UNIVERSITE DE LIMOGES

ECOLE DOCTORALE SCIENCES ET INGENIERIE POUR

L’ INFORMATION
Laboratoire XLIM — Département C2S2

These
pour obtenir le grade de

DOCTEUR DE L’UNIVERSITE DE LIMOGES
Discipline :

Electronique des Hautes Fréquences, Photonique et Systémes

présentée et soutenue par

Arnaud DELIAS

~
(23
S
()
~
(P
(=)
=
(<D}
=)
(<P}
7]
rJ
|
e

le 09 novembre 2015

Polarisation dynamique de drain et de grille d’un amplificateur RF
GaN appliquée a un fonctionnement RF impulsionnel a plusieurs
niveaux.

These dirigée par Jean-Michel NEBUS et Philippe BOUYSSE

JURY :

Président du jury
M. Raymond QUERE, Professeur des Universités, Laboratoire Xlim, Université de Limoges

Rapporteurs
M. Juan-Mari COLLANTES, Professeur des Universités, Université du Pays Basque de Bilbao

M. Christophe GAQUIERE, Professeur des Universités, Laboratoire IEMN, Université de Lille

Examinateurs

M. Tony GASSELING, Directeur associé de la société AMCAD Engineering, Limoges

M. Olivier JARDEL, Ingénieur a I1I-V Lab, Palaiseau

M. Philippe BOUYSSE, Maitre de Conférences, Laboratoire Xlim, Université de Limoges

M. Jean-Michel NEBUS, Professeur des Universités, Laboratoire Xlim, Université de Limoges

Invités
M°. Audrey MARTIN, Maitre de Conférences, Laboratoire Xlim, Université de Limoges

M. Luc LAPIERRE, Ingénieur au CNES, Toulouse
" Université
‘ : ‘ de Limoges







Remerciements

Ces travaux de recherche ont ét¢é menés au sein du laboratoire Xlim (UMR CNRS
7252), dans le département C2S2 (Composants, Circuits, Signaux et Systéme hautes
fréquences) sur le site de Limoges.

Je tiens a remercier Monsieur Dominique Baillargeat de m’avoir permis de réaliser ces
travaux au sein du laboratoire Xlim qu’il dirige, ainsi que Monsieur Bernard Jarry de m’avoir
accueilli dans son équipe de recherche.

J’adresse mes plus sincéres remerciements a Monsieur Juan-Mari Collantes,
professeur a I'université du Pays Basque de Bilbao, ainsi qu’a Monsieur Christophe Gaquicre,
professeur a 1’université de Lille (IEMN), qui ont bien voulu consacrer une partie de leur
temps pour juger ce travail en tant que rapporteurs. Je témoigne également ma gratitude a
Monsieur Tony Gasseling, directeur associé¢ de la sociét¢ AMCAD Engineering, Monsieur
Olivier Jardel, ingénieur au laboratoire III-V Lab et Monsieur Raymond Quere, professeur a
I’université de Limoges pour prendre part au jury en qualit¢ d’examinateurs.

Comment ne pas remercier J.M Nebus et P Bouysse, pour leur professionnalisme, leur
disponibilité et leur passion. J’ai particulierement appréci¢ la liberté et la confiance que vous
avez accordées pour mener ces travaux. Je vous remercie pour votre total investissement et
pour avoir toujours essayé de me faire prendre confiance en moi. Au-dela de vos qualités
scientifiques et techniques, c’est surtout « vos personnalités » que j’ai particuliérement
apprécié, votre bonne humeur, votre humour et votre capacité d’écoute sur des sujets diverses
et variés sont autant de choses qui m’ont permis de mener ces travaux dans les meilleures
conditions. Dans la vie, on fait parfois des rencontres importantes qui forgent une personne.
Vous étes tous les deux de ce genre de rencontre et je me rends compte de la chance que j’ai
eu de pouvoir faire ma thése avec vous. Je souhaite vraiment a tous les futurs doctorants
d’avoir la chance de travailler avec des personnes comme vous, car apprendre a vos cOtés
pendant ces trois années de thése a été pour moi un véritable plaisir.

Je voudrais particuliérement souligner le cadre de travail que j’ai pu avoir pendant ces
années de thése. Les excellents rapports humains, la bonne humeur et la sincérité de tous les
membres de 1’équipe ont été essentielles pour que je puisse m’épanouir pleinement dans mon
travail. Dans ce sens, je voudrai particulierement remercier Audrey Martin, pour avoir
I’oreille attentive aux petits malheurs des doctorants et pour trouver les mots justes lors des
périodes de doutes. Je remercie également le duo Denis Barataud et Guillaume Neveux pour
leur investissement et leur soutien technique et pratique. Je n’oublie pas Marie-Claude
Lerouge, notre super secrétaire, pour son efficacité, son professionnalisme et surtout sa
patience.

Je remercie également tous mes comperes et colocataires de la RF. Bien siir, merci a
Pierre dit « le papa du bench ». Si tu rappelles lorsqu’on s’est connu en licence ce n’était pas



gagné pour qu’on retrouve ensemble en theése avec Jean-Michel. Aujourd’hui, je ne regrette
pas d’avoir pris un peu plus de temps que toi pour arriver en thése afin de pouvoir travailler
avec toi. Merci a toi pour ta motivation, ta passion, ton soutien inestimable et surtout pour les
grandes parties de rigolades. Merci également a Kris Port pour son léger coté intrusif. J’en
profite également pour dire adieu a « la fouine » qui comme j’ai cru comprendre va devoir
nous quitter. A Julien, dit « le papa du bonding de 50cm », pour ton humour, ta gentillesse et
surtout pour m’avoir supporté pendant mes moments de panique. Je te souhaite tout le
meilleur car tu le mérite vraiment. A Agostino dit «le papa des piéges », pour ton
chauvinisme a I’italienne, pour ton accent ravageur et surtout pour ta gentillesse et tous les
bons moments passés ensemble en dehors du laboratoire. On retiendra surtout ta phrase
mythique « C’est les pieges ¢a ! » (Il faut quand méme imaginer I’accent). A Karthik, mon
ami, dont son prénom est devenu indissociable de la petite chanson : « Karthik thik thik thik
little ..... » je vais m’arréter la. Merci a toi pour ta bonne humeur, ton humour, ton ouverture
d’esprit et surtout pour tous les supers moments qu’on a pass¢ ensemble en dehors du
laboratoire notamment le jour ou tu m’a fait goliter ton poulet & I’indienne (rien que d’y
penser j’ai la goutte au nez). Clément, pour les discussions que nous avons eues, et les bonnes
soirées passées ensemble. Lotfi dit « le papa de Matlab », merci pour ta bonne humeur et
pour les bons moments passés au load-pull. Bon courage a toi pour la suite, méme si ton banc
c’est un peu de I’amateurisme. Etienne pour ces pauses café hors du temps et complétement
hors contexte (notamment sur notre sujet favori ........... les Scénic bien sar !!!), et bien sir
pour tous les moments passés ensemble a 1’extérieur. Je tiens remercier Yoan et Johan pour
leur bonne humeur et leur extréme gentillesse. Je terminerai par toi, Nicolas. On se
connaissait depuis un petit moment mais c’est pendant ces trois ans qu’on a vraiment appris a
se connaitre et s’apprécier, aujourd’hui je dois t’avouer que le fait que nos routes doivent se
séparer m’affecte quelque peu, mais j’espére vraiment que 1’on continuera a passé encore de
bons moments ensemble, le plus souvent possible. Merci d’€tre tout simplement toi et je
souhaite vraiment tout le meilleur (a condition que 1’on survive au saut en parachute).

J’ai également une petite pensée pour tous mes « vieux » amis, Keke, Bebe et Aude
qui je sais n’auraient méme pas mis une piece de un centime sur moi il y a huit ans de ¢a,
mais qui sont encore et toujours la aujourd’hui.

Je voudrais également adresser un petit clin d’ceil a Monsieur Patrick Restoin,
président directeur général du Bistrot des Ruchoux, pour m’avoir accueilli moi et ’ensemble
de mes compagnons de recherche pratiquement tous les midis pour un petit café et des parties
de baby-foot endiablées. Merci pour ta gentillesse, ton humour et pour ces grandes
discussions philosophiques notamment sur les « trous noirs ».

Je tiens forcément a dédier cette these a ma famille, et plus particulierement a mon
pere et a ma mere, qui ont toujours cru en moi et qui n’ont jamais cess¢ de me soutenir
notamment pendant mes années d’études universitaires qui n’ont pas toujours été faciles.
Finalement, votre fils a enfin fini ces études et il ne fera pas les manchons chez Sogeca toute
sa vie méme si ce n’était pas si terrible que ¢a. Merci également a toute la famille « Ayres »
pour leur gentillesse et leur soutien.



A Anne qui est finalement le point de départ de toute cette aventure, car sans toi je
n’en serai certainement pas la aujourd’hui. Partager mon quotidien, m’apporter ton soutien, ta
douceur et ton calme, ainsi que supporter ma phrase mythique « J’écris une thése moi ! » sont

autant de choses qui me permettent aujourd’hui d’étre épanoui et d’envisager notre futur
sereinement.



Table des matieres

Chapitre I : La fonction amplification de puissance dans un systéme de transmission RF. .... 14
L.1) INtrOAUCEION ettt et e et e e tae e et e e easbeeessaeesssaeeessaeesnseeennes 14
1.2) Role de ’amplificateur de puissance RF dans un systéme de transmission RF............ 15
1.3) Evolutions requises pour la partie €émission des systémes de transmission .................. 15

[.3.1) La MINIQtUIISAtION .....eeiieiiiieiieeiieetteeiieeieeeteeteesaeebeesaaeesbeessaeenseessseenseenssesnseensneans 15
[.3.2) La fIeXIDIIIEE ...oooueiieeiiiecieecee ettt et e e s e e ebeeenanee s 17
[.3.3) La SODTIEtE ENETZELIQUE. ... .eeiueeeeiieiieeiieeiieeiteeieeete et e eteebeesereebeesaaeesbeesssesnseenaneans 17
1.4) Caractéristiques principales et problématiques de I’amplification de puissance RF..... 19
[.4.1) Présentation EENETale...........cceeeciiieiiieeiiieeeiee et eetee et rteeeetee e srae e eaeeesveeesaree s 19
1.4.2) Représentation du fonctionnement et caractéristiques de puissance. ..................... 20
1.4.3) Les classes de fonCtionnemEnt ............cccueeeiiiieiiieeiiie e eee e vee e 26
1.4.3.1) Classes de fonctionnement sinusoidales.............cccvveeeviieiiiieiieceiieceiee e, 26
1.4.3.2) Contrdle des impédances de fermeture aux harmoniques ............ccecceeeceeeneenne 29
L4.4) LANGATILE ......eeiiieiiieeiie ettt ettt ettt ettt e et e s b e et e e s aaeesbeessaeensaessseenseessseensaensseans 30
1.4.4.1) Fonctionnement linéaire de I’amplificateur a bas niveau. ...........ccceeevveeenennns 30
1.4.4.2) Fonctionnement non-linéaire de 1’amplificateur a fort niveau. ..........c..cc........ 32
[.4.4.3) Les effets MEMOITE ...ccvveeieiieciie ettt tve e vae e e e e v e e earee e 35
[.4.4.4) Les criteres de HNEArité..........c.coovvivviiiniieiiieiie ettt 38
[.4.5) Problématique de 1’amplification de puissance opérant avec des signaux a
ENVEIOPPE VATIADIC.....ooutiiiiiiiiecie ettt ettt et tae e stae b e taeesaeeaaeens 41
1.4.5.1) Définitions principales des PUISSANCES ........eevveeeririeerireeeiiieeeieeeereeesreeesreeenns 41
1.4.5.2) Antagonisme entre le rendement et [a lin€arité ..............cceeevveviievienieennennnnns 44
1.5) L’apport du nitrure de gallium (GaN) .....ccceoeveeiiiiiiiiiieeeeee e 45
1.5.1) Propriétés intrinséques du matérial GaN ..........cccceevvieriieniienieeiienieeieeseeeiee e 45
[.5.1.1) Largeur de bande interdite (Eg) .......ccccoeriniriiiiiiiiciienineseeeeeeeeeeeeeeee 46
[.5.1.2) Champ CrItIQUE (Erig).ccvveeeeeeeaieieeiiiieeeiieesiieesteeesveeeiveeeereessreesseeesseesnnseeenns 46
1.5.1.3) Mobilité et vitesse des POTTEULS ......ecverueeruirieriieieeieniienieete et 47
[.5.1.4) Densités de porteurs et de COUTaNt..........cccueeeriieeriieeiiee et eeireeeireeeree e 47
[.5.1.5) Conductivité thermique (Kij) ......cceeeeerrieeiieniieeiienie ettt 48
1.5.2) Les transistors HEMT GaN ..........ccociiiiiiiiiiiiieiieeeeeeeee e 49
[.5.2.1) D-mode HEMT GaN (normalement a I’état ON).........ccceevieviiniinniiiiienne 49
1.5.2.2) E-mode HEMT GaN (normalement a 1’état OFF)..........ccccooviviiniiiiniiieens 50
1.5.3) Le GaN pour les applications hyper-fréquences..........c.cceceveeverienennienienenicnnns 53
[.5.4) Le GaN pour les applications de gestion d’alimentation (régime de commutation)
.......................................................................................................................................... 54
L.6) CONCIUSION ...coeiieeiiiieeiiee ettt ettt e et e et eesteeesaaeensbeeensaeesnseeennseeennseeennses 57

Chapitre II : Techniques de gestion de la ressource d’énergie pour les amplificateurs de

PUISSANCE NYPETTIEQUENCE. ...oueviiiiiiiiiiiieeie ettt ettt ettt et e e 58
L0 B0 T 13 06 18 o1 10 o PSSR 58
I1.2) Evolution des architectures d’amplification de puissance a haut rendement bande
étroite vers large bande haut rendement. .............oocvieiiiieiiiieiiie e 58
I1.3) Architecture d’amplification avec couplage et combinaison de puissance de deux
ETATISISEOTS .. uteeneteentieette et ettt et ettt et e sttt et e e bt e et e e sb e e e bt e sut e eabeesheeeabeeeaeeembeeebbesabeenbbeenbeenbeesnnean 61

I1.3.1) Technique de modulation de charge: Architecture Doherty ...........cccceevveeiiennenn. 61
I1.3.1.1) Présentation de 1’architecture ............coeeviiieiiie e 61
I1.3.1.2) Principe de fonCtionNemMEeNt . ........cccueeruieeiieniieeiieniieeieesie ettt eiee e ens 62



I1.3.1.3) Limitation en bande passante ............ccceevvueeeriieeiiieerieeeieeeeieeeieeeeveeeeveeenns 67

I1.3.2) Technique LINC et Outphasing ..........cccceecveeriierieeniieniieiiesie et eieeseveeieeeine e 69
I1.3.2.1) PIINCIPES COMIMUIS ....vveeeiviieriieesiieesireeesteeessseeeseseeesseesssseesssseesseeessesssseenes 69
I1.3.2.2) Combinaison de puissance des SIZNAUX .........ccceerveerreereeeireerieeenreennesiseenseeans 73

I1.3.2.2.a) Combinaison isolée : Technique LINC ..........cccooeeviiiniiiiiiiieeieeeee e 73
»  Circuits de COMDINAISON......c.eeveieierierieeteeieeieiieiet ettt see e 74
»  Bilan global : linéarité/rendement...............ccceeevieviieiiieiieeieecreeeee e 75

»  Quelques travaux d’amélioration du rendement d’un systéme LINC avec
COMDBINEUE TSOLE. ...ttt et e 78
I1.3.2.2.b) Combineur non-isolé : Outphasing ............cceceeevveerieeiienieeieenieeieenieens 85
»  Circuits de COMDINAISON........ccuieierieiieieeieie ettt 85
»  Quelques travaux d’amélioration du rendement .............cccceeeverierreeeennnnne. 92
I1.3.3) Doherty-Outphasing CONtINUUML ..........c.ceerieeeriieeiiieerteeereeeeieeeereeeereeeereeesereees 97
I1.4) Technique de modulation dynamique de tension de polarisation .............ccceveeunennee. 100

I1.4.1) Polarisation dynamique de grille..........cccoeeviieiiiieiiieeee e 100
ILA.1.1) PLINCIPE...eeuiieiieeiiieiieeie ettt ettt et siaeebe e et eeteeseaeesbeessseensaessseenseensseenseas 100
I1.4.1.2) Quelques travaux relatifs a cette technique.........cccoeccveeeviieecieeecieeeee e, 102

11.4.2) Polarisation dynamique de drain...........coeoeeeeiierieeiienieeieeieereesee e 103
| B B I s 5 14163 oL USRS 103
11.4.2.2) Quelques travaux relatifs a cette technique..........ccoecveevierciieiienciieeeeieee, 106

I1.4.3) Association de la polarisation dynamique de grille et de drain............ccc..c......... 114

I1.5) CONCIUSION. ...couiieiiiieiiieiie ettt e ettt ettt e e et e eteestaeesbeessaeesseessseensaessaesnseenssesnseensns 118
Chapitre III : Conception d’un amplificateur GaN 25 W en bande S optimisé pour la
POlarisation dYNAMIGUE. ......oecuiiriiiiiieiiieiie ettt ettt e sttt e et eseee et e e sbeeenbeeseeeenseesaeeans 120

ITL 1) INtrOQUCTION ... .eiiuiiieiiieiie ettt ettt ettt e et estaeeabeesaaeessaessaesnsaensseenseennns 120

IT1.2) Le transiStOr CIEE ... ..eevueiriieitieeiiieiiie et eette ettt ettt ettt e steesaee et e e sseesateesaeeenseeeee 121

IT1.3) Le SUbSLrat RE ......cooiiiiiiiiieiiecece ettt st ee 121

IT1.4) Procédure de CONCEPLION .....c.uviiiiieeeiieeeiieeeiee et e e eiteeesiveeeeaeeeaeeeebeeeeesaeeseseeesaseeenns 123

ITLS5) ANALYSE DC ...ttt et e e et e e s tae e esbeeeenseeesnseeenns 123

I11.6) Conception des circuits de polariSation ............cccceveeeerierenriinienenieneereeieeeeeeeenne 124

I11.6.1) Particularités des circuits de polarisation pour les architectures a polarisation

AYNAMIGUE ...ttt ettt e et e et e bt e et e e bt e sabe e bt e easeeseesnseesaeeenseennes 124

I11.6.2) Conception des circuits de polarisSation ..........c.cceccveeerveeerieeeiieenieeeiee e 125

I11.7) Analyse de la stabilité petit SIgnal .........c..ocevviiriiiiiiiniie e 127

I11.8) Conception du réseau d’adaptation d’entrée et de SOrtie ........ccceverveervenerieniennenne 130

IT1.9) Analyse de stabilit€ NON-IINEAITE. ..........cceeeriuireiiieeiiieeiee e eaee e 137

I11.10) Présentation de I’amplificateur de puiSSance. ..........ccceeevueeiirienenrieneeneeieeeenneenne 140

ITI.11) Résultats de simulation et d’eXperimentation. ...........cccueeerveeerieeeiieeniiieenieeesveeenns 140

III.11.1) Résultats de simulation et d’expérimentation en petit signal...........cc..ceceenenee. 140

IT1.11.2) Résultats de simulation et d’expérimentation en fort signal (CW).................. 141

IT1.12) CONCIUSION ...ttt ettt ettt e sate e e seesabeesaeeenbeenee 144
Chapitre IV : Conception d’un modulateur de polarisation haute fréquence de type DC/DC
Boost en technolo@ie GaN..........coooiiiiiiiiiiieecee ettt e e e s e e saee e sebeeennsee s 146

IV.1) INtrOUCHION. ....eoiiiieeiiecciee ettt ettt e et e e ta e e e taeeetaeeebeeesasaeesnseeesaseaenes 146

IV.2) Présentation et principe de fonctionnement de la topologie Boost............ccceeeueeee. 147

IV.2.1) Mode de fonctionnement continu CCM .........c.ccoviieviiiieiiieeeiieecee e 148

IV.2.2) Mode de fonctionnement discontinu DCM ..........ccccooiiiiiiiieiiiiniieecie e 150

IV.2.3) Limite entre le mode CCM et le mode DCM ..........ccceeeiiieeiiicecieeeiee e 152



IV.2.4) Analyse d’un convertisseur DC/DC Boost non-idéal............ccccccevererveennennnee. 153

IV.3) Conception et réalisation d’un convertisseur DC/DC Boost haute fréquence.......... 163
IV.3.1) Conception du driver de grille en technologie GaN et génération du signal PWM
........................................................................................................................................ 163

IV.3.1.1) TOPOIOI€ €t PIINCIPE ...ccuvvreeerireerieeeiieeeiieeesteeesireeerereeeaaeeseeeessseeessseeennsees 164
IV.3.1.2) Effet de seuil et génération du signal PWM ..........cccoeoiiviiiiiiiniiieniecieeen, 169
IV.3.2) Implémentation du modulateur d’alimention haute fréquence en technologie GaN
........................................................................................................................................ 171
IV.3.2.1) Sélection et dimensionnement des composants du driver de grille............. 171
IV.3.2.1) Sélection et dimensionnement des composants du convertisseur DC/DC
BOOSE. ..ttt ettt et e e e et s 172
IV.3.2.2) Réalisation du modulateur d’alimentation (driver de grille et convertisseur
DIC/DC BOOSE) .ottt ettt ettt se et e ese et e e e sneeseenees 178
IV.3.3) Mesure du modulateur d’alimentation.............ccceeeeveerieeciienieeiieenie e 179
IV.3.3.1) Mesures et caractérisation du driver de grille..........c.cccovveeviiincieeeieee. 180
IV.3.3.2) Mesures statiques du modulateur d’alimentation ............c.cccceeeveevreenenennen. 183
IV.3.3.3) Mesures dynamiques du modulateur d’alimentation.............cccceeveeneennnen. 185
TV.4) CONCIUSION .....vieiiiieiiieiiecie ettt ettt ettt et e e b e e ssaesabeesaseessaessaesnseessseenseennns 187
Chapitre V : Polarisation dynamique de drain et de grille d’un amplificateur RF GaN
appliquée a un fonctionnement RF impulsionnel a plusieurs niveauX...........ccccceevveerveeennnenn. 188

V.1) Banc de mesures temporelles d’enveloppe .......ccueevvveeiieriieeiiienieeiieie et 189
V.1.1) Etalonnage du banc d’enveloppe ........cccveereieiiieriieiiieniieeeeee e 190
V.1.2) Validation de la procédure d’étalonnage ............ccceceeevieriieriieneenieeieeseeereene 191

V.2) Définition du signal de test UtiliSE...........cccuiiiiiiiiiiiiiiiiee e 193

V.3) Mesures et comparaison entre un fonctionnement de 1’amplificateur a polarisation fixe

et un fonctionnement a polarisation dynamique ...........ccceeeeeieeriirriieenieeieenee e 193

V.4) Application d’une impulsion étroite sur la polarisation de grille pour limiter les effets

ETANISTEOTTES. ..eeuteentieeitietieette sttt e it e s et et e e sttt et eesateeabeeeabeenseeanbeenseesaseenseesnseeseesaseesaesnseenseans 198

V.5) CONCIUSION ..ottt ettt e et e e e taeeetaeessseeessseeessseeesnseeennsees 203

Conclusion gENErale et PEISPECLIVES ......eevviieriieeiiieeiiieerieeerteeeteeeeeeeeareessreesseeesnseeennsees 204
L33 10) e ea:10] o LTSRS 207






Introduction générale

Les systémes de transmission de 1’information connaissent un essor considérable et
sont intégrés dans la plupart des systémes ¢€lectroniques modernes pour répondre a un besoin
de connectivité sans cesse croissant. Devant la multitude d’applications concernées, les
systémes de transmission doivent s’adapter de plus en plus aux exigences de systémes multi-
fonctions et multi-standards.

Dans ce sens, les systémes de transmission sont amenés a évoluer vers une
miniaturisation des segments analogiques hyper fréquence, une flexibilité en fréquence et en
puissance, ainsi qu’une minimisation de 1’énergie consommeée sous contrainte d’une intégrité
acceptable des signaux utiles transmis. L’allocation trés concurrentielle et cotiteuse de
I’espace fréquentiel force une évolution des systemes de transmission vers un fonctionnement
large bande et haute fréquence. La diversité des signaux utiles selon les applications a comme
caractéristique commune et prépondérante 1’optimisation de 1’efficacité spectrale. Elle impose
des spécifications, des criteres de linéarité et des facteurs de mérite trés contraignants pour
I’optimisation en consommation d’énergie des architectures de terminaux hyper-fréquences.

De maniére plus spécifique, le segment analogique d’émission hyper fréquence et plus
particulierement la fonction amplification de puissance RF, qui constitue le coeur de ce travail
de recherche, est un des éléments clef de 1’évolution des systémes de transmission. Le critére
d’efficacité énergétique de 1’amplificateur de puissance RF peut étre considéré comme une
priorité, car il impacte fortement les problématiques de gestion thermique, de fiabilité et de
dimensionnement. En présence de puissances (de [’ordre de la dizaine de watts), I’agilité
fréquentielle de la fonction amplification de puissance RF associée a des pertes minimales,
devient un criteére difficile a satisfaire. Dans ce contexte d’applications a forte puissance et
large bande, 1’évolution de la fonction d’amplification de puissance RF s’accompagne d’une
montée en fréquence de travail afin d’utiliser des bandes de fréquence disponibles et atteindre
de forts niveaux de compacité. Ce dernier point oriente significativement la recherche autour
de la technologie GaN qui présente des performances théoriques remarquables comparées a
celles de ces concurrents. Elle permet d’adresser conjointement des fonctions de commutation
de puissance et d’amplification microondes.

L’enjeu majeur se situe dans la recherche d’architectures innovantes permettant de
maintenir un rendement énergétique ¢leveé sur une large dynamique de puissance de sortie
(supérieure a 10dB), tout en gardant une bonne flexibilité¢ de fonctionnement. Dans ce sens, la
fonction amplification de puissance se voit intégrer des fonctions extérieures telles que le
conditionnement des signaux en bande de base, les circuits drivers ou les alimentations agiles.
L’ensemble de ces fonctions nécessite une conception conjointe et intégrée pour maximiser la
conversion d’énergie continue (DC) en énergie utile (RF) en fonction du signal a transmettre.
L’association de circuit de puissance travaillant a des fréquences différentes pose dans ce cas
un probléme de couplage non-linéaire complexe. L’association de fonctions autour de
I’amplificateur est un facteur de complexité supplémentaire pour obtenir de bonnes
performances en flexibilité, linéarité et consommation globale. Les performances dynamiques
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et le maintien de la stabilit¢ du systeme s’articulent autour d’une gestion rigoureuse des
bandes passantes des signaux continus, basse fréquence (« bande vidéo ») et haute fréquence
(« porteuse microondes et harmoniques »).

Dans cette problématique générale de circuits analogiques microondes non-linéaires,
ces travaux proposent une contribution a la gestion de la ressource énergétique de la fonction
amplification de puissance, qui s’inscrit dans une continuité des travaux de recherche dans le
domaine du laboratoire Xlim concernant la conception de circuits analogiques hyper
fréquence et le développement de banc de mesure dédi¢ a la validation de démonstrateur. Ces
travaux de recherche intitulés: « Polarisation dynamique de drain et de grille d’un
amplificateur RF GaN appliquée a un fonctionnement RF impulsionnel a plusieurs niveaux. »
sont focalisés sur 1’approfondissement de la problématique de couplage non-linéaire entre un
amplificateur de puissance RF et un module d’alimentation agile et proposent des solutions
originales pour le pilotage de grille de la fonction commutation de puissance en technologie
GaN. Cet ensemble contribue a I’investigation de solutions de modulation de puissance a haut
rendement et est applicable dans le cas présent a des applications de type radar. Le
démonstrateur réalisé et validé expérimentalement peut trouver un intérét dans 1’amélioration
du rendement énergétique d’un systéme d’antennes agiles a haute efficacité spectrale.

Ce mémoire s’articule en cinq chapitres.

Le premier chapitre est consacré a la présentation générale de la fonction
amplification de puissance hyper fréquence. Aprés une présentation générale des principales
évolutions requises pour le segment analogique d’émission, nous détaillerons les
caractéristiques principales et les problématiques de 1’amplification de puissance RF. Nous
aborderons notamment la problématique de 1’amplification de puissance opérant avec des
signaux a enveloppe variable en précisant ’antagonisme rendement/linéarité. Ce chapitre se
terminera par une étude bibliographique sur la technologie HEMT GaN permettant de mettre
en évidence son intérét pour les futures générations de systémes d’émission.

Dans le deuxiéme chapitre, sera exposée une synthése de 1’état de I’art a propos de la
gestion de la ressource énergétique des amplificateurs de puissance hyper fréquence en se
focalisant sur trois techniques d’amélioration du rendement énergétique (Doherty, Outphasing
et polarisation dynamique). En gardant un fil conducteur articulé autour du compromis
rendement / bande passante / linéarité, nous dégagerons ’intérét et les points critiques de
chaque architecture de la maniere la plus synthétique possible.

Nous présentons, dans le troisieme chapitre, la conception d’un amplificateur de
puissance 25W large bande en technologie GaN. La démarche de conception spécifique a une
implémentation d’un systéme de polarisation de drain dynamique sera détaillée et une
attention particuliere sera portée a 1’obtention d’un bon compromis rendement/bande
passante. Le démonstrateur réalis¢ sera finalement mesuré.
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Le quatrieme chapitre concernera la réalisation d’un modulateur de polarisation de
drain en technologie GaN. La topologie de convertisseur DC/DC Boost sera particuliérement
détaillée pour exposer clairement les problématiques de la conversion DC/DC haute fréquence
ainsi que les points de conception importants liés a la technique de polarisation dynamique.
Le travail original et spécifique de ce chapitre concernera la conception d’un circuit driver de
grille en technologie GaN. Nous présenterons 1’implémentation du modulateur de polarisation
en détaillant le choix des composants, puis nous réaliserons des mesures statiques et
dynamiques pour valider le démonstrateur.

Enfin, le dernier chapitre proposera une caractérisation dynamique appliquée a un
fonctionnement RF impulsionnel multi-niveaux du systéme complet « amplificateur de
puissance RF associ¢é au modulateur de polarisation de drain ». L’apport énergétique du
démonstrateur ainsi que ’analyse du couplage non-linéaire entre 1’amplificateur RF et le
modulateur de polarisation seront mis en évidence expérimentalement grace a un banc de
mesure temporel d’enveloppe développé spécifiquement. Finalement, une implémentation de
la technique de polarisation dynamique de grille sera réalisée afin d’assister et atténuer les
effets de couplage non-linéaire.

Pour terminer ce manuscrit, un conclusion générale présentera 1’ensemble des travaux
réalisés et ouvrira ce travail aux perspectives de recherche associées.
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Chapitre I : La fonction amplification de puissance dans

un systeme de transmission RF.

I.1) Introduction

L’évolution constante des systemes de transmission de I’information et des systémes
radar requiert une compacité des segments analogiques, une flexibilit¢ en fréquence et en
puissance, ainsi qu’une minimisation de I’énergie consommeée sous contrainte d’une intégrité
acceptable des signaux utiles transmis. Pour la partie émission d’un systéme de transmission
qui constitue le contexte général de ce travail de thése, on peut relever trois aspects
fondamentaux caractéristiques des évolutions incontournables.

La miniaturisation en présence de niveaux de puissance importants (de [’ordre de la
dizaine de watt) induit un facteur essentiel qui est la densité de puissance et 1’accroissement
des fréquences de fonctionnement. La technologie GaN offre des propriétés exceptionnelles
en ce sens.

La flexibilité d’un émetteur sous-entend un fonctionnement relativement large bande
ou multi-bandes pour adresser des applications multi-standards ou multi-fonctions. Elle induit
la nécessité de prendre en compte conjointement différentes fonctions telles que
I’amplification, le filtrage, les alimentations et le conditionnement des signaux pour la
conception de la fonction génération de puissance RF en émission.

La minimisation de |’énergie consommée sous contrainte de la linéarité requiert une
prise en compte des caractéristiques de variations de puissance des signaux modulés utiles
afin d’adapter la consommation DC au minimum nécessaire pour chaque niveau de puissance
RF requis.

Dans ce contexte général, ce premier chapitre propose en premier lieu une présentation
synthétique de la position de I’amplificateur de puissance au sein d’une chaine de
transmission et illustre par quelques points importants les enjeux essentiels attendus pour
I’évolution vers les générations futures de systémes de transmission RF.

Ensuite, les caractéristiques principales et les criteres de performances de
I’amplificateur de puissance et de sa cellule active (qui est le transistor) seront présentés. La
problématique de 1’antagonisme entre les performances en efficacité énergétique et la linéarité
sera exposée.

Finalement, les atouts majeurs de la technologie GaN pour répondre a la conception
d’architectures d’amplification de puissance innovantes, seront présentés.
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I.2) Role de ’amplificateur de puissance RF dans un systéme de transmission RF

La chaine de transmission radiofréquence est 1’élément central des systemes de
communication. Elle permet 1’échange d’information a travers un canal de transmission, qui
est I’espace libre dans le cadre de communications sans fil. Cette chaine de transmission,
présente dans de nombreux systémes ¢électroniques embarqués, couvre un large spectre
d’applications (Radiocommunications, Télécommunications, Spatiales, Radar, Meédical,
Réseaux de capteurs...) et comprend une partie €émission et une partie réception.

[l ' ! |
' émission ! —
f— ‘ ) |8
, 0 : | Traitements et Codages || Filtrage [~| Transposition - >
, numérique | . ' [
. e codages |»|  bits vers bande en — : S
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' e L ) =
: . (DoL Qe
. ' o (g
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' € Traitements et| | Décodages [*| Filtrage Transposition : S
'] (011001111..) I décodages |<f symboles IQ bande en : S
X o i | numériques vers bits  |«] de base [<] bande de base . —
' 5 - . :

' reaepition !

' numerique oo analogique !

Figure I-1 : Structure simplifiée d 'une chaine de transmission radiofréquence.

Comme on peut le constater dans la Figure I-1, ’amplificateur de puissance haute-
fréquence (RFPA) est le dernier ¢lément actif et analogique de la chaine d’émission. Son role
est de fournir suffisamment de puissance au signal contenant 1’information pour qu’il puisse
étre émis par 1’antenne, se propager a travers le canal, étre détecté et reconnu par le récepteur.

De par son rdle et sa position dans la chaine d’émission, I’amplificateur de puissance
constitue un sujet de recherche a part entiere car la fonction amplification de puissance haute
fréquence reste aujourd’hui une fonction trés contraignante et limitante des systemes de
communication, en termes de miniaturisation, de gestion thermique, d’agilit¢ et de
consommation énergétique.

Le contexte de ces travaux de recherche concerne uniquement la partie émission et
plus particuliérement 1’amplificateur de puissance, qui est 1’élément critique du point de vue
de la consommation d’énergie. Il fait I’objet de nombreuses études afin d’optimiser
globalement le compromis rendement électrique / linéarité / bande passante.

1.3) Evolutions requises pour la partie émission des systémes de transmission

1.3.1) La miniaturisation

Aujourd’hui, le marché du « tout intégré et tout connecté », est la principale cause de
la miniaturisation des systemes de transmission. Comme le représente la Figure 1-2, les
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dimensions des composants ne cessent de diminuer, permettant ainsi une augmentation des
fréquences de coupure et donc une montée en fréquence d’utilisation.

Today
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Figure I-2 : Evolution de la taille des composants électroniques associée a l’évolution des
fréquences de coupure [1].

Comme la plupart des dispositifs électroniques, 1’amplificateur de puissance voit ses
dimensions réduire et ses fréquences de travail augmenter significativement. La densité de
puissance est un facteur fortement li¢ a la miniaturisation des amplificateurs de puissance
haute fréquence.

Typiquement, 1’état de 1’art des cellules amplificatrices, comme représenté Figure 1-3
et décrit dans [2], atteint des surfaces de I’ordre de la dizaine de mm? pour des densités de
puissance atteignant 1 W/mm? a des fréquences de travail de 30 GHz.

J\\

f =30GHz
P=214W
A= 22 mm*

2 érages:
FET=8 cellules
Etage de sortie:

FET=16 celiules

Figure I-3 : Exemple de cellule amplificatrice ultra-intégrée a forte densité de puissance [2].
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1.3.2) La flexibilité

La reconfigurabilité des dispositifs est un critere essentiel pour la compétitivité des
systémes de transmission modernes. Afin de réduire les colits d’exploitation, les systémes de
transmission doivent étre flexibles en termes d’applications (« systémes multi-standard » pour
les télécommunications, « systémes multi-fonctions » pour les radars ...). Par ailleurs, les
systémes de télécommunications spatiaux embarqués doivent étre congus pour répondre aux
évolutions de marché au cours de leur période d’exploitation (typiquement quinze ans).

A titre d’exemple, Bouygues Telecom essaye aujourd’hui d’augmenter le débit de son
réseau 4G actuel en passant a la 4G++. Comme le représente la Figure I-4, le but est d’utiliser
simultanément les trois bandes de fréquence allouées a I’opérateur de facon a augmenter au
maximum le débit d’information.

BANDE B0O EN 10 MHZ

BANDE 1200 EN 15 MHZ

BANDE 2600 EN 15 MHZ

40 MHZ

AU TOTAL

Figure I-4 : Photographie du démonstrateur de Qualcomm fonctionnant pour les fréquences
(800-1800-2600 MHz) [3].

La photographie Figure I-4 montre un produit de démonstration non commercialis¢ a
ce jour, capable d’intégrer 1'usage trois bandes de fréquence.

Dans la plupart des cas, I'amplificateur de puissance a haut rendement est un des
¢léments limitant le caractére évolutif des dispositifs de transmission. L’augmentation de sa
largeur de bandes de fréquences opérationnelle est devenue aujourd’hui un enjeu majeur afin
de répondre aux demandes de flexibilité des systemes.

1.3.3) La sobriété énergétique

L’augmentation massive des échanges de données a aujourd’hui un impact énergétique
non-négligeable. Les télécommunications représentaient une consommation de 6,7 TWh/an
en France en 2010 (Figure I-5) [4]. L’efficacité énergétique des dispositifs devient par
conséquent un enjeu économique et écologique de premier plan.
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Figure I-5 : Consommation liée aux télécommunications en France [4].

Comme le montre la Figure I-6, I’amplificateur de puissance RF est un gros
consommateur d’énergie, représentant 80% de la consommation totale d’une chaine de
transmission. Par conséquent, c’est 1’élément critique du bilan énergétique.

Ainsi, ’amélioration du rendement énergétique de I’amplificateur est une priorité trés
forte, car de mauvaises performances en rendement ont pour conséquence un fort
échauffement du composant, entrainant des contraintes de fiabilité, de dissipation thermique
et des surcolts d’exploitation. Cette problématique sera détaillée plus précisément dans le
paragraphe suivant.

B matched
attenuator
B LNA mmic amp

® Control circuit Items Pdc W
matched attenuator 0,00
M Bias circuit LNA mmic amp 0,22
Control circuit 0,23
™ DPS Bias circuit 0,12
m variable DPS 0,01
attenuator variable attenuator 0,01
gain slope mmic gain slope mmic 0,20
maftched attenuator 0,29
matched Driver 13,07
attenuator ﬁ
Driver Total power consumption 70,35

B Output HPA

Figure I-6 : Répartition de la consommation de puissance dans une chaine de transmission

[5]
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1.4) Caractéristiques principales et problématiques de ’amplification de puissance

RF

1.4.1) Présentation générale

L’amplificateur de puissance considéré comme un quadripole est composé de
différents ¢éléments comme illustré dans la Figure I-7. Il comprend une cellule active
(transistor de puissance), ainsi que des réseaux passifs d’adaptation et de polarisation.

VGSo VDSo
IGSo IDSo

Réseau de i_{ F H Réseau de
polarisation 1| polarisation

de grille ) Transistor % de drain

de puissance

|e . E ‘ E . lS
Réseau ' . L Réseau
1 D ]
E()Sc())ur:'ce d'adaptation *%} Heg F d'adaptation
ms Ve d'entrée ! § . de sortie Vs Egr(l)ahrge
RF : ' RF ms
E 1 [
9 sans pertes i_» i_): sans pertes
: T :
Zin Zch_opt

Amplificateur de puissance RF

Figure I-7 : Schéma bloc d’un amplificateur de puissance microonde.

L’amplificateur de puissance est inséré entre une source de f.e.m (£;) d’impédance
interne Rource €t une charge Reparge toutes deux égales a 50Q.

Les réseaux de polarisation sont nécessaires pour imposer les tensions d’alimentation
du dispositif (Vgs, et Vps,) et pour découpler efficacement les signaux d’alimentations (DC)
des signaux utiles (RF).

Le réseau d’adaptation d’entrée doit transformer 1’impédance d’entrée (Z;,) du
transistor de puissance en impédance 50Q. Le réseau d’adaptation de sortie est également
fermé sur une impédance 502 et doit présenter en sortie du transistor I’impédance de charge
optimale (Zc op) pour un fonctionnement en fort niveau. Il doit également assurer la
suppression de puissance aux fréquences harmoniques transmises a la charge (Rcparge). En
résumé, il doit y avoir le transfert optimal de puissance entre la source et la charge, tout en
respectant une absence de puissance aux fréquences harmoniques.

La cellule active qui est, dans la plupart des applications, un transistor a 1’état solide
monté en source commune est 1’élément principal de I’amplificateur de puissance. Elle va
avoir pour role d’amplifier le signal d’entrée en convertissant de maniere optimale 1’énergie
d’alimentation DC en énergie RF. Le fonctionnement d’un transistor a effet de champ (FET)
peut étre modélisé par une source de courant non-linéaire contrdlée en tension et peut étre
exprimé par I’expression générale suivante :
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Ips(t) = fur (Vgs(8), Vps(£)) (I-1)

Un modele équivalent simplifié ainsi que le réseau des caractéristiques statiques DC
I/V d’un transistor de puissance caractérisant 1’effet fondamental sont représentés dans la
Figure I-8.
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Figure I-8 : Représentation simplifiée du modele équivalent et des caractéristiques 1/V
statiques d’un transistor de puissance a effet de champ.

1.4.2) Représentation du fonctionnement et caractéristiques de puissance.

En régime établi, les formes d’ondes non-modulées d’un amplificateur sont
périodiques a la fréquence centrale de travail (f)) et sont représentatives de la porteuse
(Régime CW). La Figure I-9 représente la répartition des différents courants et tensions mis en
jeu dans un amplificateur de puissance.

En considérant que le signal fourni par le générateur Eg(t) est sinusoidal :

V,(t) = V,.cos(wy.t +6,) (I-2)
I,(t) = I,.cos(wy.t + @,) (I-3)

et en supposant qu’il n’y ait pas d’élément non-linéaire en entrée (fypiquement Cgs est
supposée linéaire) et que le composant soit fortement unilatéral (aucun effet Miller : Cgp
négligée), la tension grille-source aux bornes du transistor est la somme de la composante
continue Vgso et de la composante fondamentale Vg on a :

Ves(t) = Vgso + Vgs1.cos(wo.t)  (1-4)
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La référence de phase est prise ici sur ce signal qui commande la source de courant
contrdlée.

IDS(t) bsn_________ s
Cq N —

le | IGS(1) 0 A % || L A
‘ d

A c ) <
RSource ‘
50 Ohms

Réseau
d'adaptation
Vbs() 1'DSo de sortie | v

RcCharge
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—A\M—

Ve| 8504 vgsq

= [ P Court-circuit

T N aux
Eg VGso VDSo harmoniques

Figure I-9 : Représentation des différents courants et tensions mis en jeu dans un
amplificateur de puissance.

A fort niveau, la source de courant de drain du transistor est non-linéaire et engendre
une réponse multi-harmonique qui peut étre exprimée par une décomposition en série de
Fourier :

Ips(t) = Ipso + Z:::lIDSn.cos(n. wo.t)  (I-5)
Vps(t) = Vpso + .. Vpsn.cos(n.wo.t + %) (1-6)

Idéalement, les réseaux de polarisation et d’adaptation de sortie vont supprimer les
composantes continue et harmoniques des tensions et courants présentes sur la charge, ne
laissant apparaitre que la composante fondamentale. Par conséquent, les formes d’ondes de
sortie peuvent s’exprimer sur une charge purement résistive par:

I;(t) = Is.cos(wy. t + 65)  (I-7)
Vs(t) = Vs.cos(wy.t + 05) (I-8)

Dans ce cas, on définit les puissances moyennes d’entrée et de sortie aux acces de
I’amplificateur a la fréquence centrale (f,) par les expressions suivantes :
1 ~

P. (W) = =.Re(V,.T}) P, (dBm) = 10.10g(1000.P,(W)) (1-9)

P, (W) ==.Re(V.[3) P, (dBm) = 10.10og(1000.P,(W)) (I1-10)

N |-

ou V7, I, &, I, sont les amplitudes complexes des signaux d’entrée et de sortie.

Le gain en puissance de I’amplificateur (G,) qui est le rapport entre la puissance de
sortie et la puissance d’entrée s’exprime de la manicre suivante:

Ps(W
G = Gy(dB) = B,(dBm) — P,(dBm)  (-11)
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Pour de tres faibles niveaux d’entrée, I’amplificateur se comporte comme un systéme
linéaire et il est alors possible de définir son gain linéaire Gppin :

GpLin = limpe_g [Gp] (I-12)

Cependant, le gain en puissance de 1’amplificateur est une fonction non-linéaire qui
dépend de la puissance d’entrée. En d’autres termes, lorsque la puissance d’entrée augmente,
les formes temporelles des tensions et des courants de sortie du transistor sont distordues et
contraintes en valeur créte a créte par les limites naturelles du composant (0<Ips<Ipsma: et
Vosmin<Vps<Vpsmax) comme indiqué dans la Figure I-8. Par conséquent, la puissance de sortie
atteint un maximum qui est appelé la puissance maximale de saturation. Le gain en puissance
va décroitre au fur et mesure que la puissance d’entrée va augmenter, c’est ce que I’on nomme
la zone de compression de gain.

Les courants et tensions de sortie d’un transistor, pour différents niveaux de puissance
d’entrée (Pe) sont illustrés Figure I-10, dans le cas ou les harmoniques de la tension de sortie
sont chargées par des courts-circuits idéaux dans le plan de la source de courant intrinseque
Ips.

lps

A A Alps(t)

Compression

i/

Distorsions

i

tps

Figure I-10 : Représentation du fonctionnement d 'un transistor de puissance en fonction du
niveau de puissance d’entrée (les impédances de fermeture aux harmoniques sont des court-
circuits).

En toute généralité, on considere 1I’amplificateur de puissance comme représenté dans
la Figure I-11.
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Figure I-11 : Caractéristiques statiques de gain en puissance (dB) et de puissance de sortie
(dBm) au fondamental d’un amplificateur RF en fonction de la puissance d’entrée (dBm).

Dans ce cas et conformément aux équations décrites précédemment, nous observons
deux zones particulieres de gain en puissance (Figure I-11). Une zone linéaire pour les faibles
puissances d’entrée et une zone dite de compression pour les fortes puissances. Le point de
puissance d’entrée, correspondant a une compression du gain en puissance linéaire de 1dB
(Pe._148), st un point particulier qui permet aux concepteurs de démarquer la zone dite
« quasi-linéaire » de la zone « fortement non-linéaire ».

D’un point de vue énergétique et en considérant que le réseau d’adaptation de sortie
est idéalement sans pertes, le bilan de puissance de I’amplificateur est schématisé Figure 1-12.
La conversion de la puissance DC en puissance RF implique qu'une partie de la puissance
fournie est perdue et dissipée dans la cellule active, on parle alors de puissance dissipée
(Puaissipec) par effet joule.

Alimentation DC

Conversion
DC-RF

Conversion
DC-Température
« Effet Joule »

Pdissipée

Figure I-12 : Bilan de puissance de I’amplificateur de puissance RF.
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En considérant Ppc comme étant la puissance moyenne consommeée et délivrée par les
alimentations DC, on peut établir le bilan de puissance suivant:

P, (W) + PDC(W) = Ps(W) + Pdissipée(W) (I-13)
avec Ppc (W) = Vpso-Ipso + [Viso-Igsol = Vpso-Ipso

Si I’on considére que la majeure partie de la puissance dissipée est localisée a la sortie
du transistor entre le drain et la source, on peut alors I’exprimer par:

1 T
Pdissipée_moy = ;fo p(t)- dt (1'14)

ou p(t) = Vps(t). Ips(t) représente la puissance instantanée. Vps(t) et Ips(t) sont les tensions
et courants intrinséques de drain. Une image de la puissance dissipée dans le transistor va étre
représentée graphiquement par la surface de chevauchement des tensions et des courants de
drain intrinséques du composant actif (Figure I-13).
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Figure I-13 : Evolution des formes d’ondes intrinséques et des différentes puissances en
fonction du niveau de puissance d’entrée.

On observe que pour les faibles niveaux d’entrée, la puissance dissipée est
pratiquement €quivalente a la puissance d’alimentation. Lorsque la puissance d’entrée
augmente, la puissance consommeée augmente bien plus significativement que la puissance
dissipée, ce qui signifie que I’amplificateur convertit I’énergie (DC) en énergie utile (RF) plus
efficacement.
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On peut alors introduire la notion de rendement énergétique. Le rendement de drain
s’exprime alors :
Ps(W)
n(%) = ——=.100 (I-15
ndram( 0) Ppc(W) ( )

Ce critére est souvent utilisé dans les applications basse fréquence car le gain en
puissance des amplificateurs est suffisamment important pour que la contribution de la
puissance d’entrée soit négligeable. Afin de prendre en compte le fait que le gain en puissance
de I’amplificateur diminue en haute fréquence et a fort niveau, le rendement en puissance
ajoutée (PAE : Power Added Efficiency) est utilisé et exprimé par :

Ps(W)—Pe(W)
. () = S——~ €7 -
Najoute (%) = ZC2 100 (1-16)

Cette grandeur est une notion majeure qui dépend de nombreux facteurs extérieurs tels
que la fréquence de travail, le type de signal d’entrée, la polarisation, la charge présentée en
sortie ou encore la température ...

L’ensemble des caractéristiques élémentaires de 1’amplificateur de puissance RF
décrites précédemment est par conséquent dépendant du niveau de puissance (Figure I-14).
On différencie deux zones de fonctionnement :

» Petit niveau (faibles puissances d’entrée) : 1’amplificateur a un comportement
linéaire (gain en puissance constant), mais il a un rendement énergétique tres

faible.

» Fort niveau (fortes puissances d’entrée) : I’amplificateur atteint sa zone de
compression (diminution du gain / puissance de sortie maximale), il devient
alors non-linéaire. Le rapport de proportion entre la puissance de sortie et la
puissance d’entrée au fondamental n’est plus conservé. Cependant, c’est dans
cette zone que le rendement énergétique est maximal.

A
50—
40}-Ps,-1dB 1dB
_ £ E Lan" Narain
% % 30j /,/ - \n . '
~ ] ajouté
So /
O 207 GpLin Y /
] 7 Gp
N ¢1dB 7/
10— 7/
] 7
] _-- Pe,-1dB
=TT 7 1 R >
47 42 -7 2 3 8 13 18 23 28 320
Pe (dBm)

Figure I-14 : Caractéristiques statiques principales d’'un amplificateur de puissance.
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L’amplificateur de puissance RF est donc un dispositif actif particulierement
complexe, dans la mesure ou les notions de rendement énergétique et de linéarité sont
clairement antagonistes.

1.4.3) Les classes de fonctionnement

L’ensemble des performances d’un amplificateur est étroitement li¢ a son mode de
fonctionnement. Les classes de fonctionnement permettent de distinguer différents types de
configurations. Elles sont fonction de la sélection du point de polarisation et du choix des
impédances de fermetures aux harmoniques.

1.4.3.1) Classes de fonctionnement sinusoidales

Les classes de fonctionnement sinusoidales sont utilisées pour définir et catégoriser un
amplificateur de puissance en fonction de son point de polarisation, en considérant que les
impédances de fermeture du transistor aux fréquences harmoniques sont des court-circuits.
L'identification du point de polarisation de repos peut étre effectuée en termes d'angle de
conduction du transistor (p) qui est lié a la tension de polarisation grille-source du transistor. p
représente le temps sur une période du signal RF, pendant lequel le courant de drain est non-
nul comme représenté dans le Figure I-15. La caractéristique (Ips=f(Vss)) du transistor est ici
considérée linéaire par morceaux et indépendante de Vps.

Ios AIDS(t)
IDDss 2.7 <=

| [\

: angle de conduction

0

VP | Ve VGS l
Ves(t) :—’) - Zoom:
<""">
Classe A_
Y
a | IDS
T Classe AB _ T A W >
\J m 2w 3w wt
Synthése:
Classe B
v Classe VGSo IDSo P
e
A Vp/2 IDsSs/2 2m
[ S— AB Vp/2-Vp  Ipgs/2-0 21w
= Classe C——___ B <\<,P 0 iy
* C P 0 -0

Figure I-15 : Représentation du fonctionnement d 'un amplificateur de puissance en fonction
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L’ensemble des classes de fonctionnement sinusoidales (classes A, B, AB et C) est
schématisé et résumé dans la Figure I-15. L’observation des formes d’ondes de courant
représentées sur cette figure, montre que lorsque 1’angle de conduction diminue, la forme
temporelle du courant est de plus en plus tronquée. On peut par conséquent décomposer le
courant intrinséque en fonction de 1’angle de conduction :

IDS(H) = IDSO + ka.COS(H) pour _g < 9 <§
=0 pour—n<9<—§et§<9<n (I-17)

Si ’on définit :

Ipso
cos (£) = - P2 et Ipss = I +Ipso (18)

On obtient :

Ips(6) = —Bs8 (cos(@) — cos (g)) (I-19)

1—cos(§)'

La décomposition en série de Fourier permet d’exprimer la composante continue du
courant de la fagon suivante:

Ipso = i #S:(g). (cos(@) — cos (g)) .d6 (1-20)

N

Les composantes fondamentale et harmoniques sont, quant a elles, données par :

2

-1 Ipss _ P i
Ipsn = —. p 1_Cos(g)(cos(@) cos (2)>.cos(n0) .de (1-21)

L’évolution des différentes composantes du courant de drain en fonction de I’angle de
conduction est synthétisée dans la Figure I-16.

On observe que la composante continue diminue de fagon monotone en fonction de
I’angle d’ouverture. La composante fondamentale reste quant a elle pratiquement constante de
la classe A a la classe B (2n<p<m), puis va diminuer rapidement pour les angles de conduction
inférieurs a m/2. Ceci signifie que le rendement de drain maximum de I’amplificateur va
augmenter et que la puissance de sortie maximale va rester sensiblement constante lorsque
I’angle de conduction va diminuer de la classe A vers la classe B. Cependant, un
fonctionnement en classe B nécessite plus de puissance d’entrée que pour un fonctionnement
en classe A, comme observé dans la Figure I-15. Il convient donc de prendre en compte cette
différence de puissance d’entrée par le calcul du rendement en puissance ajoutée. Dans le
domaine microonde, ce rendement en puissance ajoutée chute pour un fonctionnement en
classe C. Concreétement, les classes AB au voisinage de la classe B assurent un
fonctionnement optimal pour les amplificateurs de forte puissance.
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Figure I-16 : Amplitude des différentes harmoniques composant le courant intrinseque de
drain en fonction de [’angle d ’ouverture. [6]

La Figure I-17 résume les puissances dissipées de chacune des classes de
fonctionnement en représentant les surfaces de chevauchement des tensions et des courants de
drain intrinséques.
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Vps(t) Ips(t)

Ins(t L
i Nmax=50% A N EE e

i § IDSS/\/\’%\ m / ¥
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Classe B ) Classe C vt
Ips(t t
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IDSS V,, IDSSH V,,
/\ /‘\f\ /‘\ v
Ipso Pd|SS|pee( )
\./ Ipso A [ N j
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Figure I-17 : Représentation des formes d’ondes intrinseques théoriques et des puissances
dissipées pour les différentes classes de fonctionnement sinusoidales.
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1.4.3.2) Controle des impédances de fermeture aux harmoniques

Pour améliorer les performances en rendement maximal, 1’objectif est de diminuer au
maximum le temps de coexistence entre la tension et le courant de drain de fagon a minimiser
la puissance dissipée par le transistor. Les impédances de fermeture aux composantes
harmoniques vont étre réglées de fagon a optimiser les formes d’ondes de tensions et de
courants intrinséques. En présentant des courts-circuits ou des circuits-ouverts aux fréquences
harmoniques, les formes d’ondes pourront s’apparenter a des signaux quasi-carrés
(suppression des harmoniques paires) ou a des demi-sinusoides surtendues (suppression des
harmoniques impaires). La Figure I-18 représente I’impact de la suppression d’harmoniques

paires ou impaires sur les formes temporelles.

Vps(f) & IDS(f) Vps(t) & IDS(1)

CC@2.fo pour Vpg \ [\ [

CO@2.fo pour Ipg

| U

fo 2.fo 3.fo freq

Vps(f & IDS(f) Vps(t) & IDS(Y)
CC@3.fo pour Vpg
CO@3.fo pour Ipg

U/\U/
Figure I-18 : Représentation de l'impact de la suppression d’harmoniques sur les formes
d’ondes temporelles de tension et de courant.

fo 2.fo 3.fo freq

De ce fait en présentant les impédances adéquates aux harmoniques, plusieurs classes
a haut rendement peuvent étre réalisées. La classification de cette catégorie de fonctionnement
est directement basée sur les formes d’ondes intrins€ques obtenues. Ainsi en observant les
formes d’ondes, on peut distinguer les classes F, F', J et la classe apparentée a la classe E en
¢léments distribués [7]. La Figure 1-19 représente les différentes formes d’ondes théoriques
pour chaque classe et donne une estimation des rendements théoriques atteignables de
maniere idéaliste si Vpsmin << Vpsmax tel que représenté dans la Figure I-8.
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Figure I-19 : Représentation des formes d’ondes intrinséques théoriques et des puissances
dissipées pour les différentes classes de fonctionnement a haut rendement.

1.4.4) Linéarité

Comme décrit précédemment, avec [’augmentation du niveau du signal d’entrée,
I’amplificateur de puissance devient un systéme non-linéaire. En fort signal, la puissance de
sortie de 1I’amplificateur est limitée par la saturation. Un tel comportement introduit des
distorsions des formes temporelles des signaux aux bornes drain-source du transistor. La
tension de sortie sinusoidale sous 50Q (Vs telle que représentée Figure I-11) ne croit plus de
facon proportionnelle avec ’accroissement de V,. Le comportement non linéaire doit donc
étre correctement évalué par des figures de mérite. Plusieurs indicateurs de linéarité sont
utilisés, en fonction des spécifications du systeme et du type des signaux.

1.4.4.1) Fonctionnement linéaire de I’amplificateur a bas niveau.

L’amplificateur de puissance est dit linéaire si sa relation entrée/sortie est
proportionnelle et s’il obéit au théoréme de superposition. Concrétement et simplement, nous
pouvons décrire son comportement en régime établi dans le domaine fréquentiel comme
illustré dans la Figure 1-20.

Quel que soit le signal d’entrée V(f) comprenant n composantes fréquentielles, toutes
modifications d’une composante Ve, induit une modification proportionnelle de la
composante Vs, Les composantes continues de polarisations (Vgspe, Igsoc, Vpspe Ipspe) sont
dans ce cas complétement indépendantes du signal d’excitation V(f) et restent par conséquent
constantes. Globalement, 1’amplificateur linéaire ne génére aucune composante fréquentielle
autre que celles présentes dans le signal d’excitation.
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Figure I-20 : Amplificateur de puissance linéaire fonctionnant en petit signal.

Un amplificateur idéal ne créé aucune distorsion linéaire du signal. Il peut étre décrit
comme ¢étant un quadripdle ayant une fonction de transfert H(f), ou le gain |H(f)| et le
TPG = —i.w (temps de propagation de groupe) sont constants dans la bande

af
d’utilisation RF et indépendants du niveau de I’excitation, comme représenté dans la Figure

I-21. Le systéme n’a alors pas de mémoire linéaire. La réponse en sortie de I’amplificateur ne
dépend pas de son état précédent et elle présente un retard pur par rapport au signal d’entrée.

le Fonction de transfert Is
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Figure I-21 : Représentation d’'un amplificateur de puissance idéal sans distorsions linéaires.
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1.4.4.2) Fonctionnement non-linéaire de I’amplificateur a fort niveau.

Lorsque la puissance appliquée a I’entrée est suffisamment importante, le transistor
atteint sa zone de saturation et devient non-linéaire. Dans ce cas, le théoréme de superposition
ne s’applique plus. Concrétement, on peut décrire son comportement (en régime établi) pour
quelques signaux représentatifs :

» Signal CW ou mono-porteuse (Distorsions de porteuse):
En considérant un signal excitation d’entrée suivant :
V,(t) =V,.cos(wy.t +6,) (I-22)
I,(t) = I,.cos(wy.t + .) (I-23)

Et en supposant par souci de simplification, que 1’amplificateur est parfaitement
unilatéral et que son circuit d’entrée est linéaire, sa réponse peut étre synthétisée comme dans
le schéma Figure 1-22.
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c e RE VGs VDS RE 50 Ohms
9 T sans perte sans perte 1
Ve(f) v
v j0e Y/ (0 VDS(ﬂ S(ﬂ Vs.e i6s
e es Vier@ 191 S
Vst ps1-€ "
Veso Vbso Vos2-€ ¥
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o(f) DC T, freq DC f, 2f,3f
o 2Tg () .
l.e i ®e lss(f) Ips(f), DS 1 ls.e ™
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DC f, freq pDC f, 2.f, 3.,
Comportement non-linéaire : conversion AM/AM, AM/PM @ f, *

Figure I-22 : Distorsions harmoniques (mono-porteuse).

Dans ce cas, une génération d’harmoniques est alors observée aux bornes drain-source
du transistor. Ces harmoniques provoquent alors une distorsion de la porteuse. Toutes
modifications du réseau de charge (Vps,/Ipsn) Vues par I’élément non-linéaire entrainent une
modification de la forme temporelle de Vpg(t), et donc une modification du comportement
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non-linéaire de I’amplificateur. Il existe alors une interaction forte entre les éléments passifs
d’adaptation et la non-linéarité. De ce fait, les composantes continues des courants (courants
DC de fonctionnement débités par les alimentations continues) ne sont plus constantes et
indépendantes du signal d’entrée.

Les harmoniques générées aux bornes de la source de courant du transistor (2.fy, 3./,
...) restent ¢loignées de la bande de fréquence du signal utile. Comme on peut I’observer dans
la Figure 1-22, le circuit d’adaptation va avoir idéalement pour réle de filtrer les composantes
harmoniques. Cependant, toute variation de I’amplitude du signal d’excitation au fondamental
V.(t) se répercute par une variation non-proportionnelle de I’amplitude du signal de sortie au
fondamental Vi(t). Par conséquent, la caractéristique de transfert au fondamental de
I’amplificateur en fonction du niveau d’entrée est non-linéaire. Elle est généralement
caractérisée par une conversion d’amplitude (AM/AM : principalement liée a la source de
courant du transistor) et de phase (AM/PM : principalement liée a la présence de capacités
non linéaires) (Figure 1-23).

50 -15
45— |
o 7 i
—-20
S 35 >
<
2 L =
30— U
< T =
~~
2 25— § —~~
< k_zs\g
20— [
15— r
10 T ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT ‘ TTTT '30
-10 -5 0 5 10 15 20 25 30 35
Pe (dBm)

Figure I-23 : Conversion AM/AM et AM/PM.

Cette caractéristique de transfert statique au fondamental peut s’exprimer en une
décomposition polynomiale de Taylor. Le degré du polyndme définit alors le niveau de
précision de la fonction. Dans notre exemple, nous choisirons un polyndme simple de degré
trois a coefficients réels, ne prenant donc pas en compte la conversion AM/PM :

Vs(t) = kq. Vo(t) + k2. V2 () + k3. V(1) (1-24)

Avec V,(t) le signal d’entrée et k; les coefficients
d’amplitude de la fonction non-linéaire dépendants
du réseau de charge.

En prenant en compte la décomposition polynomiale décrite dans 1’équation 1-24 et le
signal d’excitation d’entrée de I’équation [-22, on obtient :

o V() = kz-%z (DO)
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+(k1_Ve —%.k3.Ve3).cos(w0.t) (fo)
+ G.kz.Vez).cos(ZWO.t) (2.fo)
+ G.k3.Ve3).cos(3W0.t) (3.fo)

Apres le réseau d’adaptation de sortie le signal de sortie devient :
Vs() = (ky.Ve = 2. ks V) .cos(wo.t)  (1-25)

On observe bien que le signal de sortie au fondamental est une fonction non-linéaire
de ’amplitude du signal d’excitation d’entrée.

» Signal multi-porteuses (Distorsions d’enveloppe):

Les distorsions non-harmoniques sont produites a chaque fois qu'un signal multi-
porteuses est amplifié par un systéme non linéaire.

En considérant un signal d’entrée bi-porteuses de pulsations wy, w, et d’amplitude V, :
V,(t) = V,.(cos(w;.t) + cos(w,. t)) (I-26)

Le signal aux bornes drain-source du transistor subit alors une distorsion de la
porteuse (hors bande) mais aussi une distorsion d’enveloppe (dans la bande IMj3s 7 ), qui
sont les produits d’intermodulations (/MD). Les composantes continues de polarisation
(Vbspe, Ipspce) sont quant a elles modulées (variations basses fréquences). L’amplificateur de
puissance ne peut plus étre considéré comme un systéme a deux acces. Il y a donc une
interaction entre les éléments passifs d’adaptation, les réseaux de polarisation et la non-
linéarité. De ce fait, les poids d’IMD sont relativement complexes a estimer et a modéliser
dans la mesure ou ils sont créés par un mélange non-linéaire entre les composantes parasites
basse fréquence (dans la bande vidéo : VBW) et haute fréquence (dans la bande RF).

Le développement polynomial appliqué a un signal d’excitation bi-porteuses est
synthétisé dans le schéma Figure 1-24.

Dans la plupart des applications, le transistor est exploité dans sa région non-linéaire
car les concepteurs sacrifient une part de linéarité en faveur du rendement énergétique. Les
fréquences des produits d’intermodulation impairs sont beaucoup plus problématiques que les
fréquences harmoniques puisqu'elles sont situées dans la bande d’utilisation a proximité de la
fréquence utile. Il est impossible de les supprimer par filtrage. Elles conduisent par
conséquent a un étalement spectral, qui va limiter D’efficacité spectrale et perturber la
transmission des canaux adjacents (autres utilisateurs). Dans un amplificateur de puissance
RF, le poids des IMD est une notion qui dépend de la puissance d’entrée, de la fréquence de
modulation, des effets mémoires ...
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Figure I-24 : Distorsions non-harmoniques (intermodulations).

1.4.4.3) Les effets mémoire

Le comportement non linéaire de I’amplificateur a un instant ¢ dépend de son état
d'excitation aux instants précédents (¢-t, ou t est une constante de temps plus ou moins longue
en fonction des effets): ce sont les effets de mémoire de I'amplificateur. Les effets de
mémoire sont créés par les changements de comportement du dispositif en fonction de la
fréquence centrale et de la fréquence de modulation du signal d'entrée. Ils ne peuvent pas étre
décrits par la fonction de transfert non linéaire statique de 1I’amplificateur. Ces effets peuvent
étre assimilés a des effets de filtrage, de retard ou d’hystérésis. Ils sont liés a différents
facteurs comme les éléments réactifs des circuits de polarisation, les circuits d’adaptations, les
contre-réactions, le type de semi-conducteur, la température nominale...(Figure [-25).
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Figure I-25 : Localisation des différents effets mémoire dans un amplificateur de puissance.

Concréetement et comme représenté dans la Figure I-26, pour un signal d’excitation bi-

porteuses la caractéristique de puissance d’enveloppe instantanée (Ps/Pe) de I’amplificateur
va étre différente pour les phases montantes et descendantes de I’enveloppe. Typiquement

pour un méme point de puissance d’entrée a deux instants différents, la réponse en puissance
va étre différente car elle va dépendre des états précédents de I’amplificateur. On observe
dans ce cas une déformation de 1’enveloppe de sortie, traduisant une dissymétrie des raies
d’intermodulation supérieure et inférieure.
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Figure I-26 : a) Ps et Pe sont ici les puissances instantanées d’enveloppe (définies plus
préciséement dans la section 1.4.5.1. b) Impact des effets mémoires sur l’enveloppe du signal

de sortie.

L’origine et la localisation des effets de mémoire au sein d’un circuit de puissance,

restent difficiles a identifier séparément dans la mesure ou ils interagissent entre eux par des
relations de mélange non-linéaires. Ils ont un impact sur les performances en linéarité de
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I’amplificateur (dont nous préciserons la définition dans le paragraphe suivant 1.4.5.1) ).
Néanmoins, pour expliquer l'origine de ces phénomenes parasites, nous pouvons définir deux
types d'effets de mémoire:

»  Effets de mémoire haute fréquence:

Les effets de mémoire haute fréquence sont des phénomeénes qui sont caractérisés par
de courtes constantes de temps (t de [’ordre de la ns). Ces constantes de temps
résultent des dispersions haute fréquence de 1’amplificateur. Leur présence est
principalement due a ’interaction entre les composants actifs, les réseaux d’adaptation
d’entrée et de sortie, ainsi que les circuits de recombinaison de puissance. De ce fait, la
largeur de bande RF de I’amplificateur est une caractéristique essentielle qui définit les
effets mémoire haute fréquence. Si le gain et le temps de groupe de 1’amplificateur
sont non constants dans la bande RF occupée par le signal d’excitation, et si de plus
les profils des courbes de gain et de déphasage en fonction du niveau d’entrée varient
en fonction de la fréquence dans la bande, il y aura des effets significatifs de mémoire
non-linéaire haute fréquence. Ces effets de mémoire peuvent étre estimés en utilisant
un signal CW balayé en fréquence et en amplitude dans la bande de fonctionnement.

»  Effets de mémoire basse fréquence :

Les effets de mémoire basse fréquence sont liés a des constantes de temps longues (z
de l'ordre de la us a la s). Nous pouvons classifier trois types de causes pour les
phénomeénes de mémoire basse fréquence:

- Les phénomenes électrothermiques qui sont liés a la température intrinseéque du
semi-conducteur en fonction de la puissance d'entrée. Lorsque le signal
d’excitation est un signal modulé en amplitude, la température du composant
va varier localement en fonction du temps. Les matériaux a forte conductivité
et capacité thermique sont naturellement préférables, de fagon a évacuer le
maximum de chaleur et limiter les effets d’auto-échauffement.

- Les phénomenes de pieges qui sont liés au type de technologie utilisée (bien
connus pour étre significatifs en technologie GaN). Ils sont dus aux impuretés
et aux défauts présents a ’interface des matériaux composant le semi-
conducteur. De ce fait, un porteur libre peut se retrouver capturé ou relaché
dans cette interface. Il existe différents types de pieges qui sont définis par leur
constante de temps, leur énergie d’activation et leur emplacement dans la
structure. Les constantes de temps de capture et d’émission sont différentes et
peuvent varier avec des ordres de grandeurs allant de la microseconde a la
seconde. Les effets de piege modifient directement les propriétés €lectriques du
transistor en modifiant la densité de porteurs libres dans le canal. Ils ont un
impact sur la caractéristique DC I/V et peuvent entrainer une modulation de la
tension de pincement du transistor en fonctionnement dynamique. Ils sont
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encore difficilement identifiables car ils restent étroitement liés aux
phénomenes électrothermiques.

Les phénomenes électriques sont principalement liés aux fluctuations de
tension et de courant de polarisation du transistor. Ils prennent leur source dans
les réseaux de polarisation. En effet, lorsqu’un amplificateur est soumis a un
signal modulé en amplitude, des composantes basse fréquence (aux
harmoniques de I’enveloppe de modulation) sont présentes dans les circuits de
polarisation. Ces composantes fréquentielles ont une contribution majeure par
mélange non-linéaire sur le spectre des signaux situés dans la bande de
fréquence d’utilisation (porteuses et IMD). Typiquement, ces effets de
mémoire sont minimisés si une attention particuliere est apportée sur la
conception des circuits de polarisation pour présenter une basse impédance sur
une large bande appelée « bande vidéo ».

1.4.4.4) Les criteres de linéarité

Afin de pouvoir caractériser la linéarit¢é d’un amplificateur de puissance, il existe

différents criteres. Ces criteres permettent de quantifier 1’intégrit¢é du signal. Chaque

spécification associée a un critere de linéarité est propre a une application et un type de signal

d’entrée.

» Critere de C/I; (Third Order Inter-Modulation) :

Un amplificateur non-linéaire soumis a un signal de test bi-porteuses (f; ef f>) génére des
raies d’intermodulation d’ordre impair dans la bande. La notion de C/I3 permet de

quantifier le rapport entre les puissances aux fréquences porteuses (f; et f>) et aux
fréquences d’intermodulation d’ordre 3 (2.f;- 1> et 2.f>- f7) (Figure 1-27) :

Ve(h)
A

C/1, (dB) = 10.1ogy, (222 ) (1-27)

PiMb3

Amplificateur Vs(h
A

——— RFPA Cll,

: LU

fy f, freq 2f -f, Ty Ty 2f,-f, freq

Figure I-27 : Définition du C/I;.
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» Critere d’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio):

Pour les applications de télécommunications, 1’utilisation de signaux modulés complexes
(QAM, WCDMA, OFDM...) conduit a des formes de densité spectrale de puissance
continue. L’amplification non-linéaire de ces signaux conduit a un spectre du signal de
sortie présentant des remontées spectrales de chaque c6té de la bande de fréquence utile
occupée par le spectre du signal d’entrée. Dans ce cas, I’ACPR va permettre d’évaluer le
degré de non-linéarit¢ fonctionnel de I’amplificateur en mesurant le rapport des
puissances situées dans la bande utile (BW)) et dans les bandes des canaux adjacents
(BW,q) situées a une distance (+4f) de la fréquence centrale (Figure I-28).

ACPR(dB) = 10.10gy, (%) (1-28)
adj sv -

BW,
BWadjinf BWadjsup
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Figure I-28 : Définition de I’ACPR.

» Critere de NPR (Noise Power Ratio):

Pour les applications spatiales, les types de signaux a amplifier qui peuvent varier
pendant les années d’exploitation et de durée de vie d’un satellite sont difficiles a définir
a I’avance. Par conséquent, il est nécessaire d’évaluer la linéarité de 1’amplificateur dans
les conditions les plus critiques. De ce fait, le NPR est basé sur un signal d’excitation de
type bruit gaussien a bande limitée (signal multi-porteuses généralement supérieur a 100
tons). Grace a un filtrage stop bande, la partie centrale du spectre est supprimée de fagon
a créer un trou spectral (« notch »). En sortie de I’amplificateur, la combinaison des raies
d’intermodulation va remplir partiellement le trou spectral, on parle alors de bruit
d’intermodulation. Le NPR permet de quantifier le rapport signal a bruit dans la bande
utile. La valeur de ce critére dépend énormément de la largeur du trou spectral utilisé,
typiquement elle représente 5 a 10% du nombre total de porteuses [8]. Comme le
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représente la Figure [-29, le NPR est défini comme étant le rapport entre la puissance
moyenne dans le canal utile et la puissance apparue dans le notch :

Jgw Ps().df
NPR(dB) = 10.1lo (BW— ) 1-29
( ) 1o fBWtrou Ps(f).df ( )
densité
spectrale Motch
de puissance ) signal
signal )
d: sortie d'enirée

MPR mesurs

produits
i inlermiodulation

: -
fréquences

Figure I-29 : Définition du NPR.

» Critere d’EVM (Error Vector Magnitude):

L’EVM est une figure de mérite couramment utilisée en télécommunications. Elle permet
de mesurer ’erreur vectorielle entre un signal d’entrée idéalement amplifi¢ et le signal de
sortie de Iamplificateur. Cette mesure s’effectue sur I’enveloppe complexe en bande de
base (format I/Q) des signaux modulés et normalisés. L’EVM permet d’estimer 1’erreur
en phase et en quadrature des symboles composant la trame de communication. Ce critere
est exprimé en dB ou en % et représente la somme géométrique des écarts entre la
position de référence de chaque symbole sur la constellation et la position obtenue en
sortie de I’amplificateur (Figure 1-30).

1N
N 2 k=1|Skidéal—Skreéetl?

1 N 2
N'Zk=1|51%idéal|

EVM (%) = 100. (1-30)
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P ; -
I,, I, I
<>

Al
Figure I-30 : Définition de I'EVM.

40



» Critere de P2P (Pulse to Pulse Stability):

Dans les applications radar, les signaux utilisés sont des séquences d’impulsions RF. Afin
de détecter précisément une cible, il est primordial de connaitre parfaitement le signal qui
est émis pour pouvoir le comparer avec le signal réfléchi par la cible et mesuré par le
récepteur. La stabilité pulse a pulse (P2P) permet d’évaluer les dérives temporelles
d’amplitude et de phase (provoquées principalement par les effets mémoires basses
fréquences de I’amplificateur) entre chaque impulsion RF. Le critére de stabilité pulse a
pulse va comparer I’amplitude et la phase au méme instant dans chaque impulsion RF [9]

(Figure I-31).
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Figure I-31 : Détermination de la stabilité pulse a pulse [9].

1.4.5) Problématique de I’amplification de puissance opérant avec des signaux a

enveloppe variable

Pour obtenir des systémes de communication de plus en plus performants en termes de
débit d’information, les concepteurs ont mis au point des formats de modulation de plus en
plus complexes qui augmentent I’efficacité spectrale. Ces signaux modulés ont la particularité
d’étre a enveloppe variable. Les variations de puissance instantanée d’enveloppe liées a
I’utilisation de signaux modulés a enveloppe variable sont au centre des problématiques de

rendement et de linéarité de I’amplification de puissance.

1.4.5.1) Définitions principales des puissances

Afin d’appréhender correctement la problématique de ’amplification en présence de
signaux modulés a enveloppe variable (Figure 1-32), il est impératif de définir différentes
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notions de puissance. Considérons a titre d’exemple un signal modulé simple v(t) de période
de porteuse (T, = 1/(2m.w0)) et de période de modulation (T = 1/(2m.2)) :

v(t) = A(t).cos(wy.t + @(t)) (1-31)

Avec A(t) = A. (1 + k.cos(2.t))

Signal modulé DBLPC
v(t)=A(1+k.cos(Q.t)).cos(wo.t)

il [\YXW'YX Iviw
NN

? \ Enveloppe
0 A(=A(1+k.cos(Q.1))

Figure I-32 : Exemple de signal modulé (DBLPC) a enveloppe variable.

» La puissance instantanée est le carré du module de la tension a un instant
donné si I’on considere que I’impédance de normalisation est égale a 1Q :

PO =@  (1-32)

» La puissance moyenne (« Average Power ») est le carré du module de la
tension intégré sur une durée au moins égale a la période de 1’enveloppe :

Proy ==-J, Iv(®©)>.dt  (1-33)

» La puissance instantanée d’enveloppe est le carré du module de la tension
intégre sur la durée d’une période 7)) de la porteuse :

P (©) = . [, ‘(@12 de (1-34)

» La puissance créte (« Peak Power ») est la valeur maximale prise par la
puissance instantanée d’enveloppe :

P;:v = max(Fepy (t)) (I-35)
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» Le facteur de créte ou PAPR (« Peak Average Power Ratio ») qui définit
I’écart entre la puissance créte et la puissance moyenne de 1’enveloppe
s’exprime par :

PAPR(dB)-lOloglo( “W) (1-36)
oy

Puissances
(avec Ro=10Q)
A [Puissance instantanée]
|Puissance créte| L Puissance

moyenne

” |Puissance d'enveloppe

|

PAPRIY| 1 TLIHT ﬂ *ﬂnﬂn
i i

Figure I-33 : Illustration des différentes puissances mises en jeu dans un signal a enveloppe
variable.

\

f————

» La PDF (« Probability Density Function ») est une caractéristique
fondamentale de description des signaux a enveloppe variable. La PDF est une
notion statistique qui donne le pourcentage de temps pendant lequel le signal
va étre a un niveau de puissance instantanée d’enveloppe donné. La Figure
1-34 représente un exemple de densité de probabilité d’un signal 16-QAM.
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Figure I-34 : Représentation de la densité de probabilité d’'un signal 16-QAM.

L’ensemble de ces caractéristiques va conditionner les performances en puissance,
rendement et linéarité de I’amplificateur de puissance. Le type de signal utilisé est souvent un
point principal du cahier des charges de conception d’amplificateur.
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1.4.5.2) Antagonisme entre le rendement et la linéarité

L’amplificateur de puissance fonctionnant en présence de signaux modulés a
enveloppe variable voit ses performances statiques balayées en puissance suivant les
caractéristiques du signal (PAPR, PDF), on parle alors d’un fonctionnement dynamique.

Pour travailler avec le maximum de rendement, il est nécessaire que la puissance
maximale de ’enveloppe d’entrée soit située au maximum de rendement de 1’amplificateur
(« zone de compression »). Dans cette zone, I’amplificateur est fortement non-linéaire, ce qui
a pour conséquence de distordre fortement le signal en sortie. Par conséquent, les
spécifications de linéarité ne peuvent plus étre respectées. La Figure I-35 représente les
caractéristiques de I’amplificateur associées aux propriétés d’un signal a enveloppe variable
pour obtenir le maximum de rendement.

Afin de respecter les spécifications de linéarité, la solution est de travailler avec une
puissance moyenne inférieure de facon a ce que la puissance maximale de 1’enveloppe reste
dans la zone linéaire de 1’amplificateur. On parle de recul en puissance (« Back-Off »). Par
conséquent, le rendement moyen est fortement dégradé. La Figure [-36 représente le recul en
puissance nécessaire pour assurer une bonne linéarité.

L’ensemble des problématiques de I’amplification de puissance est basé sur le
compromis qui existe entre le rendement et la linéarité.

Pe(t) (dBm)

Bonne efficacité moyenne
mais faible linéarité

Alimentation
DC

RFPA

s (us)

Figure I-35 : Fonctionnement de [’amplificateur optimisé en rendement pour un signal a
enveloppe variable.
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Figure I-36 : Fonctionnement de [’amplificateur optimisé en linéarité pour un signal a
enveloppe variable.

I.5) L’apport du nitrure de gallium (GaN)

Conformément aux « lois de Moore », la densité de transistors dans un circuit a
augmenté de facon exponentielle depuis les années 50. Dans ce cadre, le silicium est devenu
le matériau dominant la fabrication de composants électroniques, notamment grace a sa
simplicité d’utilisation, sa fiabilité, mais aussi son colit. Pendant plus de trois décennies, les
transistors a base de silicium ont ét¢ améliorés de fagon constante, que ce soit pour les
applications de gestion d’alimentation a travers la technologie MOSFET, ou bien pour les
applications d’amplification de puissance RF avec la technologie LDMOS. Aujourd’hui
I’amélioration des transistors a base de silicium approche asymptotiquement les limites
théoriques. C’est dans ce contexte et grace a des propriétés électroniques uniques que le
nitrure de gallium (GaN) fait son apparition dans les années 90, permettant ainsi d’entrevoir
de nouvelles possibilités dans de nombreuses applications.

I.5.1) Propriétés intrinséques du matériau GaN

L’effervescence existante autour de la technologie GaN découle de ses propriétés
intrinseques exceptionnelles. De facon a traduire les caractéristiques de base de ce matériau et
de le comparer avec d’autres semi-conducteurs, nous allons énoncer ses propriétés essentielles
et présenter ses performances maximales théoriques réalisables. Dans la section suivante, six
caractéristiques fondamentales seront détaillées et comparées.

45



I.5.1.1) Largeur de bande interdite (E,)

La largeur de bande interdite (ou gap) représente I'énergie (E;) qui sépare la bande de
valence de la bande de conduction. En chauffant le matériau, en lui appliquant un champ
¢lectromagnétique, ou encore dans certains cas en l'illuminant, I’électron peut recevoir une
énergie suffisante lui permettant de passer de la bande de valence a la bande de conduction, et
donc de pouvoir créer un courant électrique dans le matériau. La largeur de la bande interdite
découle de I’interaction coulombienne qui existe entre les électrons de conduction et le réseau
cristallin du matériau. Plus le gap est important, plus 1’énergie nécessaire a un électron pour
passer d'une bande a l'autre est importante.

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
E, (eV) @300K | 1.12 | 1.43 | 1.35 3.25 3.4

Tableau I-1 : Largeur de bandes interdites pour différents semi-conducteurs.

Parmi les semi-conducteurs des colonnes III-V du tableau périodique de Mendeleiev,
le GaN a une largeur de bande interdite nettement supérieure aux autres semi-conducteurs
(Tableau I-1), on parle alors de matériaux « grand gap ». Le gap est la caractéristique la plus
importante pour définir un semi-conducteur car de nombreuses autres propriétés, comme le
champ critique, en dépendent.

1.5.1.2) Champ critique (E..y)

Une caractéristique directement liée a la largeur de la bande interdite, est le champ
critique. Plus la bande interdite est large, plus le champ nécessaire pour initier un phénomene
d’avalanche est important. Le champ critique (E.), qui est la valeur du champ entrainant le
claquage et donc la destruction du composant, peut étre approximé par la formule suivante:

Ecrie < EJ2 (1:37)

Plus la largeur de bande interdite est importante, plus le champ critique est important,
plus les courants de fuite intrinseques sont faibles et plus les températures de fonctionnement
peuvent étre élevées. Un fort champ de claquage permet de supporter de fortes polarisations,
de fortes excursions dynamiques de tension de sortie et donc de fortes puissances.

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
Eoit MV/em) (03| 04 | 0.5 3 5

Tableau I-2 : Champ de claquage pour différents semi-conducteurs.

Avec un champ de claquage environ dix fois supérieur a celui du silicium (Tableau I-
2), le SiC et le GaN surpassent leurs concurrents, et sont propices aux applications de fortes
puissances. Par ailleurs, 1’utilisation de transistors a forte tension de polarisation de drain
facilite I’adaptation d’impédance de sortie a faible perte.
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1.5.1.3) Mobilité et vitesse des porteurs

La mobilité¢ des porteurs de charge est une notion qui caractérise un milieu lorsqu’il
conduit un courant ¢électrique. Lorsqu'on soumet un matériau a un champ électrique, les
¢lectrons sont accélérés par ce champ. Mais ils sont également soumis aux interactions avec
les atomes du matériau et perdent de la vitesse lors de chocs avec ces mémes atomes. La
mobilité est liée au libre parcours sans choc dans le semi-conducteur. Elle varie fortement
avec la température, la conductivité ¢lectrique et les impuretés présentes dans le milieu. La
mobilit¢ notée p, relie la vitesse moyenne d'un porteur de charge électrique du milieu
(électron, trou) au champ électrique qu'il subit via la relation :

v=u(E).E (1-38)

Ou v est la vitesse de dérive, u(E) la mobilité des porteurs et E le champ électrique.
Comme le montre le Tableau I-3, les ¢léments des colonnes III-V du tableau périodique
présentent une mobilité des porteurs bien supérieure a celle du silicium.

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
Mobilité des ¢électrons (cm?/V.s) 1450 | 8500 | 5400 | 900 | 2000
Mobilité des trous (cm?/V.s) 480 | 400 200 120 200

Vitesse de saturation des électrons (10" cm/s) | 1 1.2 1.4 2 1.5

Tableau I-3 : Mobilité et vitesse de saturation des porteurs pour différents semi-conducteurs.

Cependant, la vitesse des porteurs dans un semi-conducteur atteint une valeur limite
due aux interactions entre les porteurs et le réseau cristallin du matériau lorsqu’elle est
soumise a un fort champ électrique, c’est la vitesse de saturation. Comme le montre le
Tableau I-3, le GaN possede une vitesse de saturation élevée qui le prédispose pour des
applications haute fréquence.

La mobilité et la vitesse des porteurs sont des caractéristiques intrinseques du matériau
qui ont une influence directe sur la densité de courant dans le semi-conducteur comme nous
allons le décrire dans le paragraphe suivant. Dans un transistor HEMT, ces grandeurs
impactent la valeur de la tension de coude qui définit la limite de la zone ohmique et par
conséquent la résistance a 1’état saturé (Rps,,) qui est d’autant plus petite que la mobilité des
porteurs est importante. On observe dans le Tableau I-3 que la mobilité des porteurs est plus
faible dans le GaN que dans I’AsGa. Néanmoins, I’utilisation de la structure HEMT GaN
permet d’atteindre la mobilit¢ maximale théorique du GaN. Cette caractéristique est donc
primordiale pour les applications a haut rendement, haute fréquence et favorise aussi les
applications a fort gain.

1.5.1.4) Densités de porteurs et de courant

La densité intrinseque de porteurs dans un semi-conducteur dépend de la largeur de la
bande interdite et de la température selon la relation suivante :
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Eg(0)
n=AT3 ekr (I-39)

La largeur de bande interdite étant quasi constante en fonction de la température, la
densité de porteurs est donc principalement fonction de la température. La densité de courant
est reliée a la densité de porteurs par :

J=q.nv (I-40)

Avec q la charge de 1’¢lectron, n la densité de porteurs et v la vitesse de dérive.

Les matériaux a grand gap sont particulierement adaptés pour les applications a haute
température. La forte densité de courant qui découle de cette propriété favorise la
miniaturisation des dispositifs.

1.5.1.5) Conductivité thermique (K;,)

La conductivité thermique d’un matériau traduit sa capacité a transporter la chaleur
créée par effet joule lors du fonctionnement du composant. Cette caractéristique est essentielle
car elle est liée a la mobilité des porteurs. En effet, plus la conductivité thermique est faible
plus la température de fonctionnement augmente. Par conséquent et comme expliqué
précédemment, la densité de porteurs diminue et engendre une réduction des performances.

Matériaux Si | AsGa | InP | 4H-SIC | GaN
Conductivité thermique (W/ecm.K) @ 300K | 1.5 | 0.55 | 0.68 4.9 1.3

Tableau I-4 : Conductivité thermique pour différents semi-conducteurs

Avec une conductivité thermique nettement supérieure (Tableau 1-4) a celle de I’AsGa
et de I'InP, le GaN est largement plus attractif pour les applications de forte puissance.
Cependant, le SiC a une conductivité thermique encore plus importante que celle du GaN.
Pour cette raison, le SiC peut constituer un excellent substrat pour les structures GaN,
d’autant que ces deux matériaux ont des structures cristallines proches, permettant un bon
accord de maille.

Pour conclure et en comparaison avec le silicium, le GaN offre des caractéristiques
¢électriques uniques en termes de température maximale de travail, de fréquence de coupure,
de tension d’avalanche, de densit¢é de courant et de puissance. L’ensemble de ces
caractéristiques est principalement li¢ a sa forte largeur de bande interdite. Comme le résume
la Figure 1-37, le GaN surpasse ses concurrents dans plusieurs domaines.
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Figure I-37 : Comparaison des propriétés électriques pour différents semi-conducteurs [10].

De par ces caractéristiques hors normes, une multitude d’applications se voient
frappées par la « fievre GaN ». Les transistors HEMT GaN deviennent alors la brique de base
pour exploiter au maximum les performances théoriques proposées par le matériau GaN.

1.5.2) Les transistors HEMT GaN

Le principe de fonctionnement des transistors HEMT (High electron mobility
transistor) est basé sur un phénomene décrit comme un gaz d’électrons bidimensionnel
(2DEG : 2 dimensions electron gas) en 1975 par [11] et repris en 1994 par [12], qui a
démontré une tres forte mobilité électronique a I’interface du GaN et de I’ AlGaN.

La structure particuliére du réseau cristallin du GaN est une structure hexagonale
appelée « Wurtzite ». Ce type de structure donne au GaN des propriétés piézoélectriques qui
sont principalement causées par le déplacement d’éléments chargés dans le réseau cristallin.
Lorsque le matériau est soumis a une contrainte mécanique, la déformation provoque un léger
mouvement dans la structure des atomes du réseau générant ainsi un champ é¢lectrique.
L’association de deux matériaux ayant une largeur de bande interdite différente est appelée
une hétérojonction. En faisant croitre une fine couche d’AlGaN sur une couche de GaN,
I’aluminium va déformer la structure du réseau cristallin du GaN, créant ainsi une contrainte a
I’interface de I’hétérojonction AIGaN/GaN qui conduit a un gaz d’électrons bidimensionnel.
Lorsqu’un champ ¢lectrique est appliqué sur cette interface, les €lectrons sont confinés dans
cette petite région, augmentant significativement la mobilité des électrons. La forte
concentration d'électrons a trés haute mobilité constitue le phénomene physique de base du
transistor HEMT GaN.

1.5.2.1) D-mode HEMT GaN (normalement a I’état ON)

Le HEMT GaN a appauvrissement (depletion-mode) est le premier type de transistor
GaN qui fut fabriqué commercialement par Eudyna au Japon en 2004. Il est réalisé¢ en
utilisant du GaN sur un substrat de carbure de silicium (SiC). Ce procédé permet d’allier
I’excellente conductivité¢ thermique du SiC avec les propriétés €lectriques du GaN. Comme
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tout transistor a effet de champ, il est composé d’une électrode de grille, de source et de drain
comme représenté dans la Figure I-38.

Gaz d'électrons
Al Ga,; N

Source Grille Drain

GaN

S_u.bstrat (Si, SiC...)

Figure I-38 : Vue de coupe simplifiée d’'un d-mode HEMT AlGaN/GaN.

Les ¢lectrodes de source et de drain traversent la couche AlGaN supérieure pour
former un contact ohmique avec la zone 2D sous-jacente. L'¢lectrode de grille est placée sur
le dessus de la couche AlGaN afin de réguler le gaz d’¢lectrons bidimensionnel. Avec une
polarisation de grille-source nulle, un court-circuit entre la source et le drain se créé et il y a
un gaz d’électrons bidimensionnel qui se propage au niveau de I’hétérojonction, le canal est
alors ouvert. Lorsque la polarisation de grille est abaissée en dessous de la tension de seuil
(Vp : typiquement -3V), le canal est épuisé et il n'y a plus d'électrons disponibles pour la
conduction. Le canal est pincé et aucun courant ne circule sous la grille.

1.5.2.2) E-mode HEMT GaN (normalement a I’état OFF)

Le HEMT GaN a enrichissement (enhancement-mode) est introduit en 2009 par la
société¢ EPC (Efficient Power Conversion) [13]. Le e-mode GaN a pour but de s’affranchir du
caractere normalement ouvert du d-mode GaN. En effet, avec une tension de polarisation de
grille nulle, le e-mode GaN est fermé et ne conduit le courant drain-source qu’en présence
d’une tension grille-source positive. Il est normalement a I’état bas.

Il existe quatre structures différentes pour réaliser un e-mode GaN : grille encastrée,
grille implantée, grille pGaN et la structure hybride cascode.

e La structure e-mode a grille encastrée fut introduite en 2005 par [14] et consiste a
réduire au maximum la couche d’AlGaN en dessous de la grille du transistor, comme
représenté dans la Figure I-39. Plus la couche I’ AlGaN devient fine plus le champ créé
par Deffet piézoélectrique devient faible. Par conséquent, le gaz d’électrons
bidimensionnel est éliminé pour une polarisation nulle sur la grille. Avec une tension
de polarisation grille-source positive, les électrons sont attirés a 1’interface
AlGaN/GaN et circulent dans le canal. De par cette technique, le canal se trouve
largement réduit par rapport a un d-mode GaN, limitant ainsi la densité¢ de porteurs
dans le canal.
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Recess in AlGaN Barrier

Figure I-39 : Vue de coupe simplifiée d 'une structure e-mode a grille encastrée [15].

e La structure e-mode a grille implantée est basée sur I’apport d’atomes de fluor dans
la couche AlGaN [16], comme représenté¢ dans la Figure 1-40. Les atomes de fluor
créent des pieges dans la couche AlGaN qui neutralisent le gaz d’électrons
bidimensionnel lorsque la tension de polarisation de grille est nulle. Cependant I’ajout
du fluor dans la couche AlGaN, entraine une augmentation des impuretés, et donc une
limitation de la mobilité des porteurs par rapport aux limites théoriques du GaN.

Fluorine Atoms

T

Drain Source

SIS COOOOCO)

GaN GaN

Drain

(@) (b)

Figure I-40 : Vue de coupe simplifiée d 'une structure e-mode a grille implantée [15].

o La structure e-mode a grille pGaN consiste a ajouter une couche de GaN dopé p au-
dessus de la couche AlGaN, comme montré dans la Figure [-41. Les charges positives
dans cette couche pGaN géncrent un potentiel supérieur au potentiel généré par I'effet
piézo-¢électrique de 1’hétérojonction AlIGaN/GaN, neutralisant ainsi les électrons dans
le canal et offrant un dispositif naturellement a I’état OFF [17].

AlGaN

Source

GaN

Figure I-41 : Vue de coupe simplifiée d 'une structure e-mode a grille pGaN [15].

e La structure hybride cascode est basée sur 1’association d’un MOSFET
(naturellement a I’état OFF) en série avec un d-mode HEMT GaN comme le montre
la Figure 1-42 [18], [19]. Dans ce cas, le MOSFET va agir comme un pilote de grille
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du d-mode GaN. Lorsque le MOSFET est mis en conduction par une tension positive
sur sa grille, le d-mode GaN voit sa polarisation de grille proche de zéro. Les deux
transistors sont alors en conduction et le courant peut alors les traverser
simultanément. Au contraire, lorsque la tension sur la grille du MOSFET est nulle, il
est bloqué et crée une tension négative entre la grille et la source du d-mode GaN qui
le fait passer a 1’état bloqué.

Drain

Depletion-
Mode GaN

Enhancement-
Mode Silicon
MOSFET Gate

Figure I-42 : Schématique d’une structure hybride cascode [15].

Source

Ce type de solution limite fortement les performances de la technologie GaN. En effet,
la valeur importante de la résistance a 1’état haut (RDS,,) du MOSFET accentue les
pertes de la structure lorsque les tensions de travail sont faibles. Cependant, lorsque la
tension de fonctionnement est ¢élevée la contribution du MOSFET devient
pratiquement négligeable [15]. C’est pour cette raison que la structure cascode est
seulement utilisée pour des applications ayant des tensions supérieures a 200 V.

L’ensemble des technologies citées précédemment et utilisant le matériau GaN est
résumé dans la Figure 1-43 :

‘ D-mode HEMT GaN (normalement a I'état ON) ‘
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Figure 1-43 : Résumé des différents types de technologies utilisant le matériau GaN.
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1.5.3) Le GaN pour les applications hyper-fréquences

Afin  d’évaluer le potentiel d’un semi-conducteur pour des applications
hyperfréquences, des facteurs de mérite ont ét¢ définis [20], [21] :

e JFM «Johnson’s Figure of Merit » :

JFM = (EZ—;’)2 (1-41)

Avec E. le champ de claquage, vs la vitesse de saturation des porteurs. Cette figure de
mérite permet d’évaluer les performances en puissance aux hautes fréquences du semi-
conducteur.

e KFM «Keye’s Figure of Merit » :

Ec.vg
41T.8

KFM = k. ( )2 (1-42)

Avec k;, la conductivité thermique et € la permittivité. Cette figure de mérite est
similaire a celle de Johnson mais elle prend en compte les limitations thermiques du matériau.

Matériaux | Si | AsGa | 4H-SIC | GaN
JFM 1 11 410 790
KFM 1| 045 5.1 1.8

Tableau I-5 : Figures de mérite pour différents matériaux pour les applications hyper-
fréquence (valeurs normalisées par rapport au silicium)

Les facteurs de mérite sont largement a I’avantage des matériaux a grand gap, pour des
applications a haute densité de puissance et haute fréquence. On observe que 1’association du
GaN sur un substrat SiC, permet d’atteindre des facteurs de mérite bien supérieurs a ceux du
silicitum.

La tension de pincement négative (normalement a [’état ON) du d-mode HEMT GaN
n’est pas un inconvénient dans les applications hyperfréquences, par conséquent il est
aujourd’hui un transistor de plus en plus utilisé pour I’amplification microonde. Il devient, au
fur et 2 mesure de ses améliorations, un concurrent sérieux a la technologie LDMOS Si qui
domine le marché des télécommunications. Les transistors d-mode HEMT GaN présentent
des performances largement supérieures a celles du LDMOS (Tableau I-6), en termes de
densité de puissance, de fréquences de transition et de rendement énergétique [22]. En outre,
les capacités d'entrée et de sortie inférieures conduisent a des impédances plus €levées qui
permettent de meilleurs rendements de drain et des rapports de transformation d'impédance
réduits facilitant ’adaptation du composant. Ces deux facteurs conduisent a des améliorations
dans l'efficacité¢ de l'amplificateur et la miniaturisation des systémes [23]. Cependant, le d-
mode HEMT GaN reste un composant onéreux. La tendance actuelle est de développer le
HEMT GaN sur substrat silicium, ce qui va permettre de diminuer largement les cofts de
fabrication par rapport au substrat SiC [24]
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Densité de Fréquence de Rendement Prix
Matériaux puissance [22], transition [22] [23] [25], [26]
[23]
LDmos Si 1 W/mm 5 GHz 60 % 228/W
d-mode HEMT GaN 5 W/mm 80 GHz 70 % 4.1 $/W

Tableau I-6 : Tableau de comparaison des performances LDmos Si et du HEMT GaN.

Aujourd’hui, il reste difficile d’évaluer les véritables performances et marges
d’amélioration du e-mode HEMT GaN pour les applications hyperfréquences. 11 a été
cependant présenté par [15] avec une fréquence de travail de S00MHz.

1.5.4) Le GaN pour les applications de gestion d’alimentation (régime de

commutation)

En régime de commutation, les transistors doivent passer rapidement d’un état bloqué
(état resistif fort) a un état passant (éfat résistif faible). Pour les applications de gestion
d’alimentation exigeant ce type de fonctionnement, le choix de la technologie MOSFET
Silicium était jusqu’a présent indiscutable. Afin de comparer les différents semi-conducteurs
en régime de commutation, deux autres figures de mérite sont utilisées [27]:

e BFM « Baliga’s Figure of Merit » :
BFM = €., E} (1-43)

Avec Eg la largeur de bande interdite, p, la mobilité des électrons et € la permittivité.
Cette figure de mérite permet d’évaluer les performances en commutation de puissance du
semi-conducteur. La BFM est basée sur l'hypothése que les pertes de puissance sont
exclusivement dues a la dissipation de puissance lors de 1'état passant a travers la résistance
Rpson du transistor. Ainsi, la BFM ne s’applique qu’aux applications basse fréquence, lorsque
les pertes de conduction sont dominantes.

Dans le cas d’applications plus haute fréquence, il est nécessaire d'inclure les pertes de
commutation, dans [27] Baliga définit une nouvelle figure de mérite.

e BHFM « Baliga’s Figure of Merit » :

BHFM = u,.E2  (1-44)

Matériaux | Si | AsGa | 4H-SIC | GaN
BFM 1 28 34 910
BHFM 1 16 290 100

Tableau I-7 : Figures de mérite pour différents matériaux en application de gestion
d’alimentation (valeurs normalisées par rapport au silicium)
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Les figures de mérite sont largement a 1’avantage du GaN pour des applications de
commutation de puissance a haute fréquence.

Ces figures de mérite offrent une premicre évaluation générale du semi-conducteur et
permettent d’avoir une idée des performances théoriques auxquelles on peut prétendre. En
réalité et suivant le procédé technologique, il existe de nombreux ¢léments parasites (Tableau
I-7) qui limitent les performances des semi-conducteurs. Par conséquent, pour évaluer plus
précisément les potentialités d’une technologie particuliere telle que le MOSFET ou le e-
mode HEMT GaN, les concepteurs utilisent d’autres figures de mérite adaptées aux
applications de gestion d’alimentation.

Source

Figure I-44 : Eléments parasites du e-mode HEMT GaN [28].

Il existe plusieurs types de figures de mérite prenant en compte les différents ¢léments
parasites d’une technologie donnée [28]. Cependant, la figure de mérite traditionnellement
utilisée pour la technologie MOSFET pour comparer les performances de différents
composants est la FOM de commutation (« Switching FOM »). Elle permet d’estimer les
performances en termes de perte de conduction et de commutation, en analysant le compromis
existant entre la valeur de la résistance a 1’état passant et la valeur de la charge d’entrée du
transistor. Pour diminuer les pertes de conduction d’un composant, il faut diminuer la
résistance a 1’état passant (Rps,,) mais ceci augmente la charge grille-source (Qgs) et la charge
drain-grille (Qgp) qui impactent les pertes de commutation. Par conséquent, cette figure de
mérite est idéale pour comparer les performances théoriques en régime de commutation de
deux technologies :

FOMommutation = (QGS+QGD) .Rbson (1'45)

La comparaison de cette FOM entre le e-mode GaN et le MOSFET Si pour 40V et
100V est tracée sur la Figure [-45.
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Figure I-45 : Rpson en fonction (Qgs+Qcp) pour la technologie MOSFET et e-mode GaN a
40V et 200V [15].

Comme évoqué précédemment, on observe que le e-mode GaN offre une large
amélioration de la FOM pour les différentes tensions confirmant ainsi son potentiel pour les
applications de conversion d’énergie.

Bien que le e-mode GaN offre une large amélioration des FOM’s par rapport au
MOSFET, il reste aujourd’hui peu mature et trés peu commercialisé [29]. Avec une figure de
mérite plus faible que celle du e-mode GaN, comme le montre la Figure I-46, le d-mode GaN
a encore plus de potentiel pour les applications de gestion d’alimentation, malgré le fait qu’il
soit normalement passant.
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Figure I-46 : Figures de mérite comparant le MOSFET-Si, le e-mode GaN et le d-mode GaN
[29].
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1.6) Conclusion

La technologie des semi-conducteurs utilisés au sein de la fonction d’amplification de
puissance est au cceur des fortes évolutions des terminaux hyperfréquences dans les systémes
de transmission de I’information. Le matériau GaN associ¢ a un substrat SiC offre des
propriétés électriques bien supérieures a celle du silicium en termes de champ de claquage, de
fréquence de transition, de température de travail, de densité de courant et de pertes.

On distingue deux types de technologie GaN : d-mode HEMT GaN (normalement
passant V,<0V) et le e-mode HEMT GaN (normalement bloqué V,>0).

Le d-mode HEMT GaN est sans conteste une technologie a fort potentiel pour les
applications hyper-fréquence. Il offre des performances en termes de densité de puissance
(miniaturisation), de fréquence de travail et de rendement nettement supérieures a celles de
son concurrent direct le LDmos Si. Sa fabrication reste cependant couteuse et son procédé
technologique souffre encore d’un manque de maitrise concernant les effets dispersifs de
pieges (inhérent a la technologie HEMT) et la fiabilité. La technologie HEMT GaN sur
silicium apparait comme étant une solution prometteuse en termes de cotts de fabrication et
de performances [30], et peut permettre au GaN de s’imposer pour de nouvelles applications
RF [24]. Pour les applications de gestion d’alimentation, il présente I’inconvénient d’étre
normalement passant. Il n’est donc pas facilement intégrable dans des architectures pensées
pour les MOSFET’s (normalement bloqué). Pour pallier cette problématique et offrir de
nouveaux champs d’applications au GaN, le e-mode HEMT GaN fait aujourd’hui son
apparition. Cette technologie apparait comme étant une solution prometteuse qui reste encore
peu mature aujourd’hui, néanmoins elle surpasse déja les performances du MOSFET dans les
applications de gestion d’alimentation.

Par conséquent, le d-mode HEMT GaN est aujourd’hui un candidat idéal pour répondre
aux problématiques hyper-fréquences mais aussi a celle de gestion d’alimentation. De ce fait,
il suscite beaucoup d’intérét pour exploiter avantageusement ses potentialités dans la
rech