 

sortie. Nous noterons que dans ces conditions particulières uniquement, le pré-requis 

(proviso) ne s’applique plus. 
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III.2.2  L’amplificateur est conditionnellement stable 

  Dans ce cas, la région “instable” empiète sur le disque unité. Ce cas correspond aux deux cas 

suivants (stabilité en entrée) : 

 

 

Figure 18 : Illustration de deux cas de stabilité conditionnelle. 

 

  Le cercle C2 coupe le disque de rayon unité et une partie de ce disque correspond à une 

région “instable” (|ΓIN|>1). L’amplificateur risque d’être instable en entrée si ΓL appartient à 

cette région. En revanche, l’amplificateur est stable si ΓL appartient à l’autre région : on dit 

alors que l’amplificateur est conditionnellement stable en entrée. Une étude similaire est 

effectuée en sortie. 

  On notera ici que l’on retrouve la condition vue dans le paragraphe précédent où k est 

inférieur à 1. 
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III.3  Gain maximum inconditionnellement stable 

  Le gain stable maximal réalisable GMA est obtenu lorsque l’entrée et la sortie sont 

simultanément chargées sur leurs « immittances » conjuguées. Ceci est seulement possible si 

le système obéit au critère de stabilité inconditionnelle. L’expression de GMA est : 
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En fonction du facteur k, cela donne : 
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III.4  Gain stable « maximal » 

  Le gain stable maximal est défini si k < 1 ou si ρ 11, ρ 22 < 0. Dans ce cas précis, si les 

« immittances » externes Γ1, Γ2 sont ajoutées au système, elles peuvent être considérées 

comme faisant partie du système, et le facteur de stabilité devient donc : 
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Où P1 = Re (Γ1), etc. 

  Ainsi, les « immittances » choisies doivent vérifier que (P1+ρ11), (P2+ρ22) > 0, et K > 1, le 

système approchera donc la limite entre la stabilité conditionnelle et inconditionnelle. Le gain 

stable maximal aura donc pour expression : 
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  Après avoir identifié | 21γ / 12γ |, nous pourrons par conséquent écrire la relation suivante pour 

un système vérifiant les conditions de stabilité inconditionnelle : 

 

[ ]1)(kk/GG 2
MSMA −+=  

 

  Le gain stable maximal réalisable est donné par la relation divisant le gain stable maximal 

par l’expression donnant le minimum d’atténuation. 

  Après analyse, nous avons constaté que GMS n’apporte pas d’informations significatives. Il 

est en effet appelé à tort gain stable « maximal ». Il est calculé avec l’hypothèse k = 1, or dans 

un amplificateur conditionnellement stable k est inférieur à 1. Cette hypothèse a été prise pour 

tracer GMS car c’est la limite pour laquelle GMS peut être calculé. En effet, à partir du moment 

où k devient inférieur à 1, des zones d’instabilités apparaissent dans l’abaque de Smith. 

Lorsque GMA ou GMS sont calculés, l’ensemble de l’abaque de Smith est (ou est supposé, dans 

le cas de GMS) stable. Or, dès lors ou une région instable apparait dans l’abaque (k < 1) il n’est 

plus possible de faire la différence entre la zone stable et instable pour le calcul de GMS. 

  Nous en concluons que lors d’une conception le système peut avoir un gain supérieur à GMS, 

mais il sera alors important de vérifier que les charges présentées aux transistors sont placés 

dans les zones stable de l’abaque de Smith (cercles de stabilités). 

III.5  Limitation du facteur k et précisions apportées à la détermination de 

la stabilité, pré-requis (proviso) 

  De nombreuses références montrent qu’un quadripôle est stable si et seulement si k > 1 et 

ρ 11, ρ 22 ≥ 0. En termes de paramètres S, le critère de stabilité équivalent est donné par : 
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  Avec l’une des conditions auxiliaires suivantes : 
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  Avec i, j = 1 ou 2 et 21122211 SSSSs −=∆  

 

  La stipulation que cet énoncé est valable, si et seulement si, le circuit étudié ne présente pas 

de pôles à partie réelle positive, semble avoir été oubliée par les designers microondes. En 

effet, A. Platzker expose en 1993 [85] des travaux montrant des circuits au comportement 

instable remplissant pourtant ces conditions. Le rôle du facteur k vis-à-vis de la stabilité 

inconditionnelle est alors redéfini plus précisément (même si les travaux de Rollett tenaient 

compte implicitement de ces limitations). 

  Le critère de stabilité d’un quadripôle vis-à-vis du facteur k est : 

  Un quadripôle dont la fonction de transfert ne contient pas de pôles à partie réelle positive 

restera stable lorsqu’il sera chargé par des impédances extérieures en entrée et en sortie si et 

seulement si k > 1 et |∆s| < 1 quel que soit la fréquence. 

• Fréquences naturelles d’un circuit linéaire : 

  Après coupure des générateurs externes d’excitation et par l’insertion d’une petite impulsion 

de perturbation, les tensions du circuit relaxent sous la forme : 

 

)cos(..0)( θωα += teXtX t  

 

  La réponse temporelle s’atténuera si et seulement si α < 0. C'est-à-dire que pour être stable 

notre circuit ne devra pas contenir, parmi les fréquences naturelles du circuit p = α + jω, de 

partie réelle positive (α > 0). Les valeurs de α sont appelées pôles du circuit, et sont donnés 

par les racines du déterminant de la matrice qui décrit entièrement le comportement du 

circuit : 
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• Apport du N.D.F : 

  L’analyse de stabilité par la méthode du facteur k est une condition nécessaire mais non 

suffisante de stabilité linéaire. Pour prendre en compte les instabilités intrinsèques du 

transistor, il est nécessaire de procéder à une analyse complémentaire de la fonction 

normalisée du déterminant (N.D.F). Cette méthode s’appuie sur la théorie de stabilité de Bode 

et la notion de retour de niveau (Return Ratio) [86, 87]. 

  Afin de révéler ces instabilités cachées, Platzker [85] introduit alors le critère du N.D.F. 

L’étude consiste à dire qu’un système est stable, si et seulement si, tous les zéros de son 

déterminant sont dans la partie gauche du plan complexe, ce qui revient à dire qu’aucun 

élément constituant le circuit ne possède de pôles à partie réelle positive. Pour un système 

constitué de N transistors, l’étude composante du N.D.F permet d’avoir une information sur le 

lieu de l’instabilité. 
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  Dans cette équation, ∆ représente le déterminant du circuit et ∆0 est le déterminant de ce 

même circuit mais lorsque toutes les sources actives commandées par des grandeurs 

électriques, qui ne sont pas à leurs bornes, sont éteintes. Tracer la fonction N.D.F en fonction 

de la fréquence révèle alors le nombre de zéros à partie réelle positive correspondant au 

nombre de fois ou la courbe entoure l’origine. Cette méthode et donc très efficace pour 

trouver les instabilités cachées que ne peuvent pas révéler les méthodes traditionnelles. 

 

• Critère de stabilité d’Edwards-Sinsky [88, 89] : 

  A l’image du facteur k, les paramètres de stabilité d’Edwards-Sinsky µ1 et µ2 sont calculés à 

partir des paramètres S du quadripôle de la manière suivante : 
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Et *S est le complexe conjugué du paramètre S désigné. 
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  Les travaux d’Edwards et Sinsky ont montré que la condition µ1 > 1 (ou µ2 > 1) est 

nécessaire pour affirmer que le système est inconditionnellement stable sur les 2 ports du 

quadripôle. 

  Attention cette condition est valable, si et seulement si, comme nous l’avons vu 

précédemment avec le facteur k, le système ne possède pas de pôle instable p = α + jω. 

 

  Pour conclure, nous dirons que la condition pré-requise sur les pôles instables s’appelle le 

Proviso de Rollett, condition reprise par Ohtomo [90]. Enfin, il semble opportun d’utiliser les 

coefficients K, ∆, µ et le tracé des cercles de stabilité, il y a peu de chance que le Proviso de 

Rollett soit nécessaire lorsque le système est inconditionnellement stable, mais une 

identification des pôles peut être ajoutée en fin de conception. 

  Nous verrons, lors de la conception de l’amplificateur de puissance MMIC dans la deuxième 

partie, que la combinaison de puissance se fait par l’intermédiaire de plusieurs modules. De 

par cette combinaison, il existe différents modes possibles d’oscillations, soit un mode pair 

représentant le mode d’opération normal du circuit où les courants et tensions sont en phase à 

chaque port, soit un mode d’oscillation impair où les courants et tensions sont en opposition 

de phase. Ces instabilités impaires sont dues à des boucles de rétroaction à l’intérieur même 

du circuit. Nous verrons donc qu’il convient de s’assurer de la stabilité de chacun des étages 

séparément, et si l’étude est bien faite la mise en cascade d’étages stables donnera un 

amplificateur global stable. 
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IV.  Méthodologie de conception d’un amplificateur 

arborescent 

IV.1 Introduction 

  Dans cette deuxième partie nous allons décrire les différentes étapes de conception de 

l’amplificateur large bande 6 – 18 GHz en technologie GaN. Tout d’abord, on rappelle ci-

dessous les principales spécifications de cet amplificateur. 

 

GaN HPA Performances Requises 

Fréquence 6-18 GHz 

Pout @ 3 dBc 5 W 

Pae @ 3 dBc 10 % 

Gain associé 10 dB 

Mode d’utilisation  CW 

Température 25 °C 

Tableau 5 : Spécifications de l’amplificateur large bande à réaliser. 

 

  De telles spécifications nécessitent une étude approfondie afin de connaître, la topologie à 

adopter, la taille et le nombre de transistors à utiliser.  

  Dans cette optique, un travail amont très important réalisé par UMS a été effectué consistant 

à caractériser à température ambiante plusieurs topologies de transistors appartenant à la 

technologie GH25 (longueur de grille 0.25 µm). Plusieurs plaques ont été caractérisées 

pendant cette étude pour l’évaluation du process qui servira à l’implémentation de 

l’amplificateur large bande. Ce travail a ainsi permis de développer des modèles de transistors 

précis pour la phase de conception (Chapitre I). 
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  Basée sur la caractérisation des transistors et leur modélisation, ainsi que sur le cahier des 

charges illustré par le Tableau 5, une taille de transistor a été déterminée comme étant 

l’optimale pour cette étude. Nous allons voir que le transistor de 8 doigts de 75 µm avec une 

longueur de grille de 0.25 µm présente les meilleures caractéristiques pour être intégré dans la 

phase de conception. 

  Ensuite, nous découvrirons que durant la phase de dimensionnement du HPA, un point 

critique a été identifié : le gain spécifié serait difficile à atteindre avec une version deux 

étages. Afin de minimiser ce risque, une version de trois étages a été réalisée avec les mêmes 

transistors 8x75 µm. 

IV.2   Etude préliminaire de la topologie de l’amplificateur 

  Tout d’abord, le travail consiste à comparer les résultats de mesure des différentes topologies 

de transistors étudiées pendant la phase de caractérisation. L’objectif étant de trouver la 

topologie de transistor qui offrira le meilleur compromis entre ces différents paramètres 

hyperfréquences : Puissance, Gain, PAE, Courant… Ainsi, la topologie 8x75 µm (8 doigts de 

75 µm de largeur) est apparue comme la plus optimale pour la conception de l’amplificateur. 

Elle présente les meilleurs performances et compromis en gain et puissance spécialement à  

18 GHz. 

  Par la suite, nous déterminons le nombre de transistors et le nombre d’étages que contiendra 

l’amplificateur large bande. 
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IV.2.1 Détermination du nombre d’étage 

Gain Max 

(mesure 

 load-pull) 

 à 18 GHz 

2 étages 

Pertes 

d’insertions 

en entrée 

Pertes 

inter-étages 

Pertes 

combineur de 

sortie 

Gain Total 

(petit signal) 

9.5 dB 19 dB 2 dB 3 dB 1 dB 
13 dB  

(= spec min) 

Tableau 6 : Estimation du gain global petit signal à 18 GHz basé sur 

 un HPA deux étages. 

 

  Le nombre d’étage caractérise le gain total de l’amplificateur, ainsi nous nous plaçons dans 

le cas le plus défavorable, c'est-à-dire à la fréquence haute dans la bande de fonctionnement 

correspondant au gain minimum. Le Tableau 6 ci-dessus résume l’évaluation du gain total de 

l’amplificateur à 18 GHz, fréquence critique, pour une topologie à deux étages. 

  Pour cela, on utilise le gain maximum bas niveau mesuré pendant les campagnes de mesures 

load-pull CW (1ere colonne), on le multiplie par deux afin de considérer les deux étages (2ème 

colonne) et on retranche les pertes dues aux adaptations entrée, sortie et inter-étages (3ème , 

4ème et 5ème colonnes). Pour ce calcul, nous avons pris des moyennes pour les différentes 

pertes localisées dans le HPA. De ce fait, on en déduit un gain total petit signal de 13 dB, 

valeur égale à la spécification limite du cahier des charges. Par conséquent, la conception de 

l’amplificateur basé sur une version deux étages permettra bien d’atteindre la spécification en 

gain, cependant il y a un risque important car elle n’offre aucune marge. 

  Pour augmenter les performances en gain à 18 GHz la solution retenue est d’ajouter un 

troisième étage utilisant la même topologie de transistor. Ainsi en considérant le Tableau 7 on 

constate que l’on fait passer le gain total petit signal de 13 dB à 19.5 dB. Cette version permet 

de minimiser le risque observé sur la version deux étages. 
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Gain Max 

(mesure 

 load-pull) 

 à 18 GHz 

3 étages 

Pertes 

d’insertions 

en entrée 

Pertes 

inter-étages 

1→2 

Pertes 

inter-étages 

2→3 

Pertes 

combineur 

de sortie 

Gain Total 

(petit signal) 

9.5 dB 28.5 dB 2 dB 3 dB 3 dB 1 dB 19.5 dB 

Tableau 7 : Estimation du gain global petit signal à 18 GHz basé sur un HPA trois 

étages. 

IV.2.2 Détermination du nombre de transistors par étage 

  De même, le nombre de transistors en parallèle sur l’étage de sortie caractérise la puissance 

totale de l’amplificateur. En accord avec les mesures load-pull CW utilisant un transistor  

8x75 µm, on constate que la puissance maximale à 3 dB de compression est de 2.5 W à  

18 GHz (≈ 34 dBm). Par conséquent, si on considère quatre transistors en sortie sur le dernier 

étage, on obtient : 

 

34 dBm + 6 dB (4 transistors*) – 1 dB (pertes combineur) = 39 dBm ≈ 8 W  

8W > Spécification (5 W min) 

 

  Une autre façon de déterminer le nombre de transistors sur l’étage de sortie consiste à 

déduire la puissance nominale de la cellule de base à partir de la puissance spécifiée  

(5W ≈ 37 dBm) : 

 

37 dBm + 1 dB (marge) + 1 dB (perte combineur) – 6 dB (4 transistors en sortie*) = 33 dBm  

 

  Chaque transistor du dernier étage doit fournir une puissance égale ou supérieur à 33 dBm, 

le transistor 8x75 µm fournissant 34 dBm, le choix de quatre transistors en sortie reste 

judicieux. 
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* : On aura suivant les cas :           2 transistors → 3 dB 

        4 transistors → 6 dB 

        8 transistors → 9 dB 

 

  A noter que le nombre de transistor sur l’étage de sortie fonctionne toujours par paire afin de 

garder une symétrie lors de la recombinaison et ainsi obtenir le moins de pertes possibles. 

IV.2.3 Influence des pertes du réseau d’adaptation de sortie 

  Les pertes du combineur de sortie jouent un rôle important sur la puissance et le rendement 

en puissance ajoutée, on peut considérer qu’un delta négatif de 0.1 dB sur les pertes entrainera 

0.1 dB de moins en puissance mais aussi directement 1 point de moins en PAE sur 

l’amplificateur global. C’est pourquoi la réalisation du combineur est très importante du point 

de vue des performances hyperfréquences de l’amplificateur. 
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  Avec Pae1 : référence avec le minimum de pertes. 
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  Cette expérience montre que le moindre écart sur les pertes peut avoir des conséquences 

néfastes sur la PAE. Ainsi, pour une PAE de 40 % (Pae1), nous pouvons en déduire qu’avec 

une augmentation de 0.1 dB de pertes, la PAE ne sera plus que de 39.08 % (Pae2). 
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IV.3 Méthodologie de conception 

IV.3.1 Simulations load-pull du transistor, conception du 

combineur de sortie 

IV.3.1.1 Simulations Load-pull 

  Le but d’une simulation load-pull est de déterminer les impédances de charge optimales du 

transistor qui offriront le meilleur compromis entre les performances en puissance et la PAE. 

Ces zones d’impédance sont balayées sur l’abaque de Smith alors que l’impédance de source 

du transistor est fixée. Seule l’impédance à l’harmonique fondamentale (f0) varie. Aux 

fréquences harmoniques les impédances sont fixées à 50 Ohms en entrée et en sortie du 

transistor. 

  Compte tenu de la largeur de bande (6-18 GHz), la variation de l’impédance de charge 

optimale est non négligeable entre 6 et 18 GHz. La figure qui suit montre les valeurs de 

l’impédance de charge du transistor (partie réelle et imaginaire) en fonction de la fréquence 

pour un transistor 8x75 µm. 

 

 

Figure 19 : Simulations load-pull sur un transistor 8x75 µm. 
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  La partie réelle de l’impédance de charge varie très fortement de 45 Ohms à 10 Ohms à 

travers la bande 6-18 GHz. En effet, le combineur de sortie devra transformer la charge 50 

Ohms de façon à présenter à chaque transistor la charge optimale (en réelle et imaginaire) 

pour chaque fréquence de la bande de fréquence. 

IV.3.1.2 Topologie du combineur de sortie 

 

Figure 20 : Exemple de topologies de combineurs de sortie. 

 

  Ci-dessus, nous pouvons observer deux topologies de combineur de sortie différentes. D’un 

côté le “combineur 1” où la polarisation de drain vient se connecter au niveau du “bus de 

connexion” reliant les quatre sorties des transistors du dernier étage. Cette topologie permet 

de délivrer aux transistors des impédances faibles, mais aussi rendre critique le découplage 

RF-DC et accroître la sensibilité des fils de connexion au niveau des ports d’alimentation de 

drain. De l’autre côté, le “combineur 2” où la topologie est différente ; la connexion en “bus 
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de connexion” n’étant pas utilisée. Cette version est très intéressante car le combineur est 

totalement symétrique comparé au “combineur 1” ce qui est très avantageux pour la stabilité 

de l’amplificateur. Après de multiples essais d’optimisation notre choix se portera sur un 

combineur intermédiaire, la topologie se rapprochant de celle du “combineur 2” mais les 

connexions d’alimentation se faisant au plus proche des accès drain des transistors afin de 

limiter les pertes ohmiques et les éventuels couplages. 

  L’optimisation du combineur de sortie est la chose la plus importante à prendre en 

considération dans la conception d’un amplificateur car cet élément est lié directement aux 

performances en puissance et PAE. Nous allons donc détailler les différentes étapes à suivre 

lors de sa conception. 

IV.3.1.3 Optimisation du combineur de sortie en petit  signal : Paramètres 

[S] 

  La conception de cette partie du HPA se fait tout d’abord à partir de simulations en 

paramètres [S]. Le principe d’optimisation employé sous ADS est décrit sur la figure 

suivante : 

 

 

Figure 21 : Principe d’optimisation du combineur de sortie. 

 

  Le combineur de sortie est chargé sur 50 Ohms et son entrée est chargée par l’impédance 

Zout. Zout est définie comme le conjugué de l’impédance de charge Zl caractérisée lors des 

simulations load-pull. L’impédance Zout est divisée par quatre car les quatre voies du 
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combineur de sortie sont reliées entre elles. L’optimisation peut être réalisée à travers toute la 

bande de fréquence, Zout prenant la valeur de Zl*  à chaque fréquence. C’est la condition 

d’absorption maximum de puissance par une charge. Dans cette condition, l’impédance vue 

vers la charge en un point de la ligne est égale à l’impédance complexe conjuguée de celle 

vue vers la source. 

 

 

Figure 22 : Simulation du combineur de sortie en paramètres [S]  

dans la bande 5.5-19 GHz. 

 

  L’optimisation du combineur de sortie consiste à adapter l’entrée et la sortie de façon à 

obtenir les plus faibles pertes en transmission (S21) en fonction de la fréquence avec le plus 

faible coefficient de réflexion (S11).  La Figure 22 montre les résultats obtenus après 

l’optimisation du combineur. Les résultats sont satisfaisants, dans la bande 6-18 GHz : les 

pertes en transmission sont inférieures à 1.1 dB et les coefficients de réflexion en entrée/sortie 

sont inférieurs à -10 dB. En bande étroite, le combineur peut être optimisé avec des pertes de 

seulement 0.5-0.6 dB. En fonctionnement large bande ces valeurs sont trop difficiles à 

obtenir. Il faut faire des compromis et homogénéiser les pertes dans la bande. Les pertes 

visées dans ces applications sont de l’ordre de 1 dB. 

  La simulation peut être réalisée dans une bande de fréquence supérieure à la bande donnée 

par le cahier des charges (+ 1 GHz). 
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IV.3.1.4 Optimisation du combineur de sortie en petit  signal : Simulation 

« AC » 

  L’inconvénient de la simulation en paramètres [S] réside dans le fait que l’impédance de 

chacun des ports du combineur n’est pas connue. La seule façon de la déterminer et de 

détecter de possible dissymétrie entre transistors est de faire une simulation « AC ». Dans la 

plupart des cas, les transistors du dernier étage qui se situent à l’extérieur (Tr1 et Tr4) sont 

ceux qui présentent le plus de risque de dissymétrie avec les autres. Cette dissymétrie est le 

plus souvent due à la présence des lignes d’alimentation de drain. 

 

 

Figure 23 : Schéma de conception pour la détermination des impédances de 

charge Zln. 

 

  Le schéma ci-dessus présente la marche à suivre lors de cette étape. A la sortie de chaque 

transistor (Trn), une sonde de tension et une sonde de courant sont placées afin de déterminer 

les impédances de charge (Zln). De même le gain de chaque transistor tracé en fonction de la 

fréquence est comparé au gain maximal du transistor simulé seul lors d’une analyse en 

paramètres [S]. Cette comparaison permettra de vérifier la qualité de l’adaptation. A noter, 

comme dans le cas de la  simulation en paramètres [S], le Port 1 est cette fois-ci chargé par 

l’impédance ZS/4. ZS représentant l’impédance de source du transistor 8x75 µm déterminée en 

simulation load-pull pour chaque fréquence de la bande de fonctionnement. 
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  Lors de cette simulation, une optimisation est effectuée sur les impédances de sortie des 

transistors, le gain du système et les pertes du combineur. 

 

 

Figure 24 : Gains linéaires des quatre transistors du dernier étage (en pointillés) 

comparés au Gain maximum du transistor 8x75 µm (en continu) dans la bande 

6-18 GHz. 

 

  Sur la figure ci-dessus, nous avons tracé les gains des quatre transistors (en pointillés) du 

dernier étage en fonction de la fréquence. Comparé au gain du transistor seul en paramètres 

[S] (en trait continu), nous observons pour les fréquences de 6 à 10 GHz un dépassement du 

GMS (Maximum Stable Gain). En rappelant brièvement les définitions du GMA et du GMS 

comme nous l’avons vu lors de l’étude théorique de stabilité linéaire, nous allons démontrer 

qu’un transistor peut être stable même si son gain dépasse la valeur de son GMS à une 

fréquence donnée. 

  Le GMA (Maximum Available Gain ou aussi appelé Gmax) est seulement défini lorsque le 

facteur k est supérieur à 1. Car, la valeur de l’expression sous la racine carrée devient négative 

pour des valeurs de k inférieur à 1. Aussi, le GMA deviendrait infini pour des valeurs de k 

inférieur à 1, or un gain infini correspond à un oscillateur. 
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  Le GMS d’un dispositif est défini lorsque le facteur k est inférieur à 1. Il est simplement 

défini par le ratio mag(S21)/mag(S12). Ce paramètre ne nous apporte donc pas d’informations 

significatives car il est défini avec k = 1 dans une zone ou k < 1. Nous ne pouvons donc pas en 

tenir compte avec une grande considération dans notre conception. Nous en déduirons 

cependant que lorsque le gain du transistor à l’intérieur du dispositif dépassera le GMS, il sera 

nécessaire de tracer les cercles de stabilité en entrée et en sortie et vérifier que les impédances 

présentées aux transistors se trouvent bien dans la zone stable (Partie stabilité). 

IV.3.1.5 Simulation « HB » d’un étage amplif icateur, vérif ication du 

combineur de sort ie 

  Le schéma de principe est le même que la simulation « AC ». La simulation « Harmonic 

Balance » est utilisée afin d’observer les éventuelles dissymétries liées au niveau de puissance 

d’entrée injecté dans le dispositif. Il est nécessaire de faire une étude sur l’évolution des 

impédances des transistors en fonction de la puissance d’entrée. Pour chaque transistor, les 

parties réelles des impédances d’entrée et de sortie doivent être positives afin de réduire le 

risque d’instabilité. De plus, les parties réelles et imaginaires doivent avoir un comportement 

homogène, sans grande variation en fonction de la puissance d’entrée. 

  Lors d’une analyse non linéaire de l’amplificateur complet, le comportement du système doit 

être vérifié à différents niveaux de puissance d’entrée. Ainsi, une attention toute particulière 

est donnée au comportement du gain, du rendement en puissance ajoutée et de la puissance de 

chaque transistor en fonction de la puissance. 
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Figure 25 : Pertes d’adaptations entrée/sortie et inter-étages en fonction de la 

fréquence (6-18 GHz). Trait continu ➠ Bas niveau ; 

Traits pointillés ➠ fonction de Pin. 

 

  La Figure 25 présente un exemple des pertes par adaptation de l’adaptateur d’entrée, de 

l’inter-étage 1 vers 2, de l’inter-étage 2 vers 3 et du combineur de sortie dans la bande  

6-18 GHz. Les pertes sont quasiment constantes en fonction de la puissance (traits pointillés) 

et sont beaucoup plus variables en fonction de la fréquence. Nous constatons néanmoins que 

les pertes à 18 GHz ont été minimisées dans les deux combineurs et les deux inter-étages de 

l’amplificateur. 

IV.3.2 Conception d’un inter-étage 

  L’inter-étage peut être le facteur limitant de l’amplificateur en termes de bande de fréquence. 

Cette limitation est due aux faibles impédances à présenter en entrée des transistors à travers 

toute la bande de fréquence. De plus, la grande difficulté pour la conception d’un inter-étage 

est liée au fait que les impédances d’entrée et de sortie sont fréquentiellement dépendantes  
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(ce qui n’est pas le cas pour la conception du combineur d’entrée et le combineur de sortie). 

Le choix de la topologie dépend du gain linéaire global du HPA, de la puissance d’entrée à 

fournir à l’étage supérieur, ainsi qu’à la polarisation de drain de l’étage inférieur et la 

polarisation de grille de l’étage supérieur.  

  Nous verrons dans cette partie que l’optimisation a été difficile à cause d’un important retour 

de signal (“feedback”) dû à un fort coefficient de transmission S12 du transistor 8x75 µm. 

IV.3.2.1 Description 

  La version de l’amplificateur que nous décrivons ici est celle d’un amplificateur trois étages. 

Par conséquent il sera composé de deux inter-étages. Ici nous décrirons seulement la 

méthodologie de l’inter-étage reliant l’étage deux à l’étage trois. La méthode étant la même 

pour le second inter-étage reliant l’étage un à l’étage deux.  

  La solution retenue est de conserver la même topologie de transistors pour le deuxième étage 

comme nous l’avons vu en IV.2.1. Ainsi, le choix de deux transistors sur le deuxième étage 

s’avère être le choix le plus judicieux. 

  Lors de l’optimisation, les pertes inter-étage doivent être plus faibles en haut de bande afin 

de compenser la décroissance naturelle du gain des transistors en fonction de la fréquence 

(Figure 25). Ainsi cela permettra aussi d’obtenir un gain plat global du HPA dans la bande. 

  Les réseaux de transformation d’impédance (réseaux en “T” ligne-capacité-ligne) sont 

davantage utilisés dans la conception d’un inter-étage par rapport à celle d’un combineur de 

sortie. Le rapport de transformation est plus élevé dès lors que l’adaptation de l’entrée d’un 

transistor est prise en compte. Lors des mesures load-pull, l’ordre de grandeur de l’impédance 

de source idéale pour un transistor de 8x75 µm est de l’ordre de 3 à 4 Ohms dans la bande 6-

18 GHz. Ceci nous contraint donc à créer des réseaux d’adaptations complexes afin de 

présenter des impédances élevées en sortie de l’étage n et des impédances faibles en entrée de 

l’étage n+1. 
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IV.3.2.2 Diff icultés rencontrées 

  L’élaboration de cette partie de l’amplificateur se fait en suivant la même méthodologie que 

lors de la réalisation du combineur de sortie vue précédemment. Cependant, l’étape 

d’optimisation en paramètres [S] n’est pas d’une grande importance lors de cette étude. En 

effet, la prise en compte du coefficient de transmission de la sortie vers l’entrée (S12) des 

transistors GH25 s’est avérée primordiale. Comme on peut l’observer sur le Tableau 8 ci-

dessous, les transistors en GaN, au moment de la conception du circuit MMIC, présentent un 

signal S12 plus élevé par rapport à une filière AsGa. Par conséquent, ceci entraine de 

nombreuses complications lors de la phase de conception. L’optimisation d’un inter-étage doit 

se faire avec la prise en compte de tous les éléments le succédant jusqu’à la charge. Il faut 

préciser que pour la même taille, le transistor GaN fournit quatre fois plus de puissance que le 

transistor AsGa. 

 

 Topologie Polarisation 

Adaptation en puissance 

entrée/sortie 

Adaptation 50 Ω 

entrée/sortie 

Pout S21 S12 S21 S12 

GH25 8x75 µm 
25V ; 

160 mA 
34.6 dBm 11 dB -14.6 dB 5.5 dB -20.2 dB 

PPH25X 8x75 µm 8V ; 80 mA 28.6 dB 14.4 dB -18.3 dB 7.2 dB -25.6 dB 

Tableau 8 : Comparaison technologies GaN/AsGa d’UMS @ 12 GHz. 

 

  La Figure 26 illustre une difficulté rencontrée lors de la phase de conception. Les quatre 

graphiques représentent les parties réelles et imaginaires des impédances d’entrée et de sortie 

d’un transistor du 3ième étage. Ce résultat a été obtenu lors de l’optimisation de l’inter-étage (2 

vers 3) en simulation « HB ». Chaque graphique représente le paramètre sélectionné en 

ordonnée en fonction de la fréquence et de la puissance d’entrée. La courbe en trait plein 

(bleu) représente la valeur du paramètre à faible niveau (Pin = -5 dBm), et les courbes en 

pointillés représentent les valeurs du paramètre pour toutes les autres valeurs de puissance 

d’entrée (-5 dBm < Pin ≤ 30 dBm).  
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Figure 26 : Illustration d’une oscillation à 7 GHz à partir des impédances d’entrée 

et sortie d’un transistor du 3ième étage. 

 

  On constate une importante variation des impédances en entrée et sortie à 7 GHz, ce 

phénomène est typique d’une oscillation dû à un “feedback” important des transistors. Si l’on 

se contente d’observer les impédances à faible niveau de puissance d’entrée (trait continu en 

bleu), nous n’observons pas de problème particulier à 7 GHz. L’instabilité apparait au 

moment où la puissance d’entrée augmente. Cette illustration démontre clairement 

l’importance de faire des optimisations non linéaire des inter-étages. Les autres difficultés 

rencontrées sont celles liées à toute conception d’amplificateur large bande : à savoir réaliser 

le meilleur compromis entre les impédances optimales à présenter aux transistors dans la 

bande de fréquence avec le minimum de pertes en essayant de maintenir un gain relativement 

plat. 
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IV.3.3 Conception du réseau d’adaptation d’entrée 

  Cette partie de l’amplificateur peut être entièrement optimisée à l’aide de simulations 

paramètres [S]. Le combineur d’entrée est très important car il permet d’améliorer la forme du 

gain dans la bande une fois que le combineur de sortie et les inter-étages sont optimisés. 

Ensuite, le combineur d’entrée est optimisé dans le but d’obtenir un minimum de pertes en 

transmission mais aussi, et surtout, un minimum de pertes de réflexion en entrée du dispositif 

(S11). 

  Le combineur d’entrée doit transformer 50 Ohms en entrée de l’amplificateur en 3 à 4 Ohms 

au niveau de la grille du transistor sur la bande 6-18 GHz. Le rapport de transformation 

d’impédance est important mais ne varie quasiment pas en fonction de la fréquence 

contrairement au combineur de sortie. 

  Comme dans le cadre de la conception d’un inter-étage, les réseaux de transformation 

d’impédances sont nombreux, la mise en place de capacités en parallèle sur la grille du 

transistor est utilisée afin d’augmenter l’impédance du transistor vu du générateur. Aussi, 

l’utilisation de circuits RC parallèles permet de supprimer les oscillations potentielles à F0/2. 

  Une fois le combineur d’entrée optimisé, le contrôle des impédances d’entrée et de sortie de 

chaque étage est essentiel. Ceci, nous permet en partie de vérifier la présence ou non de zones 

potentiellement instables dans l’amplificateur. Sur la Figure 27, les impédances d’entrée d’un 

transistor de chaque étage ont été tracées en fonction de la puissance d’entrée pour toutes les 

fréquences de la bande de fonctionnement. La simulation en puissance de l’amplificateur 

complet montre un bon comportement des impédances d’entrée et de sortie. Cependant nous 

allons voir par la suite qu’une étude détaillée de la stabilité est nécessaire avant tout 

lancement de circuit de puissance en fabrication. 

 



Chapitre II : Conception et analyse d’un amplificateur de puissance large bande 6-18 GHz 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 75 

 

Figure 27 : parties réelles et imaginaires des impédances d’entrée d’un transistor 

de chaque étage à toutes les fréquences (6 à 18 GHz) en fonction de la 

puissance d’entrée. 

IV.4 Points clefs de la phase de conception 

  Au cours de la phase de conception de nombreux points techniques ont été rigoureusement 

étudiés. La conception de circuits MMIC en GaN requière une approche nouvelle car les 

performances obtenues sont supérieures à celles habituellement réalisées en AsGa  

(Tableau 9). Comme nous l’avons vu précédemment, les capacités de la technologie GaN en 

termes de puissance et de valeurs tensions/courants mis en jeux apportent de nouveaux points 

de réflexion dans l’étude de la conception de circuit de puissance MMIC. Ainsi, l’élévation de 

la température du composant s’est imposée comme une évidence lors de la conception de 

l’amplificateur. Tout au long de cette phase, une attention toute particulière a été portée sur 

les caractéristiques intrinsèques de chaque transistor de l’amplificateur.  
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Caractéristiques du transistor GaN CW (*) PPH25X CW (*) 

Géométrie 8x75 µm 12x100 µm 

Polarisation 25 V 8 V 

Puissance (saturée) 2.5 W 0.84 W 

Densité de puissance (saturée) 4.2 W/mm 0.7 W/mm 

PAE à 18GHz 30 % @ 3dBc 42 % @ 3 dBc 

Gain linéaire 10 dB 11 dB 

Réelle (Zin) 4 Ohms (sat) 3 Ohms (sat) 

Réelle (Zout) 13 Ohms (sat) 12 Ohms (sat) 

(*) : Données extraites à partir des simulations et validées à partir des mesures load-pull. 

Tableau 9 : Comparaison des caractéristiques électriques entre deux filières GaN 

(1ère itération) et AsGa d’UMS. 

 

  De plus, pour les amplificateurs de puissance parcourant une large bande de fréquence et 

utilisant plusieurs étages, les transistors sont parfois chargés par des impédances très 

différentes, certaines étant très éloignées de l’impédance optimale. Nous verrons alors que ce 

phénomène peut amener le transistor à travailler dans des zones de fonctionnement 

dangereuses. 
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IV.4.1 Comportement des transistors en régime Non-Linéaire 

 

 

Figure 28 : Simulations non-linéaire de 3 transistors appartenant chacun aux 

étages 1, 2 et 3. Puissance d’alimentation (W), Puissance de sortie (W), 

Rendement en puissance ajoutée (%) et Puissance dissipée (W) en fonction de la 

puissance d’entrée (dBm) et de la fréquence (GHz). 

 

  Les résultats de simulation présentés ci-dessus (Figure 28) correspondent au bilan de 

puissance de chaque étage. Pour une puissance d’entrée de 25 dBm, dans le cas le plus 

défavorable, les transistors qui dissipent le plus de puissance se situent au niveau du troisième 

étage avec 5.5 W. Si nous augmentons la puissance d’entrée à 30 dBm, c’est le transistor du 

premier étage qui dissipera alors le plus de puissance avec 6.5 W. 

  Les puissances d’alimentation étant élevées (4 à 7 W) et les rendements en puissance ajoutée 

moyennement importants (en moyenne 20 %), les puissances dissipées sont non négligeables. 

Pour une application en mode CW, l’objectif est de réduire encore cette puissance dissipée en 

améliorant le rendement en puissance ajoutée afin que le HPA soit compatible avec des 

procédés d’assemblage à bas coût. Les mesures de fiabilité sont prévues pour définir les 

valeurs maximales de puissance dissipées à ne pas dépasser en mode CW et en mode pulsé.  
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IV.4.2 Cycles de charges 

 

 

Figure 29 : Simulation des cycles de charge de chaque étage en fonction de la 

fréquence pour une puissance d’entrée de 30 dBm. 

 

  Les trois graphiques de la Figure 29 représentent les cycles de charges appartenant à un 

transistor de chacun des trois étages. On constate alors que le transistor du premier étage 

présente les cycles les plus « ouverts ». Les impédances vues par le transistor du premier 

étage sont difficiles à optimiser. La priorité sur la forme du gain global (gain plat) et la 

diminution des pertes d’entrée ont pour résultat la forme du cycle de charge. 

  Pour le troisième étage, les cycles de charges correspondent bien à une adaptation en 

puissance optimale. En effet, le rapport de transformation d’impédance est moins important 

que pour les inter-étages.  

  La tension d’avalanche de la filière GH25 étant supérieure à 80 V, on peut conclure que les 

cycles de charges varient dans une zone relativement sécurisée. En effet, le comportement RF 

du HPA dans la zone à fort courant et à forte tension de drain reste à analyser, notamment en 

fiabilité. Ceci sera réalisé sur la version qualifiée de la filière.  
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IV.5 Etude de la stabilité 

  Afin de vérifier la stabilité de l’amplificateur, des simulations en régimes linéaire et non 

linéaire ont été effectuées. Nous avons vu en début de chapitre que le facteur de Rollett k ne 

reflète qu’une approche globale et linéaire de la stabilité. Cette analyse ne permet pas, par 

exemple, d’identifier une oscillation interne du circuit. 

  Dans un premier temps, il est intéressant de comparer le facteur de stabilité du transistor 

8x75 µm au facteur de stabilité de l’amplificateur complet. La Figure 30 présente ces deux 

paramètres en fonction de la fréquence (6-18 GHz). On constate que le facteur K de 

l’amplificateur est très largement supérieur à 1 (condition limite de stabilité inconditionnelle) 

quelque soit la fréquence. Ceci, nous amène à penser que l’amplificateur serait stable quelque 

soit l’impédance de charge placée en entrée et en sortie. Néanmoins, il faut faire attention car 

si l’on se place non plus au niveau de l’amplificateur mais au niveau du transistor, on peut 

observer que le facteur k du transistor est inférieur à 1 de 6 à 15 GHz. Par définition, le 

transistor est conditionnellement stable dans cette bande de fonctionnement. L’étude des 

cercles de stabilité est donc nécessaire. Nous en conclurons qu’une oscillation interne peut ne 

pas être détectée à partir des accès externes de l’amplificateur. 

 

 

Figure 30 : Facteurs de stabilité K du transistor 8x75 µm et de l’amplificateur 

trois étages dans la bande 6-18 GHz. 

 



Chapitre II : Conception et analyse d’un amplificateur de puissance large bande 6-18 GHz 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 80 

IV.5.1 Cercles de stabilité 

  Le principe d’analyse consiste à superposer les cercles de stabilité aux impédances vues par 

les transistors. Etage par étage, les impédances entrée/sortie des transistors sont superposées 

aux cercles de stabilité entrée/sortie du transistor 8x75 µm. Cette simulation est effectuée pour 

toutes les fréquences de la bande de fonctionnement. Les charges peuvent aussi être tracées en 

fonction de la puissance d’entrée de l’amplificateur permettant ainsi de détecter une 

éventuelle oscillation non linéaire. 

 

Entrée Sortie 

Figure 31 : Charges entrée/sortie présentées aux transistors et superposées aux 

cercles de stabilité pour les fréquences de 6 à 18 GHz. 

 

  Toutes les charges et tous les cercles de stabilité sont représentés en fonction de la 

fréquence. La zone stable étant référencée par le centre de l’abaque (50 Ohms, partie III.2), 

quelque soit la fréquence toutes les charges se situent à l’intérieur même de cette zone. Par 

conséquent, aucun des six abaques ci-dessus ne présente de cas d’instabilité. 

  Cette conclusion est toujours valable lorsque l’on analyse les charges en fonction de la 

puissance. Cependant l’étude de la stabilité en non linéaire doit être réalisée. Dans le 

paragraphe suivant, nous allons présenter l’analyse de la stabilité en mode non linéaire du 

HPA. 
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IV.5.2 Etude de la stabil ité non linéaire 

  Ici, la méthode décrite est celle utilisée pour l’analyse de la stabilité non linéaire des 

amplificateurs de puissance. Cette méthode consiste à générer une perturbation dans un nœud 

du circuit (généralement à l’entrée de chaque transistor). La fréquence générée à l’entrée de 

l’amplificateur est appelée RF_freq et la puissance associée injectée Pin. La fréquence de 

perturbation est Freq_omeg et son niveau de puissance est très faible. 

 

 

Figure 32 : Schéma de principe de la méthode d’analyse de stabilité non linéaire 

du 3ième étage. 

 

  Le principe de fonctionnement de la méthode est décrit sur la figure ci-dessus. L’analyse est 

complexe car, pour chaque étage, elle requière une étude de tous les modes de fonctionnement 

(phase de la perturbation, modes pairs et impairs), ceci en fonction des fréquences RF freq, 

Freq_omeg et de la puissance d’entrée Pin. On notera que les simulations peuvent encore être 

étendues en faisant varier la température, le point de polarisation ou bien même la charge. 
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  Le principe de la méthode est de calculer Zk (jw), l’impédance aux bornes du générateur de 

perturbation : 

)(
)(

)(
jwI

jwV
jwZ

k

k
k =  

 

  Dès lors, on visualise les parties réelle et imaginaire de celle-ci. Une oscillation est 

susceptible d’intervenir lorsque la partie réelle de cette impédance est négative et lorsque sa 

partie imaginaire passe par zéro avec une pente positive. 

 

Illustration : 

 

Figure 33 : Parties réelle et imaginaire de l’impédance de chaque port de 

perturbation du 3ième étage (mode impair) en fonction de Freq_omeg et RF_freq 

pour Pin = 25 dBm. 

 

La Figure 33 montre que la partie réelle des impédances aux bornes des sources de 

perturbation sont positives quelque soit la valeur de la fréquence de pompe RF_freq et de la 

fréquence de perturbation Freq_omeg. Dans ce cas, le HPA est stable. 

  Lors de cette étude, tous les cas ont été étudiés. Lorsqu’on détecte un risque faible 

d’oscillation (exemple : partie réelle de l’impédance est négative mais la phase ne varie pas 

dans le sens favorable à l’instabilité), la stabilité est alors vérifiée à l’aide de  la méthode 

polynomiale utilisant le logiciel STAN [91, 92]. 
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V. Résultats de mesures de l’amplificateur 

V.1 Introduction 

  Nous allons présenter ici les résultats de mesure de l’amplificateur de puissance large bande 

6-18 GHz. Ces résultats sont superposés aux rétro-simulations de l’amplificateur basées sur 

un modèle réactualisé du transistor.  

  Les performances mesurées de l’amplificateur de puissance sont proches des spécifications. 

De plus, le circuit est stable dans toutes les conditions de fonctionnement et dans toute la 

bande de fréquence. 

V.2 Résultats de mesures sur plaques et rétro-simulations 

  Dans cette partie, tous les amplificateurs de puissance sont mesurés en mode pulsé (25 µs, 

rapport cyclique 10 %) afin d’éviter tout problème lié à la dissipation thermique. 

  Les figures suivantes présentent les mesures en paramètres [S] en mode pulsé effectuées sur 

trois plaques appartenant à deux lots différents. Les mesures montrent un comportement 

homogène d’une plaque à l’autre mais également de deux lots différents. On peut noter aussi 

une bonne maitrise de la filière GH25 en cours de développement. 
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Figure 34 : Mesures et simulations du gain en paramètres [S] de l’amplificateur 

de puissance sur la bande 4-20 GHz. 

 

  La mesure du paramètre S21 montre un gain bas niveau minimum de 18 dB à travers la bande 

6–18 GHz. De plus, les rétro-simulations reproduisent avec précision le comportement de 

l’amplificateur ce qui confirme la précision du modèle non linéaire. Il est utile de mentionner 

que les simulations sont effectuées en mode continu (CW), donc prenant en compte les effets 

thermiques. La simulation est donc logiquement pessimiste par rapport aux mesures. 

  Ci-dessous, les coefficients de réflexion en entrée (S11) et sortie (S22) sont présentés. En ce 

qui concerne le coefficient S11, les valeurs mesurées varient entre -5 et -30 dB dans la bande 

de fonctionnement. Pour le paramètre S22, les mesures obtenues sont le résultat d’un 

compromis (puissance/PAE) correspondant à l’impédance optimale à présenter au dernier 

étage. Les valeurs obtenues sont du même ordre de grandeur que pour le paramètre S11, ces 

valeurs sont quasi similaires aux valeurs mesurées sur des amplificateurs large bande en 

AsGa. 
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Figure 35 : Mesures et Simulations des coefficients de réflexion entrée/sortie de 

l’amplificateur large bande 6-18 GHz. 

V.3 Mesures de l’amplificateur dans un dispositif de test 

  La deuxième phase de caractérisation consiste à valider le circuit amplificateur dans un 

environnement proche de l’application finale. Nous allons présenter dans ce paragraphe les 

performances de l’amplificateur trois étages monté dans un dispositif de test et mesuré en 

mode CW. 

V.3.1 Le dispositif de test 

  Plusieurs échantillons ont été assemblés dans des structures de test. Le MMIC a tout d’abord 

été brasé sur une structure métallique fine en molybdène et adaptée à la taille du MMIC. Le 

point critique lors de cette assemblage est la qualité de la brasure Au/Sn. La présence de 

bulles d’air doit être évitée au maximum et doit même être absente sous la zone active. La 

qualité du brasage est vérifiée avant assemblage à l’aide d’analyses en Rayons X.  

  Cet ensemble (puce + molybdène) est également brasé sur une pièce de cuivre qui est par la 

suite mise entre deux brides en laiton afin d’assurer les connections RF/DC. Les fils d’or de 

connexions sont posés à la fin de montage. Les deux images ci-dessous montrent le dispositif 

de test après assemblage. Nous appellerons ce montage le DUT (dispositif under test ou 

dispositif sous test). 
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Figure 36 : Photos de l’amplificateur de puissance monté en dispositif de test 

(DUT). 

V.3.2 Conditions de test 

  Le DUT est placé sur un module Peltier afin de contrôler la température de fond de puce de 

l’amplificateur. La température est régulée à 25 °C. Ensuite, nous avons réalisé les mesures en 

mode CW. 
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Figure 37 : Banc de test pour la mesure en puissance CW (dispositif pour un 

amplificateur deux étages). 

 

  La Figure 37 présente la composition du banc de mesure en puissance permettant la 

caractérisation de l’amplificateur sous dispositif de test. Pour simplifier la schématique, nous 

avons choisi de présenter le dispositif utilisé pour un amplificateur deux étages. Ainsi, pour 

un amplificateur trois étages, il suffit de dupliquer en trois les câblages de polarisation en Vg 

et Vd. 

  La Figure 38 présente quelques photos du banc de test. 
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Figure 38 : Photos du banc de mesure en CW : 1- Vue d’ensemble du banc. 

 /2- Entrée du dispositif (Driver). /3- Zoom sur le DUT. /4-Kit de calibration. 

V.3.3 Résultats de mesures en mode continu 

  Les performances linéaires et non linéaires de l’amplificateur ont été mesurées au cours de 

cette campagne de caractérisation en mode continu à dans la bande 6–18 GHz (par pas de  

0.5 GHz), avec une polarisation de drain de 25 V et une température de socle fixée à 25 °C. 

  La Figure 39 présente les performances en puissance (en dB et W) en fonction de la 

fréquence ainsi que du gain de puissance correspondant à une puissance d’entrée de 22 dBm. 

Typiquement, la puissance de sortie est supérieure à 6 W tout au long de la bande de 

fonctionnement. A certaines fréquences, la puissance de sortie atteint 10 W à 3 dB de 

compression. 
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Figure 39 : Mesures et simulations de la puissance de sortie et de la compression 

en fonction de la fréquence (6-18 GHz) pour une puissance d’entrée de 22 dBm. 

 

  La Figure 40 représente le gain linéaire, le rendement en puissance ajoutée et le gain associé 

pour une puissance d’entrée constante de 22 dBm en mode continu. L’amplificateur fourni un 

gain linéaire minimum de 18 dB, avec un maximum de 23 dB à 6 GHz. Concernant le gain 

associé, il présente un minimum de 15 dB. Enfin, le MMIC fonctionne avec une valeur 

minimale de PAE de 13% et un une valeur maximale de 25% à 6.5 GHz et 11 GHz. Ces 

résultats ont donné lieu à une publication à l’IMS en 2010 [93]. 
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Figure 40 : Mesures et simulations du Gain linéaire (Pin= -5 dBm), du gain à la 

compression (Pin = 22 dBm) et du rendement en puissance ajoutée  

(Pin = 22 dBm) en fonction de la fréquence (6-18 GHz). 
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VI.  Simulation de l’amplificateur large bande basé sur la 

nouvelle itération du process GH25  

VI.1 Introduction 

  Les résultats prometteurs obtenus sur le premier amplificateur de puissance réalisé avec la 

filière GaN 0.25µm d’UMS ont permis de continuer ces travaux sur la nouvelle itération du 

process. La technologie a progressé, par exemple l’important « feedback » observé sur les 

transistors de la première itération a été réduit. Aujourd’hui, la valeur du paramètre S12 des 

transistors GaN conceptualisés est égale aux valeurs trouvées en technologie AsGa. 

  L’objectif de cette nouvelle conception est une augmentation de la puissance de sortie mais 

aussi du rendement en puissance ajoutée par rapport à la première itération dans la même 

bande de fréquence 6-18 GHz. Ces travaux de simulation ont été réalisés au cours de la 

dernière période de ma thèse. Les plaques sont actuellement en phase de fabrication (front-

end). 

  Afin de garantir les spécifications en puissance et en PAE, nous avons choisi de concevoir 

deux versions. Une première version proposant un amplificateur de trois étages basé sur des 

transistors de 8 doigts de 100 µm et une deuxième version quasiment identique mais cette fois 

basée sur des transistors de 8 doigts de 125 µm. La conception et l’optimisation de cet 

amplificateur ont été réalisées à l’aide de simulations électromagnétiques des structures 

passives (adaptation d’entrée, inter-étages, combineur de sortie) afin de tenir en compte 

d’éventuels couplages entre lignes de transmission. Le principe d’optimisation des 

performances reste le même que pour la première conception. 

  Nous présenterons ici les performances obtenus à partir des simulations électromagnétiques 

des éléments passifs. 
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VI.2 Résultats de simulations d’un amplificateur basé sur des transistors de 

8x100 µm 

VI.2.1 Simulations en régime linéaire 

  La Figure 41 montre les paramètres [S] obtenus par l’analyse en petit signal de 

l’amplificateur. Ainsi, nous relevons un gain minimum de 25 dB dans la bande de fréquence 

6-18 GHz. Les paramètres [S] en réflexion entrée S11 et sortie S22 sont à -6 dB dans le pire cas. 

 

 

Figure 41 : Simulation des paramètres [S] et du facteur K obtenus par analyse 

en petit signal de l’amplificateur dans la bande de fréquence 4 GHz – 20 GHz ; 

version avec transistors 8x100 µm. 

VI.2.2 Simulations en régime fort signal 

  Des simulations en régime fort signal en fonction de la fréquence et en fonction de la 

puissance d’entrée ont été effectuées. Les points de polarisation considérés au cours de ces 

analyses sont de 25 puis 20 V sur le drain, avec une densité de courant de 170 mA/mm. Les 

simulations ont été réalisées pour une puissance d’entrée variant de -5 à 35 dBm dans une 

bande de fréquence allant de 6 à 18 GHz. 

  La Figure 42 présente la puissance de sortie, le rendement en puissance ajoutée, la puissance 

dissipée et le gain en fonction de la fréquence et à puissance d’entrée constante  

(Pin = 27 dBm). 
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Figure 42 : Simulations de la puissance de sortie (W), PAE (%), puissance 

dissipée (W) et gain (dB) en fonction de la fréquence (6-18 GHz) pour un  

Pin = 27 dBm. Id0 = 170 mA/mm. Version avec transistors 8x100 µm. 

 

  La puissance de sortie est supérieure à 8 W dans la bande 6–18 GHz pour une polarisation de 

drain de 25 V. Dans ces conditions, on constate que le minimum de PAE est à 15 %, avec un 

maximum à 23 %. Le gain associé moyen est proche de 13 dB dans toute la bande de 

fonctionnement. Enfin, la puissance dissipée de l’amplificateur varie entre 35 W à 9 GHz et 

50 W à 14 GHz. 

  Comme nous allons le voir par la suite, la maitrise de la puissance dissipée par transistor est 

très importante pour permettre le bon fonctionnement du dispositif. De ce fait, nous avons fait 

des simulations en limitant la tension de polarisation à 20 V, permettant comme nous pouvons 

le constater sur la Figure 42, une baisse significative de la puissance dissipée et une légère 

augmentation du rendement en puissance ajoutée. En conséquence, la puissance de sortie 

baisse d’au moins 1 W dans toute la bande. Néanmoins, cette limitation de la tension de drain 

pourra être une bonne solution pour limiter la puissance dissipée du HPA. 
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  La Figure 43 présente les mêmes performances RF mais cette fois-ci en fonction de la 

puissance d’entrée et ce, pour toutes les fréquences de 6 à 18 GHz par pas de 1 GHz. Ces 

résultats nous permettent de souligner plusieurs points: 

- Le bon comportement du gain en fonction de la puissance d’entrée, en effet nous 

n’observons pas d’expansion forte de gain. 

- La puissance de sortie sature différemment en fonction des fréquences. En effet, à  

Pin = 25 dBm, certaines caractéristiques de puissance sont déjà saturées à certaines 

fréquences alors que pour d’autres fréquences, la saturation de la puissance de sortie 

est moins abrupte due à la différence de charges présentées aux transistors en fonction 

de la fréquence. Ceci est le résultat de compromis à faire entre les différentes 

performances à obtenir. 

 

 

Figure 43 : Simulations de la puissance de sortie (dBm et W), gain (dB) et PAE 

(%) en fonction de la puissance d’entrée (-5→ 35 dBm) à toutes les fréquences 

(6-18 GHz). Id0 = 170 mA/mm. Version avec transistors 8x100 µm. 
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VI.2.3 Mise en évidence des limitations dues aux effets 

thermiques 

  Afin d’analyser le phénomène d’auto-échauffement, nous avons simulé les puissances 

dissipées par chacun des transistors de 6 à 18 GHz (Figure 44 @Pin = 25 dBm). A l’aide de 

l’équation ci-dessous nous avons pu estimer la température de jonction de chaque transistor : 

 

( ) soclethdissj TRPT +×=  

 

Avec WCRth /18°=  et  CTsocle °= 25  (Rth est estimée à partir de simulations numériques). 

 

 

Figure 44 : Simulations des puissances dissipées (W) et température de jonction 

(°C) pour chaque transistors en fonction de la fréquence 6-18 GHz et à  

Pin = 25 dBm. Courbes continues : Vd0 = 25 V ; courbes pointillées Vd0 = 20 V. 

Tsocle = 25 °C. Version avec transistors 8x100 µm. 

 

  La filière n’étant pas encore qualifiée, nous ne connaissons pas exactement les limites en 

puissance dissipée et en température de jonction à ne pas dépasser. Néanmoins, notre objectif 

est de ne pas dépasser une température de jonction autour de 180 °C. Ainsi, nous constatons 

que pour une polarisation Vd0 égale à 25 V, nous dépassons le seuil de puissance dissipée 

acceptable avec un maximum à 9.5 W/mm sur le deuxième étage, la température de jonction 
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équivalente étant supérieure à 160 °C (si nous considérons une température de socle égale à 

25 °C). Cependant, si nous nous contentons de simuler l’amplificateur avec une tension Vd0 

égale à 20 V, nous observons une baisse significative de la puissance dissipée ainsi que de la 

température de jonction, maximums relevés respectivement à 7 W/mm et 125 °C sur les 

transistors du deuxième étage. 

VI.3 Résultats de simulations d’un amplificateur basé sur des transistors 

8x125 µm 

VI.3.1 Simulations en régime linéaire 

  De la même manière, on montre à la Figure 45 les paramètres [S] obtenus par l’analyse petit 

signal de l’amplificateur basé sur des transistors 8x125 µm. Ainsi, nous relevons un gain 

minimum de 24.5 dB dans la bande de fréquence 6-18 GHz, niveau légèrement inférieur à la 

première version. Enfin, les paramètres [S] en réflexion entrée S11 et sortie S22 sont au 

maximum d’approximativement -7 dB. 

 

 

Figure 45 : Simulation des paramètres [S] et facteur K obtenus par analyse petit 

signal de l’amplificateur dans la bande de fréquence 4 GHz – 20 GHz ; version 

avec transistors 8x125 µm. 
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VI.3.2 Simulations en régime fort signal 

  La Figure 46 présente la puissance de sortie, le rendement en puissance ajoutée, la puissance 

dissipée et le gain de l’amplificateur en fonction de la fréquence. Tout ceci à une puissance 

d’entrée constante (Pin = 27 dBm) et à 25 V (trait continu) puis 20 V (trait pointillé) avec une 

densité de courant de 170 mA/mm. Les simulations sont réalisées dans une bande de 

fréquence de 6 à 18 GHz. 

 

 

Figure 46 : Simulations de la puissance de sortie (W), PAE (%), puissance 

dissipée (W) et gain (dB) en fonction de la fréquence (6-18 GHz) pour un Pin = 

27 dBm. Id0 = 170 mA/mm. Version avec transistors 8x125 µm. 

 

  Grâce à l’augmentation de la taille des transistors, la puissance de sortie est maintenant 

supérieure à 10 W dans la bande 6–18 GHz pour une polarisation de drain de 25 V. Dans ces 

nouvelles conditions, on constate que le minimum de PAE ne diminue pas beaucoup et reste à 

15 % environ au minimum, avec cette fois-ci un maximum à 25 %. Le gain associé moyen est 

proche de 14 dB dans toute la bande de fonctionnement et est sensiblement identique à celui 
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obtenu avec des transistors de taille inférieure. Enfin, la puissance dissipée de l’amplificateur 

varie entre 45 W à 9 GHz et 61 W à 14 GHz. Comme nous pouvons une nouvelle fois le 

constater sur ces simulations, la limitation de la tension de drain de polarisation à 20 V est une 

solution efficace afin de prévenir d’éventuels problèmes d’auto-échauffement et de 

dissipation thermique. En effet, nous constatons une diminution d’au moins 10 W sur la 

puissance dissipée, avec la diminution de la puissance de sortie; le minimum simulé est de  

8 W en haut de bande ce qui reste compatible avec les spécifications minimales. 

VI.3.3 Limitations dû aux effets thermiques 

  Nous observons à partir de la Figure 47 que la puissance dissipée par transistor et la 

température de jonction sont sensiblement équivalentes à celles simulées sur la première 

version (Figure 44 avec des transistors 8x100 µm). 

 

 

Figure 47 : Simulations des puissances dissipées (W) et température de jonction 

(°C) pour chaque transistors en fonction de la fréquence 6-18 GHz et à  

Pin = 25 dBm. Courbes continues : Vd0 = 25 V ; courbes pointillées Vd0 = 20 V. 

Tsocle = 25 °C. Version avec transistors 8x125 µm. 

 

  Comme pour la version précédente, on pourra noter que le maximum de puissance dissipée, 

ainsi que la température de jonction maximale relevée se trouvent au niveau du deuxième 
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étage. C’est en effet à ce niveau que nous observons le minimum de PAE (non montré dans ce 

manuscrit). Nous pouvons expliquer ce phénomène par la difficulté rencontrée lors de la 

phase de conception pour adapter au mieux les transistors du deuxième étage. En effet, ces 

transistors sont adaptés en entrée et en sortie par des charges qui sont elles même pilotées par 

les transistors du premier et du troisième étage. 

 

  Pour conclure, ces résultats de simulations basés sur deux nouvelles versions d’amplificateur 

large bande, montrent que les performances obtenues sont prometteuses et en nette 

augmentation par rapport à la première version mesurée. Néanmoins, la difficulté majeure 

reste aujourd’hui l’augmentation du rendement en puissance ajoutée. 

VII.  Conclusion 

  Dans ce chapitre, nous avons tout d’abord énuméré les principales architectures utilisées des 

amplificateurs de puissance large bande en nitrure de gallium. Une étude théorique de la 

stabilité en régime linéaire a permis de mettre en lumière certaines conditions souvent 

oubliées par les concepteurs. Néanmoins, malgré ces connaissances, ces conditions ne sont 

pas toujours vérifiées lors d’une conception, ceci par faute de temps. Quelques résultats ont 

été présentés sur le tout premier amplificateur conçu. La stabilité des amplificateurs de 

puissance étant un point essentiel et souvent critique, nous avons effectué une analyse de la 

stabilité en mode non linéaire en faisant varier la puissance d’entrée, la fréquence du signal 

radiofréquence ainsi que la fréquence du signal parasite. Des solutions ont été intégrées à la 

conception du MMIC afin de minimiser les risques d’oscillation du HPA. 

  La conception de l’amplificateur de puissance 6-18 GHz sur la nouvelle technologie GaN 

d’UMS a été menée sur la base de la structure arborescente et les méthodes de conception 

développées au sein d’UMS. Ainsi, une description succincte de la méthodologie à employer 

pour définir les caractéristiques de la structure arborescente a été exposée. Lors de la 

description du travail effectué, nous pouvons nous rendre compte que de nombreuses 

difficultés ont été rencontrées lors de la phase de conception et en particulier la synthése des 

charges optimales à présenter aux transistors. L’objectif était d’obtenir les performances en 

puissance associées à un gain plat dans une bande de fréquence relativement importante. Pour 
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cela, nous avons analysé le comportement intrinsèque du transistor afin d’adapter et 

d’optimiser les méthodes de conception qui permettent d’améliorer les performances. 

  Par la suite, nous avons présenté les résultats de mesures sur plaques en mode pulsé ainsi 

qu’en dispositif de test contrôlé en température en mode continu. Les performances sont très 

bonnes, elles sont supérieures aux spécifications requises. La puissance de sortie est 

supérieure à 5.5 W à 3 dB de compression (cas le plus défavorable à 8 GHz) et supérieur à 6.3 

W en moyenne dans la bande 6-18 GHz. Le gain associé est supérieur au minimum requis (10 

dB) : l’amplificateur fournit 15.5 dB sur toute la bande de fonctionnement avec une 

ondulation dans la bande inférieur à 3 dB. Enfin, le rendement en puissance ajoutée est lui 

aussi supérieur aux spécifications, il est de 13 % pour le cas le plus défavorable à 8 GHz mais 

nous noterons qu’il est le plus souvent supérieur à 15 % dans la bande. Cette conception a 

donné lieu à une publication à la conférence internationale de microondes d’Anaheim en 

Californie en mai 2010 (IEEE MTT-S International Microwave Symposium). 

  Enfin, la technologie étant en cours de développement, nous avons présenté une deuxième 

conception issue de nouveaux transistors plus performants. Les améliorations sont notables, 

néanmoins les problèmes dus à la dissipation thermique sont notables et persistants. Les effets 

thermiques ne sont pas le seul problème, comme nous l’avons observé avec les cycles de 

charges présentés lors de la première conception, les désadaptations sont importantes pour les 

transistors d’un amplificateur large bande, les cycles de charge ont une surface importante. 

Ceci peut limiter les performances de l’amplificateur dû aux phénomènes de pièges. 
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I.  Introduction 

  Nous avons vu au cours du Chapitre 2 que les amplificateurs de puissance large bande GaN 

disposent de potentialités remarquables en termes de génération de puissance aux fréquences 

microondes. Ceci est dû aux capacités électriques supérieures des transistors HEMTs 

AlGaN\GaN qui sont susceptibles de remplacer petit à petit les transistors HEMTs AsGa 

traditionnellement utilisés par le passé pour la conception d’amplificateurs de puissance. 

  Cependant, cette augmentation de génération de puissance entraîne un échauffement encore 

plus conséquent des transistors. Comme nous le savons, les effets thermiques altèrent les 

performances des dispositifs, la diminution de la mobilité des électrons entraine une 

diminution du courant et donc de la puissance de sortie. De plus, la vitesse de saturation des 

porteurs étant également altérée, ceci se répercute directement sur la diminution de la 

fréquence de transition. Ce sont ces phénomènes dus aux effets thermiques que nous allons 

commencer par étudier. Bien isoler les dépendances en température du transistor permettra 

d’introduire un modèle thermique qui réagira en fonction de l’état électrique du transistor. 

  Par ailleurs, la technologie récente des transistors HEMTs n’est pas sans défaut. Cela se 

traduit par les effets de pièges qui affectent considérablement la puissance de sortie des 

transistors (« gate-lag », « drain-lag ») (Chapitre I :IV.1). En effet, le comportement non 

linéaire et les effets parasites du transistor HEMT GaN affectent le fonctionnement des 

circuits et des systèmes. Nous étudierons donc ces phénomènes dans un deuxième temps. Une 

étude de l’effet « kink » et de ses répercussions sur les performances du transistor sera 

effectuée. 

 Lors des nombreuses campagnes de mesures réalisées dans le cadre de l’analyse des 

phénomènes thermiques et des phénomènes de pièges, un modèle électrothermique a été 

conçu. 

  Enfin lors de l’étude de ces phénomènes parasites que sont les pièges, nous verrons que 

différentes méthodes ont été employées, certaines classiques comme d’autres totalement 

nouvelles. 
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II.  Caractérisation des effets thermiques dans les HEMTs 

GaN 

II.1  Introduction 

  Comme nous l’avons vu lors de la conception et les mesures de l’amplificateur de puissance 

large bande 6-18 GHz (Chapitre 2), le bilan des puissances électriques au niveau d’un 

transistor en fonctionnement n’est pas nul, la puissance dissipée au sein du composant peut 

devenir importante suivant les performances du système. Les transistors sont constitués de 

matériaux semi-conducteurs régis par les lois de la physique des composants. Ces lois 

incluent la température comme paramètre. Il en découle une dépendance des caractéristiques 

du composant en fonction de la température. Ainsi, les conditions thermiques liées à 

l’environnement d’un système peuvent poser de fortes difficultés aux ingénieurs de 

conception en raison de la diminution du gain avec la température. Dans notre cas, il est donc 

nécessaire d’étudier en détail les effets thermiques pour les transistors HEMTs de la filière 

GH25 provenant de la fonderie UMS. Nous avons principalement travaillé sur notre transistor 

de référence : 8 doigts de grille de 75 µm de largeur. 

II.2  Le banc IV pulsé, paramètres [S] pulsé 

  Le banc de mesure par impulsions repose sur le principe de l’application de brèves 

impulsions rectangulaires (de largeur minimum 400 ns) autour du point de polarisation 

continu [94]. Durant ces brèves impulsions, un oscilloscope numérique de précision 

métrologique mesure les grandeurs électriques, tensions et courants aux deux accès du 

transistor. Les impulsions doivent balayer tout le domaine des tensions acceptables par le 

transistor en cours de caractérisation et donc, décrire point par point un réseau de 

caractéristiques. Le schéma de montage du banc est présenté ci-dessous Figure 48. 
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Figure 48 : Schéma de montage du banc IV pulsé, paramètres [S] pulsés. 

 

  Le chuck thermique installé sur ce banc permet d’effectuer, à l’aide de son importante plage 

de variation (-65 °C à +200 °C), une large gamme de caractéristiques en température sur les 

composants. 

II.3  Influence de la température sur les performances électriques d’un 

transistor HEMT GaN 8x75 µm sur substrat SiC 

II.3.1  Influence de la température sur l’excursion en courant 

  Pour débuter cette étude, nous allons nous intéresser à l’impact de la température sur les 

caractéristiques statiques du transistor HEMT GaN 8x75 µm. Le banc de mesures en mode 

impulsionnel permet d’agir sur la température de deux façons différentes, soit par réglage du 

chuck thermique, soit par les niveaux des tensions de polarisation de repos (auto-

échauffement). 
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  Afin de mettre en évidence l’influence de la température sur l’excursion en courant, nous 

avons mesuré le transistor en mode pulsé avec des points de polarisation « chauds » 

(puissance dissipée non nulle) et des températures de socles différentes (-20 °C, 25 °C et  

100 °C). Le point de polarisation choisi est le même pour tous les réseaux Vds0 = 30 V,  

Ids0 = 50 mA. 

  A la vue de la Figure 49, on observe que plus la température ambiante augmente plus la 

caractéristique I/V se « tasse ». Le courant dans un transistor à effet de champ est fonction de 

la mobilité des porteurs, or celle-ci diminue lorsque la température augmente (Chapitre 1), 

entrainant ainsi une diminution du courant. 

  Cependant, si on observe en détails la Figure 49, cette dernière remarque n’est valable que 

pour des tensions Vgs supérieures à -1.5 V. En effet, pour les courbes à Vgs inférieurs à -1.5 V, 

c’est le phénomène inverse qui se produit. Nous obtenons une diminution de la tension de 

pincement à haute température, d’où une augmentation du courant de sortie. Comme nous le 

verrons dans la deuxième partie de ce chapitre, ce phénomène est à mettre à l’actif des pièges 

présents dans le transistor et plus particulièrement du « drain-lag ». Le piégeage dans cette 

zone est fort car la tension Vgs est très négative et la tension Vds assez élevée d’où un champ 

électrique intense sous la grille et une sensibilité aux pièges de buffer. D’autre part, avec ces 

tensions de grille et drain, il y a peu de courant, l’auto-échauffement est donc faible. 

L’émission des électrons piégés dépendant fortement de la température, dans le sens où elle 

ralentit quand la température diminue, nous verrons que plus la température diminue et plus la 

capture des électrons est prédominante. Ainsi pour des puissances dissipées encore modérées 

avec des tensions Vgs appliquées inférieures à -1.5 V, c’est le phénomène de piégeage des 

électrons du gaz bidimensionnel qui prédomine (en décalant la tension de pincement et ainsi 

en augmentant le courant à Vgs donnée) sur le phénomène thermique (qui aurait tendance à 

diminuer le courant à Vgs donnée). 
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Figure 49 : Influence de la température ambiante (-20, 25 et 100 °C) sur le 

courant de sortie du transistor HEMT 8x75 µm pour une même polarisation  

Vds0 = 30V Id0 = 50 mA. 

 

  La Figure 50, nous montre la variation en courant Id0 du point de polarisation en fonction de 

la température à des tensions de drain Vd0 et Vg0 fixes. A la différence de la Figure 49 où le 

point de polarisation a été ajusté à la l’aide de la commande Vgs0 afin d’avoir la même 

puissance dissipée au point de polarisation entre les trois réseaux, ici nous observons la dérive 

du courant de polarisation Id0 en fonction de la température de socle appliquée. A 25 °C, nous 

retrouvons bien les 50 mA préalablement réglés lors du début de la manipulation. En 

augmentant la température de socle à 100 °C puis 150 °C, nous constatons une augmentation 

linéaire du courant de repos Id0 qui atteint 65 mA à 150 °C, soit une augmentation de 30 % de 

sa valeur initiale. A l’inverse, lorsque la température de socle est abaissée à 0 °C puis -20 °C 

et enfin -40 °C, nous observons une baisse significative du courant Id0. Le courant Id0 atteint la 

valeur de 31 mA à -20 °C et -40 °C soit une baisse de 40 % par rapport à sa valeur initiale à 

25 °C. Enfin, à la différence des hautes températures, l’évolution du courant à basses 

température n’est pas linéaire, le courant de repos sature à partir de –20 °C et se stabilise aux 

alentours de 31 mA. Ce phénomène peut être expliqué ainsi : comme nous l’avions 
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préalablement interprété et comme nous le verrons lors de l’étude des pièges, nous avons 

constaté que la capture d’électrons par un piège est prédominante à basse température. Ainsi 

nous pouvons avancer l’hypothèse que tous les pièges sont remplis par la capture d’un 

électron à partir de –20 °C, les niveaux de pièges sont saturés, ainsi le courant se stabilise et 

n’évolue plus pour des températures inférieures à –20 °C. 

 

 

Figure 50 : Evolution du point de polarisation en courant Id0 en fonction de la 

température pour un transistor HEMT GaN 8x75 µm polarisé en classe AB 

profonde. 

II.3.2  Influence de la température sur la fréquence de transition 

et sur la fréquence maximale d’oscillation 

  La fréquence de transition et la fréquence maximale d’oscillation sont extraites de la mesure 

de paramètres [S] au point de repos Vds0 = 30 V, Ids0 = 50 mA. Le banc de mesure I/V pulsé 

paramètres [S] ne permettant pas d’effectuer de mesures en impulsions lors de notre 

campagne de mesure, nous nous sommes limités à des mesures de paramètres [S] CW, au 

point de polarisation. Comme nous l’avons vu précédemment, le point de repos varie en 

fonction de la température, c’est pourquoi dans les mesures qui vont suivre nous avons 
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réajusté avant chaque mesure le point de polarisation Id0 à 50 mA afin d’avoir la même 

puissance dissipée dans le transistor pour toutes les températures. 

  Nous représentons dans un premier temps la variation du gain maximum stable GMSG et du 

gain en courant |H21| en fonction de la température de socle à la fréquence de 10 GHz  

(Figure 51), puis dans un second temps ces mêmes paramètres sont tracés en fonction de la 

fréquence sur une échelle logarithmique pour toutes les températures afin de déterminer la 

fréquence de transition et maximale d’oscillation (Figure 52 et Figure 53). 
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Figure 51 : Paramètres GMSG et |H21| en dB à 10 GHz en fonction de la 

température de socle. 

 

  On peut remarquer que la variation de ces paramètres en fonction de la température s’avère 

plutôt linéaire en dB même si l’on peut observer une saturation du gain en courant aux 

températures négatives. 

  La fréquence de transition Ft obtenue quand |H21| = 1 a tendance à diminuer lorsque la 

température augmente. Cette baisse de la valeur de Ft est bien conforme à la théorie, car la 

fréquence de transition est proportionnelle à la vitesse de saturation des porteurs. Or, celle-ci 

décroît lorsque la température augmente. 

  La conséquence directe de cette baisse de valeur de la fréquence de transition est la 

diminution du gain en courant. 
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Figure 52 : Influence de la température sur la fréquence maximale d’oscillation. 

 

  On peut estimer en regardant la Figure 52 que la fréquence maximale d’oscillation obéit à la 

même loi en fonction de la température que Ft. Cette baisse de la valeur de la fréquence 

maximale d’oscillation est une nouvelle fois conforme à la théorie car la fréquence maximale 

d’oscillation est proportionnelle à la racine carrée de la fréquence de transition. Donc, si la 

fréquence de transition chute quand la température augmente, la fréquence maximale 

d’oscillation fait de même. En conséquence, la diminution de la fréquence maximale 

d’oscillation lorsque la température augmente entraîne une chute du gain maximum 

disponible. 
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Figure 53 : Influence de la température sur la fréquence de transition. 

 

  Ces quelques résultats de mesures nous montrent clairement l’effet de la température sur les 

performances du transistor HEMT AlGaN/GaN. Nous allons ainsi poursuivre notre 

investigation afin de connaître le plus précisément possible la température de fonctionnement 

du transistor en mesurant sa résistance thermique associée. 
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II.4  Mesures électriques de la résistance thermique 

II.4.1  Définition de la résistance thermique 

  Les échanges d’énergie thermique entre deux systèmes à deux températures différentes 

s’effectuent suivant trois modes de transfert : la conduction, la convection, et le rayonnement. 

A noter que dans les circuits électroniques, l’évacuation de la chaleur générée au sein des 

composants (essentiellement vers la face arrière) s’effectue principalement par conduction. 

C’est le cas que nous retiendrons pour la suite de cette étude. 

 

 

Figure 54 : Illustration définissant la résistance thermique d’un matériau. 

 

  Une puissance P à dissiper provoque une élévation de température θ1 du matériau. On 

retrouve une température θ2 inférieure à θ1 à l’extérieur de celui-ci. On conçoit que plus la 

résistance thermique du matériau est élevée, moins il aura tendance à céder sa chaleur au 

milieu ambiant. Tout comme pour une résistance électrique, plus celle-ci est faible, plus le 

courant passe facilement. Pour une résistance thermique, plus elle est faible plus la chaleur est 

facilement évacuée et moins le composant chauffe. L’expression de la résistance thermique 

est donc : 

 

P
RTH

21 θθ −=    , l’unité est le degré par watt (°C/W) ; 
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  On a donc : 

 

thR

T
P

∆= ,  avec l’échauffement : ∆T = θ1- θ2 

 

  Où P est la puissance dissipée en Watts. 

  Cette équation de la chaleur « simplifiée » nous donne accès à la température du composant. 

II.4.2  Méthode du courant maximum Idmax et de la résistance Ron 

  Nous présentons ici, une nouvelle méthode de caractérisation simple et efficace de la 

résistance thermique. Le principe de la mesure de la résistance thermique est basé sur les 

variations des paramètres Idmax et Ron du transistor en fonction de la température ambiante et 

de la puissance dissipée [95]. En effet, la variation de la température ambiante ou la variation 

de l’auto-échauffement amènent la température de jonction du composant à varier. 

  Cette méthode repose sur des mesures I/V pulsés et se compose de deux étapes. Tout 

d’abord, la dépendance en température des paramètres du transistor est calibrée en fonction de 

la variation de la température ambiante (température de chuck) à puissance dissipée nulle. 

Ensuite, ce même transistor est mesuré à une température ambiante fixée mais à plusieurs 

valeurs de puissances dissipées. 

II.4.2.1 Variation de la température ambiante – Puissance dissipée f ixée 

  Lors de la première étape, les paramètres électriques du transistor sont mesurés à partir de 

tensions de polarisation de repos Vgs0 et Vds0 fixées à 0 V, dans ces conditions il n’y a pas de 

puissance dissipée et donc pas d’auto échauffement. Ainsi, dans l’ensemble des mesures 

pulsées que nous allons présenter, nous considérons que la température du canal (Tj) reste 

proche de la température de chuck (Ta) : Tj # Ta, il n’y a pas ou quasiment pas non plus 

d’échauffement dans le pulse. Dans la pratique, il est vrai que cette condition est difficile à 

réaliser, même avec des pulses très courts. La durée des pulses choisis est de 500 ns avec une 
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récurrence de 1 ms (rapport cyclique de 0.05%). Nous verrons par la suite que cette 

approximation ne pénalise en aucun cas le résultat final. 

  Nous commençons par calibrer ce « thermomètre électrique » en température par une mesure 

en mode pulsé du courant de drain. Ces mesures sont faites pour une tension de grille fixe de 

0 V et des tensions de drain variant de 0 à 10 V par pas de 2 V. Une fois la mesure de la 

courbe effectuée à une température de chuck donnée, celle-ci est incrémentée (de 25 à 175 °C 

par pas de 25 °C) et la mesure réitérée. Les résultats obtenus sont présentés Figure 55. 

 

 

Figure 55 : Caractéristiques I-V pulsées (@Vgs=0V) d’un transistor  

0.25x8x75 µm² AlGaN/GaN HEMT à partir de différentes température de chuck. 

Point de polarisation fixe Vgs0=Vds0=0V. 

 

  Comme nous pouvons l’observer sur la Figure 55, le seul fait d’augmenter la température du 

socle (chuck) (Ta), sur lequel repose le transistor mesuré, entraine une diminution 

significative de la caractéristique en courant Id. Autrement dit, cette manipulation équivaut à 

diminuer la mobilité des électrons avec l’augmentation de la température de chuck (avec la 

température de canal très proche de la température de chuck). 

  Le courant de saturation Idss, obtenu quand Vgs est nulle, est mesuré pour une tension Vds 

égale à 10 V. La résistance Ron du transistor est calculée à partir des mesures du courant Id et 

de la tension Vds (Vds compris entre 0 et 2 V). De ce fait, nous pouvons tracer les variations du 

courant de saturation Idss ainsi que les variations de la résistance Ron en fonction de la 

température ambiante (Figure 56). 
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Figure 56 : Extraction des mesures pulsées (Figure 55) d’Idss (@Vds=10V) et de 

Ron en fonction de la température de chuck Ta @Pdiss=0W pour un 0.25x8x75 

µm² AlGaN/GaN HEMT. 

 

  D’après la Figure 56, on constate que plus la température ambiante augmente, plus le 

courant de saturation Idss diminue et plus la résistance Ron augmente. Ces variations ne sont 

pas négligeables. Pour une augmentation de 150°C de la température ambiante le courant de 

saturation du transistor chute de 100 mA et la résistance Ron augmente de 5 Ohms. Ces 

variations sont linéaires, deux équations peuvent en être extraites : 
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  Les équations ci-dessus nous permettent d’obtenir une dépendance du courant de saturation 

Idss et de la résistance Ron en fonction de la température ambiante. Elles nous serviront plus 

tard lors de notre étude. 
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II.4.2.2 Température ambiante f ixe – Variation de la puissance dissipée 

  La deuxième étape de la méthode consiste maintenant à fixer la température ambiante 

(température de chuck) et à faire varier le point de polarisation. A chaque point de 

polarisation choisi la puissance dissipée varie (Vds0 × Ids0). Ainsi, nous pouvons alors mesurer 

Idmax et Ron à différentes températures de jonction qui seront définies par le point de 

polarisation. 

 

 

Figure 57 : Caractéristiques I-V pulsées (@Vgs=0V) d’un transistor 0.25x8x75 

µm² AlGaN/GaN HEMT à partir de différents points de polarisation. Température 

ambiante fixe Ta=25°C. 

 

  Il est important de noter que dans sa démonstration [95], J. Joh a pris comme tension de 

grille +2 V, mesurant ainsi le courant maximum Idmax à Vds = 10 V (lors de la première et 

deuxième étape). De notre coté, nous avons choisi une tension de grille limitée à 0 V car lors 

des tests à +2 V nous avons rencontré des problèmes dûs au fort courant de grille lors de la 

détermination de la résistance Ron (à faible Vds). Nous nous sommes donc concentrés sur la 

mesure du courant de saturation Idss à Vds = 10 V. 

  La Figure 57 montre une caractéristique I/V pulsée à partir de différents points de 

polarisation et une température de socle fixée à 25 °C. J. Joh explique qu’il est important de 

limiter la tension de polarisation de drain à 10 V afin de prévenir tout type de dégradation du 
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à l’activation des pièges. Il nous montre en [96] que cette valeur de 10 V a été testée 

préalablement et que ses effets sont négligeables dans ce dispositif de mesure. 

  Au cours de notre étude, en limitant la tension de grille à 0 V comme nous venons de 

l’expliquer précédemment, nous avons dû compenser la décroissance du courant de drain et 

donc de la puissance dissipée au point de polarisation par une augmentation de la tension de 

polarisation de drain. C’est pourquoi nous avons été contraints de choisir des points de 

polarisations avec des tensions de drain supérieures à 10 V (Figure 57) afin d’obtenir une 

bonne dynamique en puissance dissipée (Figure 58), Vgs0 = 0 V (constant) et Vds0 variant de  

0 à 13.5 V. Nous verrons par la suite que la sélection de tensions de polarisation supérieures à 

10 V entraine la mise en évidence d’effets de pièges dans le transistor. 

 

 

Figure 58 : Extraction des mesures d’Idss et Ron en fonction de la puissance 

dissipée (Figure 57). 

 

  Le fait de faire varier la puissance dissipée du transistor en fixant la température de socle 

nous permet de tracer la dépendance d’Idss et Ron en fonction de cette même puissance dissipée 

(Figure 58). La dépendance quasi-linéaire obtenue pour des puissances dissipées modérées est 

semblable à celle obtenue lors de la caractérisation en fonction de la température ambiante 

(Figure 56). 

  Comme nous l’avons mentionné précédemment, en utilisant des pulses très courts et une 

puissance dissipée nulle du point de polarisation, la température de canal du transistor n’est 
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pas strictement la même que la température du chuck thermique. Néanmoins, cette condition 

n’est pas strictement obligatoire, comme indiqué ci-dessous. En tenant compte de la 

dépendance linéaire entre Ron et la température ou entre  Ron et la puissance dissipée nous 

pouvons écrire les deux équations suivantes : 
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  Où CT °= 250 , correspond à une puissance dissipée nulle et 0TTT −=∆ . La résistance 

thermique peut donc être extraite de l’équation suivante : 
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  Ainsi, si on suppose que la résistance thermique est constante, celle-ci est simplement le 

rapport de deux variations. Nous pouvons en déduire que la température de canal du transistor 

n’a pas à être connue avec précision. 

 

 

Figure 59 : Estimation de la température de jonction en fonction de la puissance 

dissipée à partir des mesures pulsées Idss et Ron. A température ambiante 

constante de 25°C. 
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  A partir des équations extraites de la Figure 56 et des données de la Figure 58, nous avons pu 

tracer la correspondance entre la température de canal Tj et la puissance dissipée (Figure 59). 

La résistance thermique a ainsi pu être extraite, la valeur obtenue est Rth = 21 °C/W. 

II.4.2.3 Mise en évidence de phénomènes de piégeage 

  Afin d’interpréter au mieux les résultats, une mesure non présentée précédemment a consisté 

à mesurer le courant Idss à une tension de drain de 30 V. La manipulation reste identique à 

celle effectuée à 10 V, les points de polarisation lors de la deuxième étape restant analogues. 

Les courbes obtenues montrent clairement deux zones qui correspondent à une puissance 

dissipée inférieure ou supérieure à 3.6 W. En dessous de la valeur 3.6 W la température de 

jonction augmente linéairement en fonction de la puissance dissipée et les trois mesures 

donnent le même résultat. Cependant, au dessus de la valeur 3.6 W la dépendance devient non 

linéaire pour les mesures extraites de Ron et Idss@10 V, alors qu’elle reste linéaire pour les 

mesures extraites de Idss@30 V. La Figure 59 illustre parfaitement ces propos. 

  Pour expliquer cette différence, nous pouvons nous appuyer sur la Figure 60 et sur la 

méthodologie de mesure expliquée précédemment. En effet, une puissance dissipée de 3.6 W 

correspond dans notre cas à une tension de polarisation de drain de 10 V. Ainsi, pour une 

puissance dissipée inférieure à 3.6 W (Vds0 < 10 V), la mesure du courant de drain Idss à 10 V 

ou 30 V sera faite par une impulsion en Vd positive alors que pour une puissance dissipée 

supérieure à 3.6 W (Vds0 > 10 V) la mesure sera faite par une impulsion positive à 30 V et une 

impulsion négative à 10 V (cf. cas de la Figure 60). Les différences observées sur la Figure 59 

sont dues à différents états de piégeage, les pièges étant sensibles à la valeur maximum de la 

tension de drain [97]. 
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Figure 60 : Schéma explicatif sur la prise de mesure du courant de saturation Idss 

à 10V et 30V à partir d’un point de polarisation où Vds0>10V. 

 

  Pour la mesure du courant de drain à 30 V (Idss@30 V) le niveau de piégeage reste le même 

quelque soit le point de polarisation choisi. En effet, l’impulsion à 30 V est continuellement 

en mode « capture » quelque soit le point de polarisation (Vds0 variant ici de 0 à 13.5 V), les 

constantes de temps de capture étant très rapides la mesure d’Idss à 30 V est donc 

constamment à un niveau de piégeage fixe. Cependant, pour l’impulsion à 10 V (Idss@10 V), 

suivant le point de polarisation, nous serons soit dans un cas d’impulsion positive  

(Pdiss < 3.6 W => Vds0 < 10 V) donc en mode « capture », soit dans un cas d’impulsion 

négative (Pdiss > 3.6 W => Vds0 > 10 V) donc en mode « émission ». La constante de temps 

d’émission des pièges étant très lente et notre largeur de pulse très courte, les pièges n’auront 

pas le temps de se décharger. Nous nous retrouverons donc dans une configuration où le 

niveau de piégeage n’est pas défini par l’amplitude de la tension de drain du pulse mais par le 

point de polarisation du transistor. C’est ainsi que l’on peut observer une diminution du 

courant de saturation Idss à 10 V pour des puissances dissipées supérieures à 3.6 W sur la 

Figure 58, phénomène se traduisant par une augmentation de la température de jonction du 

canal Tj sur la Figure 59. 

  A noter aussi, au regard de la caractéristique tracée à partir de Ron (Figure 59), la validation 

de la mise en garde de J. Joh sur la valeur de la tension de drain à ne pas dépasser afin d’éviter 

toute activation d’effets de pièges (10 V). En effet, lors de la mesure de Ron (Vds entre 0 et  

2 V), nous appliquons, quelque soit le point de polarisation (sauf exception du point  
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Pdiss = 0 W), des impulsions négatives donc en mode « émission ». Or, nous constatons que la 

caractéristique devient non linéaire seulement à partir d’une puissance dissipée Pdiss = 3.6 W, 

valeur correspondant à la tension de polarisation Vds0 = 10 V. Avant ce point, la 

caractéristique est linéaire ce qui traduit un état de pièges non modifié par le point de 

polarisation dans le transistor. 

II.4.2.4 Conclusion sur la méthode de détermination de la résistance 

thermique R th  

  Nous pouvons donc conclure que les phénomènes de pièges peuvent venir perturber la 

caractérisation de la résistance thermique, il faut donc rester très prudent lors de l’évaluation 

des résultats. Les effets de pièges variant avec la température, des phénomènes complexes 

supplémentaires peuvent venir se greffer aux mesures. Une enquête plus approfondie sera 

ainsi nécessaire afin de séparer thermique et phénomènes de pièges. 

  Afin de compléter au mieux toutes ces mesures, nous avons finalisé cette étude en 

caractérisant la variation de la résistance thermique en fonction de la température. Nous 

avons, pour cela, réitéré la deuxième étape de notre expérience (température de socle 

constante, variation de la puissance dissipée) mais cette fois-ci à une température de socle de 

100 °C. Les résultats obtenus en Figure 61 montrent que la résistance thermique extraite à 

partir de Ron est non linéaire. Ce résultat est concordant avec la théorie car la résistance 

thermique augmente avec la température et la puissance dissipée. Nous pouvons donc en 

conclure que la méthode d’extraction de la résistance thermique à travers la mesure de Ron est 

fiable, les résultats sont cohérents.  
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Figure 61 : Estimation de la température de jonction en fonction de la puissance 

dissipée à partir des mesures pulsées Idss et Ron. A température ambiante 

constante de 100°C. 

 

  Une interprétation des résultats peut être donnée à partir de la Figure 61. Tout d’abord, les 

caractéristiques tracées à Idss 10 V et 30 V ressemblent très fortement à celles tracées à 25 °C 

(Figure 59). Comme dans le cas de la mesure à 25 °C, une différence se manifeste entre la 

caractérisation à 10 V et celle à 30 V, différence due, comme nous l’avons vu à la forme de 

l’impulsion appliquée en Vds (impulsion négative). Cependant, en comparant ces deux 

caractéristiques avec les deux caractéristiques obtenues à 25 °C (Figure 59), on constate que 

l’écart séparant ces deux courbes à puissance dissipée maximale (Pdiss # 4.8 voire 5 W) est 

deux fois plus élevée à 25 °C (delta = 40 mA) qu’à 100 °C (delta = 20 mA). Cette 

constatation peut s’expliquer par le fait que la visualisation des effets de pièges diminue à 

haute température. En d’autres termes, plus la température diminue, plus les constantes de 

temps d’émission augmentent et plus les effets de pièges sont visibles et prononcés (Chapitre 

1).  

  Par la suite, on constate que la non linéarité de la résistance thermique est seulement mise en 

évidence à partir de la mesure de Ron (Figure 55) et à la vue des Figures 59 et 61, nous 

observons que cette non-linéarité est plus importante à 100 °C qu’à 25 °C. En effet, nous 

pouvons noter que l’écart existant à puissance dissipée maximale, entre la température Tj 

extraite de la mesure à Vds = 30 V et celle extraite de la mesure de Ron, est supérieur pour une 

température de socle de 100 °C. 
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II.4.3  Validation par la simulation 3D ANSYS du transistor 

 Le maillage de la structure en trois dimensions (3D) d’un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN 

HEMT a été réalisé à XLIM dans le cadre d’une étude thermique de transistors GH25 d’UMS.  

 

 

Figure 62 : Maillage d’une structure HEMT GaN GH25. 

 

  Les résultats obtenus précédemment (Rth = 21 °C/W) ont donc été vérifiés à travers une 

analyse de simulation thermique 3D par Eléments Finis (EF) ANSYS (Figure 62). Dans ces 

simulations, les matériaux GaN et SiC ont été considérés avec des conductivités thermiques 

non linéaires [98]. D’autre part la résistance de contact (TBR) entre le substrat SiC et le GaN 

a été prise en compte [99]. 

 

 

Figure 63 : Evaluation de la résistance de contact (TBR) GaN/SiC dans un 

transistor HEMT, Rth (°C/W) en fonction de la TBR (W-1.m².K). 
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  Plusieurs simulations ont été réalisées pour diverses valeurs de TBR allant de 0 à  

2. 10-7 W-1.m².K. Nous pouvons voir que la résistance de contact doit être ajustée à la valeur 

de 2.2 x 10-8 W-1.m².K pour obtenir la même valeur de résistance thermique qu’en mesure 

(Figure 63). Cette valeur est très proche de celle trouvée dans la littérature pour des structures 

similaires : 3.3 x 10-8 W-1.m².K démontré dans [99]. Ceci confirme donc que la méthode de 

mesure de la résistance thermique précédemment utilisée est valide et fiable. Nous noterons 

que dans les travaux de thèse de G. Le Coustre [100] des mesures Raman ont été réalisées et 

ont permis d’extraire une TBR égale à 3.10-8 °C.m².K pour un transistor sur substrat SiC. 

  Pour conclure, nous noterons que ces valeurs de résistance thermique ont aussi été vérifiées 

par d’autres méthodes de mesures comme la méthode du courant de drain ou la méthode du 

courant de grille [101, 102]. Enfin, il existe d’autres méthodes de détermination de la 

résistance thermique, on peut citer la méthode de thermographie à cristaux liquides dont la 

mise en œuvre reste délicate, la thermographie infrarouge ou encore la photoréflectance [103, 

104]. 

  Ces résultats ont donné lieu à deux publications, l’une à EuMIC et la suivante à 

THERMINIC en 2010 [105, 106]. 

III.   Les effets de pièges dans les transistors HEMTS GaN 

  Depuis la création du tout premier transistor en technologie GaN, de rapides progrès ont été 

faits dans la technologie de conception de ces transistors HEMTs de puissance [107]. Comme 

nous l’avons vu au cours du premier chapitre les transistors AlGaN/GaN HEMTs ont reçu 

beaucoup d’attention du fait de leurs hautes potentialités en puissance et en fréquence grâce à 

leur champ de claquage élevé et leur grande largeur de bande interdite. Le principal obstacle à 

la progression des performances a été et reste encore aujourd’hui le contrôle des densités de 

pièges dans le transistor [108-111]. En effet, bien que l’amélioration de la qualité des 

matériaux soit essentielle à l’obtention d’un dispositif de haute puissance, les effets de pièges 

restent toujours présents dans les transistors HEMTs et doivent être étudiés afin d’essayer de 

comprendre leurs mécanismes. 

  Les différents types de défauts présents dans l’épitaxie sont à l’origine des effets de pièges, 

et en particulier la présence d’impuretés dans le réseau cristallin, la présence de densités 
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élevées de dislocations, qui sont des défauts cristallographiques, ou l’existence de liaisons 

pendantes aux surfaces libres des transistors. D’un point de vue électrique, ces impuretés 

génèrent des états énergétiques situés dans la bande interdite du matériau semi-conducteur qui 

peuvent être occupés par des porteurs libres (on appelle alors énergie d’activation le niveau 

d’un piège par rapport à la bande de conduction ou de valence, selon les conventions). Ces 

porteurs sont alors retenus pendant un temps donné dans ces niveaux d’énergie ; d’où le nom 

de pièges donné à ces états. De plus amples informations sur la connaissance des pièges sont 

disponibles dans la thèse d’O. Jardel [34] ainsi que dans le Chapitre I de ce manuscrit. 

  Les résultats présentés dans cette partie sont extraits à partir de la technique de mesures I/V 

en mode impulsionnel. Cette technique permet de séparer les effets des pièges des effets 

thermiques, et ainsi, de voir l’influence des pièges sur le comportement électrique des 

transistors HEMTs. C’est ce que nous allons développer dans ce paragraphe. 

III.1  Le Phénomène de « gate-lag » 

  Le phénomène de « gate-lag » se traduit par l’apparition de transitoires lents du courant de 

drain lorsque la commande de grille passe d’un état de pincement à un état de conduction du 

canal en particulier, quand la transition est abrupte (transitions ON/OFF et OFF/ON de la 

tension de grille) vu que les pièges n’ont pas le temps de réagir [112].  L’état OFF de la 

tension de grille correspond à |Vgs| > |Vp|. 

III.1.1  Mise en évidence de la tension de polarisation Vgs0 sur les 

effets des pièges 

  Pour mettre en évidence l’altération des performances des transistors HEMTs AlGaN/GaN 

due aux effets de « gate-lag », nous réalisons deux jeux de mesures différents à puissance 

dissipée nulle et à température ambiante constante. Par conséquent, tout phénomène 

apparaissant sera attribué aux effets des pièges. Ces mesures sont réalisées sur un transistor 

HEMT AlGaN/GaN 8x75 µm sur substrat SiC sans « field plate ». Nous verrons par la suite 

que la présence ou non de la terminaison « field plate » sur le transistor aura des répercussions 

non négligeables sur ces phénomènes dégradants (III-2-2). 
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  Tout d’abord, la première série de mesures consiste à réaliser un réseau I/V pour lequel le 

transistor est polarisé de la manière suivante : Vgs0 = Vds0 = 0 V. Ensuite, nous polarisons ce 

même transistor avec Vds0 = 0V, mais Vgs0 = -5V (< Vp). La durée et la période des impulsions 

sont respectivement de 700 ns et 10 µs afin de minimiser l’auto-échauffement. 

  Lorsque nous comparons les réseaux de sortie (Figure 64) obtenus à partir des mesures 

pulsées décrites précédemment, nous constatons une différence importante au niveau de 

l’amplitude du courant de sortie. Le courant de drain chute de 50 mA. Par contre, la valeur de 

la tension de coude n’est quasiment pas affectée par le phénomène de « gate-lag ». A la vue 

de ces résultats, si nous raisonnons en termes de puissance, cette baisse du courant de sortie 

(Ps ∝ Id) va réduire de façon importante la puissance de sortie du transistor. 

  Il a largement été admis que les états de surface sont principalement à l’origine de cette 

différence sur le courant de drain [113]. Comme dans le cas de l’AsGa, les pièges de surface 

peuvent généralement être identifiés à travers les mesures de « gate-lag ». Un certain nombre 

de groupes ont utilisé cette approche afin d’étudier ces effets de pièges sur les dispositifs GaN 

[108, 114, 115]. Les défauts de structure dans le cristal proches de la surface sont à l’origine 

du phénomène, les électrons sont alors piégés à la surface de la couche AlGaN. Ces électrons, 

sont ionisés quand la tension de grille passe en dessous de la tension de pincement. Les 

électrons capturés, lorsque la grille est polarisée OFF, ne participent pas au courant de 

conduction dans le canal quand la grille passe à l’état ON. Ceci est dû au fait que la constante 

de temps d’émission des pièges est plus grande que la durée des impulsions. 
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Figure 64 : Influence de la tension de grille sur un transistor HEMT AlGaN/GaN 

8x75 µm avec une puissance dissipée nulle et une température de chuck de 

25°C. Vgs variant de -4V à +2V par pas de 0.5V. 

 

  Afin de compléter cette étude, nous avons réalisé une dernière expérience qui consiste à 

réitérer la manipulation faite précédemment tout en y ajoutant l’aspect thermique, c’est à dire 

en changeant la température ambiante. Dans un premier temps, nous fixons la température de 

socle à 0 °C (Figure 65a) puis dans un second temps nous augmentons la température de socle 

à 100 °C (Figure 65b). Nous constatons alors une diminution significative de la chute du 

courant de drain lorsque la température augmente de 0 à 100 °C. Cette expérience, nous 

permettrait d’avancer le fait que les pièges de « gate-lag » sont d’autant plus visibles que la 

température ambiante est faible. Comme nous l’avons vu lors de la présentation d’un piège 

dans le chapitre I (partie IV.I), le taux d’émission varie fortement en fonction de la 

température (loi d’Arrhénius). L’émission par ionisation thermique des électrons piégés due à 

l’effet Poole-Frenkel (PF) est alors amplifiée à haute température. La température joue ainsi 

un rôle important sur les constantes de temps d’émission des pièges. O. Mitrofanov [4, 6] 

évoque le sujet, en montrant clairement que le taux d’émission augmente à température 

élevée. 
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a - Température de chuck = 0 °C 
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b - Température de chuck = 100 °C 

Figure 65 : Comparaison en température de l’influence de la tension de grille sur 

un transistor HEMT AlGaN/GaN 8x75 µm avec une puissance dissipée nulle. 

Vgs variant de -4V à +2V par pas de 0.5V. 

III.1.2  Réduction des effets de « gate-lag »- Passivations 

  La réduction de ces effets de pièges peut être effective en ajoutant un film (SiO, SiO2, Si3N4) 

au dessus de la couche d’AlGaN [116]. Cette couche masque donc les surfaces libres des 

composants. Des mesures en impulsions sur des transistors avant et après passivation 

effectuées par C. Charbonniaud [101] ont montré une nette réduction des effets de « gate-

lag ». Enfin, la présence de pièges de surface a été confirmée par G. Koley [117] et ses 

mesures ont montré que les électrons migrent de 0.5 à 1 µm de profondeur à partir du contact 

de grille. 

  A noter, lors de nos travaux, tous les transistors utilisés contiennent une couche de 

passivation SiN. 
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III.2  Le Phénomène de « drain-lag » 

  Le phénomène de « drain-lag » se traduit par l’apparition de transitoires lents du courant de 

drain lorsque la commande de drain passe d’un état OFF (Vds = 0V) à un état ON (Vds > 0V) 

pour une tension de grille constante. 

III.2.1  Mise en évidence de la tension de polarisation Vds0 sur les 

effets des pièges 

  Comme dans le cas du « gate-lag », pour mettre en évidence l’altération des performances 

des transistors HEMTs AlGaN/GaN due aux effets de « drain-lag », nous réalisons deux jeux 

de mesures différents à puissance dissipée nulle et à température ambiante constante. Ces 

mesures sont toujours réalisées sur le même transistor HEMT AlGaN/GaN 8x75 µm sur 

substrat SiC (sans « field plate », III-2-2). 

Un seul des deux jeux de mesure est identique à celui utilisé lors de la caractérisation 

précédente, Vds0 = 0 V, Vgs0 = -5 V. Le deuxième jeu de mesure diffère afin de mettre en 

évidence l’effet de la polarisation de drain et garder un état thermique nul, nous polarisons 

donc le transistor à Vds0 = 30 V et Vgs0 = -5 V pour la mesure du deuxième réseau I/V. Et 

comme précédemment, la durée et la période des impulsions sont respectivement de 700 ns et 

10 µs. 

  Il est utile de préciser que dans de telles conditions de mesures, la période des impulsions est 

plus petite que la constante de temps d’émission des pièges. On atteint alors un régime établi 

où le nombre moyen de pièges ionisés dépend essentiellement de la tension de drain 

maximale et de la période de répétition des impulsions. 

  A partir des deux jeux de mesures pulsées décrites précédemment, lorsque nous les 

superposons ensemble (Figure 66), nous constatons une augmentation importante de la 

tension de coude et une diminution du courant dans la zone 0-30 V. Nous pouvons en 

conclure que l’augmentation de cette tension de coude et la baisse du courant de sortie 

entraînent une diminution de l’excursion du cycle de charge et ainsi une baisse de la puissance 

de sortie. 
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  Afin de comprendre le phénomène, Zhang [118] nous explique que la réduction du courant 

de sortie dans les transistors FETs GaN lors de l’application d’une impulsion de tension sur le 

drain est due à l’injection d’électrons dans le buffer (GaN) où ils sont piégés. Dans le cas de 

MESFETs GaAs, Horio [119] a montré que lorsque l’on applique une impulsion de la tension 

de drain, une zone de charge d’espace se forme  à l’interface substrat/canal. Quand les pièges 

de niveaux d’énergies profonds dans le buffer capturent les électrons, une électrode de grille 

parasite (appelée back-gate) se forme et resserre le canal, réduisant ainsi le courant de drain : 

c’est le phénomène de self-backgating. De plus amples explications sont disponibles dans la 

thèse de Z. Ouarch [102]. 
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Figure 66 : Influence de la tension de drain sur un transistor HEMT AlGaN/GaN 

8x75 µm, avec une puissance dissipée nulle. Vgs variant de -4V à +2V 

par pas de 0.5V. 

 

  Lors d’une impulsion, pour une variation positive de Vds, les électrons sont accélérés par le 

champ électrique engendré par Vds. Ils sont capturés par des pièges de niveaux d’énergie 

profonds localisés dans le buffer et/ou dans le substrat. Ces électrons capturés par les pièges 

ne participent pas au courant dans le canal. Le résultat direct est la diminution du courant de 
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drain jusqu’à ce qu’il atteigne son état permanent, au fur et à mesure que les pièges se 

remplissent. 

  Il est important de remarquer que les valeurs du courant pour des tensions supérieures à 30 V 

sont quasiment les mêmes pour les deux réseaux. L’explication est la même que celle donnée 

pour la présence de pièges dans la mesure de la résistance thermique (Figure 60). La largeur 

de l’impulsion étant trop courte pour vider totalement les pièges, l’état de piège dans 

l’impulsion dépend donc de la valeur la plus élevée entre la tension de drain du pulse (Vdsi) et 

la tension de drain du point de polarisation (Vds0). Ainsi, pour le réseau à Vds0 = 30 V et  

Vgs0 = -5 V, tous les points mesurés à Vds < 30 V ont un état de piège constant et égal à l’état 

du point de polarisation Vds0 = 30 V (Vds0 > Vdsi). Dans tous les autres cas, le point Vdsi est 

supérieur au point Vds0, l’état de piège dans l’impulsion dépend donc de la valeur de tension 

de drain instantanée Vdsi.  
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Figure 67 : Comparaison en température de l’influence de la tension de grille sur 

un transistor HEMT AlGaN/GaN 8x75 µm avec une puissance dissipée nulle. 

Vgs variant de -4V à +2V par pas de 0.5V. 

 

  Nous avons réalisé la même expérience (Figure 67) que lors de l’étude du « gate-lag » qui 

consiste à réitérer la manipulation faite précédemment tout en y ajoutant l’aspect thermique. 

Nous constatons alors de la même façon une diminution significative de la chute du courant 

de drain lorsque la température augmente de 0 à 100 °C. Cette expérience, nous permet de 
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confirmer le fait que les constantes de temps d’émission des pièges varient fortement en 

fonction de la température. 

III.2.2  Réduction des effets de « drain-lag » - Field plate 

  La technologie « field plate » [120] permet d’augmenter les tensions de claquage de façon 

significative, mais aussi de réduire les pièges de surface à champs élevés ainsi que les pièges 

de buffer, permettant des performances accrues des transistors [121]. L’utilisation d’une 

métallisation de grille appelée « field plate » ou « overlapping » située au dessus de la couche 

de passivation du composant comme indiqué Figure 68 permet de modifier le profil du champ 

électrique dans le transistor et notamment la valeur du pic du champ électrique. 

 

Figure 68 : Schéma de la structure d’un HEMT avec une plaque de champ au 

dessus de la grille, et comparaison de la distribution du champ électrique le long 

de l’axe du gaz d’électrons bidimensionnel avec et sans field-plate [122, 123]. 

 

  Ainsi A. Koudymov [124] démontre qu’en plus de la présence du « field plate » dans la 

structure du transistor, la conductivité du diélectrique se trouvant sous la plaque de champ, 

joue un rôle très important dans l’élimination des pièges. De ce fait, il nous présente un 

transistor HFETs GaN avec une couche diélectrique semi-conductrice sous sa terminaison 

« field plate » fournissant 20 W/mm à 55 V (fréquence = 2 GHz) et avec un courant de fuite 

de drain négligeable. 
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  A. Nakajima [125] nous explique comment l’existence de la plaque de champ dans les 

HEMTs et MESFETs GaN affecte les pièges de « drain-lag » et de « gate-lag ». La 

démonstration est faite qu’en introduisant une terminaison field plate le « drain-lag » est 

réduit car l’injection d’électrons dans le buffer en est réduite. 

  Enfin, une autre solution permet de minimiser le piégeage des électrons dans le buffer dû 

aux effets négatifs des impuretés, l’accepteur superficiel le plus commun étant le carbone 

[126], W. D. Hu [127] présente une structure de transistor HEMT à puits quantique qui 

permet de confiner les électrons dans le gaz d’électron bidimensionnel. La structure diffère 

d’une structure classique de HEMT par l’ajout d’une couche d’AlN hautement résistif entre le 

GaN et le substrat SiC. 

  Comme nous l’avons précisé au début de notre étude, les effets de « gate-lag » ainsi que 

ceux de « drain-lag » ont été présentés à partir de transistors sans « field plate » afin de mettre 

en évidence ces phénomènes assez clairement. Comme nous pouvons le constater sur la 

Figure 69 ci-dessous, si nous considérons maintenant un transistor avec « field plate », celui-

ci réduit considérablement les effets de pièges dans les transistors HEMT GaN 8x75 µm 

d’UMS (mesures effectuées pour une température de socle de 25 °C). 
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Figure 69 : Influence du « Field Plate » sur les pièges de « drain-lag » sur un 

transistor HEMT AlGaN/GaN 8x75 µm, avec une puissance dissipée nulle. 



Chapitre III : Caractéristation des effets dispersifs de pièges et de température dans les 
HEMTs GaN ; modélisation électrothermique 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 134 

IV.  L’effet « kink » dans les HEMTs GaN 

IV.1 Introduction 

  L’effet « kink » représente une augmentation soudaine du courant de drain pour une certaine 

valeur de tension de drain, entraînant ainsi l’augmentation de la conductance de drain Gd et la 

réduction de la transconductance Gm. Cet effet a été longuement étudié depuis maintenant de 

nombreuses années dans les transistors HEMTs à base d’AsGa ou même d’InP [128, 129, 

130, 131, 132] et plusieurs de ces auteurs mettent en avant le lien direct entre l’ionisation par 

impacts et les effets de pièges. L’effet « kink » observé dans les transistors HEMTs GaN est 

légèrement différent de celui observé dans les transistors HEMTs AsGa comme nous pouvons 

le constater sur la Figure 70 ci-dessous. 

 

a - Mesure impulsionnelle Ids (Vds) d’un transistor 

PHEMT AsGa 12x150 µm [53], au point de 

polarisation Vgs0 = -1.4V et Vds0 = 8V. 

b - Mesure DC Ids (Vds) d’un transistor HEMT 

GaN 8x75 µm. Pour chaque Vgs le banc 

incrémente le Vds (1V/s). 

Figure 70 : Comparaison entre l’effet « kink » observé sur un transistor PHEMT 

AsGa et un transistor HEMT GaN. 

 

  L’effet « kink » est un effet dégradant pour les transistors à effet de champ AsGa 

contrairement au transistor GaN ou il n’a jamais été prouvé quelconques altérations sur les 

performances radiofréquence du transistor. Cependant cet effet n’a été que peu étudié dans la 

littérature pour les transistors GaN, l’ionisation par impact est un phénomène difficile à 
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observer dans les matériaux que sont l’AlGaN ou le GaN (ceci étant dû à leur grande largeur 

de bande interdite et aux faibles taux d’ionisation les caractérisant). Néanmoins, la corrélation 

entre l’effet « kink » et la ionisation par impact a été démontrée par B. Brar [133] et  

N. Dyakonova [134], ou le champ électrique spécifique de 2.1x106 V/cm a été obtenu pour un 

transistor HEMT GaN. Les raisons de cet effet sont donc attribuées au phénomène 

d’ionisation par impact ou aux pièges localisés en surface ou dans le buffer.  

  Dans cette partie, nous allons donner une explication possible quant à l’apparition de l’effet 

« kink », son origine et sa disparition. Des mesures DC ainsi que pulsées ont été nécessaires 

afin d’obtenir ces résultats et cette discussion. Nous verrons qu’une étude en température a 

même été faite afin de mettre en évidence la grande dépendance de cet effet avec ce 

paramètre. 

IV.2 Influence de la valeur de la tension Vds ainsi que du temps d’exposition 

à forts Vds 

  Ici, l’expérience qui a été menée à pour but de mettre en évidence l’effet mémoire dans 

l’apparition de l’effet « kink ». En effet, nous allons prouver que pour obtenir l’effet « kink » 

sur nos réseaux I/V, il faut obligatoirement avoir appliqué un état précédent au transistor. Ces 

mesures ont été réalisées à UMS, le banc pulsé DIVA permet de mesurer en mode 

impulsionnel et en mode continu. Les transistors utilisés sont des transistors 8x75 µm 

AlGaN/GaN HEMT sur plaque provenant de la technologie GH25 d’UMS. 
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IV.2.1 Influence de la tension Vds 

 

a – Courbes à Vgs constant mesurées toutes les 5h. 

 

b – Courbes à Vgs constant mesurées à la suite 

de Vgs = -3V à +1V. Superposition de plusieurs 

réseaux à différents Vds maximum. 

Figure 71 : Mise en évidence de l’effet « kink », mesures DC 1V/s sur un 

transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT. 

 

  La première étape de l’expérience, illustrée en Figure 71a, consiste à mesurer une 

caractéristique I/V complète tout en laissant un temps de repos conséquent (5 h en moyenne) 

entre chaque mesure de courbes à Vgs constante. Le banc est configuré de telle sorte qu’à 

chaque Vgs, le programme d’automatisation des mesures incrémente la tension de drain Vds de 

1V/s jusqu’à atteindre la tension Vdsmax maximale ou la puissance dissipée critique (à ne pas 

dépasser) préalablement enregistrées. Au vu des résultats, nous ne constatons pas la présence 

de l’effet « kink ».  

  La deuxième étape de l’expérience (Figure 71b), consiste à faire quasiment les mêmes 

mesures mais cette fois-ci en supprimant le temps de repos entre chaque courbe à Vgs 

constant. Le réseau est donc mesuré directement, depuis les tensions Vgs négatives  

(Vgs = -3 V) jusqu’aux tensions Vgs positives (Vgs = +1 V) par pas de 0.5 V, tout en 

incrémentant Vds d’1V/s à chaque itération en Vgs. Cette mesure est effectuée pour différentes 

valeurs de Vdsmax. Dans ces cas précis, nous constatons l’apparition de l’effet « kink » et nous 

pouvons observer que l’effet est plus prononcé lorsque les réseaux sont mesurés pour des 

tensions Vds importantes. 
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  On constate donc que l’effet « kink » apparait, si et seulement si un état précédent à fort Vds 

a été appliqué au transistor. Cet effet est donc à mettre à l’actif d’un phénomène de piégeage 

qui s’opère à fort Vds. G. Meneghesso [135], nous explique que le « kink » ne peut être 

expliqué par les pièges de surface car il n’est en aucun cas affecté par les traitements de 

surface ou les couches de passivations appliquées aux transistors. Toujours dans ces mêmes 

travaux, il nous démontre que l’effet « kink » a un impact sur la tension de pincement Vp. Si 

nous considérons la tension Vds kink, tension pour laquelle l’effet « kink » apparait, alors pour 

des tensions Vds < Vds kink la tension de pincement Vp augmente et pour des tensions  

Vds > Vds kink, la tension de pincement revient à une valeur plus négative. Cette constatation lui 

permet alors d’affirmer que les niveaux de pièges responsables de cet effet se situent dans des 

couches épitaxiales localisées sous la grille puisque l’effet « kink » crée une variation de la 

tension Vp. Nous verrons par la suite que nous avons essayé d’extraire la constante de temps 

de repos nécessaire au transistor afin d’éliminer cet effet. 

IV.2.2 Influence du « moyennage » en mesure 

  La deuxième expérience consiste à mettre en évidence le temps passé à fort Vds pour 

caractériser l’effet « kink ». Comme nous pouvons l’observer sur la Figure 72, deux réseaux 

I/V sont mesurés en mode impulsionnel avec deux moyennages différents (16 et 2048). Le 

moyennage impose le nombre d’acquisition de mesures réalisées dans des conditions 

identiques. Nous constatons que l’effet « kink » émerge lorsque le moyennage est le plus 

important (2048), pour un moyennage inférieur (16) l’effet « kink » est inexistant.  

  L’effet « kink » est donc dépendant du temps passé à forts Vds, le temps nécessaire afin de 

remplir les niveaux de pièges  peut en être l’explication. Les constantes de temps de captures 

doivent être non négligeables et c’est ainsi, qu’en une seule impulsion de 500 ns, les pièges 

n’ont pas le temps de se remplir totalement. Afin d’observer le phénomène, il est donc 

nécessaire d’appliquer des mesures DC ou bien des consignes à fort moyennage en mode 

pulsé. 

 



Chapitre III : Caractéristation des effets dispersifs de pièges et de température dans les 
HEMTs GaN ; modélisation électrothermique 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 138 

 

Figure 72 : Mise en évidence de l’effet « kink », mesures impulsionnelles 

(impulsion : 500ns, repos : 1ms) avec variation du moyennage; sur un transistor 

8x75 µm HEMT GaN. 

IV.2.3 Influence sur les performances RF 

  Comme nous l’avons dit en introduction de l’étude, il n’a jamais été prouvé que ce 

phénomène provoque des résultats néfastes sur les performances hyperfréquences des 

transistors HEMTs GaN. Afin d’illustrer ces suppositions, nous avons superposé deux réseaux 

I/V dans la Figure 73. Le premier étant un réseau pulsé ayant pour point de polarisation  

Vgs0 = -1 V, Vds0 = 25 V, ceci afin de décrire un fonctionnement qui peut être celui d’un 

transistor dans un amplificateur hyperfréquence de puissance (polarisé sur un point chaud). Le 

deuxième réseau étant un réseau DC, configuration la mieux adaptée afin de mettre en 

évidence le phénomène de « kink ». 

  En observant les deux réseaux, on constate que l’effet « kink » est totalement absent du 

réseau impulsionnel réalisé à partir d’un point chaud. Nous pouvons émettre l’hypothèse que 

l’effet « kink » est masqué par les effets de « drain-lag » du transistor. En effet, comme nous 

le montre la Figure 73, le seul point commun entre les deux réseaux est le point Vds0 = 25 V, 
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Vgs0 = -1 V, c’est le seul point mesuré en mode DC dans les deux cas. Si nous raisonnons à 

partir de ce point, nous pourrons alors aisément en déduire que les flèches noires tracées sur le 

graphique décrivent l’évolution du courant en fonction du temps, précisément de 500 ns 

(largeur de pulse) à 1 s (dynamique utilisée lors de la mesure DC). Par la suite, nous pouvons 

imaginer que la constante de temps décrite par les flèches rouges afin de revenir à un état 

établi sans effet « kink » est supérieure à la seconde. 

  C’est cette dernière constante de temps que nous allons tenter de caractériser lors de notre 

prochaine étude. 

 

 

Figure 73 : Comparaison de deux réseaux IV en mode pulsé à partir d’un point 

« chaud » (pulse : 500 ns, repos : 1 ms) et d’un mode DC (1V/s) sur un 

transistor HEMT 8x75 µm. 
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IV.3 Détermination de la constante de temps d’émission 

  Afin de déterminer avec plus ou moins de précision la constante de temps nécessaire à la 

disparition de l’effet « kink », nous avons développé la méthodologie définie ci-après : 

 

� Mesure d’une courbe à Vgs = -1 V (courbe en violet sur la Figure 74) en mode DC  

(1 V/s), Vds variant de 0 à pratiquement 40 V (limité à 6 W de puissance dissipée en 

mode « on state »). Nous avons pris soin de ne pas « stresser » le composant avant cette 

manipulation, c'est-à-dire que nous ne lui avons pas appliqué d’état précédent. 

� Mesure d’un réseau Vgs = -5 V à -1 V (réseau en bleu sur la Figure 74) en mode DC  

(1 V/s), Vds variant de 0 à 50 V en pincé « off state » et limité à 6 W de puissance 

dissipée en mode « on state ». 

 

 

Figure 74 : Caractérisation de l’effet « kink », mise en évidence de la variation en 

courant provoquée par un état précédent à fort Vds. 
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  Très clairement, à la vue de la superposition de la courbe et du réseau de la Figure 74, nous 

observons un écart en courant (∆Id) de l’ordre de 80 mA caractérisant l’effet « kink ». Comme 

nous l’attendions, la courbe à Vgs = -1 V sans état précédent ne décrit pas l’effet, cette courbe 

sera donc notée « courbe de repos » dans la Figure 75a. Ensuite, la courbe du réseau complet 

à Vgs = -1 V traduit l’effet « kink », en effet ceci est compréhensible puisque un état précédent 

lui a été appliqué (courbes du réseau Vgs = -5 à – 1.5 V par pas de 0.5 V avec Vdsmax = 50 V). 

Cette courbe sera reprise dans la Figure 75a et sera noté t = 0.  

  Une fois le réseau de la Figure 74 mesuré, nous programmons « à la chaine » une série de 

courbes à Vgs = -1 V en incrémentant Vds de 0 à 4 V maximum en mode DC (1 V/s). Ceci, 

nous permettant de retranscrire le temps nécessaire mis par le transistor pour libérer les 

électrons capturés par les pièges (Figure 75b). 

 

a – Superposition de courbes à Vgs = -1 V 

 (Vds = 0 à 4 V) avec les 2 courbes à  

Vgs = -1V de la Figure 74 (REPOS et t = 0). 

b – Détermination en fonction du temps du 

recouvrement du courant Ids à Vds = 3V  

(extrait de la Figure 75a). 

Figure 75: Détermination du temps nécessaire à la disparition de l’effet « kink » 

sur un transistor HEMT 8x75 µm. 

 

  La Figure 75a, nous montre clairement la lente remontée du courant de drain Ids pour chaque 

courbe limitée à 4 V en Vds. Afin de mieux se rendre compte du temps nécessaire à la 

libération des électrons capturés, nous traçons en Figure 75b l’évolution du courant de drain 

Ids en fonction du temps à Vds = 3 V (extrait de la Figure 75a). 

  Nous constatons tout d’abord que le temps nécessaire est supérieur à l’heure, ceci coïncide 

avec l’étude de G. Meneghesso [135] qui nous explique que les longues constantes de temps 

liées à l’effet « kink » suggèrent que cet effet est lié à des niveaux de pièges profonds. Cette 

hypothèse est confirmée par la dépendance spectrale de l’effet « kink », dont l’amplitude peut 
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être modulée en utilisant des énergies de photons inférieures au gap d’énergie du matériau 

GaN [135]. 

  La deuxième chose que nous pouvons noter, est qu’une saturation du courant de drain 

apparait à partir d’un temps compris entre 60 et 80 minutes. Nous ne retrouvons donc pas le 

courant de repos à Vds = 3 V qui était de 130 mA environ mais un courant de l’ordre de 

110 mA. Ainsi, deux hypothèses peuvent être avancées, la première est de dire qu’une 

deuxième constante de temps supérieure à 80 minutes existe et la seconde est de dire que le 

point de saturation observé correspond à un état de piégeage propre à l’état Vds = 4 V,  

Vgs = -1 V.  

IV.4 Dépendance de l’effet « kink » avec la température 

  Dans cette quatrième partie, nous voulons montrer l’effet de la température sur l’effet 

« kink ». Comme R. Cuerdo [136] qui a présenté quelques résultats en température sur ce 

phénomène en fonction du process, ici nous voulons mettre en évidence que le déclenchement 

du « kink » est fonction de la température. 

  L’expérience a été produite sur le banc I/V impulsionnel d’Xlim à Brive la Gaillarde grâce à 

son socle à variation thermique. L’expérimentation consiste à mesurer des caractéristiques I/V 

d’un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT sur plaque à différentes températures de socle 

(variation de la température du « chuck » thermique). A chaque température préalablement 

fixée, un réseau I/V en impulsion, à fort moyennage, a été mesuré (Vgs variant de -4 V à 2 V et 

Vds de 0 V à 40 V, point de polarisation (0 ; 0)). Afin d’observer plus clairement le 

phénomène, nous avons isolé les courbes à Vgs = -1 V tracées en Figure 76.  

  Le résultat est assez surprenant, pour des températures faibles (- 20 °C et 0 °C) comme pour 

des températures élevées (100 °C et 150 °C), l’effet « kink » est inexistant. Cependant, aux 

températures intermédiaires, l’effet « kink » se produit et nous pouvons observer un décalage 

du maximum de la conductance Gd en fonction de la température. Nous en concluons que le 

phénomène de « kink » dans les transistors HEMT GaN est très fortement sensible à la 

température. La température jouant un rôle important sur l’énergie d’activation des pièges 

comme nous l’avons vu précédemment. 
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Figure 76 : Courbes isolées IV pulsé (Vgs= -1 V) et conductance Gd de sortie en 

fonction de la température pour un HEMT GaN 8x75 µm. 

 

  Comme nous avons pu le constater avec l’effet Poole-Frenkel (Chapitre I partie IV.1), le 

taux d’émission est fonction du champ électrique et de la température appliqués. Le champ 

électrique nécessaire à la libération des électrons augmente en fonction de la température et 

les constantes de temps d’émission des pièges diminuent en fonction de cette même 

température. L’interprétation que l’on peut donner de ces mesures est qu’à faible température 

la libération des électrons par les pièges qui provoquent l’effet « kink » a déjà eu lieu, 

surement dans la zone ohmique du composant. Par la suite, l’émission des électrons par 

ionisation thermique prédomine, une combinaison du champ appliqué et de la température est 

visible afin de déterminer le point de libération des électrons (équivalent au maximum de Gd), 

on observe une évolution en fonction de Vds. Dans ces conditions, jusqu’à une température de 

50 °C, on constate que l’effet « kink » est de plus en plus prononcé, ceci s’expliquant par 

d’importantes constantes de temps d’émission à « froid » permettant d’observer clairement la 

libération de tous les électrons. Par la suite, la température augmentant, les constantes de 

temps d’émission diminuent. L’effet de piégeage est de moins en moins visible. Pour des 
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températures supérieures à 50 °C, l’effet « kink » s’estompe jusqu’à disparaitre à haute 

température. Pour illustrer ces hypothèses, la caractéristique du courant Ids, à Vds = 4 V, 

remonte pour des températures supérieurs à 50 °C, comme nous l’avons précisé ceci est due à 

la diminution de la constante de temps d’émission permettant d’observer de moins en moins 

d’électrons piégés d’où une augmentation du courant (phénomène observé lors de l’étude du 

« gate-lag » et du « drain-lag »). Nous en concluons donc que l’effet « kink » est fonction de 

la température et du champ électrique appliqué. 

  Lors de cette étude sur l’effet « kink », les mesures effectuées suggèrent que ce phénomène 

peut être expliqué par la capture des électrons dans des niveaux profonds de pièges, entrainant 

des constantes de temps de ré-émission très longues. Celles-ci pouvant être occultées par une 

certaine valeur de champ électrique appliquée au transistor permettant la libération immédiate 

des électrons. Les travaux de M. Faqir [30] sur cet effet, basés sur des mesures et des 

simulations physiques 2D convergent vers les mêmes conclusions. 

V. Modélisation Electrothermique non-lineaire d’un 

transistor HEMT AlGaN/GaN incluant les effets de 

pieges 

  Après avoir mis en évidence la présence d’effets limitatifs que sont la thermique et les pièges 

dans nos transistors, nous avons décidé de modéliser ces phénomènes. La topologie du 

modèle utilisé est identique à celle présentée au cours du Chapitre 1. Néanmoins, nous 

pourrons remarquer que la méthode d’extraction du modèle employée ici est celle utilisée au 

sein du laboratoire Xlim, méthode quelque peu différente de celle employée par les ingénieurs 

réalisant les modèles d’UMS (Chapitre 1 VI. : modèle stationnaire). Nous allons ainsi 

présenter dans cette partie la modélisation d’un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT 

élaboré à partir des appareils de mesures disponibles au sein du laboratoire Xlim de Brive la 

Gaillarde. 
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Figure 77 : Structure du modèle non linéaire présenté incluant les effets de 

pièges et les effets thermiques [34]. 

V.1 Extraction des paramètres du modèle petit signal 

  Comme nous l’avons vu dans le Chapitre 1, l’extraction d’un modèle électrique consiste à 

déterminer les valeurs des éléments extrinsèques puis à en déduire les valeurs des éléments 

intrinsèques quel que soit le point de polarisation du transistor. 

 

  Nous utilisons ici une méthode par optimisation basée sur le fait qu’il n’existe qu’un seul jeu 

de paramètres extrinsèques (Rg, Lg, Cpg, Rd, Ld, Cpd, Rs, Ls) pour lequel les paramètres 

intrinsèques (Gm, Gd, Cgs, Cgd, Cds, Ri, Rgd, τ) sont indépendants de la fréquence [137]. 

L’algorithme d’optimisation utilise la méthode du recuit simulé afin de s’affranchir des 

minimums locaux [138]. Les éléments extrinsèques sont évalués à partir des mesures 

hyperfréquences. Cette méthode d’extraction est clairement détaillée dans les thèses de  

C. Charbonniaud [101] et O. Jardel [34]. 

 

  Généralement, les paramètres du modèle sont extraits pour un point du réseau I/V proche du 

point de polarisation de l’application visée. Or, dans notre cas, lors de notre campagne de 

mesures, à cause d’un dysfonctionnement de l’analyseur de réseaux vectoriel en mode 

impulsionnel nous n’avons pu effectuer de mesures en paramètres [S] pulsés. Ainsi, nous 
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avons travaillé à partir de mesures en paramètres [S] continus (mode CW), en se polarisant au 

point de repos de référence Vds0 = 30 V, Ids0 = 50 mA. Un fichier de mesures est associé à ce 

point ; il contient les paramètres [S], de 0.5 à 40 GHz par pas de 0.5 GHz. 

 

  La méthode d’extraction est ainsi appliquée à ce fichier de paramètres [S], ce qui permet 

d’obtenir les éléments du schéma petit signal dont les valeurs sont indiquées dans le Tableau 

10. Les paramètres extrinsèques étant indépendants de la polarisation, les valeurs trouvées à 

ce point de polarisation seront conservées dans le modèle non linéaire que nous réaliserons 

par la suite. Ce n’est pas le cas de tous les paramètres intrinsèques. 

 

Paramètres extrinsèques 

Rg (Ω) Rd (Ω) Rs (Ω) Lg (pH) Ld (pH) Ls (pH) Cpg (fF) Cpd (fF) 

1.53 2.61 0.85 45.19 42.37 12.75 45.03 20.08 

Paramètres intrinsèques au point de polarisation 

Cgs (pF) Cgd (fF) Ri Rgd Cds (pF) τ (ps) Gm (mS) Gd (mS) 

1.02 39.6 0.044 64.31 0.16 2.63 181.77 3.17 

Tableau 10 : Valeurs des paramètres extrinsèques et intrinsèques ramenées 

dans les plans du transistor et extraites au point de polarisation Vds0 = 30 V ;  

Ids0 = 50 mA du transistor 8x75 µm AlGaN/GaN. 

 

  La Figure 78 montre la bonne corrélation entre les paramètres [S] mesurés à ce point (30 V ; 

50 mA) et les paramètres [S] issus du modèle petit signal. 
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Figure 78 : Comparaison mesures/modèle petit signal du transistor HEMT 8x75 

µm AlGaN/GaN au point de polarisation Vds0 = 30 V ; Ids0 = 50 mA (points : 

mesures, lignes continues : modèle petit signal). 

V.2 Extraction des paramètres associés aux sources de courant 

  Ici, la modélisation des sources de courant est toujours la même que celle utilisée pour un 

modèle stationnaire, cependant la méthode d’extraction des paramètres associés est quelque 

peu différente. 

  A la différence d’un modèle non linéaire stationnaire où l’extraction des paramètres est faite 

à partir d’un réseau I/V polarisé au point de fonctionnement de l’application visée (réseau 

« chaud »), l’extraction des paramètres pour un modèle électrothermique non linéaire incluant 

les effets de pièges sera faite à partir d’un réseau I/V polarisé à Vgs0 = 0 V, et Vds0 = 0 V 

(réseau « froid »). En effet, comme nous l’avons vu, le réseau à polarisation de repos  

Vgs0 = 0 V, et Vds0 = 0 V est celui où les effets de pièges influencent le moins les 

caractéristiques de sortie. C’est donc ce réseau qui est modélisé car les pièges seront pris en 

compte dans des sous-circuits spécifiques de pièges. Il en sera de même pour les effets 

thermiques. 

  Le Tableau 11 récapitule les valeurs des paramètres obtenues pour la source de courant 

principale, et le Tableau 12, les valeurs des paramètres des diodes idéales. 
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Source de courant 
Idss P Vp0 Vdsp Vφ A B 

0.677 0.008 1.87 0.006 0.09 0.0001 0 

M W βgm αgm Vgm Vdm  
14.773 1 0.015 0.16 11.24 311  

Tableau 11 : Valeurs des paramètres de la source de courant du transistor 8x75 

µm AlGaN/GaN HEMT, en utilisant le modèle de Tajima modifié. 

 

Diode Grille-Source Diode Grille-Drain 
Isgs Ngs Isgd Ngd 

1.6e-16 3.248 1.6e-15 2.764 

Tableau 12 : Valeurs des paramètres des diodes idéales du transistor 8x75 µm 

AlGaN/GaN HEMT. 

 

  La Figure 79 montre une comparaison entre les mesures en impulsion et les caractéristiques 

obtenues grâce au modèle de Tajima modifié. La corrélation est bonne entre les mesures et le 

modèle. 

 

 

Figure 79 : Comparaison mesures/modèle des réseaux I/V en impulsions  

(Vgs0 = 0V ; Vds0 = 0V), en utilisant le modèle de Tajima modifié. 
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V.3 Modélisation des capacités non-linéaires Cgs et Cgd 

  Comme nous l’avons vu lors de la présentation du modèle stationnaire, la droite de charge 

utilisée pour extraire les capacités non-linéaires Cgs et Cgd est habituellement tracée sur le 

réseau I/V impulsionnel mesuré avec la même polarisation de repos que celle de l’application 

visée. Or, dans notre cas, du fait de la non disponibilité de l’analyseur de réseau vectoriel en 

mode impulsionnel au moment de ces travaux, nous avons mesuré manuellement, point par 

point et en mode continu, une quinzaine de points afin de décrire le plus correctement 

possible une droite de charge idéale. 
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Figure 80 : Cycle de charge choisi dans le réseau IV (tracé de Vgs -5V à +2V par 

pas de 0.5V) pour représenter un fonctionnement en puissance. L’extraction des 

capacités non-linéaires Cgs et Cgd est faite le long du cycle de charge représenté. 

 

  Les valeurs de ces capacités Cgs et Cgd en fonction des tensions à leurs bornes 

(respectivement Vgs et Vgd) peuvent être représentées par une forme utilisant des tangentes 

hyperboliques : 
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  Où C0, C1, C2, a, b, Vp, et Vm représentent les différents paramètres associés à chaque 

capacité, et où Cgx et Vgx valent respectivement Cgs et Vgs ou Cgd et Vgd. 

 

  Les valeurs des capacités non linéaires Cgs et Cgd extraites le long de la droite de charge 

estimée sont montrées à la Figure 81. Les valeurs des paramètres des équations sont données 

au Tableau 13. 
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Figure 81 : Comparaison extraction/modèle des capacités Cgs et Cgd en fonction 

de Vgs et Vgd extraites le long du cycle de charge du 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT. 

 

Cgs Cgd 
C0 (fF) 4.50E-13 C0’ (fF) -2.41E-12 

C1 (fF) 1.14E-12 C1’ (fF) 5.37E-12 

C2 (fF) 2.30E-13 C2’ (fF) -2.45E-12 

a 2.4 a’ 0.098 

b 1.1 b’ -21.57 

Vm 2.05 Vm’ -14 

Vp 1 Vp’ -852.7 

Tableau 13 : Valeurs des paramètres des capacités du transistor 8x75 µm 

AlGaN/GaN HEMT. 
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  Les valeurs des capacités du modèle représentées à la Figure 81 ne sont pas les valeurs 

finales du modèle. En effet lors de la finalisation du modèle sur les mesures load-pull nous 

avons réajusté très légèrement ces paramètres afin de donner plus de précision en régime non-

linéaire au modèle. 

V.4 Extraction des paramètres thermiques 

  En début de chapitre, nous avons vu l’influence de l’échauffement sur les caractéristiques 

électriques du composant 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT. Ce phénomène n’est pas négligeable 

et doit être modélisé. Ainsi nous devons décrire l’élévation de la température en fonction de la 

puissance dissipée et du temps. Nous devons aussi connaître l’évolution des paramètres du 

modèle en fonction de la température. Ces deux étapes distinctes dans la modélisation nous 

permettrons de connaître l’évolution des caractéristiques du transistor en fonction du temps. 

V.4.1 Modèle thermique multi-cellules 

  La mesure de la résistance thermique est obtenue pour le régime établi, mais en aucun cas 

cette résistance thermique ne rend compte de l’évolution de la température au cours du temps. 

Nous allons donc maintenant étudier deux méthodes afin de déterminer ces constantes de 

temps thermiques, à partir de simulations 3D (logiciel ANSYS) et à partir de mesures 

électriques. 

V.4.1.1 Méthode à partir du logiciel ANSYS 

  Le circuit thermique est obtenu en modélisant l’évolution de la température du point chaud 

du canal par des simulations à éléments finis 3D. Les simulations ont été effectuées par R. 

Sommet au laboratoire Xlim. La résistance thermique est définie pour le point chaud, elle ne 

tient donc pas compte de la distribution de température dans le volume du composant. 

  La température évolue de façon exponentielle en fonction du temps pour une puissance 

dissipée donnée. Une représentation électrique convenable consiste à mettre en parallèle des 
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cellules R-C qui donneront chacune une constante de temps (τ = RC). Un tel circuit, contenant 

5 cellules R-C est montré à la Figure 82. 

 

 

Figure 82 : Circuits RC modélisant la température du composant extrait à partir 

des simulations 3D (Figure 83). 

 

  La Figure 83 montre l’évolution de l’auto échauffement simulé d’un transistor 8x75 µm pour 

une puissance dissipée de 3.4 W et pour une température de socle de 100 °C. 

 

 

Figure 83 : Evolutions simulées du modèle à éléments finis du transistor 8x75 

µm HEMT AlGaN/GaN (rouge) et modèle RC équivalent (bleu) de la température 

du composant pour une puissance dissipée de 3.4 W en fonction du temps. 

 



Chapitre III : Caractéristation des effets dispersifs de pièges et de température dans les 
HEMTs GaN ; modélisation électrothermique 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 153 

V.4.1.2 Méthode à partir de mesures électriques 

  Le principe utilisé ici pour mesurer les constantes de temps thermiques est basé sur la 

décroissance du courant de sortie du transistor lorsque celui-ci est polarisé avec des 

impulsions suffisamment longues. Nous cherchons justement ici à quantifier l’auto-

échauffement du transistor en fonction du temps. 

  Si nous choisissons des impulsions suffisamment longues, la puissance dissipée dans 

l’impulsion devient importante, la température dans cette impulsion augmente, la mobilité des 

porteurs diminue, et donc le courant de drain décroît puis se stabilise (régime thermique 

établi). C’est le phénomène que nous allons exploiter. 

  La température de socle est fixée à 22 °C, et le transistor est polarisé de la façon suivante : 

 

- Vgs0 = Vgsi = 0 V,  

- Vds0 = 0 V, Vdsi = 9 V. 

 

  Nous pouvons aussi noter qu’afin d’éliminer toute variation de la tension de drain dans le 

pulse, nous transformons notre générateur d’impulsions en quasi alimentation de tension 

pulsée en « court-circuitant » l’entrée du générateur avec une résistance de 5 Ω. Cette 

manipulation limite l’excursion de la tension à environ 10 V mais rend celle-ci quasi 

constante dans le pulse. Par conséquent, seul le courant décroît dans le pulse, et représente 

ainsi pleinement l’évolution de la température. 

  Afin de garder une bonne dynamique de mesure dans l’impulsion, nous avons décomposé la 

mesure en 3 pulses ayant toujours le même rapport cyclique, le temps de repos étant 

suffisamment long pour que le transistor revienne à son état thermique initial : 

 

- Pulse n°1 : largeur 10 µs ; période 1 ms. 

- Pulse n°2 : largeur 1 ms ; période 100 ms. 

- Pulse n°3 : largeur 10 ms ; période 1s.  

 

  Ainsi, en traçant la décroissance du courant dans l’impulsion en échelle logarithmique 

(Figure 84), nous observons plusieurs constantes de temps. Une manière de représenter 
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l’allure du courant de sortie dans l’impulsion est une fonction à exponentielle négative de la 

forme : 


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0 , où i correspond au nombre de constantes de temps 

nécessaires à la modélisation de I(t), I0 correspond à la valeur du courant au début du 

pulse, et I i correspond à la valeur de la décroissance du courant pendant le temps ti. 

 

 

Figure 84 : Mesure de l’évolution du courant de drain dans une impulsion totale 

de 10 ms. 

 

  Cette étude à partir de la mesure du courant de drain, nous a permis de souligner un 

problème majeur. En effet, notre modèle a été créé à partir de mesures pulsées de 600 ns pour 

un réseau mesuré au point de repos Vgs0 = 0 V, Vds0 = 0 V. En ne considérant ni la thermique, 

ni les pièges lors de la modélisation de la source de Tajima à partir de ce réseau, nous 

considérons donc l’hypothèse qu’aucun échauffement ne se manifeste dans les impulsions de 

600 ns du réseau. Ainsi, notre instant t0 modélisé ne correspond pas à l’instant t0 mesuré mais 

à l’instant t600ns mesuré réellement. Nous noterons, afin d’être le plus clair possible, que 

l’instant t600ns n’est pas exactement le temps où est prise la mesure puisque nos impulsions 

font 600 ns de durée, en réalité la mesure est faite dans une fenêtre comprise dans la fin du 
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pulse, là ou les valeurs en courant et tensions sont stabilisées. Cependant nous garderons cette 

notation t600ns pour la suite. 

  Ce problème est apparu à partir des simulations ANSYS et de l’extraction du réseau RC. 

Lors de l’installation du réseau thermique dans le modèle, nous nous sommes aperçu que nous 

« chauffions » beaucoup trop vite dans l’impulsion. En effet, à partir de la Figure 85 nous 

constatons une augmentation violente de la température du canal à partir du réseau RC extrait 

des simulations ANSYS. A t600ns, nous constatons que la température du canal a atteint 75% 

de sa valeur finale. 

  Afin de pallier ce problème, nous avons décidé de créer un modèle phénoménologique, qui 

décrira au mieux les résultats finaux observés en mesures. Ainsi, comme nous pouvons 

l’observer sur la Figure 84, nous avons décomposé l’évolution du courant de drain mesuré en 

trois parties distinctes. Le point de départ étant I0, niveau auquel se trouve le courant à un 

instant t proche de 600 ns. Nous considérons ainsi que nous n’avons pratiquement pas 

d’élévation de température après un temps t = 600ns. Nous observons bien sur la Figure 85, 

qu’en considérant ces trois cellules (Tableau 14), nous n’avons quasiment aucun 

échauffement à t = 600 ns. 

 

 

Figure 85 : Modélisation de l’évolution de la température du canal pour un pulse 

Vgs0=Vgsi=0V ; Vds0=0V, Vdsi=9V à partir de 2 réseaux RC différents. 
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  La différence notable entre les deux réseaux RC vient d’une approximation faite lors de la 

modélisation de la source de Tajima. Pour éviter cette approximation, il nous faudrait 

modéliser des réseaux I/V avec des temps de mesures de pulses inférieurs à 100 ns, afin 

d’éliminer au maximum les effets thermiques. 

  Néanmoins, l’élévation de température très importante vue lors de l’extraction des réseaux 

par le logiciel ANSYS peut s’expliquer par le fait que la température est celle du point le plus 

chaud, situé au milieu d’un canal central, alors que le modèle thermoélectrique représente 

serait plutôt commandé par une température moyenne de la zone active. 

 

 Rth1 Rth2 Rth3 

Unité : °C/W 2.049 14.34 4.61 

 Cth1 Cth2 Cth3 

Unité : s.W/°C 19.522 µF 69.735 µF 100.692 µF 

Tableau 14 : Valeurs des résistances et capacités thermiques du modèle. 

 

  Enfin pour conclure cette partie, nous pourrons ajouter que cette dernière méthode n’est 

précise que si les effets de pièges sont faibles et le processus de capture suffisamment rapide 

devant les constantes de temps caractéristiques de l’échauffement. Or, nous avons vu lors de 

la mesure de la résistance thermique que les effets de pièges étaient visibles à partir d’une 

tension seuil Vds de 10 V. Dans notre cas, nous nous sommes placés à une tension dans le 

pulse de 9 V. Nous pouvons donc maintenant penser que ce choix n’était pas très judicieux, 

car les pièges sont peut être venus perturber nos mesures. Il aurait probablement fallu choisir 

une impulsion en Vds plus faible, par exemple de l’ordre de 5 ou 6 V. Cette méthode n’est 

donc pas très « claire » en ce qui concerne la détermination des constantes de temps 

thermique, et nous verrons dans la prochaine partie (paragraphe VI) que l’utilisation de 

mesures en impulsions peut visiblement mettre en évidence les phénomènes de pièges. Et 

ainsi, nous montrerons brièvement les prémisses d’une solution : les mesures paramètres [S] 

BF. 
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V.4.2 Dépendance thermique des paramètres du modèle 

  La dépendance thermique des paramètres de la source de courant est obtenue en modélisant 

les réseaux I/V impulsionnels mesurés à différentes températures ambiantes choisies. De ce 

fait, nous réalisons pour le même point de polarisation de repos (Vgs0 = 0 V, Vds0 = 0 V) 

plusieurs mesures de réseaux I/V à différentes températures de socle (0 °C, 25 °C, 50 °C, 75 

°C, 100 °C, 125 °C, 150 °C).  

  Après avoir optimisé le modèle pour une température choisie, le passage entre deux réseaux 

de courbes à deux températures différentes s’effectue par la modification d’un minimum de 

paramètres. On constate alors que seuls les paramètres Idss, M, Vdsp et Vp0 du modèle de 

Tajima varient avec la température. On obtient ainsi les équations suivantes : 
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Figure 86 : Evolution des paramètres des sources de courants en fonction de la 

température ambiante du 8x75 µm HEMT AlGaN/GaN. 

V.5 Modélisation des effets de pièges 

  Les pièges sont modélisés en ajoutant une contribution à la tension Vgs qui module le 

courant. Le modèle de pièges utilisé est celui décrit en [97, 34]. Les sous-circuits de pièges 

sont intercalés dans le circuit électrique entre le port de grille et la source de courant. Ils 

permettent de modifier la tension Vgs en y ajoutant les transitoires dus aux phénomènes de 

« gate-lag » et de « drain-lag ». Les deux circuits fonctionnent comme des détecteurs 

d’enveloppe. 
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V.5.1 Validation du modèle de « drain-lag » 

Afin de valider les modèles de pièges, un banc I/V virtuel en impulsions a été modélisé dans 

le logiciel ADS, utilisant des simulations transitoires. Les simulations sont effectuées dans les 

mêmes conditions que les mesures, sur un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT. Les 

mesures et les simulations sont effectuées avec des longueurs de pulses de 600 ns et un temps 

de repos entre les pulses de 10 µs. Ci-dessous nous pouvons observer la comparaison 

mesures/modèle mettant en évidence les phénomènes de « drain-lag ». 

 

 

Figure 87 : Comparaison mesures/modèle des réseaux I/V afin de mettre en 

évidence la modélisation des phénomènes de « drain-lag ». 
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V.5.2 Validation du modèle de « gate-lag » 

  De même, le même principe de validation est appliqué pour les pièges de « gate-lag ». 

 

 

Figure 88 : Comparaison mesures/modèle des réseaux I/V afin de mettre en 

évidence la modélisation des phénomènes de « gate-lag ». 

 

  Comme nous l’avons vu lors de l’étude de ces pièges, dans ces configurations de 

polarisations de repos, on observe bien que les pièges associés au « gate-lag » comme au 

« drain-lag » capturent des charges. On notera ainsi la très bonne aptitude du modèle à 

reproduire les phénomènes de pièges grâce à ces sous circuits implémentés sur la commande 

Vgs. 

V.6 Validation load-pull sur un transistor 

  Un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT a été mesuré à 10.24 GHz en grand signal mono-

porteuse au point de repos Ids0 = 50 mA ; Vds0 = 30 V par le laboratoire Xlim de Limoges. 

  En prenant soin de simuler dans les mêmes conditions dans lesquelles se sont déroulées les 

mesures, nous avons pu effectuer la vérification du modèle. 
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Figure 89 : Comparaison mesures (bleu), modèle (rouge) des critères de 

performance en puissance sur l’optimum en puissance (Zcharge=25.5+j*29.6). 

 

Figure 90 : Comparaison mesures (bleu), modèle (rouge) des critères de 

performance en puissance sur l’optimum en PAE (Zcharge=18.7+j*47.9). 

VI.  Mise en evidence d’effets parasites dans les HEMTS 

AlGaN/GaN par des mesures innovantes 

  Nous allons voir dans cette partie qu’il est essentiel d’évaluer le comportement dynamique 

des transistors AlGaN/GaN alimentés par des signaux modulés de puissance. Contrairement 
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aux conditions en mode continu, où les effets de pièges et la thermique sont fixés, les 

applications en mode impulsionnel peuvent créer des effets parasites notables qui ne peuvent 

plus être ignorés.  

  Comme nous l’avons vu auparavant les effets de pièges sont des processus très non linéaires, 

ce caractère étant du à de grandes dissymétries dans les constantes de temps de capture et 

d’émission des pièges. En effet, nous pouvons rappeler que pour des pièges de niveaux 

profonds, les constantes de temps de capture oscillent aux alentours de la nanoseconde, voire 

de la microseconde alors que les constantes de temps d’émission oscillent généralement 

autour de la microseconde, voire de la milliseconde.  

  Afin d’obtenir un aperçu de l’impact de ces effets sur les caractéristiques grands signaux, un 

ensemble de mesures novatrices ont été faites. Les résultats les plus probants sur la présence 

de phénomènes de piégeage sont ceux effectués en classe AB avec des charges présentées au 

transistor proches des charges optimales. 

VI.1 Mesures load-pull impulsionnelles temporelles 

VI.1.1 Description du banc de mesure LPT 

  L’acronyme LPT (Load Pull Temporel) désigne le banc de mesure de type load-pull 

permettant de mesurer les formes d’ondes temporelles aux accès des transistors, en 

introduisant dans l’architecture des bancs load-pull classique, un instrument récepteur RF 

appelé LSNA. La structure de ce banc a été élaborée au sein du laboratoire Xlim [139]. 
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Figure 91 : Schématique du banc load-pull temporel organisé autour de 

l’instrument LSNA (Large Signal Network Analyser). 

 

Les mesures dans le domaine temporel ont donc été faites à l’aide de ce banc de mesure qui 

permet d’effectuer diverses mesures en mode impulsionnel [140, 141].  

VI.1.2 Interprétation des résultats de mesure 

  Les mesures sont faites sur un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT à la fréquence de 6 

GHz et dans différentes conditions (variations de la largeur de pulse, de la période…). Une 

polarisation continue est appliquée au transistor tout au long des mesures. La forme du 

courant moyen est montrée Figure 93 pour une impédance de sortie : Zcharge = 0.467*ej34.47°, 

Zcharge (2f0) = 50 Ohms. La décroissance du courant est due à la capture des électrons par les 

pièges qui augmente au fur et à mesure que l’excursion des tensions de grille et de drain 

augmente avec Pin [97]. 
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Figure 92 : Schéma explicatif sur la forme du courant de drain moyen obtenu 

après un pulse RF. A gauche, caractéristique Ids0(mA) en fonction de Pin(dBm) et 

à droite, réponse du courant Ids0(mA) à une impulsion RF en fonction du temps 

t(s). 

 

  Lors de notre expérience, la puissance RF est pulsée et nous constatons sur le courant moyen 

de drain des formes transitoires dans l’impulsion et hors de l’impulsion correspondant à la 

capture et l’émission d’électrons par les pièges. Par exemple si la puissance d’entrée est 

pulsée à 0 dBm, le courant diminue brutalement (∆IDT) dans l’impulsion, caractérisant 

typiquement la capture d’électrons par les pièges. A la fin de l’impulsion, lorsque la puissance 

d’entrée est remise à zéro, nous observons une discontinuité sur le courant moyen de drain 

(∆ID1), discontinuité identique à celle que l’on retrouve en tout début de l’impulsion. Cette 

discontinuité est donc due à la puissance RF injectée lors des passages ON/OFF et OFF/ON. 

Le niveau de la discontinuité est égal au niveau du courant moyen pour un système sans effet 

de pièges (Figure 92).  

  Par la suite, lors du temps de repos (temps compris entre deux impulsions), nous observons 

une longue discontinuité caractérisant la ré-émission des électrons par les pièges. Nous 

pouvons clairement voir à partir de la Figure 93 que la constante d’émission est ici de l’ordre 

de la milliseconde alors que la capture est bien inférieure à 10 µs. A partir de cette même 
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figure, nous pouvons aussi constater que le courant peut augmenter ou diminuer selon la 

puissance injectée dans le dispositif. Cependant, nous pouvons aisément faire le constat que 

plus la puissance d’entrée est élevée et plus les discontinuités dues aux pièges sont 

accentuées. Par conséquent, plus on augmente la puissance d’entrée, plus les pièges sont 

activés. 
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Figure 93 : Mesures du courant moyen de drain à différents niveaux de puissance 

d’entrée pour un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT polarisé en continu 

Vds0=30V, Ids0=84mA. (Pulse 80µs, période 800 µs). 

 

  La deuxième expérience que nous avons effectuée consiste à fixer la puissance d’entrée 

injectée dans le transistor (Pin = 10.9 dBm), la période du signal (P = 800 µs) tout en faisant 

varier la largeur des impulsions (5 µs, 10µs, 90 µs et 100 µs). Les résultats obtenus sont  

présentés Figure 94, nous constatons alors que l’influence de la largeur de l’impulsion n’a 

aucune conséquence sur la variation en courant provoquée par les pièges (∆IDT), ainsi nous en 

déduisons que pour une impulsion de 5 µs les pièges remplis sont aussi nombreux que pour 

une impulsion de 150 µs. Ainsi, ceci confirme le fait que les constantes de temps de capture 

dans les HEMTs AlGaN/GaN sont inférieures à 5 µs. 
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  Ensuite, en gardant la même période mais en faisant varier la largeur de l’impulsion, nous 

jouons sur la variation du temps de repos entre deux impulsions. Pour les impulsions à 5 µs, le 

temps de repos est de 795 µs (= 800 µs – 5 µs) et pour les impulsions de 150 µs, le temps de 

repos est de 650 µs (= 800 µs – 150 µs). Ainsi, nous observons a partir des graphiques ci-

dessous qu’après un temps de repos de 650 µs (courbe pulse=150 µs) le courant moyen de 

drain n’est pas revenu à au niveau du courant moyen obtenu au-delà d’un temps de repos de 

795 µs (courbe pulse=5 µs). Ceci confirme bien le fait qu’il y a des constantes de temps 

d’émission de l’ordre de la milliseconde dans les HEMTs AlGaN/GaN. 
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Figure 94 : Mesures du courant moyen de drain à différentes largeurs 

d’impulsions pour un niveau de puissance d’entrée identique (Pin = 10.9 dBm) 

pour un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT polarisé en continu Vds0=30V, 

Ids0=78mA. (Période 800 µs). 

 

  Ces nouvelles expérimentations mettent en lumière les effets des pièges sur les applications 

RF pulsées. Nous pensons véritablement que nous pouvons éliminer les effets thermiques sur 

les résultats obtenus car comme nous montre la Figure 94, nous n’avons pas de différence sur 

l’amplitude des niveaux de courant moyen par rapport aux largeurs d’impulsions émises. 

Ainsi, nous en avons déduit que les effets thermiques ne jouent aucun rôle dans les résultats 
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obtenus, car plus on augmente la largeur des pulses et plus nous devrions augmenter la 

température dans le composant, or nous n’observons sensiblement aucune influence sur le 

niveau du courant. 

  Cette analyse est confirmée par le modèle électrothermique que nous avons conçu sous 

ADS.  

VI.1.3 Comparaison Mesures/Modèle et interprétation 

  Afin de comparer les résultats de mesure aux résultats de simulation, dans les mêmes 

conditions, nous avons effectué une simulation « enveloppe » sous ADS. La superposition des 

résultats est visible sur la Figure 95 ci-dessous. 

 

 

Figure 95 : Mesure (trait continu bleu)/Simulation (trait pointillé rouge) du 

courant moyen de drain à Pin=8.9 dBm pour un transistor 8x75 µm AlGaN/GaN 

HEMT polarisé en continu Vds0=30V, Ids0=80mA. (Impulsion 80µs, période 800 

µs). 
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  Tout d’abord, un premier constat s’impose. La dynamique en courant est moins importante 

en simulation. On constate aisément que la quantité de piège modélisée est très inférieure à la 

quantité de pièges mesurée. Ceci peut se corrèler avec les effets observés lors de la 

modélisation de la thermique à partir de réseaux mesurés à l’aide d’impulsions de 600 ns 

(paragraphe V.4.1.2.). On se rend compte qu’un travail d’investigations reste à effectuer dans 

ce domaine car le problème persiste. Malgré cela, à la vue de ces caractéristiques, nous 

observons un comportement identique du modèle par rapport aux mesures. Une base de 

travail est donc posée avec une période de capture dans l’impulsion et une période d’émission 

hors impulsion bien retranscrites par le modèle. 

  Deuxièmement, nous observons en simulation que la chute du courant dans l’impulsion 

(∆Icapture MOD) est égale à la remonté du courant hors impulsion (∆Iémission MOD). La chute du 

courant dans l’impulsion est égale au nombre d’électrons piégés et la remontée du courant 

hors impulsion est égale au nombre d’électrons ré-émis. Le nombre d’électrons piégés étant 

égal au nombre d’électrons libérés, les deux quantités doivent être identiques. Or, si l’on se 

focalise sur les données obtenues en mesure, nous constatons que la chute du courant dans 

l’impulsion (∆Icapture MES) est inférieure à la remonté du courant hors impulsion (∆Iémission MES). 

En analysant la situation, nous en déduisons que la quantité ré-émise manquante lors de la 

capture ne peut que se trouver en tout début d’impulsion, au niveau du pic mesuré. Nous 

supposerons donc qu’une partie de la capture a eu lieu avec des constantes de temps très 

courtes, inférieures à la nanoseconde, ce qui rend difficile la retranscription des données par 

l’appareil de mesure. Cette hypothèse est illustrée sur la Figure 96, l’impulsion étudiée ici est 

tracée en logarithmique afin de clarifier au maximum les choses du fait de la grande rapidité 

des temps de capture. 
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Figure 96 : Visualisation logarithmique de l’impulsion présentée Figure 95. 

Mesure (trait continu bleu)/Simulation (trait pointillé rouge). 

 

  Nous constatons, avec un pas de mesure de 32 ns et la difficulté d’établir la mesure en début 

d’impulsion, qu’il est difficile de mesurer correctement le courant  dans cette partie. D’où la 

grande complexité de retranscrire la réalité. 

  Enfin, comme nous le mentionnions au début de cette analyse, nous apportons une 

confirmation au fait que nous produisons une erreur lors de la modélisation de notre transistor. 

En effet, en utilisant lors de la modélisation des impulsions de 600 ns avec des fenêtres de 

mesures dans l’impulsion comprises dans la partie finale (entre 400 et 550 ns environs), nous 

nous plaçons dans des conditions où la capture des pièges a déjà commencée comme nous 

pouvons le constater. A titre d’exemple, si l’on considère que ∆Iémission MES doit être égale à 

∆Icapture MES, alors le pic de l’impulsion mesuré devrait être de l’ordre de 99.8 mA, soit la 

valeur sans aucun piège d’activité. Enfin, lorsque l’on compare les amplitudes ∆Iémission MOD et 

∆Iémission MES nous observons que nous modélisons seulement 15% de l’amplitude des pièges. 
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VI.2 Mesures d’un amplificateur GaN en biporteuse 

  Le même genre d’expérience a été réalisé sur un transistor Cree (CGH40010F-TB) au 

laboratoire Xlim de Limoges par M. Saad El Dine sur un banc de mesure conçu pour analyser 

le comportement d’amplificateurs soumis à des signaux modulés [142].  

  Afin de mettre en évidence l’impact des pièges, le signal injecté dans l’amplificateur est un 

signal à enveloppe variable. La fréquence porteuse est fixée à 3.6 GHz et la fréquence de 

modulation de l’enveloppe a été balayée de 10 Hz à 100 kHz. 

  Des sondes de courants et de tensions sont connectées à l’amplificateur afin de recueillir les 

valeurs du point de polarisation. Les résultats mesurés sont exposés en Figure 97. Le courant 

de polarisation est proche de 180 mA. En l’absence de pièges, le courant moyen mesuré 

devrait rester le même quelque soit la fréquence de modulation utilisée. Alors que l’on se rend 

compte à la vue de la Figure 97a que ceci est vrai pour des fréquences d’enveloppe faibles, 

lorsque cette même fréquence augmente, nous constatons une chute du courant de polarisation 

pour arriver à une valeur proche de zéro. Dans ce dernier cas, la capture des électrons par les 

pièges apparait. La constante de temps de ré-émission de ces électrons est importante par 

rapport à celle de leur capture, c’est pourquoi la libération des électrons ne peut être faite 

durant la décroissance de l’enveloppe du signal.  

  On notera également qu’à la vue de la Figure 97b, la chute du courant moyen de drain dans 

l’amplificateur de puissance est plus prononcée lorsque la puissance du signal d’entrée injecté 

augmente. 
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a - Variation du courant moyen Ids en fonction du 

temps et de la fréquence d’enveloppe (∆f). 

 

b - Variation du minimum de courant en fonction 

de la fréquence d’enveloppe (∆f) et de la 

puissance d’entrée (PIN). 

Figure 97 : Variation temporelle du courant moyen d’un amplificateur de 

puissance excité par un signal en biporteuse. 

 

  Nous avons apporté dans cette cinquième partie une série d’expérimentations prouvant la 

présence d’effets de pièges dans les transistors de puissance alimentés par des signaux 

modulés (en impulsion ou en fréquence). Il a été démontré que les pièges ont un effet 

significatif sur le courant moyen. Cependant des recherches plus approfondies seront 

nécessaires dans le futur afin de corréler ces comportements avec les modèles extraits de 

mesures RF et pulsées. 

Ces travaux regroupant les mesures load-pull impulsionnelles temporelles et les mesures d’un 

amplificateur GaN en biporteuse ont donné lieu à une publication lors d’un Workshop 

ESA/MOD en 2010 [143]. 

VII.  Mesures paramètres [S] basses frequences 

  Au cours de ces travaux de thèse, nous avons effectué avec l’aide d’A. El-Rafei de toutes 

premières expériences sur un transistor HEMT AlGaN/GaN à partir du banc de mesure de 

paramètres [S] basses fréquences. En effet, le laboratoire XLIM de Brive la Gaillarde a mis en 

place un banc de mesures couvrant la bande de fréquence [10 Hz- 500 MHz] dans le but 
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d’étudier le comportement des transistors et en particulier, les effets dispersifs lents comme la 

thermique et les pièges. La réponse des composants RF aux basses fréquences apporte une 

information directe sur les effets mémoires BF existants dans ces composants. Ce banc utilise 

un analyseur de réseaux vectoriel développé par Agilent (HP 4195A) et des tés de polarisation 

fabriqués au sein du département C2S2, qui permettent de couvrir ce domaine de fréquences 

basses (Figure 98). 

 

 

Figure 98 : Banc BF pour l’extraction de paramètres [H] et [Y]. 

 

  Ce banc permet de mesurer les paramètres [S] BF à partir desquels on peut extraire les 

paramètres [H], [Y] et [Z]. L’illustration en est faite sur la figure ci-dessous, avec un 

transistor 8x75 µm AlGaN/GaN HEMT polarisé en continu à Vds0  = 35 V, Ids0  = 48 mA. 
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Figure 99 : Mesure (trait continu rouge)/simulations (trait continu bleu : modèle 

initial; trait pointillé violet : modèle ajusté aux mesures) des paramètres S21 et 

S22, en module et phase, dans la bande 10 Hz à 500 MHz pour un transistor 8x75 

µm AlGaN/GaN HEMT polarisé en continu Vds0=35V, Ids0=48mA. 

 

  La Figure 99 présente les résultats obtenus en mesure et en simulation sur un transistor 8x75 

µm AlGaN/GaN HEMT polarisé en continu dans la bande 10 Hz – 500 MHz. Deux résultats 

de simulation sont visibles. Le premier résultat est obtenu en trait bleu continu sur les 

graphiques et correspond à la rétro-simulation du transistor sans réajustement. Le transistor 

correspond donc à celui que nous avons extrait précédemment lors de notre étude. Ainsi, en 

comparant ces résultats de simulation aux résultats de mesures, nous observons un certain 

manque de dynamique en ce qui concerne la simulation, les amplitudes simulées sont 

négligeables en comparaison aux résultats de mesures. Néanmoins, malgré la différence 

d’amplitude, nous constatons une allure identique des courbes mesurées et simulées en 

fonction de la fréquence, avec un léger décalage sur la fréquence de résonnance observée. 

  A la vue de ces résultats, mais aussi à la vue des résultats observés dans le paragraphe VI.1 

où nous avions constaté que notre modèle ne prenait pas assez en compte la quantité de pièges 

mesurés, nous avons donc effectué un ajustement des paramètres des modèles de « gate-lag » 

et « drain-lag ». Les résultats sont visibles à la Figure 99, en traits pointillés violets. Au cours 

de ce réglage, nous nous sommes aperçus que les paramètres du modèle de « gate-lag » 
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influaient sur les résultats du S21 et les paramètres du modèle de « drain-lag » sur les résultats 

du S22. De cette façon, nous avons pu aisément obtenir des résultats de simulations plus 

proches des mesures, ceci en augmentant l’amplitude des pièges simulés et en ajustant la 

résistance permettant d’ajuster la constante de temps d’émission des pièges simulés. 

  Cette deuxième comparaison mesures/simulations nous permet de confirmer notre 

hypothèse. Notre modèle ne simule pas assez les effets des pièges, la quantité de pièges pris 

en compte est beaucoup trop négligeable par rapport à ce que nous observons en mesure. 

Nous pourrons noter que lorsque nous utilisons ce nouveau modèle optimisé à partir des 

mesures paramètres [S] basses fréquences pour l’expérience présentée Figure 95, nous 

retrouvons une amplitude ∆Iémission MOD quasi égale à l’amplitude ∆Iémission MES. Néanmoins, si 

nous arrivons à corréler les amplitudes de pièges mesurés, nous ne sommes plus du tout en 

accord avec les résultats obtenus dans l’impulsion. En effet, en augmentant la quantité de 

pièges, nous diminuons fortement le courant, d’où un éloignement de la quantité de courant 

simulée par rapport à la quantité de courant mesurée dans l’impulsion. 

  Pour conclure, après avoir analysé tous ces résultats, nous en déduisons que pour modéliser 

un transistor utilisable dans une bande de fréquence et avec une précision importante sur les 

amplitudes des pièges il serait nécessaire d’ajuster la source de Tajima avec des mesures de 

réseaux I/V effectuées à partir d’impulsions inférieures à la nanoseconde. Ces conditions de 

mesure sont impossibles à réaliser à ce jour. En effet, aujourd’hui, nous modélisons notre 

source de courant Tajima à partir d’un réseau polarisé à Vgs0 = 0 V et Vds0 = 0 V constitué 

d’impulsions de quelques centaines de nanosecondes (600 ns dans notre cas). Ce n’est que par 

la suite dans les différentes étapes de la modélisation que nous ajouterons les paramètres 

nécessaires aux phénomènes de pièges. C’est donc dans ces conditions réalisables par les 

appareils de mesure que nous faisons une erreur d’interprétation ; en effet nous considérons 

l’hypothèse que ni la thermique ni les pièges n’influencent les performances dans notre réseau 

mesuré en impulsions. Cependant, comme nous avons pu le constater, la capture des pièges a 

déjà eu lieu avec des impulsions de quelques centaines de nanoseconde (Figure 96). Notre état 

initial du modèle, état sans pièges est donc partiellement faux. Les méthodes de mesure 

présentées dans cette thèse en parties VI.1 et VII mettent en lumière ce problème. 

  Un travail important sur la modélisation de ces phénomènes parasites reste donc à effectuer. 

Néanmoins, avec l’apparition  de nouvelles méthodes de caractérisations comme la méthode 

des paramètres [S] basses fréquences, il est certain que ce problème sera corrigé dans un futur 

proche. 
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VIII.  Conclusion 

  Tout au long de ce chapitre nous avons pu étudier un certain nombre d’effets parasites qui 

peuvent venir perturber les performances en puissance dans les transistors à effet de champ 

microondes. L’ensemble de cette étude est basée sur la caractérisation d’un transistor  

8x75 µm AlGaN/GaN HEMT de la filière GH25 d’UMS à l’aide de bancs de mesures en 

régime impulsionnel (mesures IV) ou continu (mesures paramètres [S]). 

  Une étude thermique a été réalisée mettant en avant l’effet de la température sur les 

comportements statique et dynamique du transistor. Une expérimentation originale a été 

élaborée portant sur la validation d’une nouvelle méthode de détermination de la résistance 

thermique. Celle-ci a permis de démontrer la facilité d’utilisation de la méthode mais aussi de 

mettre en garde l’utilisateur sur les effets de pièges pouvant venir fausser les résultats. 

  L’étude des effets de pièges a montré clairement leur implication dans la réduction de 

l’excursion du cycle de charge, et donc dans la diminution de la puissance de sortie. Leur 

dépendance en fonction de la température a permis de faire le lien avec certains phénomènes 

observés lors de l’étude thermique. Aussi, une étude de l’effet kink mettant en jeu des niveaux 

de pièges profonds, un champ électrique critique ainsi qu’une dépendance en température a 

été présentée. 

  Le quasi-ensemble de ces phénomènes limitatifs (excepté l’effet kink) a ensuite été 

modélisé. La réalisation d’un modèle électrothermique a révélé un léger dysfonctionnement 

sur la méthode employée lors de la modélisation du transistor, c’est pourquoi un modèle 

phénoménologique à trois cellules RC a été réalisé. 

  Enfin, une investigation a été faite à partir de mesures originales, démontrant la présence 

d’effets de pièges dans les transistors utilisés en régime transitoire. Celles-ci ont permis de 

surligner sans aucun doute possible l’effet des pièges sur le comportement dynamique des 

transistors AlGaN/GaN alimentés par des signaux modulés de puissance. Les mesures 

effectuées sur le banc de mesures paramètres [S] basses fréquences ont permis de mettre en 

lumière les effets des pièges et aussi de corréler à l’aide du modèle établi les résultats 

observés lors des mesures load-pull impulsionnelles temporelles. 

 

 



Chapitre III : Caractéristation des effets dispersifs de pièges et de température dans les 
HEMTs GaN ; modélisation électrothermique 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 176 

 

 

 

 



Conclusion générale 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 177 

 

 

 

CONCLUSION GENERALE 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



Conclusion générale 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 178 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



Conclusion générale 

Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN ; effets limitatifs et modélisation. Page 179 

  Dans ce rapport, une étude basée sur une technologie à matériau grand gap particulièrement 

bien adapté pour l’amplification de puissance a été présentée : le transistor HEMT 

AlGaN/GaN. En effet, grâce à la largeur de sa bande interdite, le GaN permet d’obtenir des 

composants avec des densités de courant élevées et des tensions de claquage importantes. Ces 

matériaux semblent apporter une solution viable aux demandes croissantes en puissance haute 

fréquence concernant les amplificateurs utilisés dans les télécommunications. Ces travaux de 

thèse, s’inscrivant dans le cadre d’un contrat CIFRE avec la société UMS sont centrés sur 

l’étude d’une nouvelle filière de composants HEMTs nitrure de gallium et l’évaluation des 

potentialités de ces composants en termes de puissance large bande. 

  La technologie HEMT GaN montre aujourd’hui des potentialités bien supérieures aux 

technologies à base d’AsGa en termes de performances en puissance, ces transistors ont donc 

fait leur apparition sur le marché pour répondre aux besoins croissants des industries 

militaires et civiles. Néanmoins, ils souffrent encore de problèmes de pièges important, qui 

constituent un axe de recherche privilégié dans de nombreux laboratoires. 

  Dans cette optique de développement de la technologie HEMT AlGaN/GaN au sein de la 

société UMS, et afin de quantifier le niveau de performances pouvant être atteint par des 

amplificateurs basés sur la technologie GH25 d’UMS, nous avons travaillé sur la conception 

d’un circuit large bande de puissance 6-18 GHz. Nous avons tout d’abord présenté le principe 

de fonctionnement ainsi que la méthode de conception de l’amplificateur arborescent. Puis 

nous avons détaillé les étapes de conception à partir de transistors HEMTs GaN de 

développement 8x75 µm. Les résultats de mesures présentés dans la bande 6-18 GHz sont très 

encourageants, la puissance de sortie est supérieure à 6.3 W en moyenne, le gain à la 

compression est de 15.5 dB et le rendement en puissance ajoutée est de 13% dans les cas les 

plus défavorables. 

  Par la suite, la technologie évoluant, deux autres circuits d’architecture identique au premier 

ont été conçus à partir de transistors de développement légèrement supérieur : 8x100 µm et 

8x125 µm. A la vue des résultats de simulation, ces circuits présentent de meilleures 

performances, la puissance de sortie est supérieure à 8 W pour la version avec des transistors 

8x100 µm, et supérieure à 10 W pour la version avec des transistors 8x125 µm. Le gain 

linéaire est proche de 25 dB et le rendement en puissance ajoutée égale à 15 % au minimum. 

Ces circuits sont en cours de réalisation et les premiers résultats de mesure sont espérés dans 

quelques mois. 

  Durant ces travaux de conceptions, nous avons pu nous confronter à deux facteurs critiques 

plus ou moins visibles. Tout d’abord, les performances thermiques atteintes dans les 
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amplificateurs ont révélé les limitations du système. Les effets thermiques sont importants et 

nous avons pu observer qu’ils peuvent limiter la puissance de sortie des amplificateurs. 

D’autre part, dans une application large bande, les transistors subissent de très fortes 

désadaptations d’impédances, ce qui implique une zone de fonctionnement pour les transistors 

plus ou moins « saine ». Ces zones peuvent mener à l’apparition de phénomènes parasites : les 

effets de pièges. 

  A partir de ces constations, le dernier chapitre de ce manuscrit se concentre sur la 

caractérisation et la modélisation de ces phénomènes parasites dans les transistors HEMTs 

AlGaN/GaN. Une analyse détaillée des effets de la température sur le fonctionnement de ces 

transistors a été effectuée. L’extraction de la résistance thermique a partir d’une nouvelle 

méthode simple et originale a été démontrée. Nous avons montré que l’élévation de 

température due à l’auto-échauffement dans des conditions normales de fonctionnement avait 

des répercussions sur le courant de sortie (donc sur la puissance de sortie), mais aussi sur les 

performances en fréquence. Afin de prendre en compte l’effet de la température dans un 

modèle CAO de transistor, un modèle électrothermique a été réalisé. Néanmoins, nous avons 

mis en doute la méthode de mesure employée pour l’extraction des cellules RC, méthode 

pouvant être faussée par les effets de pièges. 

  La présence d’effets de piégeage dans les transistors HEMTs AlGaN/GaN est une autre 

limitation. L’étude des effets des pièges en fonction des tensions de polarisation a montré que 

la puissance de sortie était considérablement affectée si des pièges étaient présents dans le 

semi-conducteur. De plus, une étude de ces effets en fonction de la température a permis de 

confirmer la dépendance des constantes de temps d’émission des pièges en fonction de la 

température. Nous avons réalisé une étude de l’effet kink dans ces mêmes transistors, elle 

révèle que son effet n’est pas néfaste aux performances en puissance et qu’il n’y a donc pas 

un intérêt majeur à l’éliminer définitivement. Une étude en température de ce phénomène a 

permis de mettre en évidence la dépendance des constantes de temps d’émission des pièges 

avec la température et le champ électrique appliqué. 

  Les effets de pièges ont été ajoutés au modèle électrothermique proposé précédemment et sa 

précision a été discutée après la présentation de nouvelles mesures originales caractérisant les 

pièges. Nous avons ainsi pu constater que la quantité de piège modélisé ne correspondait pas à 

la quantité de piège mesuré. Ces mesures load-pull temporelle et paramètres [S] basses 

fréquences ont mis en évidence les limitations du modèle de pièges et son processus 

d’élaboration. 
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  L’évolution du développement de la technologie au cours du temps ne nous a pas permis de 

modéliser les effets thermiques et les effets de pièges d’un transistor utilisé lors d’une 

conception d’amplificateur large bande présentée dans ce manuscrit. La comparaison entre un 

modèle stationnaire et un modèle électrothermique incluant les effets de pièges à partir d’une 

simulation d’amplificateur n’a donc pu être effectuée. Néanmoins, à la vue des très bons 

résultats du modèle non-linéaire stationnaire, observés lors des rétro-simulations des mesures 

du premier amplificateur de puissance large bande, l’utilisation d’un modèle non-linéaire 

électrothermique incluant les effets de pièges n’est pas nécessairement indispensable lors 

d’une conception. Nous pouvons alors penser que : 

- Le modèle stationnaire est développé à partir de mesures au point de polarisation de 

l’application visé, il prend donc déjà en compte les effets de pièges. 

- Le modèle électrothermique lui, ne modélise visiblement qu’une petite partie des 

pièges présents dans les transistors. Cette limitation serait due à la largeur des impulsions 

utilisées lors de la conception du modèle. 

 

 

Perspectives : 

  Nous avons proposé un modèle non linéaire électrothermique incluant les effets de pièges de 

transistors GaN adapté à la CAO des circuits. Comme nous l’avons vu, celui-ci présente 

quelques limitations quant à la modélisation des phénomènes de pièges. Le travail consiste 

donc désormais à analyser la cause du problème et de le régler. Le banc de mesure de 

paramètres [S] à basses fréquences peut être une solution et permettre de régler les amplitudes 

de pièges dans un modèle. Les mesures effectuées sur celui-ci s’annoncent très prometteuses.  

  D’autre part, il serait intéressant, dans un futur plus ou moins proche, d’effectuer une 

nouvelle comparaison de modèles de transistors, incluant ou non les effets de pièges, avec une 

application d’amplificateur en mode impulsionnel. 
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Potentialités des transistors HEMTs AlGaN-GaN pour l’amplification large 

bande de fréquence ; effets limitatifs et modélisation 

 

Résumé 

 
  Aujourd’hui, la conception de circuits intégrés de puissance hautes fréquences large bande 
est devenue un enjeu majeur pour les systèmes modernes de défense. Nous proposons dans ce 
manuscrit une étude du transistor HEMT GaN afin de mettre en évidence son intérêt pour ces 
applications. Une conception d’amplificateur de puissance large bande 6-18 GHz sur substrat 
SiC est présentée, démontrant les potentialités de la filière GH25 d’UMS. Malheureusement, 
pour ces applications hautes fréquences, une étude démontre que le transistor HEMT 
AlGaN/GaN est limité par deux phénomènes : les effets thermiques et les effets de pièges. 
Ainsi, un modèle non-linéaire électrothermique incluant les effets de pièges d’un transistor 
HEMT 8x75 µm est présenté. Les caractérisations effectuées mettent en lumière les 
limitations des techniques actuelles de modélisation des pièges et nous permettront d’ouvrir 
de nouvelles perspectives dans ce domaine. 
 
Mots clés : MMIC, amplificateur de puissance, large bande, HEMTs GaN, résistance 
thermique, gate-lag, drain-lag, effet kink, modèle non-linéaire électrothermique. 
 
 
 
 

Wide band amplifier based on AlGaN-GaN HEMTs ; analysis and 

modelling of thermal and parasitic effects 

 

Abstract 

 
  Nowadays, the design of high-frequency broadband power integrated circuits is an important 
research axis in modern defense systems. This manuscript proposes a study about GaN 
HEMT in order to highlight its interest for these applications. The first part consists in design 
and measurement data of a broadband 6-18 GHz power amplifier. The obtained results 
demonstrate the performance of UMS GH25 technology based on SiC substrate. 
Unfortunately, for high frequency applications, AlGaN/GaN HEMT is limited by two 
phenomena that are thermal and trapping effects. Thus, a non-linear electrothermal model 
including these effects for a HEMT 8x75 µm is proposed. Some specific characterizations 
have shown limitations of current techniques for trap modeling and their analyses should open 
new perspectives in this field. 
 
Keywords : MMIC, power amplifier, broadband, GaN HEMTs, thermal resistance, gate-lag, 
drain-lag, kink effect, non-linear electrothermal model. 


