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Introduction générale

Le XXI®™ siécle peut étre désigné comme le siécle de la 3°™ révolution industrielle, ou de
la « révolution numérique ». Peu a peu, des produits électroniques intelligents a adaptation
rapide et personnalisables remplacent des systémes analogiques (ou mécaniques) jugés
trop rigides et vieillissants; que ce soit pour les marchés civil (5™ génération de
télécommunications, internet des objets, usine du futur), spatial (diminution de la taille
et du poids des satellites, lancement de micro et nano satellites) ou militaire (radar actif
a balayage électronique, brouillage, contre-mesure). Du point de vue de la conception
des circuits électroniques, un accent particulier est mis sur les contraintes en rapidité
(montée en fréquence, élargissement des bandes passantes), en autonomie (augmentation
du rendement énergétique, télé-alimentation, récupération d’énergie) et en compacité
(miniaturisation, structures empilées multicouches/3D).

Depuis plus de vingt ans, les communautés scientifique et industrielle investissent dans
le développement de technologies de transistors a base de nitrure de gallium (GaN) ayant, de
par leurs propriétés physiques, des performancesinégalables par les technologies classiques
a base de silicium. La fonderie UMS (United Monolithic Semiconductors) fait figure de proue
en Europe avec sa production a grande échelle de transistors GaN sur substrat carbure
de silicium (SiC). Ces travaux de these s’intéressent a la conception d’un amplificateur de
puissance intégré, élément indispensable a toute émission électromagnétique, a partir de
composants en technologie GaN GH25 d’UMS.

Cette these s’est effectuée dans le cadre du projet DEFIS RF (DEsign of Future Integrated
Smart-RF transceivers) qui vise a renforcer et développer la recherche et la formation
pour la conception de terminaux Radio-Fréquence agiles du futur. Elle est co-encadrée
par luniversité de Limoges et 'université de Bordeaux. La premiere moitié du doctorat
s’est déroulée au sein du laboratoire Xlim, sur le site de Brive-la-Gaillarde, tandis que la
seconde partie s’est poursuivie au laboratoire de l'intégration du matériau au systéme (IMS)
a Talence. Au cours de ces trois années, les échanges réguliers avec Thales DMS ainsi que le
prét d’instruments de mesure par AMCAD-Engineering et Keysight Technologies témoignent



Introduction générale

de lintérét des industriels vis-a-vis des travaux effectués dans le domaine du GaN pour
’amplification de puissance hyperfréquences.

Les travaux présentés ici portent, dans un premier temps, sur la caractérisation et
la modélisation des effets basses fréquences limitatifs des transistors a base de GaN
(phénomenes de piégeage/dé-piégeage de porteurs au sein de la structure). Dans un second
temps, la these présente une architecture innovante d’amplificateur de puissance large
bande a rendement amélioré ainsi que la conception d’un amplificateur de puissance intégré
pour modules d’émission/réception aéroportés.

Le chapitre 1 présente d’abord les caractéristiques électriques nécessaires aux transistors
candidats a ’amplification de puissance radiofréquence (RF). Lintérét du transistor a haute
mobilité électronique (HEMT) GaN est ensuite développé dans une deuxieme partie. Enfin,
une revue de l’état de l'art permet de situer les technologies GaN par rapport aux autres
technologies disponibles sur le marché.

Le chapitre 2 porte sur la caractérisation et la modélisation des effets de pieges impactant
les transistors GaN. Dans un premier temps, une étude approfondie menée sur des transistors
caractérisés sous pointes permet d’introduire le concept de pieges lents/pieges rapides. Une
séquence de mesures |-V impulsionnelles bien spécifique est développée afin d’isoler la
contribution de chaque type de piéges. Ensuite, une proposition d’analyse des phénomenes
physiques de remplissage des pieges lents au sein du transistor est menée. Cette étude
débouche sur la création d’'un modeéle simple et compact dédié aux pieges lents. Ce modele,
réalisé sur un logiciel de conception assistée par ordinateur (Keysight ADS), vient se greffer
au modeéle XLIM déja existant du HEMT GaN afin de 'améliorer.

Le chapitre 3 traite des architectures d’amplificateur de puissance permettant une
amplification large bande a rendement amélioré. Basé sur la revue des solutions déja
existantes, un détournement de l'architecture « amplificateur équilibré a charge modulée
(LMBA) » est proposé afin de ré-adapter dynamiquement 'amplificateur en fonction de la
bande de fréquences visée. Pour prouver ce concept, un démonstrateur employant des
transistors GaN encapsulés est réalisé sur circuit imprimé tandis que la faisabilité d’une
version intégrée est étudiée en simulation.

Le chapitre 4 détaille la conception d’un amplificateur de puissance reconfigurable
intégré en technologie GaN. Le systeme final, composé de deux amplificateurs, vise a
satisfaire les besoins d’un module d’émission aéroporté : commuter entre un mode large
bande faible puissance et un mode bande étroite forte puissance tout en conservant un
rendement optimisé.

Le manuscrit se termine par la présentation de quelques perspectives de recherche

pouvant faire suite a ces travaux.
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Transistors pour 'amplification RF
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Chapitre | - Transistors pour 'amplification de puissance RF

1 Introduction

Un module d’émission/réception pour systémes aéroportés permet, entre autres, des
fonctions de type radar (e.g., détection et suivi de plusieurs cibles a la fois, téléguidage de
missiles) ou guerre électronique (e.g., brouillage, contre-mesure). On peut citer, par exemple,
le radar a balayage électronique de l'avion de chasse Rafale ou I'’équipement radar aéroporté

Searchmaster®, voir figure I.1.

(a) Antenne Radar située dans le nez du Rafale. (b) Radar Searchmaster® qui se déploie sous
Paéronef.

FIGURE |.1 - Exemples de radars a balayage électronique commerciaux : (a) le Rafale et (b) le
Searchmaster®. Source : Thales.

Le balayage électronique actif (AESA) est réalisé en utilisant un réseau composé de
centaines d’antennes agiles [16] (a diagramme de rayonnement reconfigurable). Derriere
chacun de ces éléments rayonnants se trouve un module d’émission/réception radio-
fréquences. La puissance perdue, a cause du mauvais rendement énergétique d’un module,
est multipliée par le nombre total de blocs nécessaires au systéme complet. Toute cette
énergie inutilisée est évacuée sous forme de chaleur, ce quiimpose la présence d’un systeme
de refroidissement. Or, dans ce contexte d’électronique embarquée, il faut que les systémes
soient de faible poids et agiles. Par conséquent, efficacité énergétique est critique.

L'élément le plus énergivore du module d’émission/réception est I'amplificateur de
puissance radiofréquence. Il fournit la puissance nécessaire au signal utile afin d’augmenter
sa portée d’émission. Souvent dénommé par son acronyme anglais : PA (ou HPA pour une
amplification forte puissance, > 1 Watt), il est mis en évidence au sein d’une chaine de
communication classique sur la figure 1.2.
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF
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FIGURE I.2 - Diagramme classique d’un émetteur-récepteur radio-fréquence.

Dans le cas idéal, le PA ne modifie pas U'intégrité de l'information portée par le signal
qu’il amplifie et il lui transmet intégralement la puissance qu’il consomme. En réalité,
le PA présente de nombreuses non-linéarités qui viennent limiter ses performances. Les
cellules amplificatrices de base peuvent se matérialiser soit par des tubes a vide ou bien
des transistors a |’état solide. Pour réduire la taille et le poids des modules, "amplificateur
de puissance est concu avec des transistors a l’état solide qui forment un circuit
intégré monolithique hyperfréquence (MMIC). Il existe plusieurs filieres technologiques de
transistors a l’état solide, le choix de celle-ci dépendra principalement du cahier des charges
de l'application et de son budget.

Ce chapitre permet de justifier le choix d’utilisation d’une technologie a base de nitrure
de gallium (GaN) pour la réalisation de circuits amplificateurs de puissance hyperfréquence.
Tout d’abord, la liste des caractéristiques électriques importantes pour lamplification
RF est dressée. Elle attire l’attention sur les grandeurs a surveiller lors d’un choix de
technologie. Ensuite, une comparaison des propriétés électriques des principaux matériaux
semi-conducteurs est réalisée afin de mettre en évidence les avantages du GaN. En troisiéme
lieu, la structure de transistor AlGaN/GaN est étudiée. La formation d’un gaz 2D d’électrons
a I’hétérojonction permet d’atteindre des mobilités électroniques bien supérieures aux
structures de transistors classiques. Enfin, une comparaison des densités de puissance et
fréquences maximales atteintes par la technologie GaN par rapport aux autres technologies
sera dressée en quatriéme et derniére partie.
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

2 Parametres déterminants pour la technologie
d’amplificateurs de puissance

L'amplificateur de puissance est illustré de la maniére la plus simple sur la figure I.3. On
nomme les éléments le constituant comme suit :

— Q. et Q, sont les réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie,

— Zin et Z,,; sont les impédances optimum d’entrée et de sortie du transistor,

— Ipc, Vpp et Ve sont les courants et tensions moyens du transistor.

Vgg Vdd

500 Qs
Qe || }509

T | L

- Zin Zout

FIGURE 1.3 - Schéma simplifié d’un amplificateur RF.

Le concept de droite/cycle de charge, illustré sur la figure 1.4 permet d’expliciter les
limitations de la technologie sur un amplificateur de puissance a l’état solide. C’est une
représentation du fonctionnement dynamique du transistor (représentation temporelle avec
des signaux sinusoidaux).

On veut estimer la puissance et le rendement en fonction des grandeurs électriques du
cycle de charge. Le courant non linéaire de sortie (de la forme d’une arche de sinusoide) peut
étre décomposé en série de Fourier :

Ips(0) = Ipc + Ipst - cos@ + Ipgs - cos 20 + - - -
La tension de sortie est purement sinusoidale :
Vps(0) = Vpe + Vpsi - cost

Le transistor est adapté si la puissance de sortie au fondamental ‘%VDSl']Dsq est
maximisée, c’est a dire lorsque les tensions et courants ont une excursion maximum :

— Vbst = 5(Vor — Vinee)

— Ipc = aolpmaz

— Ipsi = a1lpmas : @01, dépend de 'angle de conduction 20
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF
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FIGURE I.4 - Concept de droite/cycle de charge d’un amplificateur RF.

On peut exprimer 'impédance optimum a présenter au transistor :

7 Vbsi
opt —

Ipsi

et les les puissances et rendements :

1
— Puissance de sortie P,,,;, = §V051 -Ips1 = %(%r — Vinee) * IDmaz

. . Q
— Puissance au continu: Ppc = oo - Vop * Ipmaz = ?(Vbr + Vinee) * IDmaz

. P, o .
— rendementdedrain:n = —2% ~ —1 if Vinee << Vi
Ppc 2
. . s Pout - -Pz
— rendement en puissance ajoutée iy = —p
D

On remarque donc que le rendement et la puissance d% sortie du transistor sont directement
limités par les grandeurs :

— Le courant maximum Ip,4z,

— Latension de claquage V}, (Breakdown) qui limitera la tension de polarisation.

— Larésistance "ON", ou de facon équivalente, la tension de coude Vi ee = Ron - IDmaz-
Fort de ce constat, une premiére figure de mérite pour un transistor exprime la puissance
maximum extractible pour une technologie de transistor a impédance donnée ou le niveau
d’impédance a réaliser pour une puissance donnée.

1
Pout : Zopt = g(‘/br - Vk:nee)2
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

Latension de claquage joue unrole prépondérant dans cette figure de mérite. Par ailleurs une
tension de claquage élevée permet de réduire les capacités d’entrée et de sortie du transistor
a puissance de sortie donnée.

Deuxiemement, si W (mm) est le développement de grille total et 7,,(A/mm) le courant
de drain unitaire, alors les capacités d’entrée et de sortie du transistor sont données par :

]Dmaw x W - ]du IDu al(%r - ‘/knee)
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inW

C(outu 4P out

Cou W : Cou u = Cou
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Donc une technologie permettant un courant unitaire élevé conjugué a une tension de
claquage élevée permet de réduire les capacités d’entrée et de sortie.

Cela a aussi un effet bénéfique sur la bande passante atteignable. On le démontre en
utilisant le théoreme de Bode-Fano, qui estime la bande passante maximale atteignable en
adaptant une charge quelconque (modélisée par un réseau RC) vers une résistance pure (R,)
par Uintermédiaire d’un réseau purement réactif et sans perte, voir figure 1.5(a). Le théoreme
permet de calculer la bande passante atteignable en fonction de la valeur du réseau RC, pour
un niveau de coefficient de réflexion (I',,;,) souhaité, comme indiqué sur la figure 1.5(b).
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(a) Circuitmodélisant 'adaptation d’'uneimpédance (b) Bande passante maximale atteignable en
quelconque (RC) vers une résistance pure (R,). fonction du niveau d’adaptation souhaité I',,,;.,.

FIGURE |.5 - Théoréme de Bode-Fano.

Les équations de Bode-Fano [17] sont :
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

A la vue des équations précédentes, on constate qu’une réduction des capacités d’entrée
et de sortie du transistor permet une augmentation de la bande passante atteignable par
le réseau d’adaptation. Donc un composant ayant un courant unitaire et une tension de
claquage élevés va aussi avoir une adaptation naturellement plus large bande.

D’un point de vue fréquentiel, deux grandeurs sont a surveiller :

— la fréquence de transition (f;) : fréquence a laquelle le gain en courant du transistor
vaut 0 dB (1 en linéaire). Elle montre les performances du transistor en petit signal. La
fréquence maximale d’utilisation du transistor est généralement fixée a f;/3.
Expression analytique :

_ m
Je= 2nC

avec la transconductance g,,,, proportionnelle au courant maximum unitaire.

— fréquence maximale d’oscillation (f,,..) : fréquence a laquelle le gain en puissance du
transistor vaut 0 dB (1 en linéaire).
Expression analytique:

i
STRC

Encore une fois, on constate que plus les capacités d’entrée et de sortie sont petites, plus la

~
fmax ~

fréquence de fonctionnement du transistor augmente.

En résumé, une technologie candidate a 'amplification de puissance doit avoir :

— latension de coude (ou la résistance Roy) la plus faible possible,

— latension de claquage la plus élevée possible,

— le courant unitaire de drain le plus élevé possible (et donc les capacités d’entrée et de

sortie les plus faibles possibles).

Dans la prochaine partie, nous étudierons les grandeurs électriques intrinséques
permettant de satisfaire ces besoins en matiere de génération de puissance ainsi que les
besoins de montée en fréquence pour différents semi-conducteurs.
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

3 Matériaux semi-conducteurs pour la conception de

transistors

Les propriétés électriques des matériaux semi-conducteurs fixent de maniere intrinséque
les performances du transistor pour 'amplification RF. Le choix du matériau et/ou du
composé utilisé va dépendre du rapport performances/prix que le fondeur cherche a
atteindre.

Le tableau 1.1 présente les principales caractéristiques électriques de quelques matériaux
et composés binaires semi-conducteurs (colonnes I,V et V de la classification périodique
des éléments) qui sont utilisés dans les structures de transistors pour 'amplification RF. Ce
tableau intégre également des figures de mérite (FOM) permettant d’évaluer les grandeurs
requises a 'lamplification de puissance.

La FoM de Johnson [18], eq. I.1, prenant en compte le champ de claquage (E.) ainsi que
la vitesse de saturation (v,,;), permet de mettre en évidence la capacité du transistor a tenir
la puissance a haute fréquence.

Ec'vsat
2

FOMJohnson = (|1)

La FoM de Baliga [19], eq. .2, prenant en compte la permittivité relative (ou constante
diélectrique) statique (e,), la mobilité des porteurs (u.) et le gap d’énergie (E,), permet quand
a elle d’évaluer les pertes du transistor a I’état ON.

FoMpaiiga = eT.ue.Eg (.2)

La fréquence de coupure intrinséque du gain en courant, ou fréquence de transition
(f:), pour les transistors a longueur de grille (L,) inférieure a 1 um est donnée par
’équation 1.3 [20]. A longueur de grille équivalente, la montée en fréquence est conditionnée
par la largeur de bande interdite et la mobilité des porteurs.

_ qinE,

fe= L7 (1.3)

Enregardant le tableau I.1, on constate que les composés semi-conducteurs des colonnes
[l et V de la classification (InP, GaAs, GaN, AIN) présentent de meilleures caractéristiques
pour 'lamplification forte puissance hyperfréquences que ceux de la colonne IV (Si et Ge, sauf
le diamant). Toujours dans l'optique d’obtenir une forte puissance de sortie, une constante
diélectrique (¢,) plus faible diminue les capacités parasites du transistor, ce qui permet
d’augmenter son développement de grille, c’est encore un avantage pour les matériaux a
grand gap.
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

" . 4H- | Diamant
Proprietes Si Ge | InP | GaAs| GaN | AIN sic (€)
Colonne v v Mm-v  m-v | m-v | 1-v [\ \Y
Energie de bande
. . 112 | 0.66 | 1.35 | 142 | 3.39 | 6.2 1.1 5.6
interdite E, (gap) (eV)
Parameétre de maille (A) | 5.43 | 5.66 | 5.87 | 5.65 | 3.19 | 3.11 | 3.07 3.57
Mobilite electronique | -, | 550, | 5500 | 8500| 990 | 135 | 650 | 2200
Uy (cm?.V .s71)
Mobilité des trous ., | o | 1900 | 200 | 400 | 200 | 14 | 105 | 1800
(cm*.V ".s71)
Vitesse de saturation
Vuut (107cm/s) 1 0.7 1 1 2.5 2.1 2 2.7
Champ de claquage V.
(L0°V Jem] 3 | 1 | 5 | 4 | 33| 8| 35 50
Permittivite relative | . 2 | 1o | 15| 120 | 89 | 91 | 97 5.7
statique €,
Conductivité thermique
(W.Cmfl.ocfl) 1.45 | 0.59 | 0.67 | 0.46 1.3 2 4.5 20
FoM de Johnson [18] 1 ]023| 17 | 13 | 275|588 | 23 45
(Normalise / Si)
FoM de Baliga [19] 1 |125| 57 | 10 | 46 | 21 |035| 179
(Normalise / Si)

TABLE .1 - Propriétés électriques de quelques matériaux semi-conducteurs a T=300 K [15].

Par ailleurs, le paramétre de maille entre AIN/GaN et Si est fortement différent, donc
Uintégration du GaN sur substrat Si n’est pas aisée, c’est un défaut qui limite la co-intégration
des procédés GaN et Si sur la méme puce. Il est plus favorable d’utiliser un substrat SiC
ou diamant, ayant également une conductivité thermique bien supérieure a celle du Si. Il
existe quand méme des croissances de GaN sur substrat Si, rendues possibles en insérant

une couche de transition (voir www.epigan.com par exemple).
Sur la figure 1.6, on constate que les technologies GaN dominent les autres technologies

en matiere de tension de claquage. Les efforts sont maintenant réalisés sur la montée en

fréquence des transistors (diminution de la longueur de grille).
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FIGURE |.6 - Comparaison des performances tension de claquage VS fréquence de transition
pour différentes technologies de semi-conducteurs. Source : DARPA-projet NEXT.

En résumé, le silicium, semi-conducteur historique du transistor, posséde des propriétés
électriques tout a fait honorables pour I'amplification radiofréquence faible et moyenne
puissance. Néanmoins, les matériaux Ill-V a base d’azote (notamment le GaN et I’AIN)
apparaissent comme candidats parfaits pour 'amplification forte puissance. On constate
que les procédés industriels, formatés a la production de transistors a base de silicium,
commencent a adapter les lignes de fabrication dans le but de co-intégrer les différents
matériaux semi-conducteurs [21, 22].
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

4 Structures des transistors a haute mobilité électronique
(HEMT)

Le transistor HEMT (High Electron Mobility Transistor) est inventé en 1980 par le japonais
Takashi Mimura au Fujitsu Lab [23]. Au cours de la méme année, un HEMT a été inventé
parallelement en France [24] au sein du laboratoire Thomson (ancétre de Thales Research
and Technology). Le HEMT repose sur la méme approche que le MESFET classique (jonction
Schottky) sauf que l’on ne fait pas transiter les porteurs dans le semi-conducteur dopé. A la
place, on utilise les propriétés de I’hétéro-jonction de deux semi-conducteurs a largeur de
bande interdite différente afin d’accumuler des électrons a linterface entre les deux semi-
conducteurs et ainsi former un gaz d’électrons bidimensionnel (2DEG). Les propriétés de
transport dans ce gaz d’électrons sont bien supérieures a celles d’électrons libres dans un
semi-conducteur. Du fait de la jonction Schottky, les transistors HEMT sont “normally-on”
(c’est a dire passants lorsqu’aucune tension est appliquée sur la grille) et nécessitent une
polarisation négative sur la grille pour pincer le canal.

Cette nouvelle approche permet d’atteindre une mobilité électronique plus élevée et
un facteur de bruit HF plus faible que dans un MESFET classique. De plus, la différence de
gap entre les deux semi-conducteurs qui composent I’hétéro-jonction constitue un nouveau
degré de liberté (en plus du niveau de dopage et de la tension d’alimentation) pour optimiser
les performances des composants en forte puissance et aux hyperfréquences.

Afin de comprendre la formation du puits de potentiel a l'interface des deux semi-
conducteurs, il estintéressant d’étudier les diagrammes de bandes d’énergie. Sur la figure 1.7,
on représente le diagramme d’énergie d’une hétéro-jonction composée d’un matériau grand
gap et d’'un matériau ayant un plus petit gap (% E andgap — 0.4 €V). La figure 1.7(a)
présente le cas ou les matériaux sont juxtaposés mais toujours séparés d’une distance
infinitésimale. Leurs niveaux de Fermi (E'r) ainsi que la position des bandes de conduction
sont différents. Sur la figure 1.7(b), ces deux semi-conducteurs sont associés et, a I'’équilibre
thermodynamique, les niveaux de Fermi s’alignent. Apparait alors un delta d’énergie AE¢
entre les deux bandes de conduction. Au niveau de la jonction, les niveaux d’énergie se
courbent et apparait alors un puits de potentiel.

Une représentation de la structure HEMT classique est donnée sur la figure 1.8(a). On
associe le diagramme d’énergie de la structure (modélisé sous la grille) afin de bien montrer
l’effet de chaque couche. La structure de base consiste a empiler une couche “barriere”
d’AlGaAs dopée n (E, = 1.74 eV) sur une couche “buffer” GaAs non dopée (E, = 1.42 eV).
Afin d’améliorer la mobilité des électrons, on insére une trés fine couche barriére AlGaAs non
dopée (appelée espaceur) entre la couche barriere dopée et le canal quantique 2D qui va
empécher l'interaction entre les électrons du canal et les impuretés de la couche dopée.
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

Niveau du vide
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(a) Diagramme d’énergie de deux semi-conducteurs
a différentes largeurs de bande interdite (séparés).

(b) Diagramme d’énergie de ’hétéro-jonction apres
alignement des niveaux de Fermi (a léquilibre

thermodynamique).

FIGURE 1.7 - Formation d’un puits de potentiel au niveau d’une hétéro-jonction entre deux
semi-conducteurs (SC) a bandes interdites différentes avant (a) et apres (b) la juxtaposition.
Les SC sont supposés homogenes (composition, dopage) et électriquement neutres afin
d’éviter de courber les bandes autrement que par ’hétéro-jonction. [1]

X Grille Barriere Canal Buffer
Energie (10 nm) (50 nm) (4 nm) (1 pm)

30 nm| 5 Grille { GaAs (n%)

50 nm GaAlAs (N+) i
4nmj GaAlAs (non dopé)

Gaz 2D F= - -----—--—-—-—-—---
Electrons
1000 nm accumulés GaAs (non dopé)
Substrat Ex E
GaAs

semi-isolant

(a) Transistor HEMT classique AlGaAs/GaAs [1]

Distance
(b) Diagramme de bande équivalent. (a Vgs = 0V)

FIGURE .8 - Structure (a) et diagramme de bande d’énergie (b) d’un transistor HEMT.

Sur la figure 1.8(b), le diagramme d’énergie est représenté plus clairement en effectuant
une coupe sous la grille de la structure. Dans la grille (métallique), le niveau de Fermi est
égal au niveau de conduction. Apres la jonction Schottky, le niveau de conduction augmente
jusqu’au niveau de la barriere dopée. Dans la barriére, la bande de conduction se courbe
avant de remonter avant I’hétéro-jonction (on voit ici que la largeur de la barriére doit
respecter un minimum). Vient ensuite le puits de potentiel sur une couche de quelques nm a
I’hétéro-jonction. Enfin, afin d’assurer le bon confinement des électrons dans le gaz 2D, une
couche tampon (buffer) est nécessaire avec un niveau d’énergie de bande de conduction qui

Julien COUVIDAT | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019

(@) sv-ne-np Page 14



Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

remonte (ceci est possible en dopant le buffer de maniere graduelle a l'aide d’un accepteur
de type Fer ou Carbone).

En résumé, les électrons associés aux donneurs de la couche AlGaAs sont transférés dans
la couche non dopée GaAs. Cette séparation dipolaire occasionne la présence d’un puits de
potentiel coté GaAs dont le niveau va étre modulé par la tension Vg appliquée sur la grille
du composant. Pourun|Vgs| <|Vp|, le puits de potentiel va se retrouver en dessous du niveau
de Fermi, ce qui créée la formation du gaz d’électron (le composant n’est conducteur qu’a cet
endroit [a).

La conduction du transistor est donc modulée par la tension de grille. Le HEMT
AlGaN/GaN fonctionne exactement sur le méme principe (en remplacant 'AlGaAs par 'AlGaN
et le GaAs par le GaN). Sur la figure 1.9 est présenté le résultat de la simulation physique
(TCAD) d’une structure HEMT AlGaN/GaN effectuée a différentes tension Vg. Le niveau de
la bande de conduction relevé sous la grille du transistor est tracé pour chaque tension. On
remarque que plus on pince le transistor (i.e. plus Vs est négatif), plus le niveau de la bande
de conduction monte au-dessus du niveau de Fermi, ce qui se traduit par la diminution de la
densité de porteur dans le 2DEG.

12
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FIGURE 1.9 - Simulation physique du niveau d’énergie de la bande de conduction d’une
structure HEMT, relevée sous la grille a différents niveaux de polarisation Vg. Le canal 2D
se forme lorsque le niveau de la bande de conduction est inférieur a 0 eV (Niveau de Fermi).
Source: [2].

La mobilité électronique au sein du gaz bidimensionnel peut ainsi théoriquement
atteindre 9 000 cm?2.V~1.s71 3300 K au lieu de 4 000 dans un canal de MESFET. Ces fortes
valeurs de mobilité impliquent une fréquence de coupure f; plus élevée (plus de 100 GHz
pour des longueurs de grille L, de 0.15 um) et un meilleur facteur de bruit (aussi bas que
0.5 dB a 12 GHz). Le principal inconvénient des HEMT a base d’arséniure de gallium est la
faible densité de puissance. La largeur de gap du GaAs étant faible, sa tension de claquage
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

est proche de 20V. Pour les applications nécessitant des puissances de sorties élevées,
Putilisation de matériaux a plus grand gap est nécessaire (comme [’AIN ou le GaN).

Le HEMT pseudo-morphique est une variante du HEMT classique, avec un canal composé
d’un SC ayant un gap d’énergie plus petit que celui de la couche “buffer” (Par exemple
L'utilisation du InGaAs dans le cas d’'un HEMT AlGaAs/GaAs [25]). Ceci permet d’augmenter
le AE¢ du puits quantique et donc la densité de charges dans le canal (i.e. la puissance de
sortie) et la mobilité des porteurs (si le SC choisi dans le canal a une mobilité supérieure au SC
de la couche buffer). En revanche, on introduit un désaccord de maille qui doit étre maitrisé
(=~1%) pour éviter les dislocations dans la structure qui vont nuire aux performances.

C’est actuellement, pour les composants a effet de champ a hétéro-structure, la
technologie industrielle la plus développée, associant des caractéristiques de choix en faible
bruit et en densité de puissance (Voir site web des fondeurs TriQuint, Qorvo et UMS).

4.1 Cas particulier du HEMT a base de GaN

Le HEMT a base de nitrure de gallium (GaN) tire parti de sa structure cristalline de type
Wurtzite, a fort caractere piézoélectrique. En effet, comparé aux cristaux cubiques (zinc
blinde) typiques des semi-conducteurs (Si, Ge, InP et GaAs), tous les composés nitrures (i.e.
les SC alliant un élément de la colonne Ill et I'azote (symbole N)) sont a cristaux hexagonaux
(Wurtzite). Une des propriétés de ce cristal est que le barycentre des charges positives et
celui des charges négatives ne coincident pas, ce qui génere une polarisation spontanée
du matériau. Cette polarisation ne se manifeste qu’aux interfaces du composé. Une autre
propriété du cristal de Wurtzite est 'effet piézoélectrique. Le désaccord de mailles entre deux
cristaux de Wurtzite vient appliquer une contrainte physique au niveau de ’hétéro-jonction
sur les matériaux et cela génere une polarisation piézoélectrique qui vient s’ajouter ou se
retrancher a la polarisation spontanée.

Comme indiqué sur la figure 1.10, la polarisation piézo-électrique vient s’ajouter a
la polarisation spontanée dans la couche barriere AlGaN qui est en “tension physique”
entre deux couches de GaN. Cette somme de polarisations (spontanée + piézo.) permet
d’augmenter la quantité de charges positives a I’héréro-jonction, ce qui vient “renforcer” le
gaz 2D d’électrons a l'interface sans nécessairement introduire de dopants type donneurs
dans la couche barriere.

Surla figure 1.10 les charges minoritaires sont représentées en transparence afin de visualiser
les polarisations des interfaces apres addition de toutes les contributions [26].

Julien COUVIDAT | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019

(@) BY-NC-ND | Page 16



Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF
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FIGURE 1.10 - Répartition des charges au sein de la structure HEMT AlGaN/GaN.

Au passage, on note que la polarisation spontanée génére une polarisation négative au
sommetde la structure quiva, par compensation, engendrer des charges positives en surface
(type donneurs) ayant un role néfaste sur la fiabilité du transistor (effets de pieges de surface).
Afin de rendre cette surface moins sujette a la recombinaison de porteurs, une couche de
passivation (souvent du SiN) est systématiquement appliquée sur les structures HEMT GaN,
nous en reparlerons dans le chapitre 2.

A partir du diagramme de répartition des charges, on peut en déduire les champs
électriques par le théoréeme de Gauss:

Div(eE) = p (1.4)

qui peut étre simplifié en se ramenant a une seule dimension (sur I'axe Oy) :

oeE B

Dy p (1.5)

Il est alors possible de passer du diagramme de charges au diagramme des champs
électriques en intégrant sur la distance y.

De la méme maniére, le diagramme d’énergie est obtenu en intégrant le champ électrique
(sur Paxe Oy) a l'aide de la formule :

W(y) —W(0) = -/OyE(y)dy (1.6)
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Connaissant le niveau d’énergie dans chaque zone de la structure, la densité de charges
dans le canal 2D (nommée n,) peut s’exprimer en fonction de Vg et des parametres de la

structure : o
ns(Vas, Er) = ?O(VGS —Vr) (L.7)
avec g N p
Vi = gay + - — LD g2 TPOAGAN ) (1.8)
q 2€A1GaN €AlGaN

la tension de pincement du transistor. ¢,y est la hauteur de barriere du GaN, o, la densité
surfacique de charges de polarisation, d .y 'épaisseur de la couche d’AlGaN et Cj la
capacité par unité d’aire entre la grille et le gaz 2D.

L’équation 1.7 précédente donne la densité de porteurs en fonction de la tension Grille-
Source mais aussi en fonction du niveau de Fermi Er, que l'on ne connait pas. Il faut alors
calculer lafonction (n,(Er))) par laméthode de résolution auto-cohérente des équations de
Poisson et de Schrodinger [26].

Le courant de drain est ensuite régit par ’équation :

Ips = qns.v(E).W (1.9)

avecv(F), lavitesse des électrons dans le canal en fonction du champ électrique (E) appliqué
entre Drain et Source (égale a v,,; lorsque le transistor est en régime saturé, c’est a dire pour
Veoude < Vbs < Vavatanche), €t W le développement total du transistor.

Le fonctionnement du transistor a effet de champ est justifié : une tension appliquée sur
la grille vient moduler le courant qui circule entre le drain et la source du transistor. Plus de
détails sur les technologies de transistors HEMT GaN (« normally on » et « normally off ») sont
a retrouver dans le manuscrit de thése de L. Trinh Xuan [27].

En résumé, grace au transport dans le gaz bidimensionnel et au confinement efficace di
au puits de potentiel profond limitant la propagation des fonctions d’onde des électrons dans
la couche AlGaN, les mobilités électroniques constatées des HEMT GaN peuvent atteindre
2000 cm?.V 1 s~ atempérature ambiante avec des densités de porteurs libres de 103 cm =2,
soit 2 a 5 fois supérieures a celles des HEMT a base de GaAs. Un état de l’art des technologies
grand gap GaN et SiC est proposé dans [28].

Depuis 2007, le transistor InAIN(barriere)/AIN(espaceur)/GaN(buffer) de I’entreprise I1I-V
lab [29, 30] constitue une autre voie de R&D sur les HEMTs a base de GaN. En effet, I’hétéro-
structure InAIN/GaN a un meilleur accord de maille que ’AlGaN/GaN, ce qui permet de faire
croitre des couches barrieres plus épaisses, et donc réduit les résistances série et augmente
la fréquence de coupure du transistor (> 200 GHz). Des longueurs de grille de 100 nm [31] et
méme 55 nm [32] ont été atteintes a ’EPFL en 2010, augmentant sensiblement les f; et f,.qz

des transistors InAIN/GaN qu’ils développent.
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Chapitre | - Transistors pour l'lamplification de puissance RF

Cependant, les composants a base de GaN sont sujets a des effets de pieges : des
effets mémoire basses fréquences [33]. Inhérents au matériau et a sa faible maturité, ils
sont susceptibles de limiter les performances électriques. Ces problemes sont peu (ou pas)
présents dans les technologies de transistors dopés (HBT, CMOS, MESFET GaAs), ou les
niveaux de dopage viennent masquer les effets des parasites dont la concentration est plus
faible. Le chapitre 2 de ce manuscrit sera consacré a la caractérisation et modélisation des
effets de pieges du HEMT GaN.

La prochaine partie de ce chapitre donne la comparaison d’amplificateurs de puissance
en fonction de la technologie de transistors utilisée.

5 Comparaison des performances d’amplificateurs RF en
fonction de la technologie utilisée

Le graphe 1.11 récapitule plus de 2300 résultats d’amplificateurs de puissance réalisés
avec différentes technologies. On distingue nettement que les technologies Ill-V sont une a
deux décades plus hautes en puissance de sortie par rapport aux technologies Silicium. Si
l’'on compare le GaN au concurrent SiGe, la puissance de sortie n’est pas du méme ordre de
grandeur. Le SiGe peut s’avérer étre un bon candidat comme étage "driver" mais pas comme
amplificateur de puissance principal.
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FIGURE 1.11 - Comparaison de la puissance de sortie d’amplificateurs de puissance en
fonction de la technologie utilisée. Une tendance pour chaque technologie est indiquée.
Source : "Power Amplifiers Performance Survey 2000-Present," [En ligne] https://gems.
ece.gatech.edu/PA_survey.html
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En terme de rendement, sur la figure .12, on constate que la PAE moyenne des IlI-V en
bande C a X est autour de 40%. Encore une fois, les technologies SiGe et CMOS sont limitées
en puissance et en rendement par rapport aux AsGa et GaN.
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FIGURE 1.12 - Comparaison du rendement (PAE) d’amplificateur bande C a X en fonction de
la technologie utilisée. Source : "Power Amplifiers Performance Survey 2000-Present," [En
ligne] https://gems.ece.gatech.edu/PA_survey.html

6 Conclusion

Au cours de ce chapitre, nous avons montré l'origine des performances inégalées des
amplificateurs a base de transistors HEMT GaN en plusieurs étapes. Tout d’abord, nous
avons identifié les grandeurs électriques importantes pour 'amplification RF. Ensuite, en
associant l'analyse des caractéristiques électriques des matériaux semi-conducteurs au
fonctionnement de la structure HEMT GaN (formation du gaz 2D d’électrons et polarisation
piézoélectrique), nous avons pu justifier les performances intrinseques bien supérieures aux
structures de transistors a base de Silicium.

Pour notre application, ’émission RF aéroportée, les transistors HEMT GaN apparaissent
comme le choix parfait. Grace a la forte densité de puissance, ces transistors permettent
de réduire le nombre de cellules de puissance a additionner pour atteindre la puissance de
sortie nécessaire a I’émission. De plus, ayant un meilleur rendement, I’énergie dissipée (sous
forme de chaleur) sera moins conséquente. Parmi toutes les technologies GaN Européennes
disponibles [34], nous travaillerons avec la technologie GH25-10 d’UMS [35].

Néanmoins, les performances prometteuses du HEMT GaN sont un peu ternies par les
effets de pieges, néfastes au fonctionnement du transistor en grand signal. C’est ce que nous
étudierons dans le prochain chapitre.
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pieges des transistors a base de GaN
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Chapitre Il - Caractérisation et modélisation du HEMT GaN

1 Introduction

Les modeles classiques de FET, basés sur des extractions en petit signal et en mesures
statiques, ne prédisent pas parfaitement le comportement grand signal du transistor HEMT
GaN. En effet, la faible maturité des croissances par épitaxie a phase vapeur (MBE ou MOCVD)
engendre la présence d’impuretés et de défauts du réseau cristallin qui créent des états
énergétiques intermédiaires dans la bande interdite du matériau SC. Des porteurs libres
peuvent alors étre capturés pendant un certain temps dans ces niveaux d’énergie avant
d’étre libérés. On dit donc que ces niveaux profonds d’énergie constituent des “centres de
recombinaison” ou encore “pieges”. Un modele CAO de HEMT GaN nécessite alors un modele
de FET prenant en compte les effets de pieges.

Au cours de ce chapitre, premierement, les pieges, leurs localisations, les différents
termes qui y sont associés ainsi que les méthodes de caractérisation et d’extraction de leur
signature sont présentés.

Dans un deuxiéme temps, une interprétation des mesures statiques, dynamiques,
temporelles et fréquentielles réalisées au cours de la these est effectuée.

Troisiémement, ces premieres conclusions, associées a la littérature, permettent de
définir une méthode de caractérisation qui sépare les deux types de pieges rencontrés
dans le HEMT GaN au cours d’une séquence de mesure courant-tension (I-V) impulsionnelle
spécifique.

Finalement, le développement du nouveau modeéle de pieges améliorant le modele GaN
déja existant a XLIM est décrit. Ce modeéle est validé par comparaison avec des mesures en
régime grand signal.

1.1 Mécanisme de piégeage

Les phénomenes de recombinaison de porteurs ne sont pas inconnus, Shockley en faisait
I’étude dés 1957 dans les premiéres jonctions p-n [36]. Egalement, dans les années 1980,
lorsque les technologies HEMT GaAs étaient peu matures, les niveaux de pieges ont pu tous
étre caractérisés et ont méme été nommeés [37, 38]. Ceci n’est pas encore possible pour les
HEMT GaN car la densité de dislocations et la largeur de la bande interdite du GaN sont plus
importantes donc les pieges peuvent étre potentiellement plus profonds.

Il existe deux types de piéges : les donneurs et les accepteurs. Un piege donneur peut
étre chargé positivement ou neutre. Un piege accepteur peut étre chargé négativement ou
neutre.

— Undonneur est chargé positivement (=ionisé) lorsqu’il est vide et il est neutre lorsqu'’il

est plein.

— Un accepteur est neutre quand il est vide et il est chargé négativement (= ionisé)
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Chapitre Il - Caractérisation et modélisation du HEMT GaN

lorsqu’il est plein.

La caractéristique principale des pieges est 'asymétrie entre le temps de remplissage
(de quelques ns a quelques ms) et la vidange (de quelques ms a la centaine de s). Par
conséquent : une bréve séquence validant les conditions de remplissage entraine une
réduction dynamique des performances RF grand signal avec des constantes de temps bien
plus lentes que les fréquences des signaux utiles. La réduction du courant de drain provoque
une saturation précoce de la puissance de sortie et donc une diminution du gain et de la
PAE. Une augmentation de la résistance Roy (qui réduit 'excursion en tension de drain)
est aussi constatée. Les pieges ajoutent donc des composantes basses fréquences (BF) au
fonctionnement HF, c’est pourquoi on parle de dispersion (ou effet mémoire) BF.

De nombreuses théses ont contribué a la simulation physique (TCAD) des phénoménes
de pieges dans les transistors GaN, notamment : Mustapha Fakir (Université de Bordeaux
1, 2009), Marcus Gonschorek (Ecole Polytechnique Fédérale de Lausanne, 2010), Arunesh
Goswami (Faculty of North Carolina, 2014) et plus récemment Nandha Kumar Subramani
(XLIM, 2017). Malgré tout, ilest a I’heure actuelle encore impossible de simuler completement
les phénomeénes de piégeage/dé-piégeage dans les structures HEMT GaN.

1.2 Localisation des piéges dans la structure HEMT GaN

En considérant la structure la plus simple d’un HEMT (’empilement d’une couche AlGaN
sur une couche GaN) les pieges peuvent étre générés a quatre endroits, comme indiqués sur
lafigureIl.1:

— au sommet de la couche AlGaN (pieges de surface),

— au milieu de la couche AlGaN (piéges de barriere),

— alinterface AlGaN/GaN (piege d’interface),

— au milieu de la couche GaN (pieges de buffer).

Field Plate

Source )
f.‘ "i‘

® AlGaN Barrier

_J
e GaNBuffer g ® @

FIGURE II.1 - Localisations possibles des piéges dans la structure HEMT GaN.
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Chapitre Il - Caractérisation et modélisation du HEMT GaN

Le substrat, qui est situé sous la couche GaN, peut aussi avoir une grande densité de
défauts (notamment a cause du désaccord de maille), mais ces pieges ne sont pas pris en
compte carils sont considérés trop loin du canal 2D d’électrons pour avoir un effet significatif.

Afin de limiter Uimpact des pieges de surface, les fondeurs disposent de plusieurs
modifications techniques a apporter a leurs structures, chacune ayant ses avantages et
inconvénients :

P’ajout d’une couche de GaN, appelée “cap layer”. Cette couche permet de diminuer
la présence de piéges type “donneurs de surface” de 25% [39]. La contrepartie est une
diminution de la densité de porteurs dans le canal et donc une diminution du courant
maximum. On constate aussi une légere dégradation de la tension de claquage [40].

l’ajout d’une couche de passivation. Elle est déposée au sommet de la structure pour
“isoler” les pieges donneurs de surface (dus a la polarisation spontanée) [41]. Le
diélectrique utilisé est généralement du SiN, pour son rapport colit/performance [42].

Pajout d’une plaque de champ (en anglais “field plate”). Située au dessus de la
grille, elle réduit le pic de champ a l'extrémité de la grille coté drain [43, 44]. Il a été
montré, par simulations TCAD, qu’elle diminue I'ionisation des piéges en surface de
’AlGaN [45, 46] et accroit la tension de claquage du transistor. En contrepartie, cette
plaque de champ ajoute des effets capacitifs qui limitent les performances en haute
fréquence [47].

Putilisation d’une grille encastrée (“recessed gate”). La grille est “enfoncée” dans la
couche barriere, ce qui a permis de réduire les effets de pieges de surface dans les
HEMT GaAs [48]. Cette technologie est surtout utilisée pour contrdler la tension de
pincement du transistor et pour faire des transistors GaN “normally-off” [49].

Concernant le buffer GaN, afin de diminuer le courant de fuite vers le substrat, il est
important d’avoir un buffer isolant. Pour cela, il faut le doper p. Sauf que l'introduction de
dopants vient générer des niveaux d’énergie dans la bande interdite : des pieges. Les deux
principaux dopants utilisés sont le fer et le carbone. Il est connu que les pieges de buffer dus
au Fer ont une énergie d’activation autour de 0.5-0.7 eV, avec une constante d’émission de
’ordre de la milliseconde (a 25°C) [50, 51]. Ceci a été montré par simulations TCAD [52]. Les
pieges de buffer dus au Carbone sont supposés avoir une énergie d’activation de 0.9 eV [53].

Une solution alternative au dopage est l’'ajout d’'une couche “back-barrier” (de AlGaN [54]
ou de InGaN [55] ou autre) sous le canal GaN qui permet de confiner les électrons et donc de
diminuer les courants de fuite sans doper le buffer. Cette architecture est appelée transistor
FET a double hétéro-structure (DHFET) [56].

La structure du HEMT d’UMS étant confidentielle, nous présentons sur la figure 11.2 la
structure d’un transistor HEMT générique. Il possede les améliorations : couche GaN Cap,
passivation SiN et plaque de champ reliée a la source.
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Plaque de champ
reliée a la source
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AlGaN
2DEG
GaN

Substrat

FIGURE II.2 - Exemple de transistor HEMT GaN avec plaque de champ. Source : [3].

1.3 Terminologie spécifique aux effets de pieges

Pour évoquer les effets de pieges, un certain nombre de termes spécifiques sont utilisés.
Cette partie vise a les décrire et les illustrer sur des exemples de mesures issues de la
littérature.

1.3.1 “Gate-Lag”

La notion de Gate-Lag (GL) est utilisée lorsqu’un effet de piege est déclenché par une
variation de tension sur la grille du transistor. Le Gate-Lag a tres vite été identifié comme
résultant d’effets de pieges localisés en surface de 'AlGaN, entre la grille et le drain, caril a
été fortement réduit par l'introduction de la couche de passivation, comme le montre [57].
Cependant, il existe toujours un effet GL, qui est activé pour des champs électriques plus
importants (et donc des pieges plus profonds, en niveau d’énergie comme en localisation).

1.3.2 “Virtual gate”

Cette théorie, massivement approuvée, vise a expliquer l'origine du GL [57] : lorsque le
transistor est pincé, les électrons qui “fuitent” par la grille viennent remplir des pieges a
proximité. Ceci provoque l'extension de la zone de déplétion du canal au-dela de la grille
(dans l'espace grille-drain). Lorsque le transistor est rendu passant, les électrons contenus
dans ces pieges mettent un certain temps a étre émis et donc prolongent l’existence de la
zone de déplétion pendant un certain temps : c’est la grille virtuelle.

1.3.3 “Gate leakage”

Le "Gate leakage" est un courant de fuite non attendu sur la grille, qui a été associé au
remplissage des pieges qui produisent les effets GL et “Virtual Gate”. L'origine de ce courant
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de fuite était initialement basé sur les piéges de surface [58]. Mais il a été démontré que
pour des champs électriques plus importants, d’autres pieges plus profonds dans la barriere
contribuent a 'laugmentation de ce courant de fuite, notamment par effet tunnel [59, 60].

1.3.4 “Drain-Lag”

Similairement au GL, la notion de Drain-Lag (DL) est utilisée lorsqu’un effet de piege
est déclenché par une variation de tension sur le drain du transistor. En effet, lorsque la
tension drain-source est élevée, les électrons du gaz 2D peuvent étre capturés par des pieges
a proximité (dans la barriére et dans le buffer). Le DL est donc associé aux pieges de “bulk”,
c’est a dire au milieu de la structure du HEMT [61].

1.3.5 “Knee walkout”

Le "Knee walkout" désigne 'augmentation de la tension de coude du transistor, voir
figure 11.3. Cet effet de piege est souvent associé aux pieges de surface car il est fortement
atténué par l'utilisation de passivations et de plaques de champs et [57, 62]. Mais comme
pour le GL, lorsque les champs électriques grille-drain sont importants, le knee-walkout
refait son apparition.

»
— Pulsed from
Vd=OV, Vg:OV
150 — I
————————— — — Pulsed from
________ | Vvd=40v, vg=-3V
<1004 ¥ L= - - =——= )
Ig, ————————
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| | I I : |

FIGURE 1.3 - Représentation des effets “Knee-Walkout”, ”Current-Collapse” et augmentation
du RON [4]
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1.3.6 “Current collapse” (CC)

C’est l'effet de pieges prépondérant des HEMT GaN, voir figure 11.3. A origine, ce terme
était utilisé seulement pour exprimer la diminution du courant de drain en présence
d’une tension drain-source élevée. Maintenant, il est souvent utilisé dés que l'on constate
une diminution du courant de drain du transistor. Ce phénomene, conséquence directe
du décalage (dii aux pieges) de la tension de pincement du transistor, contribue a
Paugmentation de la résistance a I’état passant (Roy). De ce fait, il dégrade directement la
puissance de sortie du transistor car Poyr = (AV.AI)/8 avec AV et Al respectivement les
excursions maximales en tension et courant sur le réseau I-V. Le CC est d{i a la fois aux pieges
de surface et aux pieges de bulk [63].

1.3.7 “Kink effect”

Le "Kink effect" se traduit par une augmentation brusque de la conductance de sortie
dI;/dV,, associée a un phénomeéne d’hystérésis observé en régime saturé sur le réseau I-V
de beaucoup de FET (MOSFET, MESFET et HEMT). Pour les HEMT, les électrons piégés sont
ré-émis dans le canal au dela d’une certaine valeur de Vp 5, appelée Vg kink. Une soudaine
augmentation de la conductance de sortie (gp) est constatée, voir figure I1.4. La chute de
courant a faible Vg n’est pas observée lorsque les tensions Vg sont balayées dans le sens
décroissant. Leffet kink est dépendant de la structure, de la longueur de grille et méme
de lillumination du transistor [64]. Mais dans [5], il est établi que l'effet Kink est causé par
le remplissage de pieges par impacts d’électrons chauds, c’est-a-dire en faisant circuler un
courant important dans le canal. Il est caractéristique de la présence de piéges de buffer.
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FIGURE I1.4 - Effet Kink [5].
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1.3.8 Dispersion fréquentielle de la conductance (gp) et de la transconductance (g,,)

Unevariation de latransconductance et de la conductance en fonction de la fréquence est
observée dans les HEMT GaN comme illustré sur la figure 11.5. Cet effet peut étre simplement
expliqué avec 'image de charges circulant entre le canal et les pieges : lorsque la fréquence
du signal d’excitation est plus faible que la fréquence d’émission des pieges, les charges ont
suffisamment de temps pour étre capturées puis ré-émises entre deux périodes du signal. En
revanche, dés que la fréquence d’excitation s’approche de la fréquence d’émission du piége,
les charges n’ont pas le temps d’étre émises entre deux périodes consécutives alors les pieges
ont un impact sur g,, et gp. Lorsque la fréquence du signal est bien plus élevée que celle
des pieges, un régime établi est atteint (pieges constamment pleins ou bien constamment
vides) et il n’y a plus de dispersion. Cette dépendance fréquentielle de la transconductance
du transistor due aux piéges a été étudiée pour la premiere fois en 1971 sur un JFET Silicium
irradié [65]. C’est ensuite devenu une technique de caractérisation de pieges sur les HEMT
GaAs [66]. Suivant le méme principe, il est possible d’étudier la dispersion fréquentielle de
la capacité de sortie [67], mais elle est moins utilisée, car la capacité est tres faible (et donc
plus difficile a mesurer).
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(a) Dispersion fréquentielle du module et de (b) Dispersion fréquentielle de la conductance a
la phase de la transconductance a différentes différentes tensions de grille [69].

températures [68].

FIGURE 1.5 - Dispersions fréquentielles basses fréquences dues aux effets de pieges.

1.3.9 Décalage de la tension de pincement

Un décalage de la tension de seuil V], du transistor “vers la droite” est observé : pour
la méme valeur de tension de grille, on a moins de courant en sortie comme le montre la
figure Il.6.
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FIGURE 1.6 - Décalage de la tension de pincement pour différentes valeurs max de Vpg.
Source: [6].

1.4 Extraction de la signature d’un piege

La signature d’un piege est composée de son énergie d’activation (F,) et de sa section
efficace de capture (o,,). Il est possible d’extraire empiriquement ces caractéristiques car la
constante d’émission de certains piéges est dépendante de la température.

Pour comprendre cela, il faut repartir des équations statistiques de recombinaison
des porteurs avec les pieges publiées par Shockley en 1951 [70, 71], c’est la théorie
de Sockley-Read-Hall (SRH). Pour simplifier les équations, on ne considére que les
déplacements d’électrons (mais le raisonnement est valable avec les trous). L’équation
donnant "augmentation de la charge due a des électrons piégés est :

dny

e cnn(Ny — ny) — epmy (1.1)

avec e, le taux d’émission (s71), n, la concentration d’électrons piégés (m—3), ¢, le taux de
capture (m3.s71), n la concentration d’électrons dans la bande de conduction (m~3) et IV, la
concentration totale de pieges (m=3).
Si on se place a ’équilibre thermodynamique (i.e. le nombre d’électrons émis est égal a
ceux capturés : la variation de charge dans le piege dn;/dt est nulle).
Il est donc possible d’écrire :
eny = cpyn(Ny — ny) (11.2)

L’équation 1.2 peut étre traduite par la phrase suivante : “le taux d’émission fois le nombre
d’électrons piégés est égal au taux de capture fois le nombre d’électrons disponibles dans la
couche de conduction fois le nombre de places restantes dans les piéges”.
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Le taux d’occupation du piége vaut alors :

ng Cn
—_ = 1.3
N,  e,+cpn (113)

Mais, en considérant la distribution de Fermi-Dirac [72], le taux d’occupation du piege est

ny ET_EF -
~ =11 I ——— 1.4
N, { +geXp( ky T )} (11:4)

avec g la dégénérescence de I’état d’énergie E7 (i.e. le nombre de pieges possédant cette

aussi égal a:

énergie,on prendra g = 1), Er le niveau d’énergie du piege (en eV), E' le niveau de Fermi (en
eV), k, la constante de Boltzmann (en eV.K ') et T la température (en K). Apres égalisation
des équations I1.3 et 11.4, la fréquence d’émission e, est isolée :

M) (11.5)

en:cnngexp( T
b

La concentration d’électrons dans la bande de conduction (n, en m™3) est calculée
en utilisant 'approximation de Boltzmann (qui approxime la fonction de Fermi-Dirac a

exp (—Ek_bb;F> ):

Ec—F
n = Ngexp (—u)

.k (11.6)

ou E est le niveau d’énergie de la bande de conduction (en eV) et N est la densité effective
d’états dans la bande de conduction (en m~2) dont 'expression est la suivante :

2mm ky T\ */?
2mm, ky T ) (11.7)

NC:ZMC( 5

avec M¢ le nombre de minima dans la bande de conduction (=1 pour le GaN a structure
Wurtzite), m* la masse effective d’un électron (=~ 0.2 my pour le GaN [73] en kg ou
eV/(m?*.s72)), ky la constante de Boltzmann (en eV.K™'), T la température (en K), / la
constante de Planck (en eV.s).

En sachant que le taux de capture ¢, vaut o, vse-m, 1 €St remplacée par son expression
dans l’équation 1.5 qui devient :

M) (1.8)

€n = On Utherm 9 NC eXp (_ kb T

ou o, est la section efficace de capture du piége (en m?) et vye,m la vitesse thermique des
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électrons dans le GaN (en m.s~!), quivaut :

T\ /2
Vtherm = (3 i ) (”9)

*
me

En remplacant vy, et N¢ par leurs expressions dans [’équation 11.8, il vient alors :

1 E
. =qgo,vT? i [1.10
¢ Tn 90n" oXP < ka> ( )

avec la constante :

v =2V3(2m) m?

ou 7, est la constante d’émission du piege (en s) et £, = E¢ — E7 est son énergie d’activation
(eneV).
En appliquant la fonction logarithme népérien de chaque c6té de ’équation 11.10, il vient :

(I.m)

Eq
ky. T

€n
T2

In(=) =In(o,v) — (1112)
Cette équation, appelée loi d’Arrhenius, permet, en effectuant le tracé in (%) en fonction
de 1/(k,.T), de déduire empiriquement I’énergie d’activation (correspondant au coefficient
directeur de la droite obtenue) et la section de capture du piege (ordonnée a l'origine de
la droite) a condition de mesurer la constante d’émission a différentes températures. Cette
méthode présente l'avantage de s’affranchir de la connaissance de la valeur absolue de la
constante d’émission : c’est le décalage en fréquence di a la température qui compte.

Mais une précaution est a prendre : les paramétres extraits ne permettent pas de dissocier
les pieges : il peut y avoir deux niveaux de pieges dans la structure et seulement une seule
énergie d’activation identifiable. On préfere donc parler d’énergie d’activation effective ou
apparente. Ce concept d’énergie “effective” d’activation est introduit dans le modele de
Boltzmann-Arrhenius-Zhurkov (BAZ) [74] utilisé dans les études de vieillissement/fiabilité.

1.5 Caractérisations classiques des effets de pieges

Les pieges étant localisés a différents endroits de la structure et a différents niveaux
d’énergie, ils ne sont pas toujours activés : chaque piege requiert certaines conditions.
Pour cela, différentes méthodes de caractérisations sont utilisées, et au sein d’une méthode
de caractérisation, différentes séquences de tests sont réalisées pour mettre en évidence
certains types de piéges. Plusieurs parametres sont a faire varier comme les excursions en
tension coté grille et drain, la polarisation en courant ou encore la température de "chuck".

Voici une liste, non exhaustive, des méthodes de caractérisation des effets de pieges.

Julien COUVIDAT | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019

(@) BY-NC-ND | Page 32



Chapitre Il - Caractérisation et modélisation du HEMT GaN

1.5.1 La caractérisation courant-tension (I-V)

C’est un outil efficace, rapide et relativement peu coliteux (pas de signaux RF) pour
mesurer les performances (et les éventuelles chutes de performances) du transistor.

La caractérisation |-V continue consiste a balayer successivement les tensions de drain et
de grille du transistor tout en mesurant les courants qu’il géneére.

La caractérisation I-V impulsionnelle consiste a mesurer ces courants lors d’impulsions
trés courtes et en simultané sur la grille et le drain. Ces impulsions sont effectuées de maniere
périodique (typ. 100 us) avec un rapport cyclique trés petit (typ. 1%). Ceci permet de fixer
le transistor a un point de polarisation pendant la majorité du temps (typ. 99%) tout en
mesurant un point différent de sa caractéristique de transfert (I-V) a chaque période, sur
un temps tres court. De ce fait, on s’affranchit de l'auto-échauffement (effet thermique)
du transistor pour pouvoir caractériser exclusivement les effets de pieges en profitant de
’asymétrie entre le temps de capture (< 1 us) et le temps d’émission (> 1 ms) des porteurs.

Lors d’une caractérisation |-V, les effets observés sont différents en fonction du point
de repos; de l'excursion en tension (Vismin, Vbs.maz); @insi que du profil temporel de
Uimpulsion (rapport cyclique, temps d’attente entre les courbes, etc.). De maniére générale,
fixer un point de polarisation avec une tension de grille inférieure ou égale a la tension
de pincement du transistor conduit a mesurer les effets Gate-Lag, voir figure 11.7(a).
Réciproquement, fixer un point de polarisation avec une tension de drain différente de 0 V
conduit a mesurer les effets Drain-Lag, voir figure 11.7(b).

W 6x50 Lg 0.15 um W 6x50 Lg 0.15 um
05- Gate Lag 05+ Gate Lag VS Drain Lag
: L . — 0,0V
el (-5,0)V B0V

e

044 —=—(-5,20)V

04
// A A\
03 / 0,34
$ ) % ¥ v
A / \
024 02+
/ £

los (A)

pemeEies il

A'/
Yy ZmrmmDEESS e == 00 : — —_—
0.0 50 100 15.0 20.0 25.0 00 50 10,0 150 200 250
VDG(V) VDS(V)
(a) Caractérisation 1/V impulsionnelle : mise (b) Caractérisation I/V impulsionnelle : mise
en évidence du Gate Lag. Source : [75]. en évidence du Drain Lag. Source : [75].

FIGURE II.7 - Caractérisations I/V impulsionnelles.

Aussi basée sur une mesure I-V, des chercheurs de ’'Université de Bologne ont développé
la mesure |-V a double impulsions [76] : on envoie une premiere impulsion (nommée
“pré-impulsion”) pour fixer un niveau de piéges, puis une seconde impulsion a lieu
immédiatement apres pour effectuer la mesure d’un point du réseau. De la méme maniére
gu’une mesure I-V impulsionnelle classique, cette mesure est répétée périodiquement avec
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un rapport cyclique tres faible.

En plus du challenge technique qui consiste a envoyer des impulsions synchronisées, tres
bréves, et avec une grande excursion en tension (coté drain), la mesure |-V a uninconvénient :
Pimpossibilité de mesurer les constantes de temps des pieges, que ce soit celles de capture
ou celles d’émission. On peut estimer leurs valeurs en faisant varier le rapport cyclique
entre les mesures (pour laisser plus ou moins de temps aux pieges de se décharger) ou
bien la température (la chaleur accélere la décharge des piéges). Mais la constante de temps
d’émission du piege ne peut étre évaluée avec précision que lors d’'une mesure transitoire ou
fréquentielle.

1.5.2 La spectroscopie transitoire des niveaux profonds (en anglais DLTS)

Utilisée des 1974 sur les jonctions p-n et Schottky [77], elle donne la signature des piéges
a partir de la mesure de la réponse transitoire a une excitation impulsionnelle effectuée a
différentes températures. La DLTS originale consiste a mesurer la variation d’une capacité
suite a une impulsion en tension sur le transistor, on 'appelle C-DLTS.

Lors du transitoire, la capacité peut s’exprimer par la fonction :

C(t) = C, [1 _ ;AT[]OJ exp (—Tiﬂ (1113)

ou C, est la valeur de repos, nrq la densité de pieges remplis a t=0s, Np la densité totale de

pieges et 7., la constante d’émission du piege.
La DLTS étant une technique de corrélation, on choisit deux instants (¢, et ¢,) dans la zone
d’émission du piége et on regarde ’écart en capacité, appelé S(t), valant analytiquement :

S(t) = Cr;% [exp (—:—2) — exp (—3—1)} (11.14)

En tracant S(t) en fonction de la température, un maximum se dessine, voir figure 11.8.
Enfaisantvarier 'écart entre t; ett,, il est possible de déduire par corrélation la constante
d’émission du piege pour chaque température. Ceci permet d’extraire les caractéristiques du
piége mis en évidence (en utilisant la loi d’Arrhenius, voir équation 11.12). Mais la C-DLTS a
deux défauts :
— 1- les capacités parasites des HEMTs sont de plus en plus petites (=~ 100 fF) et donc
difficiles a mesurer avec précision.
— 2 - lesvariations de capacités sont principalement dues aux pieges de surface, ceci ne
permet pas de sonder la structure plus profondément.
La I-DLTS est une variante de la DLTS ou il faut mesurer la variation de courant de drain
suite a une impulsion de tension, mais la encore la technique reste trés longue a réaliser car
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Transitoire de Capacité

YA

1 b Temps Signal DLTS S(T)

FIGURE 11.8 - Principe de corrélation de la DLTS avec la température.
il faut répéter les mesures a différentes températures et différents écarts t; — t.

1.5.3 La mesure de courant transitoire (DCT)

Dans le méme esprit que la DLTS, la réponse transitoire du courant suite a une impulsion
en tension est mesurée. Mais cette fois, on échantillonne lintégralité de la réponse, si
possible en échelle de temps logarithmique. La mesure transitoire du courant de drain (ou
“DCT” en anglais) est particulierement populaire [7, 78] car elle est compatible avec les
processus de test et vieillissement des fonderies. Elle est efficace pour mesurer avec précision
les constantes de temps supérieures a la dizaine de microsecondes. En dessous, il faut utiliser
des instruments de mesure spécifiques (bande passante élevée, peu de capacités parasites,
etc.).

En DCT, on mesure la réponse du courant de drain suite a une impulsion de tension sur la
grille ou le drain (ou les deux). A chaque fois, on releve la constante de temps correspondante
au pic de la dérivée de la réponse en courant. Cette réponse peut étre préalablement lissée
par une somme de fonctions exponentielles dégénérées de type :

Iyt = Ling + Z a; exp(—t/7;)" (11.15)
i=1

avec a; un coefficient de réglage en amplitude, 7; la constante de temps du piege mis en
évidence et 3; un facteur d’étirement (0 < 3; < 1), voir figure I1.9.

Ce relevé est effectué a différentes températures afin de tracer la courbe d’Arrhenius et
d’extraire la signature des pieges. Cette méthode permet de caractériser différents pieges
selon l'origine de l’excitation du transistor (e.g. a partir de la grille ou du drain).

Il existe aussi la variante “RF”, ou on étudie le méme transitoire de courant de drain,
mais suite a une impulsion RF cette fois [79]. Nous en reparlerons dans la section dédiée aux

caractérisations RF impulsionnelles.
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FIGURE 1.9 - Exemple de DCT [7].

1.5.4 Lamesure de dispersions fréquentielles

Contrairement aux méthodes précédentes, c’est un outil qui repose sur l'étude de
la dispersion fréquentielle de parameétres tels que le gain (g,,, Piap) ou les impédances
(conductance, susceptance) basses fréquences. Cette méthode de caractérisation permet
de mesurer les fréquences d’émission des pieges supérieures a la dizaine de Hz (donc les
constantes de temps inférieures a la centaine de millisecondes).

L’étude originelle de la dispersion fréquentielle consistait a regarder le module ou la
partie réelle de g,,. Puis il a été montré que la conductance (G = Re(Y22)) de sortie du
transistor est directement liée a la capacité parasite due aux pieges [80]. La formule simplifiée
de la conductance divisée par la pulsation vaut :

w. 7—trap . Ctrap

1116
(1+ wQ.Tt%ap) (1116)

— X gp +
w
avec w la fréquence d’excitation petit signal, et 74,4, la constante d’émission du piege. G
est normalisée par w pour qu’elle passe par un maximum, ce qui rend ’estimation de la
fréquence d’émission du piege plus aisée, voir figure 11.10.
Sur le méme principe, [81, 82] utilise la susceptance de sortie du transistor (B =
imag(Y 22)), car elle est directement liée a la capacité parasite due aux pieges et elle passe
naturellement par un maximum (sans normalisation) :

W.Ttrap- Ctrap

B«
(1 + w2'7—t2rap)

(1.17)
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FIGURE I1.10 - Conductance de sortie (Re(Y22)/w) mesurée a différentes températures [8].

1.5.5 Lamesure du bruit basse fréquence

Le bruit électronique basse fréquence (BF) d’un transistor est principalement constitué
du bruit (1/f) dG a la pureté du cristal GaN et du bruit génération-recombinaison (GR) d
aux mouvements de porteurs dans les pieges. L’étude du bruit BF possede l'avantage de
mettre en évidence les pieges sans appliquer de signaux d’excitation sur le transistor [83]
(outre la polarisation continue). De plus, il est possible de mesurer des composants de petites
dimensions, car on s’affranchit de la contrainte de devoir mesurer une variation de courant
ou de capacité (comme en DLTS ou DCT) [84, 85]. Comme le bruit GR est dépendant de la
température, les signatures de piéges peuvent étre extraites a partir de cette mesure [86],

voir figure 11.11.
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FIGURE II.11 - Etude du bruit basse fréquence en sortie d’un transistor GaN [9].

Julien COUVIDAT | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019

(@) ox-ne-np |

Page 37



Chapitre Il - Caractérisation et modélisation du HEMT GaN

1.5.6 La mesure RF impulsionnelle

Linfluence des piéges sur un train d’impulsions RF est observable sur le transitoire de
courant de drain au cours des impulsions (cela revient a faire de 'analyse DCT avec un mode
d’excitation RF).

Cette méthode de caractérisation, tres efficace, a été mise en place a XLIM durant la these
d’A. Benvegnu [87, 88, 89].

Il est aussi possible d’analyser la répétabilité de l'amplitude de lenveloppe des
impulsions RF : c’est un banc de mesure « pulse to pulse » qui a été mis en place a XLIM [90].

1.5.7 Les méthodes optiques

Il existe aussi des méthodes de caractérisation par photo-ionisation ou l'on vient étudier
le spectre d’absorption fréquentiel (lumineux). Ceci permet de sonder les états de surface
mais on ne peut pas voir les pieges plus profonds [91].

Enrésumé, les méthodes basées sur des mesures transitoires permettent de mesurer des
constantes de temps plus longues que les méthodes fréquentielles. Donc pour étre compléte,
la caractérisation d’un transistor piégé doit avoir au minimum une mesure transitoire et une
mesure fréquentielle afin de s’assurer que toutes les constantes de temps sont couvertes.

Le tableau I1.1 suivant propose quelques résultats de caractérisations effectuées dans
la littérature en précisant, si possible, les caractéristiques du piege mis en évidence et son
origine (donnée par lauteur).

A la lecture de ce tableau, on constate la présence réguliére d’un piége de buffer
référencé aux alentours de 0.4-0.6 eV en dessous de la bande de conduction. Ces pieges sont
maintenant connus pour étre dus aux défauts natifs du buffer GaN, exacerbés par la présence
de dopants [51]. Les pieges de bulk AlGaN sont généralement ceux avec des constantes de
temps supérieures a la seconde (des pieges AlGaN ayant une énergie d’activation de 0.37
eV et une constante de temps supérieure a la seconde ont été identifiés par spectroscopie
photoélectronique a rayons X dés 2003 [101]). Par ailleurs, les énergies d’activation des pieges
de surface sont faibles (généralement inférieures a 0.4 eV). Ces états de surface ont des
constantes de temps de l'ordre de la seconde et sont souvent désignés responsables des
effets de “grille virtuelle”.
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Méthode Structure Lg d’:cnt(ie\:g:ieon 7. (@ 25°C) | Origine | Ref
Eco—0.6eV 10725 GaN 2013
DCT AlGaN/GaN/SiC | 0.5um | Ey +09eV 107!'s GaN [92]
Ec—1.1eV 10's AlGaN
- 10~?s GaN 2010
UV+DCT | AlGaN/GaN/SiC | 0.7um | Ec —0.12eV 10°s GaN [93]
Ec —0.45eV 10%s AlGaN
Ey +0.95eV - AlGaN 2013
PIV+TCAD AlGaN/GaN/Si 0.5 um Ec—03eV - GaN [94]
Eo—0.5eV - GaN
Diode AlGaN/GaN 2016
DCT avec AlGaN Back- | Diode | E- —0.6eV 10%s AlGaN BB | [95]
Barriere dopée C
E-—0.18eV - Surface | 2009
DLTS AlGaN/GaN/SiC 14 um Ec—05eV - GaN [96]
E-—0.76eV - AlGaN
PIV+TCAD AlGaN/GaN/Si 76 um Eo—0.2eV - Surface | 2014
[97]
LFN AlGaN/GaN/SiC | 0.25um | Ec — 0.25eV 103s Surface | 2013
Eo—04eV 1073 GaN [98]
I-DLTS AlGaN/GaN/Si 0.6 um Eo—0.4eV 10%s AlGaN 2014
[99]
DCT AlGaN/GaN - - 107!s GaN 2011
Eo — 0.57 eV 10°s AlGaN | [7]
Ec—0.64eV 10~2%s GaN 2013
DCT+ AlGaN/GaN/SiC | 0.5um | Ey +0.86 eV 107!'s GaN [89]
[SIBF E-—1.0eV 10's GaN
Ec —0.64eV - AlGaN 2017
van der AlGaN/GaN/Si 25um | Ec —0.21eV - GaN [100]
Paw DCT Eo—0.45eV - GaN
Eo—0.55eV - GaN
[S]1BF INAIN/GaN/SiC - E-—0.38¢eV 1073s GaN 2014
[82]

TABLE II.1 - Résumé de quelques caractérisations de pieges issues de la littérature.

Maintenant que nous avons vu les principales méthodes et quelques résultats de

caractérisations de HEMT AlGaN/GaN, nous allons présenter les résultats obtenus au cours

de nos travaux.
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2 Caracteérisation du transistor HEMT GaN GH25 d’UMS

Dans cette partie, les effets de piéges du transistor HEMT AlGaN/GaN GH25-10 a longueur
de grille 0.25 um d’UMS [35] sont caractérisés. La tension de seuil du transistor est d’environ -
3.4V etsadensité de puissance d’environ 4 Watt/mm de grille, alimenté sous 30 V. L'étude est
réalisée sur un transistor de développement 6x75 um issu d’un wafer découpé et brasé sur
un capot de cuivre pour permettre la mesure sous pointes, voir figure 11.12. Afin de s’assurer
de la répétabilité des phénomeénes observés, les mesures sont effectuées sur 3 transistors de
taille identique et provenant tous du méme lot. Le lot considéré est YATAGANA.

FIGURE 11.12 - Photographie de transistors brasés sur capots de cuivre pour permettre les
mesures sous pointes.

2.1 Mesures DCT par impulsion de grille

Au départ de cette these, un industriel partenaire nous a interpellé sur les phénomenes
de piéges observés sur des amplificateurs de puissance en technologie GaN (observation de
transitoires de courant de polarisation pendant plusieurs millisecondes). Ces effets de pieges
apparaissent a l'allumage de 'amplificateur apres 'avoir coupé en appliquant une tension de
polarisation Vgg < —10 V.

Lexpérience décrite par cet industriel est équivalente a la DCT. Comme il n’existait pas de
banc de mesure dédié a la mesure du transitoire de courant deés la fin d’une impulsion en
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tension, il a fallu le mettre en place.
Au cours de cette partie, nous allons voir linfluence de différents parametres
(durée/amplitude desimpulsions, température de chuck) sur le temps de réponse des pieges.

2.1.1 Description du banc de mesure

La mesure des courants (de grille ou de drain) du transistor pendant ou apres une
impulsion (dc ou RF) requiert l'utilisation d’oscilloscopes munis de sondes de courant avec
une forte résolution en amplitude et en bande passante (échantillonnage de l'ordre de
1M Sample/sec et courants mesurés de l'ordre du pA sur la grille du transistor). De plus,
ces phénomenes ayant des durées extrémement longues et les acquisitions s’effectuant
en échelle linéaire (impossibilité d’acquérir en échelle logarithmique) font que la quantité
de points stockés dépasse vite le million d’échantillons par grandeur mesurée. Tout cela
conduit au développement d’algorithmes de traitements du signal qui permettent, entre
autres, d’aligner les signaux provenant de différents appareils déclenchés en différé,
d’échantillonner les signaux bruts en échelle de temps logarithmique, ainsi que de lisser les
courbes pour s’affranchir du bruit de mesure. Ces algorithmes ne sont pas détaillés ici maisiils
ont été développés au cours de la these (réalisés sous Scilab®) et sont appliqués sur chacun
des résultats qui suivent.

Le banc développé permet d’envoyer une impulsion en tension sur la grille du transistor
tout en gardant la tension de drain constante. Une photographie du banc mis en place ainsi
que le schéma équivalent est donné sur la figure 11.13.

GPIB

AWG DC Supply
AF3252 2450

I TRIG INT

AUXIN
High Sampling
Scope DPO7054

Pulse Generator
8114A

Slow sampling
Scope DPO7054
AUX IN

(s TecEend

Thermal Chuck

(b)

FIGURE 11.13 - (a) Photographie et (b) schéma du banc de mesure transitoire du courant.
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Le banc est composé de:

— un générateur de tension (HP81110A) sur la grille qui permet d’envoyer des impulsions
de 420V réglé en mode “trigger externe” afin de pouvoir générer des signaux ayant
n’importe quel rapport cyclique (RC); en mode interne, il est limité a un RC de 0.1% et
une période maximale de 1 sec (insuffisant pour ce type de mesure).

— une alimentation stabilisée sur le drain,

— deux oscilloscopes Textronix (DPO) équipés de sondes de courant a effet Hall, le
premier réglé avec un échantillonnage rapide pour acquérir sur un temps court (de
1077 a 1072 s), Pautre avec un échantillonnage plus lent pour acquérir sur un temps
long (de 1072 a101's),

— un générateur arbitraire de signaux (AFG3252) pour cadencer la durée des impulsions
de tension en générant un signal de “Trigger” au générateur,

— deux tés de polarisation choisis pour effectuer des mesures impulsionnelles (50 MHz
de bande passante sur la voie DC), ils sont chargés par 50 Ohm sur leurs sorties RF,

— une station de mesure sous pointes équipée d’un chuck thermique allant de -65°C a
+200°C.

Anoter que laséquence de mesure est totalement automatisée (instruments commandés
par bus GPIB via le logiciel Scilab®), ce qui facilite la répétition des mesures pour différentes
tensions et différentes durées d’impulsions.

La séquence de test comprend :

Reset des pieéges On vient faire circuler du courant dans le transistor pendant 15
secondes afin de libérer un maximum de piéges.

Zone tampon On pince le transistor en classe AB profonde et on alimente le drain a sa
tension Vps o, puis on attend 100 ms que la tension soit bien établie avant d’envoyer
Pimpulsion qui va remplir les pieges.

Remplissage des piéges On pince fortement le transistor afin de remplir les piéges. Il est
intéressant de mesurer le courant de grille au cours de cette période caril est a l'origine
du remplissage des pieges.

Emission des piéges On dépince le transistor en classe AB profonde et on vient mesurer
le transitoire de courant de drain durant plusieurs secondes.

Un chronogramme de la séquence appliquée est donné sur la figure 11.14.

Dans un premier temps, l'idée consistait a mesurer a la fois le courant de grille et le
courant de drain afin d’essayer de relier la forme du courant de grille durant la période de
remplissage avec la forme du courant de drain lors de la période d’émission des charges.
Malheureusement, les sondes a effet Hall des oscilloscopes DPO ne sont pas assez précises
pour mesurer le courant de grille du transistor. Dans le but d’effectuer quand méme la
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V
DS
A
______________ //
VDS,on /7
//
SV =17
>
Reset R li
Jdes (Zone Mes % Mesure t
pieges
>
M e B
____________ //
VGS,off ———————————————————— \ ,
y : Début de
y GS fill I'acquisition

FIGURE .14 - Séquence complete comprenant le reset des pieges, le remplissage ainsi que la
mesure de la constante de temps des pieges.

mesure, la société Keysight nous a prété son dernier analyseur de courant, le CX3324A. Une
capture d’écran de la mesure brute effectuée avec cet appareil est donnée sur la figure 11.15.

feidsig

sisfjeuy

uoRoun4 sabbu )

o

500.0 ps. R g ng 20 [ 50.00 mA/, 17C A 1000V/,-4100Vv DC
0 §MHz Range: 200 m &MHz  Range:40v| §

FIGURE I1.15 - Exemple de mesure réalisée avec le prét de l'analyseur de courant Keysight
CX3324. Mesure réalisée sur un transistor GH25 (W=6x75um). Conditions : Vs ,rp = —18V/,
tfi” = 400,&8 et VDS,on = 15V.

On constate que cette sonde possede une résolution en courant tout a fait adaptée a
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cette mesure. Malheureusement, il est techniquement difficile d’acquérir des échantillons
pendant Uimpulsion de remplissage puis apres celle-ci (pendant plusieurs secondes) car
le nombre total d’échantillons sauvegardés par l'oscilloscope est limité (2M). Il aurait fallu
utiliser deux exemplaires de l'oscilloscope de prét avec des vitesses d’échantillonnages
différentes, ce que nous n’avions pas a disposition.

Dans la suite de ce chapitre, nous présenterons donc seulement les mesures de
courant de drain du transistor, effectuées avec le matériel disponible au laboratoire (deux
oscilloscopes Textronix DPO et leurs sondes de courant a effet Hall). Pour plus de clarté,
on trace l’évolution du courant en échelle de temps logarithmique a partir du premier
échantillon mesuré (a t=10"%s aprés le dépincement du transistor).

2.1.2 Influence de la tension de grille

On s’intéresse donc au courant de drain dans la période d’émission de la séquence. Tout
d’abord, nous avons fait varier la tension de grille a I’état “off” du transistor. Sur la figure 11.16,
pour une tension Vis,.r¢ Supérieure a -6V, il n’y a pas (ou tres peu) de chute de courant. Il'y
a donc un seuil d’activation en tension grille-source. Egalement, plus le transistor est pincé
fortement, plus la constante d’émission est longue. Ceci révele la présence de pieges plus
profonds, activés lorsque l’excursion coté grille est importante (traduite par une excursion
importante du cycle de charge coté grille, et qui peut avoir lieu en régime RF grand signal,
lorsque le transistor est fortement compressé).

Drain current during ON-state

o
[o°)

Id (normalized)
o
o))

0.4 Vgoff=-5V
Vgoff=-6V
0.2 Vgoff=-8V
Vgoff=-12V
Vgoff=-18\
G -6 "5 '-4 '-3 '-2 '-1 v!) 1
10 10 10 10 10 10 10 10

Time (s)

FIGURE I1.16 — Mesures DCT a différents Vg o1 ¢. Conditions : Vps=15V, ¢ ;=1 ms et T=25°C.
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2.1.3 Influence de la tension de drain

Sur la figure 11.17(a), pour une impulsion d’amplitude -18 V, la tension Vps a un effet
“catalyseur” de I’émission des piéges. La constante d’émission passe de 3.01072s a 10V
a 1.51072s a 20V. Sur la figure 11.17(b), la méme mesure est répétée pour Vig,rr=-8V. Le
méme phénoméne est constaté. La constante d’émission passe de 4.31073sa10V a 6.810~%s
a 20V. Dans la littérature, cette accélération du temps d’émission est attribuée a leffet
Poole-Frenkel [102] ou la fréquence d’émission augmente avec la racine carrée du champ
électrique (F) : e(F) = ¢(0)exp (ﬁﬁ/kﬁ) avec B = /¢3/(me). Ceci peut aussi venir
de "augmentation de l'auto-échauffement du transistor car la puissance dissipée augmente
également. Enfin, les courbes pour 20V et 25V sont identiques dans ce dernier cas, ce qui
laisse penser a un phénomene de saturation.

1.2 Drain current during ON-state 12 Drain current during ON-state
2 .
1.4 1.4
1 1
0.9 0.9
0.8 0.8
< 0.7 < 0.7
E 0.4 E0.6
Z0.5 20.5
0.4 0.4
0.3 — Vds=10V 0.3 —— Vds=10V
0.2 Vgs=15V 0.2 xgs=;gx
Vds=20V S=
0.4 — Vds=25\| 0.4 — Vds=25{|
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10
Time (s) Time (s)
(a) Conditions : Vigg,05£=-18 V, t ;=1 ms et T=25°C. (b) Conditions : Vigs o #=-8 V, t £;1;=1 ms et T=25°C.

FIGURE I1.17 - Mesures DCT a différents Vpg.

2.1.4 Influence de la largeur d’impulsion

En faisant varier la durée de remplissage des pieges, on peut tirer une information sur la
constante de capture, ou du moins le temps nécessaire pour remplir une majorité de pieges.
Les réponses pour une tension de grille de -18V et pour deux tensions V5 sont tracées sur les
figures11.18(a) et (c) . Sur les figures I1.18(b) et (d), on trace les réponses a une tension de grille
plus faible, pour les mémes Vg. Un phénomene de saturation est visible entre les durées 10
ms et 100 ms. On peut considérer qu’au dela de 10 ms, la plupart des pieges sont remplis.
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T Drain current during ON-state 1o Drain current during ON-state
L .
1.4 1.3
1 1
0.9 0.9
0.8 0.8
< 0.7 < 0.7
Eo4 Eo.4
05 205
0.4 0.4
0.3 —— Tfill=0.1m 0.3
Teiotoms|| 2
=10ms
0.3 —— Till=100m§ O} —— Tfill=100m4
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10
Time (s) Time (s)

(a) Conditions : Vgs o5 r=-18 V, Vpg=10 V et T=25°C. (b) Conditions: Vg 0r#=-8V, Vps=10V et T=25°C.

12 Drain current during ON-state 1 Drain current during ON-state
WL 2
1.1 1.3
1 1
0.9 0.9
0.8 0.8
Z 0.7 Z 0.7
E 0.4 Eo.4
2 0.5 2 0.5
0.4 0.4
0.3 — Tfill=0.1m 0.3
0.2 Tfill=1ms 0.2
o Tfill=10ms
: —— Tfill=100mg O}
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10
Time (s) Time (s)

(c) Conditions : Vigs.orf=-18V, Vps=20V et T=25°C. (d) Conditions: Vizs o r=-8V, Vps=20V et T=25°C.

FIGURE I1.18 - Mesures DCT a différents ¢ s;y;.

2.1.5 Extraction de ’énergie d’activation

Finalement, ces mesures sont répétées a différentes températures de chuck afin
d’extraire ’énergie d’activation des pieges en tracant la loi d’Arrhénius (présentée au début
de ce chapitre). Pour rappel, ’équation d’Arrhénius vaut :

en E,
ln(ﬁ) = In(o, ) T (1.18)
avec: 2
v = 2v/3 (27)%? m, h—g = m 2[s| LK 2 (11.19)

Cette équation 11.18 est reformulée afin d’avoir une fonction affine en fonction de 1/(k,;.T') :

In(1,T?) = —In(o, ) (11.20)

k. T
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Pour estimer la constante d’émission (7,,) du piége mis en évidence, nous avons choisi
instant du maximum de la dérivée de la mesure du courant de drain. Puis nous avons
tracé ’évolution de cette constante de temps en fonction de la température de jonction

équivalente a la température de chuck additionnée a l'auto-échauffement calculé a partir
du Ry, du transistor (préalablement extrait par mesures I-V impulsionnelles, la méthode de

calcul de la résistance thermique est détaillée dans la these de G. Mouginot [103]).

Drain current during ON-state § Derivative during ON-state
.2 10
—— .25°C — -25°C
——-10°C — -10°C
25°C
50°C

-
o,

75°C
——100°C

d(lds)/dlog10(t)
=
o

10

0+ : ; ; ; : ; . 104 ; ; ; 1 ; > ,
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10
Time (s) Time (s)
(a) Conditions : Vs orf=18 V, Vps=10 V et (b) Dérivée des courbes pour estimer la constante
t =10 ms. d’émission du piege.

Arrhenius's law - Apparent activation energy
12

y = 0,5911x - 14,276
R? = 0,9946

26 31 36 4 46
1/(kb*Tj)

(c) Courbe d’Arrhenius. Energie d’activation: 0.59 eV,
Section de capture : 3.38 x 10~ em?.

FIGURE 11.19 - Mesures DCT a différentes températures de chuck et signature du piege.

Sur la figure 1119, la présence d’un piege qui se décale avec la température est visible.
Sa signature est extraite en tragant la courbe d’Arrhenius sur le graph (c). Son énergie
d’activation vaut 0.59 eV et sa section de capture 3.38 x 10~* ¢m?. De plus, 'apparition d’'une
seconde pente est observée pour les valeurs de températures supérieures a 75°C, celle-ci ne
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semble pas se décaler avec la température, ce pourrait étre un processus a effet tunnel.

Dans le paragraphe précédent, nous avons vu que la tension de drain joue sur la constante
d’émission des pieges, ’étude est donc reconduite pour une tension de drain plus élevée afin
de voir si la signature du piege change.

1 Drain current during ON-state s Derivative during ON-state
2 10
—— 25°C — -25°C
| e ——-10°C
L 25°C ) 25°C
0.9 50°C 10 50°C
0.8, 75°C 5 75°C
——100°C = ——100°C
< 0.7 o
£ ]l—125°cC S | ||[——125°C
£0.6 210
0.5 2
0.4 °
0.3 10
0.2|
04 . '\ N
0+ : ; : : n ; . 10 .
10 10 10 10 10 10 10 10 10° 10
Time (s) Tlme (s)
(a) Conditions : Vigorp=18 V, Vpg=25 V et (b) Dérivée des courbes pour estimer la constante
t£i1=10 ms. d’émission du piege.

Arrhenius's law - Apparent activation energy
10

9
8
/'y = 0,5844x - 13,661
6 Rz = 0,9927
i
£ 5
£
4
3
2
1
0
26 31 36 41

1/(kb*Tj)
(c) Courbe d’Arrhenius. Energie d’activation: 0.58 eV,

Section de capture :1.83 x 10~ ¢m?2.

FIGURE I1.20 - Mesures DCT a différentes températures de chuck.

Sur la figure 11.20, la présence des mémes pieges est constatée mais [‘énergie
d’activation du premier a légérement diminuée avec "augmentation de la tension de drain
(probablement di a une légere différence de courant de repos : en appliquant 50 mA au lieu
de 45 mA dans le calcul de la température de jonction, on retrouve une pente d’Arrhenius
a 0.59 eV). De plus, le second piege, qui est toujours insensible a la température, apparait
sensible a la variation de tension Vg, ce qui confirme ’hypothése d’un processus impliquant
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un effet tunnel.

2.2 Mesures DCT par impulsion de drain

Nous avons aussi réalisé la mesure du transitoire de courant de drain suite a une
impulsion de tension sur le drain du transistor tandis que la tension de grille est maintenue
constante. Pour cela, le systeme de mesure BILT d’AMCAD est utilisé en mode générateur,
voir figure 11.21. Cet instrument n’étant pas prévu pour faire du mono-coup, nous envoyons
un train d’impulsions coté drain avec la période la plus longue possible (20 ms) et une largeur
d’impulsion de 1 ms. L'impulsion part de la tension de repos (9V) pour atteindre une tension
de piégeage (19V) puis retourne au repos. C’est lors de ce retour a 9V que l’effet des pieges
est visible : un transitoire de courant de drain apparait, voir figure 11.22. Malheureusement, la
période entre deux impulsions est trop courte pour pouvoir estimer la constante d’émission
du piege avec précision. Mais cette manipulation permet tout de méme de montrer les effets
de pieges activés par le drain du transistor (drain-lag).

GPIB

Pulse Generator
BILT AMCAD

DC Supply Scope DPO7054

2450

= DUT

oc|
=
——
Thermal Chuck

FIGURE I1.21 - Banc de mesure DCT coté drain.

VD pulsed DCT Zoom on 1st Pulse
25 25°C
25°C
\ 75°C s
; h A & 125°C % 09 125°C

/] W

0, 77
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©
8

°
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3

Drain Current (normalized)
g

Drain Current (Normalized to steady state)

" " T . "
0,005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05 0.055 0.06 0.065 0.07 0.075 0.08 0.085 0.09 0.095 0.1 10 s0x10° 0% sox10° 107 sox16° 107
Time (s) Time (s)

(a) Courant de drain normalisé par la valeur établie.  (b) Zoom sur le premier pulse avec une échelle des
Conditions : Vgg=-3V, Vpgs pulsé entre 9 et 19 Vet temps logarithmique. Normalisation de "amplitude
tri=1ms. par rapport au régime établi du courant de drain.

FIGURE I1.22 - Mesures DCT avec impulsions coté drain a différentes températures de chuck.
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2.3 Mesures de parameétres [S] basse fréquence

La mesure de paramétres S basse fréquence est une caractérisation déja présente et
fréquemment utilisée a XLIM [75]. Le banc de mesure est composé d’un analyseur de réseau
vectoriel (VNA) basse fréquence ayant un seul té de polarisation interne (car I'appareil
est initialement développé pour la caractérisation de diodes). Nous utilisons un té de
polarisation externe accompagné d’une alimentation stabilisée pour alimenter la grille
comme présenté sur la figure 11.23(a). Le té de polarisation externe résistif couvre la bande
de fréquences 10 Hz - 10 MHz. Basé sur le principe d’un pont de résistances comme indiqué
sur la figure 11.23(b), il a été fabriqué au laboratoire XLIM.

5 Hz—-3 GHz VNA

Keysight E5061B
Port 1 Port 2 DC If chemical capacitors:
- E Don't apply negative bias

Internal

Bias Tee » Impedances :

50Q « from DC to RF+DC : Z=50+50//100 = 83,33 Q

« from RF to RF+DC:Z=13,33Q

» Equivalent circuit:

DC Supply
2450

50/3 50/3

|_ RF 200/3

RF+DC

Bias Tee ——— RF+DC

Thermal Chuck 500

(a) (b) Principe du té de polarisation résistif.

FIGURE I1.23 - Banc de caractérisation basse fréquence.

Nous avons donc étudié les mémes transistors sur ce banc de mesure afin de comparer
les signatures de piéges extraites. La partie imaginaire du parametre Y22 (i.e. la susceptance)
d’un transistor 6x75 um en basse fréquence (entre 10 Hz et 10 MHz) est tracé sur la figure 11.24.
La fréquence de résonance se décale vers les hautes fréquences avec 'augmentation de la
température et son amplitude diminue.

En revanche, ’énergie d’activation apparente extraite du piege ne correspond pas a
I’énergie d’activation du piege observée lors de la mesure DCT précédente. De plus, la section
de capture des électrons est environ 100 fois inférieure a celle trouvée précédemment. A titre
de comparaison, la fréquence d’émission du piege mis en jeu lors de la mesure de dispersion
de la transconductance (a Vps = 25V) est de 2.4 kHz a 25°C tandis que la fréquence
d’émission mesurée lors de lamesure DCT (a Vpg = 25V) estde 71Hz a 25°C. Les deux pieges
caractérisés sont donc différents : nous avons un piege lent et un piege rapide.
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Arrhenius's law - Apparent activation energy
4,5

4

3,5

3
=2,5
[
@ 5 & y=0,4001x - 9,6958
@ £ 2 R2 = 0,9932
)
S 1,5
E
1
0,5
200.0u | 0
-200.0u 4 2 28 30 2 34 36
1E1 1E2 1E3 1E4 1Es 1Es 1E7

1/(kb*Tj)
freq, Hz

(a) Conditions : Vgs=-3V, Vps = 25V et Ips = 60mA. (b) Tracé d’Arrhenius. Energie d’activation :
0.4 eV. Section de capture:3.47 10~ 6cm =2,

FIGURE I1.24 - Mesures [S] a différentes températures de chuck.

2.4 Mesures de bruit basse fréquence

Un autre banc disponible a XLIM est la mesure du spectre basse fréquence afin d’étudier
le bruit génération-recombinaison (GR) basse fréquence [104]. Le synoptique du banc est
donné sur la figure 11.25.

dc— 10 MHz VSA
Keysight 89410A

DC Supply DC Supply
(Battery) (Battery)

E DUT oC
(T6iss Tesld
——

Thermal Chuck

FIGURE I1.25 - Banc de caractérisation du bruit basse fréquence.

Ces mesures ont été réalisées par un autre doctorant (Ahmad Al-Hajjar). Il est intéressant
de comparer les résultats issus de différentes caractérisations effectuées sur le méme lot
de transistors. Afin d’étudier le bruit GR, la densité spectrale de bruit est multipliée par la
fréquence afin d’annuler la contribution du bruit 1/f. Sur la figure 11.26(b), la présence de 2
pieges sensibles a la température est visible (apres avoir appliqué une moyenne mobile afin
de “lisser” un peu les courbes). Le premier (T1) est un piege avec une constante de temps
longue, tandis que T2 a une constante de temps plus rapide.
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(a) Densité spectrale de bruit coté drain (S1p).
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(b) Densité spectrale de bruit multipliée par la
fréquence.

FIGURE I1.26 — Mesure du bruit basse fréquence d’un transistor 6x75 um. Ips=65 mA, Vps=10V.

Sur la figure 11.27, la courbe d’Arrhenius est tracée pour chacun des pieges mis en

évidence. Le piege le pluslent (T1), possede une énergie d’activation et une section de capture

proche de celle du piege mis en évidence lors de la mesure DCT. Le second piege, le plus

rapide (T2), possede une signature différente de T1.

Arrhenius's law - Apparent activation energy

Ay = 0,5706x - 9,8958

Rz =0,9884

y =

0,5148x - 13,044
R? =0,9878

26

28

30

32
1/(kb*Tj)

34 36 38

FIGURE 11.27 - Tracé d’Arrhenius des deux pieges. Energie d’activation : T1=0.57 eV, T2=0.51 V.
Section de capture : T1=4.21 10~ %¢m =2, T2=9.86 10~ em 2.
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2.5 Comparaison des signatures de piéges extraites

Toutes les courbes d’Arrhenius extraites au cours de ce chapitre sont comparées sur la

——DCT VG=-18V VD=25V TF=10 ms
——DCT VG=-18V VD=10V TF=10 ms
o [S] VG=-3V VD=25V
o LFN VG=-3V VD=10V Trap 1
LFN VG=-3V VD=10V Trap 2

figure 11.28.
Arrhenius's law - Apparent activation energy
12
10
LFN : Ea=0.57 eV
8 DCT : Ea = 0.59 eV
";|: 6 .
£
4 .
L 4
5 [S] Ea=0.4 eV
L J
 J
0 [ 1
23 28 33 38 43 48
1/ (kb*Tj)

FIGURE I1.28 - Comparaison des tracés d’Arrhenius obtenus par les différentes méthodes de

caractérisation présentes au laboratoire.

Il est difficile de tirer une conclusion sur la comparaison des méthodes de caractérisation.

Les constantes de temps longues sont dans la partie supérieure du graphe tandis que les

constantes de temps courtes sont situées dans la partie inférieure. La présence d’au moins 2

pieges est une certitude. Un avec une énergie d’activation autour de 0.4 eV et une constante

de temps rapide. Lautre avec une énergie d’activation autour de 0.6 €V et une constante

de temps lente, qui s’active qu’avec des excursions en tensions fortes (Vgs <

—6V).

Eventuellement, un 3¢me piége avec un niveau d’énergie vers 0.6 eV et une constante de temps

plus longue serait mis en évidence par la mesure de bruit BF (LFN).
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3 Nouvelle méthode de caractérisation des pieges basée
sur le concept de pieges lents/ pieges rapides

Une grande partie des travaux de these de K. Kahil [6] sont dédiés a la caractérisation
des transistors GaN lors de mesures I-V impulsionnelles. Il a montré que, pour certaines
configurations de séquences, les effets de pieges sont absents. Au cours de cette partie, nous
allons analyser ces phénomenes afin de les modéliser.

3.1 Concept de pieges lents et piéges rapides

Pour rappel, au cours des caractérisations précédentes, deux types de pieges sont
identifiés avec certitude :

— les pieges lents, avec une constante de temps de 'ordre de la seconde.

— les pieges rapides, ayant une constante de temps inférieur a la milliseconde.

Lors des caractérisations de K. Kahil, ces deux types de pieges sont également mis en
évidence. Le 1¢", identifié comme piege de buffer (hypothese validée en simulation TCAD [52]),
est celui qui possede une constante d’émission de 'ordre de la milliseconde a 25°C. Le 2"d
n’est activé que pour des tensions maximales de drain dépassant 18 V (ou des tensions grille-
drain supérieures a 21 V). Ce piege est a constante de temps plus longue, de l'ordre de la
seconde. Nous le relions au piége lent identifiable dans les mesures DCT avec un tension
de grille inférieure a —6V.

Dans le but de démontrer qu’il est possible de charger (ou non) un type de piége en
choisissant correctement le profil de la séquence I-V envoyée, on vient simuler la réponse
transitoire de ces deux piéges en les modélisant par le désormais classique circuit RC avec 2
résistances (ainsi qu’une diode qui permet d’introduire 'lasymétrie entre temps de capture
rapide et temps d’émission long) introduit par O. Jardel [105]. Un seuil d’activation en tension
est ajouté sur le circuit utilisé pour modéliser les piéges lents, pas sur celui simulant les piéges
rapides, voir figure 11.29 suivante.

7er/CrF i 7es/Crs i
I
AN — NN

v Vv
Vin=0V Vin=18V

Vin Crr 1 [Var Ter /Crr Vin Crs = |VrsS7es/Crs

(a) Circuitmodélisant les pieges de buffer (i.e. pieges  (b) Circuit modélisant les pieges ayant un seuil
rapides). d’activation en tension (i.e. pieges lents).

FIGURE 11.29 - Circuits utilisés pour I’étude des mécanismes de capture/émission des pieges.
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Ces circuits sont réglés de maniére a ce que les capacités (Cr) se remplissent et se
vident au rythme de chacun des pieges. Elles modélisent donc la quantité de pieges
ionisés. Un signal de test émulant la séquence appliquée au transistor lors d’'une mesure |-V
impulsionnelle est alors envoyé sur ces circuits. Le chronogramme de la séquence est donné

sur la figure 11.30.

500 ns

|_500ps—‘
JoL JLIL

2000 pulses 3s

FIGURE I1.30 - Séquence d’impulsions de tension appliquée lors d’une séquence I-V.

En faisant varier les parametres de cette séquence (rapport cyclique, période et
amplitude), il est possible de trouver des conditions de mesure qui permettent d’isoler le
remplissage d’un piege ou de l'autre. C’est ce que nous montrons sur la figure 11.31 suivante.

o o o +]
2 3 © 3 o ]
< 8 3 8 o
o O 7 O ‘
v 24 n %] » 29
[oNE o a3
© 1 © 3 © ‘
1] = 14 = 1]
=3 = 1 =1
||| o mem— ]
o T T T T T T T T I I I I I T 0 T T T T f T T 1
1E8 1E7 1E6 1ES 1E4 1E3 1E2 1EA 1B 1E7 1E6 1ES 1E4 1B 1E2 1B 1E8 1E7 1E6 1E5 1E4 1E3 1E2 1E4 1
Time (sec) Time (sec) Time (sec)
(a) Amplitude : 10 V. Période : (b) (c)

500 us. Rapport cyclique : 0.1%. Amplitude:10V. Période:500 us.  Amplitude:20V. Période: 500 s.
Aucun piége n’estionisé. Le piege  Rapport cyclique : 2 %. Seuls les  Rapport cyclique:0.1%. Seuls les
rapide a le temps de se vider pieges rapides sont ionisés. pieges lents sont ionisés.

entre deux impulsions.

FIGURE I1.31 - Simulation modélisant I’état de remplissage des deux types de pieges au cours
d’une séquence de mesure I-Vimpulsionnelle en fonction du profil des impulsions envoyées.
Rouge = tension aux bornes de la capacité modélisant les pieges rapides. Bleu = tension aux
bornes de la capacité modélisant les pieges lents.

Evidemment, si 'amplitude du signal est inférieure au seuil d’activation du piége lent,
celui-ci ne sera jamais rempli.

Si le rapport cyclique est faible (<1 %) et que la période est suffisamment courte (<1 ms),
le taux de remplissage moyen du piege rapide reste bas, comme indiqué sur la figure 11.31(a).
Le respect de ces deux conditions implique une mesure sans piege, appelée “trap-free”.

L’allongement de la durée des impulsions tout en conservant la méme période empéche
les pieges rapides de se vider entre deux impulsions, ils sont donc chargés, voir figure 11.31(b).
Commeil n’y a que les pieges rapides de chargés, c’est la mesure “fast trap only”.

En conservant le méme profil d’impulsions que pour la mesure “trap free” tout en
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augmentant "amplitude au-dela du seuil d’activation des pieges lents, seuls les pieges lents
sont remplis, voir figure 11.31(c). C’est la mesure “slow trap only”.

Maintenant que nous avons vu qu’il est possible de jouer sur I’écart entre les deux
constantes d’émission des pieges afin de réaliser une séquence de mesure I-Vimpulsionnelle
qui permet d’isoler la contribution d’un seul type de piege, nous allons valider ce principe a
travers des mesures sur transistors.

3.2 Maesures I-V impulsionnelles spécifiques dans le but de séparer les
types de piéges

En suivant la théorie expliquée dans la partie précédente, nous effectuons la mesure de 3

réseaux I-V. La mesure se fait en 2 balayages consécutifs : le 1¢7, fait a Vzg = —4V (transistor

pincé), permet de fixer le niveau de piege. Le 2" permet de visualiser la chute de courant due
a |’état de piege imposé. Les mesures sont données sur la figure 11.32 suivante.

0.30

0.25 Vgs = -2V
0.20 -

(V)

wn 0.156
[=]
0.10

0.05

0.00 b Vg = -4V
0 5 10 15 20 25 30

Vs (V)

FIGURE 11.32 - Comparaison des mesures |-V séparant la contribution des deux types de
pieges. Rouge : courbe de référence (sans piege). Bleue : courbe avec les pieges lents. Mauve :
courbe avec les pieges rapides. Vert : courbe avec tous les pieges.

Les conditions d’impulsion utilisées pour les mesures sont :

1. unrapportcyclique de 1%, un point de repos nul (0V/0V) et une excursion Drain-Source
maximale de 15V (courbe rouge).

2. unrapport cyclique de 1%, un point repos non-nul (-3V/10V) qui empéche la décharge
totale des pieges rapides et une excursion Drain-Source maximale de 15V (courbe
mauve).

3. un rapport cyclique de 1%, un point repos nul (0V/0V) et une excursion Drain-Source
maximale de 30V pour charger les pieges lents (courbe bleue).
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4. un rapport cyclique de 1%, un point repos non-nul (-3V/10V) qui empéche la décharge
totale des piéges rapides et une excursion Drain-Source maximale de 30V afin de
charger également les piéges lents (courbe verte).

Nous avons donc trouvé un moyen rapide et efficace pour séparer la contribution des
pieges a constantes de temps longues de celle des piéges a constantes de temps courtes. Ces
mesures serviront par la suite de support pour régler les modeéles électriques de chaque type
de piege.

3.3 Explication physique du remplissage des piéges lents

Le but de cette partie est d’expliquer le mécanisme physique qui est a l'origine de
l’excitation des pieges lents afin de trouver un circuit électrique qui les modélise tout en étant
cohérent avec la physique du composant.

3.3.1 Hypothése des deux niveaux de piéges.

Pour expliquer le mécanisme de piégeage-dépiégeage observé en mesure, nous avons
tout d’abord pensé a la présence de deux pieges avec deux énergies d’activation différentes,
comme représenté sur la figure 11.33.

FIGURE 11.33 - Diagramme de bandes d’énergie représentant les deux pieges de barriére.

Linteraction entre ces deux pieges conduirait a la présence des deux pentes d’émission
observées lors des mesures DCT et justifierait la variation de la signature du piége observée
lors des mesures en température.

Il faut alors résoudre les équations différentielles de variation de charges en considérant
deux pieges (T1et T2) avec deux énergies d’activation (F,; et E,,) et deux sections de capture
des électrons (o,,; et 0,3). Chaque piége possédant une probabilité de capture d’électrons
donnée par ’équation :

Cp = On Uth (“2])
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avec vy, la vitesse thermique des électrons dans le matériau considéré.

Associée a la probabilité de capture, on exprime la probabilité d’émission des électrons:
€n = Cp N (”22)

avec nr1, la densité de piege au niveau d’énergie Er;, définie telle que :

E
nr1 = Ne. exp (ﬂ) (11.23)

ky T
pour cette derniere (équation 11.23), on approxime lintégrale de Fermi-Dirac (F ) par la
fonction exponentielle. F, est I'’énergie d’activation du piege telle que: £, = Er — E¢.
N¢ est la densité d’états dans la bande de conduction du matériau considéré. k, est la
constante de Boltzman (k;, = 8.62 eV.K~1). T est la température en Kelvin.

Sans piege, nous connaissons la formule du niveau de charge dans le canal (valable pour
Vgs > V)t
Q2pec = Co(Vas — Vp) (11.24)

Le phénomene transitoire d’établissement du courant de drain di aux pieges peut étre
modélisé en introduisant un terme AQ,pr de telle sorte que::

Qapec = Co(Vas — Vp) — AQaprc (1.25)

Ceterme AQ.prq revient a appliquer un décalage de la tension Vp et donc a modifier le
courantde drain Ip (car Qapra o Ip).

La formule de AQ,prc prend en compte la notion de distance entre le piege et le gaz
2D d’électrons. En effet, plus le piege est proche du canal, plus son effet sur celui-ci est
important. AQ.prq est exprimé par I’équation :

d d
AQappe = —Qr1 * (1 — El) — —Qr2x (1 — Ez) (11.26)
avec QT'1 et QT2 les niveaux de charge des pieges T1 et T2, d ’épaisseur de la couche AlGaN,
d; et d, respectivement la distance entre le piege T1 et le canal et la distance entre le piege
T2 et le canal.

At = 0, on considere que les pieges sont partiellement ionisés, cette hypothese permet
de formuler les conditions initiales de charge (11.27) et (11.28).

) = a1 qNr1 = Qrio (1.27)
Qra2(t = 0) = az ¢ Nra = Qra0 (11.28)
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avec a; et ay les coefficients d’occupation des pieges T'1 et T2 (valeur comprise entre 0 et 1),
q la charge élémentaire, Ny, et Ny, les densités de pieges T'1 et T2.

Pour chaque piege, il faut exprimer ’équation différentielle de sa variation de charge au
cours du temps %. Cela passe par le bilan des charges émises et recues entre les niveaux
d’énergie E¢, Er; et Ery, on les représente sur la figure 11.34 suivante.

Tem ¢Cn1 T ‘ o

E

T ‘ T1
€n12 | €n12 |€n2 vy Cn2

ETZ

FIGURE 11.34 - Diagramme des bandes d’énergie - Echanges de porteurs entre les piéges et le
canal.

Au cours du temps, la variation de charge d’un piege est directement liée aux échanges
de porteurs qui ont lieu : chaque charge émise vers une autre couche est une charge perdue
tandis que chaque charge capturée est une charge qui vient s’additionner. On énonce le cas
du piege T1 par ’équation (11.29).

-q électrons capturés depuis Ec,

dQr _ Z -q électrons capturés depuis E2,

o (11.29)

+q électrons émis vers Ec,

+q électrons émis vers E2.

De maniére analogue, on exprime la variation de charge du piege T2 par I'’équation (11.30).

-q électrons capturés depuis Ec,

(11.30)

dQro Z -q électrons capturés depuis ET,

dt +q électrons émis vers Ec,

+q électrons émis vers E1.

Maintenant que le principe des échanges est posé, nous pouvons remplacer les phrases
par des équations. Pour cela, nous utilisons les variables modélisant les probabilités
d’échange de porteurs entre les niveaux d’énergie (tableau I1.2).

Sachant que les probabilités ¢, et e,,2; sontidentiques, de méme pour c,,2; et e,,12, NOus
utiliserons seulement ¢,,15 et e,,1» dans le calcul pour simplifier les expressions.
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Nom de la variable Description
Cn1 Probabilité de capture d’un électron par E1 depuis Ec
enl Probabilité d’émission d’un électron depuis E1 vers Ec
Cni2 Probabilité de capture d’un électron par E1 depuis E2
€n12 Probabilité d’émission d’un électron depuis E1 vers E2
Cnol Probabilité de capture d’un électron par E2 depuis E1
€nal Probabilité d’émission d’un électron depuis E2 vers E1
Cn2 Probabilité de capture d’un électron par E2 depuis Ec
€n2 Probabilité d’émission d’un électron depuis E2 vers Ec

TABLE I1.2 - Description des variables de probabilités d’échange de porteurs entre les niveaux
d’énergie.

Il faut aussi introduire une notion d’encombrement des bandes d’énergie. En effet,
les niveaux d’énergie Er, et Er, ne peuvent accepter/émettre qu’une quantité limitée de
porteurs, celle ci est définie par les densités de pieges Ny, et Npo. Par exemple, le piege
T'1 peut avoir une charge maximale Q71 = —q Nr; et une charge minimale nulle (0). En
revanche, nous considérons que les niveaux d’énergie E et Ey peuvent accepter/émettre
une quantité illimitée de porteurs.

Dans le cas du piege T'1, on peut donc formuler I’équation de variation de charge au cours du
temps telle que:

—Cn1-Q2pec(t).(Qri(t = 0) — Qri(t))
dQr _ Z —Cn12.Qr2(t).(Qr1(t = 0) — Q11 (1))
dt +en1'QT1 (t)l

ten12.Qr1(t).(Qr2(t = 0) — Qra(t))

(11.31)

sachant que la différence Qrx (t = 0) — Qrx (t) représente la quantité de places disponibles
alinstant t pour le niveau d’énergie du piege T'x. Lorsqu’une charge est émise dans la bande
de valence, le nombre de place étant illimité, on multiplie par 1.

On fait de méme pour 72 :

—Cn2-Q2ppc(t).(Qra(t = 0) — Qra(2))
dQrs Z —€n12.Qr1(1).(Qra2(t = 0) — Qra2(2))
dt +en2.Qra(t)

Fcn12.-Qr2(1).(Qr1(t = 0) — Qr1(2))

Sachant que Qx (t) = q.Nx(t), les équations se simplifient en remplagant les charges

(11.32)

par des densités de charges:
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dNrq
dt

dNr2
dt

+cn1.q.n2DE(;(t).(NT1(t = O) — NTl(t))
+Cn12.q.NT2(t).(NT1<t = O) - NTl(t))

Z —en1.q.- N (t)

—en12.q.NT1(t).(NT2(t = 0) — NTQ(t))

+Cn2.q.n2DEg(t).(NT2<t = O) — NTg(t))
. +en12-q-NT1 (t)(NTQ(t = O) — NTQ(t))
B Z —eng.q.NTg(t)

(11.33)

(11.34)

—Cnlg.q.NTQ(t).(NTl (t == 0) - NTl(t))

Une fois les équations différentielles posées, nous utilisons un outil numérique (Scilab)
afin de les résoudre et de tracer directement I’évolution du courant de drain en fonction du
temps. Nous comparons les mesures DCT aux meilleurs résultats que nous obtenons avec ce

modele a deux piéges sur la figure 11.35.

4e-12

% --m»-’,,‘." —————— T1 charge
o B e T2 charge
% 2e-12 #o00 0000000000 ans "-.
ea, .
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FIGURE 11.35 - Comparaison entre les mesures DCT et les résultats obtenus a partir des
équations différentielles d’échange de charges entre deux niveaux de pieges. Conditions :
VGS’Offz--IS V, VDS=1O vV, tfill=100 ms a 7=100°C.

Sur la figure 11.35, un accord satisfaisant est obtenu entre modeéle et mesures pour
ce jeu de parameétres, mais ce n’est pas le comportement attendu. En effet, en regardant
I’évolution de la charge des deux pieges, on constate qu’ils ne font que se décharger dans le
canal, ils n’ont pas d’interaction. Pour forcer U'interaction, il faut entrer des valeurs d’énergie
d’activation et de section de capture irréalistes. Nous avons donc décidé de ne pas donner

suite a ce modeéle.
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3.3.2 Hypothése du TAT (Trap-Assisted Tunneling).

Aprés avoir constaté que le modele a deux niveaux de pieges ne donnait pas satisfaction,
la présence d’un seuil d’activation en Vs des pieges lents nous a conduit a nous interroger
sur le principe physique qui régit le remplissage de ce type de piéges. Pour des tensions V;p
élevées, les simulations physiques montrent que le champ électrique a travers la barriere
AlGaN est fort (>107 V/m). Dans son papier [60], Goswami explique la présence de courants
de fuite par processus a effet tunnel : a fort champ électrique, c’est un effet tunnel assisté
par les pieges (TAT) puis a des niveaux de champs encore plus élevés, l’effet tunnel est direct
(Fowler-Nordheim). Comme indiqué sur la figure 11.36(a), son modele de courant de fuite met
en évidence un seuil d’activation en champ électrique (équivalent a un niveau de tension).

2 = 5

a ol TAT, gate-> surface 400 - 5 —0V —--6V
E / z 3x10°7 v ——AV—27V
=] s - =3 GS -

5 iy [P _ 500 & 2%10° 2V 8V
=13 = 10~ FN lum\}elmg g, —g —+-3V ——9V
= a 6 | —+-4V ——-10

., 400 L s -

g ‘ = e SN0 /’ — 5V

- W/

§ 1.% 1078 300 S o _/ Vs =0V GaN Buffer
3 8 L 6 /

% TAT, gate-> 2DEG 2 g -1x10" 1

- 200 % 3 .

‘E - 15 \"\;:._ = o -2x10

8 3% 101 3 =8 w /'g
= ] / 100 % -3x10°- / AlGaN

<

= 9 / 0 = -4x10° Cutis made under the Gate |

LIS R A B B B T
3107 S k107 Tox10T 1 k10

1 000 001 002 003 004
Electric Field (V/m) Device Position, Y (um)

(a) Modele de courant de fuite de Goswami [60] : l'effet  (b) Simulation TCAD du champ électrique (en V/cm)
tunnel se produit a fort champ électrique, il est d’abord  au sein de la structure de notre transistor pour des
assisté par les pieges (TAT) puis direct (FN). tensions Vs fortement négatives.

FIGURE 11.36 - Présence d’effets tunnel des électrons a partir de 'électrode de grille du HEMT
GaN.

Sur la figure 11.36(b), les champs électriques donnés par la simulation physique TCAD
(réalisée au laboratoire XLIM) au niveau de la barriére AlGaN (2.5 x 10° V/cm, i.e. 10® V/m)
correspondent aux niveaux du processus TAT grille->canal simulé par Goswami.

De nombreux autres papiers prouvent également la présence de courants de fuite de
grille par effet tunnel dans les HEMT [106, 107, 108, 109, 110].

Etant donné que les pieges rapides ont pour origine le buffer GaN, il est plausible que le
remplissage des pieges lents se fasse par TAT dans la barriere AlGaN ou dans la zone sous
l’espace grille-drain. Sur la figure I1.37, nous décrivons succinctement le processus du TAT.
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__ /
Er /

FIGURE 11.37 - Schéma du processus d’effet tunnel assisté par les pieges (TAT) [10].

Le processus TAT se déroule en deux étapes :

— Etape1(P1):lorsque le champ électrique dépasse le seuil d’activation de l’effet tunnel :
les électrons passent par effet tunnel de la grille vers les pieges de barriere. Ensuite, au
cours du temps, plus les pieges se chargent, moinsil y a de places libres donc moins
d’électrons traversent la barriere (i.e. décroissance du courant de fuite dynamique).

— Etape 2 (P2) : lorsque les piéges ne sont pas vides, les électrons transitent des pieges
vers le canal (par effet tunnel ou bien émission thermique). Comme le nombre de
places dans le canal est infini, ce processus ne s’atténue jamais (tant qu’il y a des
électrons dans le piége, ils se vident dans le canal).

Le régime établi est atteint lorsqu’il y a autant d’électrons qui entrent dans le piege qu’il n’y
en a qui en sortent (P1 = P2).

Un model analytique, proposé par Fleischer [10], permet de calculer la densité de courant

qui traverse la barriere par TAT en fonction du champ électrique appliqué. Il part des
équations de transfert de charge :

To=CN, f P, (1.36)

ou T et T; sont les densités de charges transitant respectivement de la grille vers le piége
et du piege vers le canal. C est la fonction représentant la variation lente de I'énergie d’un
électron (peut étre considérée = 1), N, est la densité de porteurs que peut contenir le piege.
f est le taux d’occupation du piege (compris entre 0 et 1). P, et P, sont les probabilités de
transfert respectivement de la grille vers le piege et du piege vers le canal.

Puis il utilise 'approximation de Wentzel-Kramers-Brillouin (WKB) afin d’exprimer les
probabilités de transfert P, et P, en fonction du champ électrique (F), de |’énergie
d’activation du piege (¢;), de la distance du piege par rapport a la grille (X), de la hauteur
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effective de barriere (¢,) et de la largeur effective de la barriere (X; = (V — ¢;)/E).
Apres simplifications, P, vaut :

3
P, = exp (—5 AX qstl/Q) (1.37)
avec:
A= 4 V 2 q Mpar
~ 3h
ou my,, est la masse effective de I’électron dans la barriére.
De méme, il exprime Ps :
A3/
Py = exp (— % (1.38)
Le courant TAT (Jrar) vaut :
J /X1 1GNP (11.39)
= —dx .
AT 0 Pl + P2
ou la constante C, vaut :
5/2 3/2
C; = (mmet> P8k (11.40)
Mpar 3 h\/ ¢t - El

avec m,,.; la masse effective de l’électron dans le métal. F; est ’énergie totale d’un électron
(=0.2 eV).
Apres résolution de l'intégrale (méthode de Simpson), (Jrar) vaut :

Cyq Ny Py 1+ Pyexp (D X))
J =—— DX -1 11.41
TAT [ 1 n 1+ P, ( )
avecC: 3

Cette solution analytique permet de connaitre le courant moyen qui traverse la barriere en
fonction du champ électrique appliqué, mais pas le courant instantané. Pour cela, il faut
résoudre I’équation différentielle :

0

%:C(Nt—nt)Pl—CntPQ (”42)
At = 0 s, les pieges sont supposés vides, donc la dérivée est maximale : C' N; P;. On mesure
donc le courant maximal de remplissage des pieges.

En régime établi, la dérivée est nulle donc: (N; — nynaz) P = Ngmaz Po. Cest le courant
minimum, donné par Jrar.

Afin de vérifier ce modeéle analytique, nous avons effectué des mesures de courants de
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fuite statiques et dynamiques.

3.4 Mesure du courant de fuite de grille entre les électrodes GD et GS

Nous avons donc mesuré les courants de fuite de grille sur les mémes transistors que
précédemment (UMS GH25, 6x75 um). Les courants étant faibles (de l'ordre du micro-
ampere), nous avons utilisé le systeme PIV3000 d’AMCAD (ayant une sonde de grille tres
précise en courant accompagnée d’un temps de réponse rapide) pour réaliser deux types
de mesures :

— des mesures statiques : on applique une tension (Vs ou Vigp) puis on mesure le
courant de fuite statique (au bout de 100 ms). On répéte la mesure en balayant une
gamme de tensions afin de détecter un seuil d’augmentation du courant de fuite
statique.

— des mesures transitoires : on applique une tension (Vg5 ou Vg p), supérieure au seuil
d’activation trouvé précédemment, et on mesure le transitoire de courant (des t, +
1415) pendant 100 ms afin de voir ’évolution du courant au cours du temps ainsi que
de mesurer la constante de remplissage du piege (qui n’est pas égale a la constante
de capture du piege car le TAT est un processus en 2 étapes qui vient ralentir le
remplissage).

Chaque mesure est précédée d’une période de “reset des piéges” durant 30 sec. : on
maintient Vo= -1V et Vp a 5V afin de faire circuler du courant dans le canal et de “vider” un
maximum les pieges.

Les résultats sont donnés sur la figure 11.38 suivante.

VGD
threshold
10.0E-7 ; 1. 00E5
0.0E0] # -09E-5
E #p i
__ -1.0E-64 e,.,on°°°,~§~ K 0.00E0-__]
S -2.0E-6] 2 am | 1.00E-5
T -3.0E-6] oo s | & -2.00E-5]
o ] o° [ 4 > 4
— -4.0E-63 500 o 5 -3.00E-5-
3 -5.0E-6 £ Vo — 4.00E-5
- .0E-61 o°°°° 4| threshold @ .5.00E-5-]
-7.0E-6 08" . ~ 6.00E-5]
h -
-8.0E-6-] s -7.00E-5-]
-9.0E-6 T T T — T 1T 1 T -8.00E-5 T T T T
-50 -45 -40 -35 -30 -25 -20 -15 10 -5 0 1E-6 1E-5 1E4 1E3 1E-2 1E-
Ves\ Vep (V) Time (s)

(a) Courbe bleue (symboles triangles) : Maintientde  (b) Courbe bleue : Maintient de la tension Vps =
latension Vpg = 0V et balayage de latension Vzg. 0V et de la tension Vg=-20 V. Courbe mauve :
Courbe mauve (symboles cercles) : Maintient de la  Maintient de la tension Vg = —4V et de la tension
tension Vg = —3V et balayage de la tension Vpgs.  Vpg=30V.

FIGURE 11.38 — Mesures statiques et dynamiques des courants de fuite de grille.
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Sur les mesures statiques, figure 11.38(a), on constate la présence d’un seuil d’activation

sur la tension Vg aux alentours de -8 V, qui correspond au seuil mis en évidence lors des
mesures DCT. Coté Vip, le seuil est moins franc mais on l'estime vers 15 V, c’est a dire
a peu pres 18 V en tension Vpg, qui correspond au seuil constaté lors des mesures -V
impulsionnelles.
Sur les mesures dynamiques, figure 11.38(b), la forme du courant ressemble a celle que
on attendait en étudiant le modéle de TAT. Premierement, juste apres l'application de
Pimpulsion le courant est maximum. Ensuite, le courant tend vers une valeur établie qui est
plus faible (en valeur absolue). A noter, la valeur maximale du courant est plus importante
coté grille-source. De plus, le régime établi est atteint plus rapidement coté Grille-Drain que
coté Grille-Source, mais on considere qu’au bout de 1 ms le courant est stable.

A partir de ces observations, nous validons ’hypothése du processus de remplissage des
pieges lents par TAT et nous allons maintenant développer un modele électrique compact
qui respecte la physique ainsi présentée.
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4 Modélisation CAO des effets de pieges

Depuis les années 2000, XLIM travaille sur la modélisation électro-thermique des
transistors HEMT GaN. Le modele existant est assez fiable, il prend notamment en compte
les effets de pieges ayant une constante de temps rapide, c’est le modele GAMM [111,105, 112].
On souhaite maintenant améliorer le modele GAMM en y ajoutant la contribution des piéges
dits “lents”. Un circuit dédié, prenant ses origines dans la physique du composant (processus
TAT), est ajouté au modele.

4.1 Modele compact du HEMT existant a XLIM

Un schéma du modele non-linéaire développé au laboratoire est donné sur la figure 11.39.

Intrinsic Transistor
/2R
\lebreakdown
Lg Rg xjC9d  Rgd Rd Ld
—! T\NV Il\ AMA
Cpg I II Cpd
N X v o
\ 4 o (1) 1ds(vas-AVp,Vds,T°)- Ald gaserraps
Cds|
Ri
I
Rs
Ls

FIGURE 11.39 - Topologie du modéle GAMM.

La capacité Drain-Source est fixée constante. Les capacités Grille-Source et Grille-Drain
sont non-linéaires. Un modele thermique (basé sur des réseaux RC) est présent et influe sur
la source de courant (Ip) ainsi que sur la capacité GD.

Les équations de la source de courant de GAMM ainsi que le réglage du modele des
capacités non linéaires sont présentés dans la these de K. Kahil [6]. Ainsi, nous reprenons
les réglages de son modeéle car nous mesurons les transistors provenant du méme lot.

4.2 Modele des pieges rapides

Le modele de pieges rapides utilisé dans GAMM repose sur un réseau RC modélisant
la quantité de pieges ionisés. Puis cette tension est multipliée par un facteur (K) qui va
décaler la tension de pincement (AVp) vers la droite et donc diminuer le courant de drain du
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transistor, voir figure 11.40. Les valeurs des résistances sont dépendantes de la température,
ce qui permet de modéliser ’évolution de la constante d’émission des pieges en fonction de
la température [113].

I AVp=K*(Vds-Vtrap)
:R A Dl Vtrap H
capture J_

— T

Remission T

FIGURE 11.40 - Modeéle de pieges rapides implémenté dans GAMM.

Ce modeéle n’engendre aucun probleme de convergence caril ne contient aucune fonction

non-linéaire.

4.3 Nouveau modéle de piéges lents

Notre modele de pieges lents est choisi de maniere a faire l'analogie avec le processus
physique du TAT. La comparaison « processus physique » -modeéle est donnée sur la
figure 11.41. Le modele est contr6lé par les tensions Vg et Vgp et il génere directement
le courant de remplissage du piege correspondant (en Grille-Source ou en Grille-Drain). La
tension au bornes de la capacité C,.,, sert d’indicateur du remplissage du piege et est utilisée
pour altérer la quantité de courant qui sort de la source de courant intrinseque du transistor.

Energy
Ec
ETrap (o}
e-e lgs or lgp
q. VGS J_
Zr y Vas
Fermi | ' °° or CTrap Emission
level vV
GD = =

Gate TAIGaN I GaN ” vertical Cut
Electrode Barrier Buffer (under the gate)

(a) Schéma du processus TAT. Etape 1 (P1) : les
électrons tunnellent de la grille vers les pieges de
barriére. Etape 2 (P2) : les électrons transitent du
piége vers le canal.

(b) Schéma électrique du circuit modélisant les
pieges lents. La tension aux bornes de la capacité
représente le taux de pieges ionisés. Le courant de
décharge des pieges (processus P2) est modélisé par

une simple résistance Ry

FIGURE 11.41 - Modeéle de pieges lents.

L’équation de la source de courant non linéaire controlée en tension est choisie de
maniére a respecter ces 2 processus. Elle posséde plusieurs parametres :

— le seuil d’activation en tension : V},,,,

— le courant statique en régime établi : I,

— larésistance d’émission (modélisant le processus P2) : Ry
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Les équations des courants de fuite valent donc:

R Ly
Ios = Liarcs {hypfneg(—(vas — Viunas))’ {1 + M] - 1} (11.43)
trap,GS
o 2 RE,GD Istat,GD
Iop = Luaop | hypfneg(~(Von — Vimen))* |1+ “EC2=0C0 ) 1) (144)
trap,GD

La fonction hypfneg(—(V — Vi;,)) est une fonction déja utilisée dans GAMM qui vaut 0 lors
queV > Vj, et quivaut V ailleurs. Sa particularité réside dans la transition “douce” entre les
deuxvaleurs, elle permet d’éviter d’utiliser une fonction test de type “if..then..else..”, fonction
trés nuisible a la convergence du modele.
Virap.cs €t Virap.cs sont les tensions respectivement aux bornes des capacités Cy.qp s €t
Clrap.cp Mmodélisant la quantité de pieges ionisés.

Nous introduisons ensuite une fonction qui permet de transformer la quantité de charge
des capacités Cy,, en chute de courant Al :

Alp = (kas Virap.cs + kap Virap.ap) Vs (exp(— [‘;DS ) + aFVd) Fy, (11.45)
Elle comprend les parametres suivants :

— kgs et kgp des facteurs multiplicatifs,

— Vpg latension de drain instantanée,

— Vbsmaz la tension de drain pour laquelle l'impact des pieges lents est maximal
(modélisation de leffet “knee-walkout”),

— aFy, permet de régler la contribution des pieges lorsque la tension de drain est
importante (modélisation de la chute de gp),

— Fy, est une fonction qui permet de régler limpact des pieges lents selon la tension
Vs instantanée (effet plus fort en bas qu’en haut du réseau I-V). La fonction s’exprime
par: Fy, = 0.5 4+ 0.5tanh (vge(Vas — vg1)), avec vg; et vgs, des variables fixant le
seuil d’activation et le maximum d’effet des pieges lents selon la tension V3.

Ces fonctions sont développées en premiere approche, elles donnent plutot satisfaction
mais il serait intéressant de les re-travailler afin de mieux coller aux formes des courants AIp
(voir résultats des comparaisons mesures-modele qui suivent).

4.4 Réglage du modéle

On ajoute donc les deux modeles de piéges qui viennent altérer la source de courant
intrinseque du transistor, comme indiqué sur la figure 11.42 suivante.

Tout d’abord, on regle les pieges lents en se basant sur les mesures de courant de fuite
statiques: on régle le seuil d’activation ainsi que la pente du régime statique puis on utilise les
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Intrinsic Transistor

(N
;‘I/ibreakdown

Lg Rg yjCod  Rod Rd Ld
i T
Cpg I I Cpd

= Ids(Vgs-AV o
= gs-/AVp,Vds,T°)-Ald
ol (el
Cds
Ri
T
RS  sececessssssssssssssssssnssnns
Vds iT,.
Ls —>: :
oy I Hadd
Vgs _ & Ve Virap1 T modal &
—>" igs .
: W
Vds Ev;;s-vas - = 'Ald(Vgs,Vgd) E Ald

FIGURE 11.42 - Nouveau modéle compact complet, incorporant les deux types de pieges.

mesures de courant de fuite dynamiques afin de régler la valeur de la résistance d’émission.
Les résultats de modélisation des courants de fuite sont présentés sur la figure 11.43.

2.00E-6
o OOEo: o Meas. Igd=f(Vgd) Thres‘hold 160(:)0EE-§ T
’<‘ ’ 4 & Meas. Igs=f(Vgs) i ]
— -2.00E-6- ot s A-1.00E-5—_
3 1 7% < .2.00E-5]
- -4.00E-6+ 2 3.00E-5] —L Igd, Vgs=+4V, Vds=30V
/UJ -6 00E-6—- L2 ~ — Igs, Vigs=-20V, Vds=0V
o 4 > o “4-00E-5- H b
~  -8.00E-6- . _® _5.00E-5]
e 4
-1.00E-5- + -6.00E-5—_
-7.00E-5-
-1.20E-5 | L P I P T P -8.00E-5- ! | | |
-45 -40 -35 -30 -25 -20 -15-10 -5 0 5 1E-6 1E-5 1E-4 1E-3 1E-2 1E1
Ves\ Vep(V) Time (sec)
(a) Réglage du courant de fuite statique. (b) Réglage du courant de fuite dynamique.
glag q glag y q

FIGURE 11.43 - Réglage des pieges lents sur les mesures de courant de fuite de grille.

Deuxiemement, il faut régler la chute de courant due aux pieges lents, pour cela, on
se base sur les mesures |-V impulsionnelles réalisées avec les conditions qui permettent
de n’exciter que les pieges lents (i.e. : tension de repos nulle et tension maximale de drain
dépassant 18 V). Afin de simuler la mesure I-Vimpulsionnelle sans passer par une simulation
transitoire qui prendrait beaucoup trop de temps (et d’espace mémoire), nous utilisons une
astuce pour “leurrer” le simulateur : nous effectuons une simulation dc (I-V statique) en ayant
préalablement chargé les pieges lents, c’est a dire en ajoutant une source de tension en
série avec la capacité modélisant la charge des pieges lents de maniere a la “forcer” a étre
chargée au niveau de tension correspondant a la tension maximale de drain appliquée. Sur
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la figure 11.44, on régle les différents parametres de la chute de courant des pieges lents afin
de faire coller le modeéle aux mesures I-V impulsionnelles ayant seulement la contribution
des piéges lents.

0.7
0.7 7 0.6
z':‘. 0.5 =
0'4'. 0.4 |
] 0.
B 0.3 | 803
02: YT T r——— 0.2 ©0 0 Meas. = Mod.l
] 0.1 0090000000000
0.1+ 0000000 ) ] -
Yes 0.0-¢%-8 ['3-5-0 OUPDDD PP PP PP
0.0 o ° ° ° 4
-0-1 i rrri I L L L) I L L L) I rrri I LI L L} -0-1 0 P é P 1'2l T 1'8l T 2'4l o l30
0 6 12 Vds 18 24 30 Vds
(a) Réglage sur la mesure |-V permettant d’isoler la  (b) Réglage sur la mesure I-V permettant d’isoler la
contribution des piéges lents. Conditions : contribution des piéges lents. Conditions
polarisation de repos 0V/0V et Vs ymaz =30 V. polarisation de repos 0V/0V et Vg ymaqz =50 V.

FIGURE I1.44 - Réglage des pieges lents sur les mesures I-Vimpulsionnelles dédiées aux pieges
lents.

Troisiemement, arrive le réglage des piéges rapides. On se base sur une mesure [S] basse
fréquence afin de régler la constante d’émission, voir figure 11.45.

Lamplitude des pieges rapides va ensuite étre réglée afin de faire correspondre le réseau
I-Vimpulsionnelle obtenu avec les conditions de test qui permettent d’ioniser seulement les
pieges rapides (i.e. : avec une polarisation de repos non-nulle (ex. : -3V/10V) tout en gardant
’excursion en Vpg inférieure a 18V).

0.0019 000 Meas. = Mod.
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(a) Réglage sur la mesure de parametres S basse (b) Réglage sur la mesure |-V permettant d’isoler
fréquence. la contribution des pieges rapides. Conditions :
polarisation de repos -3V/10V et Vp gz =15 V.

FIGURE 11.45 - Réglage des pieges rapides sur les mesures [S] BF et |-V spécifiques aux pieges
rapides.
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Enfin, les résultats du modele complet sont comparés avec ceux de la mesure I-V ol tous
les piéges sont actifs a la fois (i.e. : polarisation de repos non-nulle (ex. : -3/10V) et excursion
en Vpg supérieure a 18V), voir figure 11.46. Le modéle apparait comme perfectible lorsque les
tensions de drain dépassent 20 V.
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FIGURE 11.46 - Vérification du modele a l'aide de mesures |-V activant tous les pieges.
Conditions : polarisation de repos -4V/20V et Vg 1,4, = 30 V.

4.5 Validation en régime grand signal

Enfin, le modele est validé par comparaison avec des mesures LoadPull a 4 GHz effectuées
par un autre doctorant (V. Gillet), voir figure I1.47. La charge en sortie du transistor est choisie
pour obtenir le maximum de PAE.
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FIGURE 11.47 - Validation du modele en comparaison avec des mesures loadpull a 4 GHz, sur
charge optimale en PAE.
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5 Conclusion

Au cours de ce chapitre, nous avons d’abord caractérisé les transistors GaN sur les
différents bancs de mesure présents au laboratoire. Ceci nous a permis de mettre en
évidence que certains types de pieges sont activés lorsqu’un seuil de tension est franchi
(seuil d’environ -6 V sur Vg et de 18 V sur V). Ces pieges ayant une constante de temps
longue (environ 1sec), nous lesnommons “piéges lents” par rapport aux pieges dits “rapides”
(environ 1 ms) qui sont connus pour étre localisés dans le buffer GaN.

Aprées avoir étudié les différents mécanismes physiques de piégeages rencontrés dans
la littérature, nous avons montré qu’un processus a effet tunnel pouvait étre a l'origine du
remplissage des pieges lents. Ces piéges lents sont localisés dans la couche barriere AlGaN
et ce sont les électrons en provenance des courants de fuite de grille qui les remplissent par
effet tunnel a condition que le niveau de champ électrique soit assez élevé.

Enfin, nous avons développé un modele CAO des pieges lents. Compact et fidele a la
théorie physique proposée, ce modeéle vient compléter le modele GAMM d’XLIM et donne de
bonnes corrélations avec les mesures loadpull réalisées.

La seconde partie de cette these a consisté en la recherche d’architectures
d’amplificateurs optimisés en rendement et aptes a effectuer deux missions : une mission
a puissance modérée et large bande et une mission a forte puissance et a bande plus étroite.
Ils’agit donc d’un amplificateur adaptatif. Les travaux présentés dans ce chapitre constituent
un guide pour limiter au maximum les effets de pieges dans ces amplificateurs.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

1 Introduction

Apres avoir caractérisés et modélisés les effets de piege du transistor HEMT GaN et avant
de commencer la conception de "amplificateur forte puissance (HPA) intégré, nous allons
passer en revue les architectures envisageables afin de satisfaire nos contraintes de bande
passante tout en conservant un bon rendement énergétique.

Au cours de ce chapitre, nous évoquerons dans un premier temps la théorie des classes
de fonctionnement. En commencant par les classes sinusoidales classiques (A, AB, B et C),
puis les classes non-sinusoidales (E, F et F inverse) et enfin le concept de classes continues.

Au dela des classes de fonctionnement, nous verrons les techniques d’amélioration du
rendement au niveau de l'architecture de "amplificateur. Ces techniques reposent sur la
modulation de charge et/ou de polarisation de 'amplificateur.

Finalement, le principe de larchitecture d’amplificateur équilibré a charge modulée
(LMBA) sera utilisé pour reconfigurer dynamiquement 'adaptation d’impédance en fonction
de la fréquence centrale visée. Ceci permet d’augmenter le rendement et/ou la puissance de
sortie de "lamplificateur sur une bande de fréquences variable. Un démonstrateur sur circuit
imprimé est réalisé afin de prouver le principe. Egalement, des simulations de la version
intégrée monolithique (MMIC) de cet amplificateur sont réalisées.

1.1 Amplificateurs a classes sinusoidales : classes A/AB/B/C

Pour rappel, la description classique d’un amplificateur de puissance est donnée sur la
figure I11.1 suivante. Il se compose d’une cellule de puissance (constituée d’un ou plusieurs
transistors), de circuits de polarisation et de réseaux d’adaptation d’impédance (IMN et
OMN sur la figure I11.1). Ces réseaux sont doublement utiles : ils assurent le transfert de
puissance en minimisant les réflexions et ils servent a fixer la classe de fonctionnement
de 'amplificateur en présentant les bonnes impédances aux fréquences fondamentales et
harmoniques.

T T

Bias Bias
IN %V ouT
OMNH]

I IMN I

Pov\/éf bell Load

Source

FIGURE II.1 - Architecture basique d’un amplificateur de puissance.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

Le circuit de polarisation impose le point de fonctionnement statique du transistor. Ce
point de polarisation définit 'langle de conduction du transistor, c’est a dire le temps qu’il
passe a conduire du courant sur une période du signal. Il fixe aussi la consommation statique
du transistor (Pg.), qui vient directement réduire le rendement de 'amplificateur (PAE),
donné par la formule :

Pour(W) — Pin(W)
Pdc(W)

PAE(%) = 100 x (11.1)
Le choix du point de polarisation est un compromis entre linéarité et rendement. En
fonction de la durée de conduction sur une période, 4 classes de polarisation sont possibles:
— la classe A, le transistor est alimenté a 50% de son courant maximum. Le transistor
va conduire sur une période complete du signal (27). Ceci maximise la linéarité du
transistor car on ne le bloque jamais donc il y a peu de puissance générée sur les
harmoniques. En revanche, laconsommation statique sera élevée, donc le rendement
faible.
— la classe AB, tout point de polarisation fixé entre 0 et 50% du courant maximum du
transistor. L'angle de conduction est compris entre 7 et 27. La classe particuliere « AB
profonde »est définie a 10% du courant maximum du transistor. C’est une polarisation
fréquemment choisie car elle présente le meilleur compromis rendement-linéarité
tout en conservant du gain en petit signal.
— la classe B, le transistor est polarisé pile a sa tension de pincement (i.e. courant
statique proche de 0 A). Il conduit durant la moitié d’une période : . Le rendement
théorique vaut 1% ~ 78%. La linéarité est fortement dégradée, ce qui impose la mise
en place d’une linéarisation (analogique ou numérique) du signal. De plus, le gain petit
signal est faible, ce qui peut étre rédhibitoire pour certaines applications.
— la classe C, tout point de polarisation choisi en dessous de la tension de pincement.
Le transistor conduit du courant au-dela d’une certaine puissance d’entrée. L’angle
de conduction est donc inférieur a 7. La linéarité est tres fortement dégradée et
excursion en Vg négatif est importante (elle peut atteindre la tension inverse
de claquage entre grille et source). En contrepartie, le rendement est trés élevé
(théoriquement compris entre 78 et 100%).
Les principales caractéristiques de ces classes sont résumées dans le tableau I11.1 suivant.
Notre application ne nécessitant pas une grande linéarité et ayant également besoin de
gain en petit signal, nous choisirons exclusivement la polarisation en classe AB profonde.
En pratique, nous utiliserons un montage a source commune, le courant de polarisation est
donc fixé en imposant une tension sur la grille du transistor dont la valeur est issue de la
courbe de transfert I, = f(Vg), figure 111.2(a).

Indépendamment du courant de polarisation Ipgg, il faut fixer une tension de
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Classe A Classe AB Classe B Classe C
Rendement 25% 25% ->78% 78% >T78%
max. théorique
Angle de | 27 T<20<2T7 s <7
conduction (20)
Avantages Fort Gain, | Compromis Haut Haut
Grande entre linéarité | rendement, rendement
Linéarité etrendement | Linéarité
dégradée mais
controlable
Défauts Rendement Faible gain | Pas de gain
faible petit  signal, | petit  signal,
Mauvaise Puissance de
linéarité si rien | sortie réduite -
n’est fait > faible PAE

TABLE I11.1 - Principales caractéristiques des classes sinusoidales.

lps A ) s A D) / )y e)

Deep-AB
Loadline

10 . , .
I i i
VGS anee \ VBR VDS 8
. . !
; P pso 20
o V() %s(®)
9 AV
Yo Yo °°

FIGURE I11.2 - (a) Polarisation du transistor sur la courbe de transfert I, = f(Vi). (b) Droite
de charge représentée sur le réseau de sortie Ip = f(Vp) correspondante a la classe
AB-profonde. (c) Représentation de I’excursion maximale en tension d’entrée (classe AB-
prof). (d) Représentation de I’excursion maximale en tension de sortie (classe AB-prof). (e)
Représentation de ’excursion maximale en courant de sortie (classe AB-prof) et de 'angle de
conduction (2 o).

polarisation Vpgq la plus haute possible afin d’avoir une excursion en tension (AVpg sur la
figure I11.2(d)) qui permet d’atteindre une puissance de sortie élevée car la puissance de sortie
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

maximale est donnée par la relation :

Alpg (1.2)

Cependant, pour ne pas endommager le transistor, la tension de drain statique sera limitée
a lamoitié de la tension de claquage du transistor : Vpgo < %

Les classes de fonctionnement dites “sinusoidales” imposent le transfert de puissance a
lafréquence fondamentale. Aucune puissance ne doit étre portée par les harmoniques, il faut
donc calculer lesimpédances a présenter a ces harmoniques afin d’annuler leur contribution.
A partir de maintenant, nous parlerons toujours d’impédances référencées dans le plan du
générateur de courant, c’est a dire avant la capacité parasite Cpg.

Afin de simplifier les expressions des tensions et courants, les calculs sont réalisés dans
le cas d’une polarisation en classe B (car il n’y a pas beaucoup de différence avec la classe
AB profonde). Lexpression de la tension instantanée, un sinus parfait, possede une seule
composante a la fréquence fondamentale :

Vap(0) = Vpso — Vamp cos(6) + 0 x Z cos(nb) (1.3)
n=2

avec ‘/amp = VDSO - anee-
Le courant, un sinus semi-redressé, peut étre exprimé par la série de Fourrier suivante :

(111.4)

]MAX 2]]yjAX > COS(2’II9)
0
cos(6) + T Z 4n? —1

n=1

I45(0) = Ipgo +

En se limitant a 2 harmoniques, nous calculons les impédances intrinséques idéales pour la

classeB:
Zap = _V;‘fB (111.5)
Za(f0) = 2 (VDZ;XV’“”“) (111.6)
Zap(2f0) =0 (11.7)
Zap(3f0) =0 (111.8)

Sur la figure 111.3 suivante, on montre la forme des ondes de tension/courant et les
impédances a présenter dans le plan du générateur de courant. Les zones hachurées
correspondent aux zones ou de la puissance est dissipée sous forme de chaleur (produit V x I
non-nul).
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— T ——
~.
\\
o Z(fo) \
3 ZGro) \
\
S 3 \
c < |
) o |
7] 3
g = | /
2 > /
//
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Phase (°) [ 42
(a) Tension et courant dans le plan du générateur de (b) Impédances fondamentale et
courant. harmoniques derang 2 et 3.

FIGURE IIl.3 - Formes d’ondes (a) et impédances intrinseques idéales (b) pour la classe B.

En ajoutant la contribution de la capacité parasite Cpg (valant 430 pF pour un transistor
GH25 de développement 8x125 ;m a 25V), limpédance se décale avec la fréquence : cette
évolution de 'impédance extrinséque en fonction de la fréquence est représentée sur la
figure 111.4(a). Limpédance représentée est celle a présenter pour adapter le transistor, c’est
a dire le conjugué de 'impédance intrinseque.

Sur la figure I11.4(b), Vimpact de la capacité parasite sur les formes d’ondes dans le plan
extrinseque du transistor est montré : le courant passe largement en négatif, ce qui est
physiquement impossible dans le plan du générateur de courant.

Sur la figure 111.4(c), le méme impact de la capacité C'pg sur le cycle de charge extrinseque
est montré pour la classe B.

=T Ty m—— Intrinséque 2 GHz — |ntrinséque 2 GHz
™ —— 1GHz —_— 4GHz 8 GHz —— 1GHz —— 4GHz 8 GHz
\ 60 1.0 1.0
N\ so Fo.s 0.8
A . Lo 06
[ Shan 04 9T 04
- c
\ § 30 o2 3 Q02+
2 3 20,01
5 20 Foo 2= 0.0——
% 20y & 20 I 3 ]
r ﬂ?o“)”»n GHz 1 _—-0.2 '0~2—_
104 [-0.4 0.4
S S S Y Y S N AN S S
e 50 100 150 200 250 300 350 400 10 20 30 40 50 60 70 80
~_ Phase (°)

(a) Impédance extrinséque (b) Tension et courant extrinseques.  (c) Cycles de charge extrinséques.
conjuguée.

FIGURE IIl.4 - Influence d’une capacité Cps = 430 pF sur 'impédance extrinséque idéale
pour la classe B entre 1 et 12 GHz.

Laforme d’onde du courant redressé peut étre mise sous d’autres formes afin de favoriser
’adaptation en puissance ou en rendement, comme expliqué dans le papier de Snider et.
al. [114], mais nous nous contenterons de ces formes d’ondes pour notre étude de cas.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

1.2 Classes non-sinusoidales: F et F inverse

Il existe d’autres classes, dites “non-sinusoidales” ou “a harmoniques contré6lés”, qui
conservent la puissance sur les harmoniques afin d’éviter de faire fonctionner le transistor
dans les zones a faible rendement (notamment lors du croisement entre tension et courant).
Nous nous intéresserons ici qu’aux classes F et F inverse. La polarisation de ces classes est la
méme que pour la classe AB profonde, seules les impédances présentées aux harmoniques
different.

1.2.1 ClasseF

Contrairement a la classe B, la classe F cherche a avoir une forme d’onde de tension de
type carrée. Pour avoir un carré parfait, il faut ajouter une somme infinie d’harmoniques
impairs. Nous nous limiterons a 3 pour des raisons pratiques (il est difficile de contréler
impédance que l'on présente a plus de 3 fois la fréquence fondamentale).

L’équation de la tension vaut :

2‘\/;%”7’ os(#) + ‘3/%’ cos(36) (111.9)

La forme du courant, quand a elle, est choisie inchangée par rapport a la classe B : un sinus

Vr(0) = Vpgo —

semi-redressé (méme si il est courant de choisir un angle de conduction différent de 180°
pour la classe F, typ. =)

I 2] cos(2n0)
Ip(0) = Ipso + MQAX cos(f MAX Z PR (111.10)

Ce qui nous donne les impédances intrinseques idéales pour la classe F :

p = Lj (11.11)
—4iF
4(VVDSO - ‘/knee)
Zrp(f0) = .12
#/0) V3Iyax (12
Zp(2£0) = 0 (11113)
Zp(3f0) = oo (111.14)

Les formes d’ondes de tension et courant idéales intrinséques de la classe F sont
représentées sur la figure 111.5(a). La zone de croisement entre tension et courant est plus
courte que pour la classe B, donc le rendement est plus élevé (Rendement de drain max
théorique pour 3 harmoniques : 86%). Sur 'labaque de Smith de la figure 111.5(b), ’évolution
de limpédance extrinséque due a la capacité parasite Cpg en fonction de la fréquence est
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montrée.

Tension (V)
w
o
1
T
o
>
(v) Jueano

20~
0.2
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o d ‘”|||||||I|m....‘.,, — ;.ﬂ...m||||||||||“ | 0.0
0 50 100 150 200 250 300 350 400

Phase (°)

(a) Tension et courant dans le plan du générateur de
courant (intrinseque).

o Z(fo)
X Z(2f0) /
v z(3f0)
== Z(f0) 1+12 GHz /
= Z(3f0) 1>12 GHz /
//
~—. //

(b)

Impédances extrinséques conjuguées
(au fondamentale et aux harmoniques
de rang 2 et 3), ’évolution entre 1 et
12 GHz est calculée pour une capacité
parasite de 430 pF.

FIGURE III.5 - Formes d’ondes et impédances idéales pour la classe F.

Le détail des calculs de la classe F est donné par F.H. Raab [115].

Comme pour la classe B, sur la figure 1.6, le cycle de charge et les formes d’ondes
extrinseques a différentes fréquences en présence d’une capacité Cpg parasite sont
représentés. Encore une fois, le cycle de charge sort du réseau I-V. Linfluence de la capacité

parasite est importante pour des fréquences supérieures a 2 GHz.

= |ntrinséque 2 GHz
= 1 GHz ——— 4 GHz 8 GHz
60. 1.0
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E 0.5
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T L c
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(a)

FIGURE 1.6 - Formes d’ondes (a) et cycle de charge (b) extrinseques idéales pour la classe F

avec une capacité C'ps= 430 pF.

= |ntrinséque 2 GHz

—— 1GHz —— 4GHz 8 GHz

0.0
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1.2.2 Classe Finverse: F!

La classe F inverse est la réciproque de la classe F : la forme d’onde de tension est
sinusoidale semi-redressée tandis que celle du courant est proche du carré.
Pour avoir la tension la plus plate possible, il est choisi d’utiliser I’équation de Xu et. al. [116] :

Vi-1(0) = Viso + V2 Vip €05(8) + Vg c05(26) (1.15)

en fixant le facteur 5 a 0.5 pour favoriser la puissance de sortie ou bien 3 = % pour favoriser
la “platitude” de 'onde de tension.
La formulation du courant s’exprime par I’équation de Chen et. al. [117] :

Ip-1(0) = 1y — I cos(0) + I3 cos(30) (1.16)

avec [0 =0.37 IMAX, I, =043 1 4x €t ]3 =0.06Ipax.
Les impédances intrinseques idéales pour la classe F inverse valent donc :

Tpr = _VZ:_ (111.17)
\/5‘/amp

Zp-1(2f0) = 0o (111.19)

Zp-1(30) =0 (111.20)

Sur la figure I11.7(a) sont tracées les formes d’ondes de tension et courant idéales en
présentant les impédances intrinseques requises. La zone de croisement entre tension et
courant est plus courte que pour la classe B, donc le rendement est plus élevé (Rendement
de drain max théorique pour 3 harmoniques: 86%). Sur 'abaque de Smith de la figure 111.7(b),
l’évolution de 'impédance extrinséque due a la capacité parasite Cpg lorsque 'on augmente
la fréquence est tracée.
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/ \
g g | |
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Phase (°)

(a) Tension et courant dans le plan du générateur de (b)
courant. Impédances extrinseques conjuguées

(au fondamental et aux harmoniques
de rang 2 et 3), I'évolution entre 1 et
12 GHz est calculée pour une capacité
parasite de 430 pF.

FIGURE IIl.7 - Formes d’ondes (a) etimpédances intrinseques et extrinseques idéales (b) pour
la classe F'L.

Comme pour la classe B, sur la figure 111.8, le cycle de charge et les formes d’ondes
extrinseques a différentes fréquences avec une capacité C'pg parasite sont données. Encore
une fois, le cycle de charge sort du I-V. Linfluence de la capacité parasite est également
importante pour des fréquences supérieures a 2 GHz.

= Intrinséque 2 GHz = Intrinséque 2GHz 8 GH.
—— 1GHz —— 4GHz 8 GHz —— 1GHz —— 4GHz -
80 —1.5 1.5
1 :_ 1.0
60—\ :10 ]
S F05 § < 0.5
5 40— - 8 a
2 | F0.0 = - 0.0
'220 : z ]
] 0.5 -0.5]
o llll]llll]llll]llll]llll]llll]llll]llll-10 '1-0-IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII
0 50 100 150 200 250 300 350 400 0 10 20 30 40 50 60 70 80
Phase (°) V_DS (V)

(a) (b)

FIGURE 11.8 - Formes d’ondes (a) et cycle de charge (b) extrinseques idéales pour la classe F
inverse avec une capacité C'ps= 430 pF.

Comme lesimpédancesidéales ont tendance a toutes tendre vers le court circuit en haute
fréquence, il est commun de dire que la classe F inverse est plus simple a réaliser que la classe
F (car il est plus difficile de présenter un circuit ouvert au 3¢me harmonique).
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Sur la figure 111.9, une comparaison des cycles de charge issus de chaque classe est
réalisée. L'excursion maximale en tension de drain est clairement différente selon la classe
choisie. Si la classe AB s’arréte a 55V, la classe F continue jusqu’a 56 V (1.9xVpgq) tandis que
la classe F inverse se prolonge jusqu’a 77V (2.5xVpgo 1).

1.0
] - Classe AB
0.8 = Classe F
! Classe F inverse
-/%‘
S o.s— N\
< -
©
5 0.4— -
0.2_/ E
o.o—m

0 10 20 30 40 50 60 70 80
Vdrain (V)

FIGURE IIl.9 - Comparaison des cycles de charge intrinseques de chacune des classes
présentées précédemment.

1.3 Classes continues : J, F continue et F inverse continue

Nous avons vu que les classes de fonctionnement imposent de présenter une (ou
plusieurs) impédance(s) précise(s) a la bonne fréquence. Ceci vient donc naturellement
limiter la bande passante de 'amplificateur (qui ne sera adapté qu’autour de cette fréquence,
soit généralement 10-15% de bande).

Dans son livre [118] paru en 2006, S. Cripps introduit la classe J basée sur le concept
de « design space » : ce n’est plus sur une impédance localisée mais sur tout un lieu
d’impédance pour lequel le transistor est adapté. Ceci vient donc augmenter la bande
passante de 'amplificateur. Sa théorie consiste a ajouter une composante réactive sur le
second harmonique en tension, compensée par une composante réactive sur le fondamental
(pour éviter d’atteindre 0 V et donc le court-circuit) tel que :

V() = 1 — cos(8) — sin(0) + % sin(26) (11.21)
En utilisant les formules trigonométriques, 'expression se factorise :
Vi(0) = (1 — cos(0))(1 — sin(6)) (1.22)

Afin d’introduire tout un lieu de solutions possibles, un facteur o est ajouté devant la
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composante réactive (le sinus) :
Vi(0) = (1 — cos(#))(1 — asin(h)) (11.23)

avec—1 < o < 1.

Le principe du “lieu d’impédance” consiste donc simplement a multiplier ’expression
originale de la tension par (1 — asin(f)). En reprenant l'expression de la tension en classe
AB et en appliquant l’extension du lieu d’impédance, il vient :

Vi(0) = Vap(0)(1 — asin(f)) = Vamp(l — cos(0))(1 — asin(f)) (11.24)

Puis, en développant:

a Vamp
2

V5(0) = Vamp — Vamp c0s(8) — a Vi sin(6) + sin(260) (111.25)

En gardantla méme forme de courantque pourlaclasse B, le rapport tension/courant permet
d’obtenir les formules des impédances intrinseques de la classe J :

Vs

7, = (111.26)
—1I4B
2Vomy . 2V
Z5(0) = 75+ ja (111.27)
MAX MAX
372V,
Z,(2f0) = —jar =Lame (111.28)
8 Inrax
Z;(3f0) = 0 (111.29)

Sur la figure 11110, toutes les formes d’onde possibles que peut prendre la classe J
(pour « balayé entre -1 et 1) sont tracées. Le cas particulier « = 0 correspond a la
forme d’onde de la classe B. Pour chacune de ces formes d’onde, les performances du
transistor (rendement, puissance, etc.) seront identiques. Sur 'abaque, le lieu d’impédance
au fondamental représente un arc de cercle autour de 'impédance idéale de la classe AB.
L’harmonique de rang 2 décrit un cercle le long du bord de 'abaque tandis que ’harmonique
de rang 3 est constant.
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FIGURE |10 - Formes d’ondes (a) etimpédances intrinseques et extrinseques idéales (b) pour
la classe J.

Nous appliquons alors le méme principe a la classe F. L’équation de la tension vaut :

2Vomp Vamp )
oV os(#) + 33 cos(30))(1 — asin(h)) (1n.30)

La forme du courant, quand a elle, reste inchangée par rapport a la classe B, c’est un sinus

VF,continue(Q) == (VDSO -

redressé :

I 21 > cos(2nb
Ir(0) = Ipso + MQAX cos(0) + ”;AX > 4n§ — 1) (111.31)
n=1

Ce qui nous donne les impédances intrinseques idéales pour la classe F continue :

2 continue = VF_% (111.32)
F

Z ¥ continue(f0) = %% + jai]ti”z’ (111.33)

Zt continue (20) = — ja77;f% (111.34)

ZF continue(3f0) = 00 (111.35)

Sur la figure 111.11 sont tracées toutes les formes d’onde possibles que peut prendre la
classe F continue (pour « balayé entre -1 et 1). Le cas particulier « = 0 correspond a la forme
d’onde de la classe F. Sur I'abaque, le lieu d’impédance au fondamentale représente un arc
de cercle autour de 'impédance idéale de la classe F. ’harmonique de rang 2 décrit un cercle
le long du bord de l'abaque tandis que ’harmonique de rang 3 est constant.
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FIGURE I11.11 - Formes d’ondes (a) et impédances intrinseques et extrinseques idéales (b) pour
la classe Foniinue-

Nous faisons de méme pour la classe F,!.. . Cette fois ci la forme d’onde de tension
reste identique :
Vir1(0) = Viso + V2 Vip €05(8) + Vg c05(26) (11.36)

C’est la forme d’onde de courant que l’on multiplie pour faire le “design space” :

I

continue

(0) = Iy — I cos(0) + I3 cos(30)(1 — asin(h)) (IN.37)

avec Iy = 0.37 Injax, I = 0.43 Iyrax et Is = 0.06 I);4x Ce qui nous donne les impédances
intrinséques idéales pour la classe F inverse continue :

Vi

Zo - Pt (111.38)

continue o Fc;'}ztinue
2 Vinp V2 L . aly

g 0) — p V2 11139

Fcontinue(f ) [MAX 2 []? +Oé2 Ig +j]]? +a2 [g ( )
2V, 1

g of0) = 2 Vamp (111.40)

Fco:ztinue( f ) ] [MAX 205 (]1 +[3)

continue

Sur la figure 11112 sont tracées toutes les formes d’onde possibles que peut prendre la
classe F continue (pour « balayé entre -1et 1). Le cas particulier & = 0 correspond a la forme
d’onde de la classe F inverse. Sur I’'abaque, le lieu d’impédance au fondamentale représente
un arc de cercle autour de 'impédance idéale de la classe F inverse. harmonique de rang 2
décrit un cercle le long du bord de I'abaque tandis que ’harmonique de rang 3 est constant.
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FIGURE .12 - Formes d’ondes (a) etimpédances intrinseques et extrinseques idéales (b) pour

la classe

F- 1

continue*

Sur lafigure I11.13 est réalisée la comparaison des cycles de charge issus de chaque classe
continue. Cette fois-ci, la classe F inverse a une excursion coté Vpg plus faible, c’est la classe
F continue qui dépasse 3 fois la tension d’alimentation!

cont

1.0
p - Classe)
- Classe F,
0.8 Classe F.,,
50.6—
£ .
©
i 0.4—
0.2—
0.0— .
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Vdrain (V)

FIGURE I11.13 - Comparaison des cycles de charge intrinseques de chacune des classes
“continues” présentées précédemment.

Un excellent papier de T. Barton [119] résume parfaitement 'extension des classes
continues et donne un exemple d’application pour un amplificateur a correction de phase.

Enfin, un récapitulatif comparant les caractéristiques des différentes classes évoquées
est donné dans le tableau I11.2 suivant.

Julien COUVIDAT | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019
(@) v-nc-np |

Page 88



“JUsWaUUOIIDUO) op SoSse)d Xne So9150Sse mws_u_._O\Or_u mwu_.\_mc.\_.hotwn_ 1o wwucm_uwarc_ Sop _.\_Om_m‘_mn_rcou = 'l 3havyp

(g)soo—1 M
(g)s0d g—(g)urs XVINFOSUA

L
9)3ue un unod “xvmmay = Od 7 : ,081 9p U0IIINPUOD Bp d]3UE UN B 99WIWOSU0D dduessind aun unod 9nNJ|ed 159 Ujelp ap JUsWSPUSI 37|

"(pes ua) uoldNPUOd ap 3)3ue,| ¢ Kane = Od :[0zl] 3|nw.io} e] 13113 JuaIayip

Page 89

Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

i
ajuessed
%069 %0G %09 %G1 %ST %0¢ apueg
%96 ~ v25 001 | %16 ~ L2 001 %8L ~ L 001 %96 ~ 125 00T | %16~ LE001 | %sL~Loor | (%) Ll
N eN T I % LTAK¢ v (M) Inod
NQSNN omQ> Sal NTEQ o%Q> XA\EQ OWQ> N‘TEN OWQ> 30 NA&EQ OWQ> vz\ENN OWQ>
0 00 0 0 00 0 0j€z
. . »XJ\ENN Ve N‘M\N\,\W Q
AO._V___V _UO\__O> g@khd%' %\;k'mdN.' oo O O OhNN
. . XV XV gA XVINy XVINy XVINT e30 ;XJ\EQM\/ XVINy
Amm ___v _uwg_0> dwvy NVOMIT TwoN T T Q§@> Nw@.ﬁ. + &QSS Z &\E@\» m\/ &S@> ¥ &\E@\» Z 042
anunRuod .4 anunRuod 4 (snunuoc g -a1) r -4 (r=0)g 9sse)d

Julien COUVIDAT | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019

(co) AT



Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

Les performances en puissance et rendement théoriques sont exactement les mémes
entre les classes originelles et les classes continues. En effet, la formule de la puissance vaut :

Pour(fo) = %ére(zfo) I (111.42)

Donc la partie imaginaire introduite au fondamental pour compenser le déphasage du
second harmonique est transparente d’un point de vue puissance.
Pour le rendement de drain, la formule vaut :

Pour(fo)

(%) = 100 =25

(111.43)
Comme pour la puissance de sortie, le déphasage introduit pour la classe continu est
transparent.

Concernant la bande passante relative, aucun calcul précis n’a été effectué, les ordres de
grandeurs donnés sont basés sur des exemples de la littérature.

Pour résumer cette partie, nous avons vu qu’il est possible d’adapter les transistors sur un
lieu d’impédances plus large qu’une simple valeur localisée. Ceci permet d’accroitre la bande
passante de 'amplificateur au co(t d’un réseau d’adaptation plus compliqué a concevoir
et qui va nécessiter plus d’espace. Une attention particuliere doit étre portée sur la tension
maximale que peut tenir le transistor (3x sa tension d’alimentation), méme si c’est pendant
un temps assez bref.

D’autres classes de fonctionnement existent, les classes dites “en commutation”. Elles
utilisent des signaux de commande carrés afin de faire passer le transistor de I’état “ON” a
“OFF” tres vite (par exemple les classes D, E, S, T et 1). Ces classes permettent d’atteindre des
rendements trés élevés (~90%) mais elles ont le défaut d’avoir une bande passante limitée
(liée a la fréquence de découpage). Pour cela, nous ne les envisagerons pas dans ce travail.
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2 Revue des amplificateurs de puissance forte puissance en
bande X

Au cours de cette partie nous allons voir quelques exemples de réalisation d’amplificateur
de puissance intégré en technologie GaN pour applications en bande étroite (bande X : 8-12
GHz) et en large bande bande (C a X : 4-12 GHz). En fonction des architectures utilisées nous
comparerons quelques indicateurs de performance (bande passante, rendement, puissance
et dimensions de la puce).

2.1 Exemples d’amplificateurs GaN MMIC en bande X

L’architecture la plus classique pour réaliser un amplificateur forte puissance bande X est
Pamplificateur arborescent a 2 étages. Le premier étage sert de driver (il apporte le gain)
tandis que le second étage génére la puissance. Les transistors sont adaptés en classe AB
puis un combineur de puissance en courant ayant une bande passante étroite et a faibles
pertes est congu en sortie. Un exemple de puce est donné sur la figure 111.14 suivante.

48

45 4
42 4

39 4

36

33/ \

30 4
/ ‘—.— Output Power W= PAE ‘ \\
27 4

. |u l i-‘ I “ " 90 o5 | 10 105 110
85 9.0 95 10.0 105 10 115
L

Frequency (GHz)

Output Power (dBm) and PAE (%)

FIGURE 111.14 - Amplificateur de puissance GaN couvrant la bande 8.8-10.8 GHz, Poyr min=
30W avecune PAFE,,;,,=38% [11].

Le tableau 1.3 suivant récapitule quelques exemples a l’état de 'art de 'amplification de
puissance forte puissance (> 1 Watt) dans la bande X.

2.2 Exemples d’amplificateurs GaN MMIC couvrant les bandes C a X

Les amplificateurs forte puissance large bande MMIC sont trés en vogue avec les
technologies GaN. Cependant, c’est un vrai challenge pour le designer car il faut concevoir
des combineurs de puissance large bande accompagnés de circuits de polarisation large
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Réf. | Freq. (GHz) | Topologie Process PAE in(%) | Poutmin(W) | Taille (mm?)
[11] 8.8-10.8 Classe AB | 0.25um GaN (UMS) 38 30 20.7
[121] 8.5-10.5 Classe AB | 0.25um GaN (WIN) 37 16 9.1
[122] 8.8-10.4 Classe AB | 0.25um GaN (UMS) 38 14 18
[123] 8-11 Classe AB 0.25um GaN - 15 13.5

TABLE I11.3 - Comparaison d’amplificateurs GaN en bande X.

bande capables de conduire un fort courant dc (que les inductances intégrées ne supportent
pas). Une des architectures les plus répandues pour faire du large bande forte puissance est
larchitecture distribuée [124]. Elle repose sur le principe d’addition de transistors en parallele
le long de deux lignes de transmission. Un exemple de puce est donné sur la figure I11.15.

44 35 o
=42 ‘7—\/'/:—\” NSt % g
£ S e 3
S 404223 o e \\— 2% =
538k—4\’\ i o \l-\\ 2 2
= I B o g ST e
8.36 L i 15 <'=D‘=
5 ‘—O—P (sim.) —e— Pout( \‘ o.
§'34 |- o - PAE(sim) —=— PAE(meas.)| 0 g

30 & & | 0=

S0 Pl . 6 8 10 12 14 16 18
5.1 mm Frequency (GHz)

FIGURE .15 - Amplificateur de puissance GaN distribué couvrant la bande 6-18 GHz,
Pour min=10W avec une PAE,,;,=15% [12].

Cependant, il est toujours possible de faire du large bande en utilisant un amplificateur
adapté “classiquement” sur charge réactive [13]. Ceci implique l'utilisation de plusieurs
étages d’amplification avec une recombinaison de puissance large bande, entrainant des
pertes. Les dimensions du circuit sont vite tres étendues, comme indiqué sur la figure I11.16.

—a—Linear Gain —+— Associated Gain —— PAE
25 40

L
35
| 20
[ | y 30

= - W‘ 25
\ [ | % 15 P! §
‘ 5l P 20 u;;
©

o 10 15 &
g o 10

i > 5

= 5

i W

2 lr 0 0
[ 6 8 10 12 14 16 18

[ ]

L] -. [ | Frequency (GHz)

|

FIGURE II1.16 - Amplificateur de puissance GaN arborescent couvrant la bande 6-18 GHz,
Pout min=6W avec une PAE,,;,=13% [13].Dimensions : 6.4x3.1 mm.

Le tableau I11.4 suivant récapitule quelques exemples a l’état de I'art de 'amplification de
puissance forte puissance (> 1 Watt) couvrant les bandes C a X.
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Réf. | Freq. (GHz) | Topologie Process PAEin(%) | Poutmin(W) | Taille (mm?)
[12] 6-18 DPA! 0.25m GaN 15 20 10.7

[13] 6-18 RMPA?2 | 0.25um GaN (UMS) 13 6 19.8
[125] 6-18 RMPAZ 0.25m GaN 10 12.5 21.5
[126] 6-18 DPA! 0.25um GaN 7 6 6.7
[127] 6-18 DPA! 0.25pm GaN (UMS) 17 9 25
[128] 4-11 RMPA2 | 0.25um GaN (UMS) 18 4 6.3
[129] 6-17 RMPAZ 0.2um GaN 10 3.3 6.8

Distributed Power Amplifier
2Reactively Matched Power Amplifier

TABLE I11.4 - Comparaison d’amplificateurs GaN couvrant les bandes C a X.

3 Techniques d’augmentation du rendement

Dans cette partie, nous allons voir quelles techniques, au niveau de l’architecture de
amplificateur, permettent d’améliorer le rendement. Elles sont souvent utilisées pour des
applications ayant besoin de maintenir le rendement en recul en puissance (en anglais :
“back-off”). En effet, les signaux de télécommunications (a enveloppe non-constante)
passent tres peu de temps a émettre en puissance maximale, la ou le rendement de
Pamplificateur est maximum. Lamplification se fait la majorité du temps a puissance
moyenne, généralement 6 a 12 dB en dessous de la puissance maximale. Cet écart entre
puissance maximale et puissance moyenne est appelé PAPR (Peak to Average Power ratio),
illustré sur la figure I11.17 suivante. Notre application n’utilise pas de signaux modulés en
amplitude, cependant, une reconfigurabilité en puissance est nécessaire tout en gardant
un rendement optimum, donc ce genre de techniques d’augmentation du rendement peut

s’avérer utile.
PAPRI

Signal Amplitude

Time

FIGURE II1.17 - lllustration du PAPR d’un signal.

Pour maintenir le rendement élevé en recul en puissance, il y a deux méthodes : moduler
dynamiquement la polarisation et/ou la charge du transistor. Il faut que la droite de charge
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s’adapte a la puissance d’entrée, comme indiqué sur la figure 111.18 suivante.

~ Load modulation Bias modulation

< \IOBO < \/OBO
N i ANYaN
— N RS
S Ny

o
<
F)

FIGURE 111.18 - Illustration de la modulation de charge et de polarisation en fonction du recul
en puissance (OBO).

3.1 Lamodulation de tension : le suivi d’enveloppe

Dans le cas de signaux a modulation d’amplitude, si la tension d’alimentation est fixe, le
rendement dynamique de 'amplificateur varie au cours du temps. En effet, lorsque le signal
est fort, le rendement sera proche du rendement maximum de amplificateur, a contrario,
lorsque 'amplitude est plus faible, le rendement s’éloigne du maximum et la puissance
dissipée augmente. Ceci est illustré sur la figure 111.19(a) suivante. La technique du suivi
d’enveloppe (fig. I11.19 (b)) consiste a faire varier dynamiquement la tension d’alimentation
afin de suivre le rythme de 'enveloppe et donc garantir un rendement toujours optimal. La
variation de tension d’alimentation peut se faire de maniére continue ou de maniere discrete

(par paliers).

| —— Enveoppe— Tension DC —— Porteuse ‘ —— Envdoppe— Tension DC —— Porteuse
Tensions (V) Tensions (V)

20

0|
‘\ |
|

FIGURE 111.19 - Illustration de la variation dynamique du rendement du PA. La zone rouge
correspond a la puissance perdue par dissipation thermique. (a) Alimentation fixe. (b)
Alimentation a suivi d’enveloppe. Source : [14]
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Notre application utilise des signaux a enveloppe constante. La variation dynamique
n’est donc pas une solution a envisager en premier lieu. Cependant, dans le cas d’une
reconfigurabilité en puissance de l'amplificateur, on peut penser a adapter la tension
d’alimentation afin d’éviter de consommer plus que nécessaire.

3.2 Lamodulation de charge: le Doherty et le LMBA

Toujours en utilisant un signal a enveloppe modulée, il est possible de moduler la charge
vue par 'amplificateur afin de le faire fonctionner plus efficacement en fonction du niveau de
signal qui est amplifié. Deux architectures utilisent ce principe : le Doherty et le LMBA (Load
Modulated Balanced Ampilifier).

Le Doherty, introduit en 1936 [130], est en amplificateur de puissance composé de 2 sous-

amplificateurs. Le 1¢7, généralement appelé amplificateur principal, est polarisé en classe AB
et sert a amplifier la puissance moyenne du signal. Le 2", appelé amplificateur auxiliaire,
est polarisé en classe C. Il va donc commencer a amplifier le signal que lorsque sa puissance
d’entrée dépasse un certain niveau (généralement 24X il sera donc employé pour amplifier
la partie forte puissance du signal.
En utilisant un inverseur d’impédance en sortie, la valeur instantanée de la puissance
du signal va modifier dynamiquement la valeur de la charge vue par 'un ou par lautre
amplificateur, comme indiqué sur la figure 111.20(a). Ceci permet de faire fonctionner
indépendamment les deux amplificateurs (sans que l’'un ne vienne perturber la sortie de
l’autre). Le rendement théorique de cette architecture en fonction du recul en puissance est
donné sur la figure 111.20(b).

U T1 ON & T2 OFF T1 & T2 ON

08— R
Hammonie jection 0.6} R R
04 = i i i i i
L = 1 1 1 1 1
G Class AB ) 0.4 YA A
RFinput Carrier amplifier ““ﬂ o /
0.2 i e boeeaeeeees |
Hamonie ejecton tenpedance wansormc i i i i i
> - —
180 deg l/ —Z 0 i - + - |
s 0 02 04 06 08 1
caking amplifier
(a) Schéma général d’une architecture Doherty (b) Rendement théorique du Doherty en

fonction de la puissance d’entrée

FIGURE I11.20 - Illustration de "amplificateur Doherty et de son rendement associé.

Linconvénient de l'architecture Doherty est l'inverseur d’impédance que 'on retrouve
en sortie. C’est un élément qui vient limiter la bande passante de 'amplificateur principal.
Typiquement, la bande passante fractionnelle d’'un Doherty a 2 voies est de l'ordre de
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10% [131]. Nous n’envisagerons donc pas cette architecture pour notre application, qui se
doit d’étre large-bande.

Le LMBA, proposé par S. Cripps en 2016 [132], repose sur l’architecture d’'un amplificateur
équilibré. Un amplificateur équilibré est constitué de deux cellules de puissance recombinées
a l'aide de coupleurs hybrides 3dB/90°, voir figure 111.21(a). L'innovation vient dans le fait
d’utiliser le port isolé du coupleur hybride de sortie afin d’injecter de la puissance avec un
générateur auxiliaire, figure 111.21(b). Cet apport de puissance, a phase controlée, permet de
faire varier limpédance présentée sur la sortie des 2 cellules de puissance de 'amplificateur
équilibré. De plus, la puissance injectée n’est pas perdue car elle s’ajoute a la puissance totale
en sortie sur la charge. Enfin, par nature, les amplificateurs équilibrés sont peu sensibles aux

variations de charge grace a l'utilisation du coupleur hybride en sortie, c’est donc aussi le cas
RRN 1—2 3

pour les LMBA.
AUX (pAUX)
H |:| 0° 90° H H RF|N 1 2 3

- . : i 42
Load é Load

(a) Schéma d’une architecture ampllflcateur b) Schéma d’une architecture
équilibré (BA)

FIGURE I11.21 - Illustration de 'amplificateur LMBA basé sur "amplificateur équilibré.

Cette architecture permet d’optimiser la conception de I'amplificateur équilibré a une
puissance modérée puis de le ré-adapter dynamiquement pour une puissance de sortie plus
élevée. Ceci permet de garder un rendement élevé sur plusieurs niveaux de puissance, ce
qui s’avere tres utile pour les signaux de télécommunications récents (a forts PAPR). On peut
imaginer ajouter le suivi d’enveloppe a la variation active de charge, méme si l’architecture
devient assez complexe d’un point de vue implémentation pratique.

Afin de vérifier quelles zones d’impédances peuvent étre couvertes par cette architecture,
nous effectuons le calcul de la variation du coefficient de réflexion d’une cellule de puissance
en fonction de la puissance et de la phase injectée par le générateur auxiliaire sur le port ISO
du coupleur de sortie. Pour cela, on part des expressions des tensions et courants annotés
sur le schéma de la figure 111.22 suivante.

En reprenant la numérotation des ports donnée sur la figure 111.22, on exprime les
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LEA jlc eJ'<|>C
A > 3 e0° 4 4
o 1, 1 vt

| I
2 1
@—e —> = 1
- 21 w [z
FIGURE II1.22 - Schéma et annotations utilisées pour le calcul du lieu d’impédance qui peut
étre couvert.

courants entrants sur chaque port du coupleur:

I = _Z% (11.44)
I,=—Ip (111.45)
I3y=—j1p (111.46)
Iy = j I 7% (111.47)

Ensuite, a l'aide de la matrice Z du coupleur, on donne les tensions et courants sur chacun
de ses ports :

Vi 0 0 —jv2 —j I
v, 0 0 —j —iv2| |I
2z | | iR |k (111.48)
Vs —jiV2  —j 0 0 I3
Vi —j  —jv2 0 0 Iy

Il est alors possible d’exprimer le courant sur la charge indépendamment de la tension a ses
bornes en remplagant /; par son expression :

v
I, = Z—l (111.49)
L
~Zo (. |
L== <—]\/§13 —]14> (111.50)
L
7 A
I = Z 0 <—\/§ID + 1o ej¢c> (111.51)
L
=2 <\/_]D s 6]¢C> (111.52)
L
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Ce qui nous permet de calculer lesimpédances Z 4 de la figure 111.22.

1%
Za= [3 (11.53)
3
Zo
Za= ( NG —312) (111.54)
3
Z Z
Zy = jO] ( j\/_<ZO <\/_ID—IC€j¢C>) +j]D> (|||.55)
- D L
avec: Zy = Z, = 5082 (111.56)
Z ,
T4 = jOI <—j2ID + V21 eite +j]D) (111.57)
- D
I .
Za= 7 (1 — \/51—0 eﬂ‘f’c) (11.58)
D
On fait de méme pour Z.
1%
Zp = [—2 (111.59)
2
Zo
Zp="7 ( I —g\/_14> (111.60)
2
Z ,
Zp = - (—j (—jIn) — jvV25Ic ewc) (111.61)
— 4D
I )
Zn =7, <1 — 2[—0 eﬂ’c) (111.62)
D

On calcule ensuite la puissance fournie par un transistor :

Pr = %3% (V3 x Iy) (111.63)
Pr= %?R (Za x I x I3) (11.64)
Pr = %éR(ZA) | I5|? (111.65)

Z° (1 - f— cos(¢¢) — j f— s1n(¢c)) (111.66)
Pr = % (11% NG cos(¢c)) (111.67)
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Puis la puissance délivrée sur la charge :

Py, = %3’% (Vi x Ih) (111.68)
1
Py = 3R (Z0) |4 (111.69)
AR 2
P == ( 0) (\/§ID —Ic cos(qbc)) + 12 sin(gbc)Q] (111.70)
2 \Zp
P, = Z? (50) 2 1% — 2v2IcIp cos(¢c) + 12 cos(¢po)? + 12 sin(¢c)2] (1.71)
L
P, = 2L (ZO) 212 — 22101 cos(ée) + Jg] (.72)
2 \z ) |
2
PL = <é> |:ZL ([% — \/§[ch COS(¢C>) + é[C«:| (|||73)
A 2
avec: Zy = Zp, = 50Q et P = iR (Zy) |IL|* = 3 2012
P, =2 Py + P (111.74)

L’équation précédente confirme que la puissance injectée par le générateur auxiliaire (Pp)
vient s’ajouter a la puissance de sortie des transistors (Pr). Donc il n’y a pas de perte de
puissance.

On définit alors « le rapport entre la puissance injectée sur le port ISO du coupleur de
sortie et la puissance fournie par un transistor tel que :

Fo
111.75
o= PT (11.75)
3R (Zy) | 1]
o= 2 Y1 (111.76)
sR(Za) 152
Lo [~ eltc|?
o 22ollc e (11.77)

R (Za) 1D

Maintenant, il faut exprimer ce rapport seulement en fonction de 'impédance présentée
sur le drain du transistor: Z, = Z, (1 — \/5% ej¢0).
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Ainsi, il sera possible de relier le coefficient de réflexion (I') au rapport des puissances des
générateurs (o) et donc de tracer les lieux d’impédances atteignables.

17 |1 e?%e?

= .78
SRR e
o= D (11.79)

R(Za)
Z 1 j
oo IV el (111.80)
R(Za) '
Z I j
o= 21— vagg e —1p (111.81)
R(Za) .
Zo|ZA —1?
_Zlz 1P (11.82)
2R (Za)
Za _ 12
o= Iz~ 1 (111.83)
2% (%)
Le coefficient de réflexion présenté en sortie de chaque transistor vaut :
Za— 2o
lp=TI'p=1"=———— 111.84
a=Tp=T =202 (1.84)

Onisole le rapport g—g afin de le remplacer dans [’équation du rapport de puissance.

Za 14T
L - 111.85
Zy 1-T ( )
On le remplace donc dans 111.83 :
-1
—1=r 1 (111.86)
1+
2% (1)
1+ —1+T) 1
o0a=|———| X ———c [11.87
e e
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Sachantque:2 R(z) = z + z* et |z|? = zz*, il vient:

LN 1

TSR E A ER

B 4T . 1

C(1-T)(1-I*) " 4 Bl

_ 410

T oM+ D+(-D I+
41T

©2(1—TIT¥)

_2qrp

BT

(111.88)
(111.89)
(11.90)
(111.91)
(11.92)

En isolant |I'| dans l'équation précédente, on en déduit I'expression du module du

coefficient de réflexion de sortie des deux transistors A et B en fonction du rapport entre la

puissance injectée et la puissance de sortie d’un transistor («) :

N —
2+«

(111.93)

La phase du coefficient de réflexion est directement liée a la phase du signal injecté sur

le port auxiliaire. Sur la figure 111.23 suivante, on trace les lieux d’impédances couverts pour

3 niveaux de puissance du générateur auxiliaire.

e e

Pyux off
Puwx= P; - 10 dB
Pux=P, -6 dB

Pyx=P, -3 dB

FIGURE I11.23 - Illustration du lieu d’impédance qui peut étre couvert en sortie des transistors
A et B en fonction du niveau de puissance injectée sur le port isolé du coupleur de sortie.
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Dans la pratique, on se limitera a une puissance de générateur auxiliaire 6 fois inférieure
(-8 dB) a celle en sortie des transistors principaux afin de conserver un générateur auxiliaire
de faible puissance.

Cette modulation active d’impédance, permise par l’architecture LMBA, est utilisée dans
la littérature afin de maintenir 'adaptation des transistors lorsque l'on est en recul de
puissance de sortie.

Un exemple de réalisation totalement intégrée (driver + PA + amplificateur auxiliaire sur
le méme MMIC) d’amplificateur LMBA en bande X a été réalisé pour la premiere fois par
Puniversité de Cardiff en 2018 [133].

Aussi, un amplificateur de puissance LMBA a une seule entrée (le générateur auxiliaire
est intégré sur le méme circuit) fonctionnant entre 1.7 et 4 GHz a été réalisé et associé a un
systeme a suivi d’enveloppe afin d’optimiser le rendement en recul en puissance surune large
bande [134].

Une autre architecture qui utilise 2 amplificateurs en paralléle induisant une modulation
de la charge (seulement en phase, pas en amplitude) est 'amplificateur Outphasing (ou
Chireix) [135, 136, 137]
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4 Principe du LMBA appliqué a Paugmentation de la bande
passante totale d’un amplificateur

Nous venons de voir qu’a l'aide du LMBA, il est possible d’adapter 'amplificateur en
fonction du recul en puissance du signal.

Dans cette partie, nous proposons d’appliquer le principe du LMBA afin de maintenir
’adaptation du PA en fonction de la fréquence pour les applications large-bande. Il faut
dorénavant injecter un signal sur le port 1ISO du coupleur de sortie avec une certaine
puissance et une certaine phase afin de présenter 'impédance optimale en rendement en
fonction de la fréquence (ou bande de fréquences) visée.

Nous commencerons par réaliser un démonstrateur sur circuitimprimé (PCB) en utilisant
des transistors GaN encapsulés commerciaux (fondeur : Qorvo). Puis nous estimerons les
performances atteignables en intégré avec la technologie GaN GH25 d’UMS.

4.1 Réalisation d’un démonstrateur sur PCB

Nous proposons de réaliser un démonstrateur du principe d’adaptation dynamique de
amplificateur LMBA en fonction de la bande de fréquences visée. La bande passante doit
étre reconfigurable entre 6 et 12 GHz. La puissance de sortie visée est 8 Watt.

4.1.1 Conception de la carte

Le transistor choisi est un composant GaN encapsulé qui fournit 5 Watt jusqu’a 12 GHz
(Ref : Qorvo TGF2977-SM). Des coupleurs hybrides (3dB/90°) large bande (4-12 GHz) sont
utilisés pour recombiner la puissance en dehors du PCB. Le circuit est réalisé sur substrat
alumine (Ref : Superstrate 996) afin de limiter les pertes et la taille du circuit (¢, = 9.9).

Le circuit principal, un amplificateur équilibré, est composé de deux branches
amplificatrices identiques ayant chacune:

— un réseau d’adaptation large bande en entrée

— un réseau de polarisation pour la grille

— un transistor en boftier

— un réseau de polarisation pour le drain

— un réseau de pré-matching large bande en sortie, qui rassemble les impédances a
atteindre proche de 'impédance du coupleur (50 Ohm). Ainsi, on limitera la puissance
nécessaire en sortie du générateur auxiliaire pour adapter le transistor.

Les impédances a présenter en entrée et en sortie du transistor GaN sont données dans
sa datasheet. On récupére aussi le modele non-linéaire du transistor afin de réaliser des
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simulations grand signal sous ADS (modele fourni par Modelithics). Il se trouve que les
impédances du modele (issues par simulation sourcepull/loadpull) ne correspondent pas
exactement a celles de la datasheet. Une comparaison est donnée sur la figure 111.24.

S(1,1)
Zsource (datasheet)

Z simul. Sourcepull/l2 GHz

S(2,2)
Zload (datasheet)
Z simul. Loadpull

(a) Impédances de source optimales (b) Impédances de charge optimales

FIGURE I11.24 - Représentation des impédances optimales a présenter en fonction de la
fréquence. Comparaison entre parametres S conjugués, impédances issues de la datasheet
et impédances issues des simulations sourcepull/loadpull.

Les impédances varient beaucoup avec la fréquence, il va donc étre difficile de garantir
une bonne adaptation sur toute la gamme de fréquences. Afin d’estimer les performances
maximales atteignables avec le transistor, on réalise une simulation en présentant les
impédances optimales en source et en charge sur le transistor entre 6 et 12 GHz. Pour
cela, on détermine les équations régissant I’évolution des parties réelles et imaginaires des
impédances a indiquer dans les ports de la simulation grand signal, représentées sur la
figure I11.25.

Ces équations ne sont valables que sur la gamme de fréquences ou les impédances sont
extraites. Elles ne tiennent pas compte des impédances a présenter aux harmoniques. Ceci
donne un ordre de grandeur des performances maximales atteignables en fonction de la
fréquence.
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Rs =f(freq) Rl =f(freq)
100 12
90 | y=1,41667E-18x - 1,29714E-08x + 3,94833E+01
80 R? =9,50331E-01 ® 10
70 /f\ s
60
50 J 6 aenns
40 /
30 / 4
20 O/ 2
10
0 0
0 SE+09 1E+10 1,5E+10 0 5E+09 1E+10 1,5E+10
Ims =f(freq) Iml =f(freq)
80 20
? 15
60 f
y = 6,72619E-18x - 1,05657E-07x + 3,61717E+02 10
40 R? =9,77915E-01 5
20 0
P 50 5E+09 1E+10 1,5E+10
o -10
0 5E+09 1E+1i 1,5E+10
-20 -15
c 20 o oacoasE 5 :
-40 Dy IESDESES bttt
> -25 RZ = 9,91673E-0
-60 -30

FIGURE I11.25 - Extraction des équations modélisant lesimpédances optimales a présenter en
fonction de la fréquence. Les impédances sont issues des simulations sourcepull/loadpull.

40 80
S fa
m -
=l
+« 30 —60
=2
4 !
)
20 —40 r:(l>1
—_— - §
% N
‘C’10 PEAY —20
®
A L
t+—rTT1T T 71T 1 T T 1110
4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14
Frequency (GHz)

FIGURE 111.26 - Résultats de simulation grand signal d’un transistor seul matché idéalement
a la fréquence fondamentale en entrée et en sortie entre 6 et 12 GHz.

Sur lafigure 111.26, on remarque qu’il est possible, pour une puissance d’entrée de 25 dBm
(0.3 W), d’atteindre une puissance de sortie supérieure a 34 dBm (2.5 W) et une PAE supérieure
a 40 % sur la gamme de fréquences 5-12 GHz. La consommation moyenne est de 5.5 W. Ces
performances ne sont pas atteignables en PCB a cause des différentes pertes dans les circuits
de polarisation/d’adaptation et dans les interconnexions (coupleurs, connecteurs et cables).
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Les circuits d’adaptation et de polarisation sont congus par optimisation sur les
impédances de la datasheet.

La polarisation de grille est découplée du signal RF a l'aide d’un “stub papillon”. Un stub
double est préféré par rapport a un stub simple car il couvre une bande de fréquences plus
large. Coté drain, la polarisation est amenée par une ligne quart d’onde.

L’adaptation d’impédance (coté grille et coté drain) est réalisée par une succession de
lignes. Afin de limiter la capacité parasite due au chemin entre les composants et le plan
de masse (face inférieure), les vias sont placés au plus prés des composants reliés a la
masse. Afin de découpler les alimentations, on place 3 capacités ayant des valeurs couvrant
3 décades de fréquences (100 pF, 10 nF, 1 uF). Le schéma du layout final de "amplificateur
réalisé est donné sur la figure 111.27.

Nom | Valeur | Quantité Nom | Valeur | Quantité
Cl | 1pF 4 C6 | 1.4pF 2
C2 10 nF 4 C7 | 0.1pF 2
C3 | 100 pF 4 R1 300 2
C4 1.1 pF 2 R2 43 Q 2
C5 | 2pF 2 R3 | 18Q 2
(a) Layout du PCB (b) Valeurs des composants passifs

FIGURE I11.27 - Layout de "amplificateur LMBA congu sur PCB alumine.

Concernant la stabilité, un circuit RC en série est inséré afin de couper le gain a la
fréquence harmonique % De plus, une résistance en série dans le réseau de polarisation
de la grille est ajoutée afin d’atténuer les composantes parasites. Enfin, un couple capacité-
résistance est placé en paralléle du réseau de polarisation de drain, dans le but d’atténuer les
composantes basse fréquence potentielles.

4.1.2 Simulation des performances

Nous avons tout d’abord mesuré les performances d’une seule des deux branches de
Pamplificateur équilibré. Cette branche comprend un transistor unique accompagné de ses
réseaux d’adaptation et de polarisation. Les performances grand signal en fonction de la
fréquence sont données sur la figure I11.28. La comparaison avec le gain petit signal permet
d’estimer le niveau de compression de 'lamplificateur. On constate de bonnes performances
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en haut de bande. La chute de gain et de puissance constatée juste autour de 9 GHz
correspond au changement signe de la partie imaginaire de 'impédance optimale du
transistor, ce qui parait étrange.

8- — Gain petit signal
74— Gain grand signal

5
6 s ]
g5 5 903
£ 4 &
S 3] 20

D -
Pl 1
PAE (%)
T

T T I SRR AR AR RS ( A A A
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) Gain en puissance. (b) Puissance de sortie et rendement.

FIGURE 111.28 - Simulations grand signal d’'une branche de "amplificateur. Py;,, =30 dBm.

Pour s’assurer de la stabilité en grand signal, on procede a une analyse de stabilité avec
Poutil STAN® d’AMCAD [138, 139]. Cet outil génere la fonction de transfert de "amplificateur
suite a une perturbation appliquée autour du point de fonction grand signal. La fréquence
de la perturbation doit correspondre a la fréquence d’oscillation envisagée (souvent autour
de %). En fonction de ’endroit ou est appliquée la perturbation, STAN® met en évidence les
poles ayant une partie réelle positive, synonyme d’instabilité. Sur la figure 111.29 suivante, on
montre le résultat de simulation STAN® pour une excitation coté grille et c6té drain au point
de fonctionnement Py;,,,=30 dBm et f, =11 GHz. Cette étude est répétée a 6, 8,10 et 12 GHz
afin de tester la stabilité sur toute la bande.

Poles/Zeros Poles/Zeros

7 7
6 o X o 6 x o ®
; o : : ; ;
3 3
w2 5?2
5 1 5 1
;0 ;0
c -1 c -1
E -2 E -2
3 -3
-4 -4
5 o x L4 5 x
-6 ) X o -6 X o &
-7 -7
-0.6 -0.5 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 (] -0.4 -0.3 -0.2 -0.1
Re (GHz) Re (GHz)
(a) Perturbation sur la grille du transistor : pas (b) Perturbation sur le drain du transistor : pas
d’instabilité. d’instabilité.

FIGURE 11.29 - Etude de la stabilité grand signal d’une branche de "amplificateur équilibré a
11 GHz : valeurs des péles et zéros pour une perturbation entre 4.4 GHz et 6.6 GHz (autour de
f0/2). La partie réelle des poles reste négative indiquant une absence d’instabilité

Avant de simuler l'architecture complete, les paramétres [S] des deux coupleurs hybrides
externes sont mesurés au VNA et les résultats sont stockés dans des fichiers de points (.S4P).
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Un apercu du schéma de la structure globale simulée dans ADS est donné sur la
figure 111.30. Les deux blocs Snp servent a lire les fichiers de mesure des parameétres [S] des
coupleurs hybrides. Desinductances de 50 nH sont ajoutées entre les sources dc et les circuits
pour modéliser les cables d’alimentation. Les deux résistances de 1 MOhm connectées en bas
de chaque symbole des circuits sont utilisées pour forcer 'entrée “perturbation” (utilisée lors
de 'analyse de stabilité effectuée avec 'outil STAN®) en circuit ouvert.

jrain__ o |

il
vV_DC

SRC3

Vdc=vds V

L
s ]

T
i
=50 nl =50 nl
= R= 33.1 mA
- L=50nH

‘ 27 uh R= = P_1Tone

s PORT2

L=50 nH Num=3

R a6 mA 7=50 Ohm

P=polar(dbmtow(Paux), Phi)

0AFreq=f0 GHz

P_1Tone SnP3
PORT
um=

R3
R=1E6 Ohm

WL

0A
Y
A :
" A
R4 T
R=50 Ohm 27 uA SnP
R2
R=1E6 Ohm SnP2

1
2=50 Ohm
P=polar(dbmtow(Pav),0)
Freq=f0 GHz

FIGURE I11.30 - Illustration de la simulation électrique compléte de 'amplificateur LMBA
effectuée sous ADS.

La puissance en entrée de 'amplificateur est choisie constante : 33 dBm (2 W) afin
d’assurer 29 dBm disponibles en entrée de chaque transistor. La puissance de sortie du
générateur auxiliaire est fixée a 27 dBm (0.5 W).

Ce circuit étant un systéme a 2 entrées et 1 sortie, les calculs de la PAE et du gain en
puissance sont modifiés :

Pour(W) — Pin(W) — Paux (W)

PAE(%) = 100 x e 7 (111.94)
DC
. B Pour(W)
Gain(dB) = 10log (PIN(W) n PAUX(W)) (11.95)

Pour mettre en évidence la modulation de charge provoquée par le générateur auxiliaire,
on simule d’abord le circuit a une seule fréquence : f; = 10 GHz. On fait ensuite varier la
phase du générateur auxiliaire et on observe la position des impédances intrinseéques et
extrinseques présentées en sortie de chaque transistor.
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Sur la figure 111.31, on représente I’évolution de ces impédances en fonction de ¢, et
impact sur la PAE et la puissance de sortie du LMBA. Le décalage observé entre les deux
cercles d’impédance est di aux coupleurs hybrides qui ne sont pas idéaux (utilisation des
mesures [S]).

—

~.

P e e
\\

> —— ~

Zext Transistor 1 Z!nt Trans!slor 1

Zext Transistor 2 Zint Transistor 2

\

(p (060’360°) 9/(0403609)

\ o'=120° \
( | ‘|
o |
// //

St

¢@-=120°
w 9\(0'{0.360°)
/(010 3604) /
/ \ %
\__,// \__,//
(@) Impédance de charge extrinseque (b) Impédance de charge intrinseque
pour différentes valeurs de ¢ pour différentes valeurs de ¢
30 40
] e ¢ [=120° | @ =120°
T [ ]
25 38
;\?20—_ g 36
=~ - el -
w ] -
] o 4
103 32
s:llllllllllllll TTTT TTTT[TTTT TTTT TTTT 30 rrrryrrrrrrrryrrrryrrrryrrrryrrrryrrea
0 50 100 150 200 250 300 350 400 0 50 100 150 200 250 300 350 400
Phase du générateur auxiliaire (°) Phase du générateur auxiliaire (°)
(c) Rendement (PAE). (d) Puissance de sortie.

FIGURE I11.31 - Etude de I'impact de la phase du générateur auxiliaire. Simulation & 10 GHz.
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La simulation est répétée a la fréquence f, = 7 GHz sur la figure 111.32. On constate que
la phase du générateur auxiliaire pour laquelle le rendement et la puissance de sortie sont
maximum est différente de celle a 10 GHz.

— T

— ~_ ~.

> >

Zext Transistor 1
Zext Transistor 2
Zint Transistor 1 \

Zint Transistor 2
@ =210°
@=210° \

/
\\ - \__’//

—————

\__.;

(@) Impédance de charge extrinseque (b) Impédance de charge intrinseque
pour différentes valeurs de ¢q.. pour différentes valeurs de ¢
20 ] 40
3 ¢ =210°
153 ° 7]
] 38
103 } @ =210°
- _ [ ]
< _7 E 36+
E 5__ ) 4
< ] -
& o] g 34—
. o 4
-5 32—
-1c-IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII 30 llllIlllllllllIllllIlllllllllllllllllll
Phase du générateur auxiliaire (°) Phase du générateur auxiliaire (°)
(c) PAE en fonction de ¢qz- (d) Puissance de sortie en fonction de ¢q-

FIGURE 111.32 - Etude de l'impact de la phase du générateur auxiliaire. Simulation a 7 GHz.

Deuxiemement, pour mettre en évidence leffet de l’injection de puissance sur la bande
passante du LMBA, on commute la puissance du générateur auxiliaire entre 2 valeurs : -40
dBm (comme si il était éteint) et 27 dBm (0.5 W) sa puissance maximale. Ensuite, la phase
du générateur auxiliaire est balayée entre 0° et +360° par pas de 30° afin de couvrir le cercle
complet des impédances atteignables via la modulation de charge du LMBA.
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Sur la figure 111.33, on trace I’évolution des impédances intrinseques et extrinseques ainsi
que la PAE et la puissance de sortie totale du PA avec et sans le générateur auxiliaire. La
courbe en bleu correspond aux performances lorsque le générateur auxiliaire est coupé.
La courbe en rouge correspond a la phase du générateur auxiliaire (120°) qui maximise la
puissance dans une bande étroite (10-11.5 GHz).

Générateur Aux. OFF \

Gene ON, Phase = 120° \

Générateur Aux. OFF \

Gene ON, Phase = 120° \

f0.= 10/GHz

f0 = 10 GHz

~
\__//

j
J/
S

(a) Impédance de charge intrinséque du
transistor 1 (T1) entre 6 et 12 GHz.

40
35—

Générateur Aux. OFF
Gene ON, Phase = 120°

—~ 25—
20—
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PAE (%

6 7 8 9 10 11 12
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(c) PAE entre 6 et 12 GHz.

-
\—__//

/
[/
/

(b) Impédance de charge intrinséque du
transistor 2 (T2) entre 6 et 12 GHz.

40
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38—
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E 36
o 36
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FIGURE I11.33 - Impact du générateur auxiliaire sur la bande passante. Optimisation en bande

étroite pour ¢g,, = 120°.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

Sur lafigure 111.34, on répete la simulation en choisissant cette fois la phase du générateur
auxiliaire (210°) qui maximise la bande passante de I'amplificateur (entre 6.5-7.5 GHz et 10-
11.5 GHz).
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(a) Impédance de charge intrinséque de (b) Impédance de charge intrinseque de
T1entre 6 et 12 GHz. T2 entre 6 et 12 GHz.
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(c) PAE entre 6 et 12 GHz. (d) Puissance de sortie entre 6 et 12 GHz.

FIGURE I11.34 - Impact du générateur auxiliaire sur la bande passante. Optimisation en large
bande pour ¢, = 210°.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

Troisiémement, on observe les performances en fonction de la puissance disponible
en entrée de 'amplificateur. Ceci revient a ['utilisation originale du LMBA (pour augmenter
le rendement en “back-off”, c’est a dire lorsqu’on diminue la puissance d’entrée). Sur la
figure 111.35, on constate que le rendement est effectivement amélioré pour plusieurs dB
en dessous de la puissance maximale (en mode bande étroite). On constate que le gain en
puissance est maintenu faible lorsque le générateur auxiliaire est allumé, ca veut dire que le

transistor est en compression sur plusieurs dB de recul en puissance.
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FIGURE I11.35 - Impact du générateur auxiliaire sur le recul en puissance. Simulation réalisée

310 GHz, dpuy = 120°.
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(d) Gain en fonction de la puissance de sortie.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

Nous étudions ensuite une autre piste pour améliorer les performances : additionner
le principe du LMBA a celui du suivi d’enveloppe (« envelope tracking ») en faisant varier la

tension d’alimentation pour une puissance et une phase de générateur auxiliaire fixés.

Sur la figure 111.36, on constate que ['usage du suivi d’enveloppe n’est pas possible sur cet
amplificateur pour 2 raisons. Premieérement, 'impédance de sortie du transistor ne varie pas
avec la tension d’alimentation. Deuxiémement, le rendement est maximum en conservant
une seule tension d’alimentation (20V), que ce soit avec le générateur auxiliaire allumé ou

éteint.
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(c) PAE en fonction de la puissance de sortie.

FIGURE 111.36 - Etude de 'impact du suivi d’enveloppe. Simulation réalisée & 10 GHz, ¢4y, =

120°.

(d) Gain en fonction de la puissance de sortie.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

4.1.3 Résultats de mesure

Afin de vérifier le fonctionnement de I'amplificateur, une campagne de mesures est
menée. Tout d’abord, "amplificateur est mesuré en régime petit signal (parametres [S]) afin
de constater sa plage de fonctionnement fréquentielle.

Ensuite, il est mesuré en régime grand signal, afin de valider le principe du LMBA, c’est
a dire moduler la charge en sortie des transistors afin d’augmenter les performances de
amplificateur.

Le banc de mesure utilisé pour la caractérisation petit signal est constitué d’un NVNA
(Keysight PNA-X) utilisé en simple VNA et de quatre alimentations stabilisées (pour les
2 tensions de grille et les 2 tensions de drain). Un synoptique du banc ainsi qu’une
photographie prise lors de la mesure sont donnés sur la figure 111.37.

NVNA - PNA X

W g e x

i
]

DDD00D00O0

NVNA PNA -X

=

o800
', ¥ GeRRFEREes

»
i

Vg2 Vvd2
(a) Synoptique du banc. (b) Photographie du banc.

FIGURE I11.37 - Banc de mesure parametres [S].

Tout d’abord, une caractérisation séparée des deux branches amplificatrices composant
le LMBA a été menée. On désigne par "branche amplificatrices" chacune des 2 voies qui
composent 'amplificateur équilibré du LMBA (situées entre les deux coupleurs hybrides).

Il est ainsi possible de voir la qualité de 'adaptation en entrée et en sortie de chaque
branche et leur gain petit signal. Ensuite, la mesure du gain petit signal total de 'lamplificateur
a été réalisée en chargeant le port ISO du coupleur de sortie par une charge 50 Q (qui vient
remplacer le générateur RF auxiliaire). Il est inutile de mesurer 'adaptation en entrée et en
sortie du LMBA complet car le TOS correspond a celui des coupleurs hybrides : 'adaptation
est donc trés bonne (TOS < -15 dB) sur toute la bande. L’ensemble des résultats compose la
figure I11.38.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

Lorsque l'on compare les mesures aux simulations, on constate une nette différence sur
la bande de fréquences 6-10 GHz pour les adaptations S11 et S22. Concernant les gains,
la différence mesure-modele est plus importante sur la bande 11-13 GHz. Apres plusieurs
investigations, vérifications des schémas électriques et simulations réalisées, la fiabilité du

modele utilisé est mise en cause.
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FIGURE 111.38 - Résultats de mesure des paramétres [S] du LMBA et comparaison avec les

(d) Gain petit signal du LMBA complet.

simulations.

La caractérisation en régime grand signal est réalisée a XLIM Limoges sur un banc dédié.
Le synoptique du banc est donné sur la figure 111.39(a). On utilise un générateur RF vectoriel
avec 2 voies de sorties et 3 sondes de puissance. Les sondes mesurent les puissances
disponibles sur 'entrée principale, ’entrée auxiliaire et en sortie de 'amplificateur. Le banc
est étalonné dans le plan des accés du LMBA. L’étalonnage est fait en amplitude mais
également en phase afin de connaitre précisément I’écart en phase entre le signal RF
principal et celui qui est injecté sur la voie auxiliaire (i.e. sur le port ISO du coupleur de
sortie). Ainsi, les non linéarités apportées par les drivers et les pertes dues aux éléments du
banc (coupleurs, circulateurs, cables et adaptateurs) sont pris en compte. L'étalonnage est
réalisé dans la bande de fréquence 8.5-11 GHz, plage dans laquelle le montage présente un
gain petit signal positif relevé sur les mesures parametres [S]. La phase et la puissance du
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Chapitre Il - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

générateur auxiliaire sont générés en interne par le générateur RF vectoriel (SMW200A). Une

photographie du banc est donnée sur la figure 111.39(b).

Configuration du Banc - LMBA DUAL INPUT

R&S - SMW200A Agilent - E3832A  Agilent - E3632A Agilent - E3634A  Agilent - E3643A
R&S - NRP 281 (x3) GPIB 17 GPIB 18 GPIB 14 GPIB 08
GPIB 28 g
-
l l
DRIVER 0.5W

DRAINS GATES (27 dBm)

8.5-11 GHz

DRIVER 3W

(35 dBm) | A

1> = 2 Jai1
|
g .

I ]

. ailly
. | g
Pin max Pout max a

30dBm 40dBm
(a) Synoptique du banc.

GATES BIAS DRAINS BIAS

DRIVER 3W
(35 dBm)

R&S - SMW200A

RF VSG
DRIVER 0.5W
(27 dBm) INPUT AUX
OUTPUT
500
INPUT MAIN
(b) Photographie du banc.
FIGURE 111.39 - Banc de mesure grand signal.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

Le banc de mesure est automatisé, les instruments sont contr6lés par GPIB via
une interface LabVIEW, développée par T. Reveyrand. La mesure peut étre répétée
a différentes fréquences porteuses, différentes puissances d’entrée (Pin), différentes
puissances d’auxiliaire (Paux) et différentes phases de générateur auxiliaire (Phi aux). Les
résultats sont directement sauvés dans un fichier Generic MDIF, lisible sous ADS. L’algorithme
du banc est donné sur la figure 111.40.

Départ

Polarisation

Fréquence

P*IN —

PAUX +—
+7

Phi AUX

Mesure &

Sauvegarde
(fichier MDIF)

Fin Boucle
Phi AUX 2

Fin Boucle
P AUX ?

Fin Boucle
PIN?

NON

Fin Mesure

FIGURE 111.40 - Algorithme du banc de mesure grand signal.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

La caractérisation grand signal commence par une mesure de puissance de sortie de
’amplificateur en variant la puissance d’entrée sur la voie principale, tout en gardant le
générateur auxiliaire éteint, afin de déterminer la puissance maximale que 'on peut envoyer
sur ’entrée RF principale. Sur la figure 111.41, on remarque que la puissance maximale
disponible a I'entrée (30 dBm) suffit tout juste a compresser 'amplificateur. Le driver choisi
n’est pas assez puissant pour compléetement saturer 'amplificateur. On se placera donc
toujours a la puissance de 30 dBm en entrée.
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T 64| — f=106H: 15 | — fo=10GHz
= ]
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g 4 \ E-'o_
. g ]
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10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Puissance d'entrée (dBm) Puissance d'entrée (dBm)
(a) Gain=f(Pe) - Générateur auxiliaire éteint - (b) PAE=f(Pe) - Générateur auxiliaire éteint -
Polar. : 30V, 23mA. Polar. : 30V, 23mA.

FIGURE I11.41 - Détermination de la puissance d’entrée maximale sur la oie principale.

Ensuite, tout en gardant la puissance RF sur la voie principale a 30 dBm, on injecte une
seconde puissance RF sur la voie auxiliaire en faisant varier son niveau ainsi que sa phase par
rapport au générateur principal. Le résultat, pour 3 fréquences, est donné sur la figure 111.42.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

On constate qu’a 9.5 GHz, la phase optimale pour le générateur auxiliaire se décale
avec la puissance du générateur auxiliaire. Au contraire, a 10.5 GHz, la phase optimale reste

constante.
= Meas. Paux 15dBm = Meas. Paux 21 dBm — Meas.Paux15dBm  —— Meas. Paux 21 dBm
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(c) Puissance de sortie a 10.5 GHz.

FIGURE I11.42 - Puissance de sortie en fonction de la puissance et de la phase du générateur
auxiliaire.

On décide ensuite de se placer a puissance de générateur auxiliaire constante : 24 dBm.
On étudie alors I'impact en puissance de sortie et en rendement (PAE) par rapport a la
mesure effectuée avec le générateur auxiliaire éteint, ceci a 9.5 GHz. On compare également
les mesures (traits pleins) aux simulations (pointillés) effectuées sous ADS avec les mémes
puissance et polarisations, voir figure 111.43.

Onrappelle que le calcul de la PAE prend en compte la puissance du générateur auxiliaire :

Povr — Py — P
PAE(%) = 100 ouT IN AUX

Ppe

Malgré une grande différence sur les amplitudes, on constate que la phase donnant le
maximum de puissance en mesure correspond a la méme phase que celle en simulation, ce
qui vient valider [’étalonnage en phase du banc.
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Chapitre Ill - Amplificateurs de puissance large bande a rendement amélioré

On constate également une grande différence sur les courants consommés en mesure

et en simulation. Ceci explique la différence observée sur le rendement (bien meilleur en

mesure qu’en simulation). La précision du modeéle utilisé est en cause, comme nous le

pressentions.
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FIGURE 1I1.43 - Influence du générateur auxiliaire sur la puissance de sortie, la PAE et le

courant de drain 3 9.5 GHz.
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La méme étude est répétée a 10 et 10.5 GHz dans le but d’identifier la zone de phases de
générateur auxiliaire a balayer en fonction de la fréquence centrale visée, voir figure 111.44.
En effet, on veut éviter la zone de phases pour laquelle la puissance de sortie est inférieure a
la puissance sans le générateur auxiliaire.
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FIGURE I11.44 - Influence du générateur auxiliaire sur la puissance de sortie et la PAE a 10 et
10.5 GHz.

Finalement, sur la figure 111.45, on trace la puissance de sortie et le rendement mesurés
sur toute la bande de fréquences a puissance maximale de générateur auxiliaire (24 dBm) et
pour différentes phases de générateur auxiliaire (choisies précédemment). On constate qu’au
milieu de la bande, on peut gagner jusqu’a 10 points de PAE, ce qui n’est pas négligeable. On
rappelle que le calcul de la PAE est adapté a ce montage, c’est a dire que l'on retranche a la
fois la puissance d’entrée et la puissance du générateur auxiliaire a la puissance de sortie de
amplificateur.

Concernant l'augmentation de la bande passante, on remarque que 'on peut gagner
quelques dizaines de MHz en bas de bande. Le haut de la bande reste insensible a 'injection
de puissance, ce qui nous amene a penser que la chute du gain est due a un probleme de
conception (I'impédance présentée par le réseau d’adaptation a ces fréquences doit étre en
court-circuit ou en circuit ouvert, ce qui empéche toute voie d’amélioration).
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Aprés avoir achevé les mesures grand signal, une diminution du courant de repos est
observée (20 mA au lieu de 30 mA). Un retour progressif au courant « normal » de repos est
constaté visuellement sur l'alimentation apres plusieurs secondes, ce qui traduit la présence
de piéges a constantes de temps longues, évoqués dans le chapitre 2 de ce manuscrit.
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FIGURE I11.45 - Comparaison entre mesures et simulations effectuées avec et sans générateur
auxiliaire.

En conclusion, nous avons démontré la possibilité de modulation de charge active (LMBA)
pour ajuster dynamiquement le rendement, la puissance de sortie et la bande passante
d’un amplificateur de puissance. Les performances sont tres limitées car la conception est
réalisée sur circuitimprimé avec un modele de transistor peu fiable et des coupleurs hybrides
externes qui ont environ 1 dB de pertes (sans compter les pertes dans les connecteurs SMA
Male-Male utilisés pour relier les PCB aux coupleurs). La puissance disponible en entrée de
la carte ne permettant pas de compresser fortement les transistors, les rendements mesurés
restent bas pour une technologie GaN.

Ces résultats constituent une base de travail qui valide le principe du LMBA et qui ouvre
la voie a d’autres travaux pouvant déboucher sur des performances plus intéressantes.
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4.2 Simulations du LMBA intégré en technologie GaN GH25

Dans cette section, les performances d’un amplificateur LMBA intégré sont évaluées en
simulation afin d’estimer la pertinence de l’architecture proposée dans une application large
bande.

4.2.1 Etude du transistor

Sur chaque branche de 'amplificateur équilibré, on choisit d’utiliser un transistor de
développement 8x125 um afin de viser une puissance totale de sortie de 4 Watt sur 6-12
GHz. La premiére étape consiste a identifier lesimpédances de source et de drain a présenter
au transistor pour garantir un rendement maximum. Pour cela, on effectue des simulations
sourcepull et loadpull sur le transistor, répétées a chaque fréquence dans la bande 6-12
GHz. Sur la figure 111.46, on représente I’évolution des impédances optimales (extrinséques)
a présenter sur la grille et le drain du transistor. On constate que I'impédance de source est
tres faible (environ 3 Ohm), ce qui va compliquer la réalisation du réseau d’adaptation large
bande. Sur la figure (b), on donne les performances maximales atteignables avec le transistor
en présentant lesimpédances optimales sur la bande 6-12 GHz. En se placant a P34, on peut
noter que le rendement est supérieur a 45% et que la puissance de sortie est de 34 dBm
minimum sur toute la bande visée.

\
\ E‘z ra) 70
| Q —J L
' — 30— 60
| 225 's ma—
........ S(1L,1), S(2,2) / 20 F40
—— Zsource, Zload / @15— 30
/ i -0 20
/ g 5] 10
\\ o 78 e 100 1 12
_’/ Frequency (GHz)
(a) Impédances de source et de charge (b) Simulations grand signal en présentant
optimales sur 6-12 GHz. les impédances optimales.

FIGURE I11.46 - Etude du transistor 8x125 ;zm GH25. Polarisation : -3.2V/30V.
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4.2.2 Conception de coupleurs hybrides intégrés

Avant de réaliser les circuits d’adaptation d’impédances, on concoit le coupleur hybride
qui sera utilisé en entrée et en sortie du LMBA. Les topologies de coupleurs hybrides
emploient soit des éléments localisés (inductances, capacités, ...) ou bien des éléments
distribués (i.e. lignes de transmission). Les selfs et capacités occupant beaucoup de surface
en intégré, les éléments distribués sont privilégiés.

La topologie de coupleur hybride a lignes de transmission la plus commune est le
coupleur de ramification planaire (en anglais : “planar branchline coupler”), voir figure I11.47.
Basé sur des lignes quart d’onde, sa bande passante est limitée (typiquement 40%). Afin
d’augmenter la bande passante, on peut ajouter une section (“double-box branchline
coupler”) au dépend de pertes plus élevées et d’augmentation des dimensions du circuit
(lignes quart d’ondes).

0.707 Z,
Port 1 (IN) Port 2 (0.707xVin\-90°) Z
Port 1 (IN) =9 Port 2 (0.707xVin\-180°)
A Z
0 0 2.414 7, I 1 414 zoz 4147,
Port 4 (1SO) Port 3 (0.707xVin\-180°)
0.707 Z, Port 4 (1S0) o Port 3 (0.707xVin\-270°)
All arms are A/4 in length All arms are A/4 in length
(a) Coupleur hybride a une section. (b) Coupleur hybride a deux sections.

FIGURE I11.47 - Topologies de coupleurs hybrides a ramification planaire.

Une autre topologie de coupleur hybride est possible en utilisant des lignes de
transmission couplées : on place deux lignes au plus proche l'une de l'autre et on se sert
du couplage pour avoir une sortie déphasée de 90° par rapport a l'autre. C’est sur ce principe
que reposent les coupleurs de Lange. Sauf qu’au lieu d’utiliser 2 lignes (appelées “doigts”)
on en utilise 4, ou 6, ou 8 afin d’augmenter le coefficient de couplage et la bande passante.

Port 4 (1SO) Port 2 (0.707xVin\-90°) Port 4 (ISO) 4 Port 2 (0.707xVin\-90°)

Conductor length = A/4 Conductor length = A/4

Port 3 (0.707xVin\-180°) Port 1 (IN) 1 Port 3 (0.707xVin\-180°)

(a) Coupleur de Lange a 4 doigts. b) Coupleur de Lange a 6 doigts.

Port 1 (IN)

FIGURE 111.48 - Topologies de coupleurs de Lange.

Pour faciliter la pré-adaptation entre les transistors et le coupleur, on concoit le coupleur
pour présenter une impédance proche de 35 ohm. De cette maniere, le circuit permettant
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d’adapter les transistors sera moins complexe et donc plus petit. En revanche, en présentant
50 Ohm en entrée, on sera un peu désadapté donc il y aura un peu de perte en puissance.

On effectue une simulation électrique en utilisant le modele générique ADS du coupleur
de Lange a lignes microstrip qui prend en compte les informations du substrat sur lequel il
est congu. Ainsi, on peut directement générer un layout du coupleur optimisé en simulation :
ceci permet un dimensionnement rapide.

Sur la figure 111.49, on compare la simulation électrique d’un coupleur de 4 doigts avec
celle d’un coupleur de 6 doigts optimisés pour minimiser les pertes sur une large bande
passante. On remarque que le coupleur a 4 doigts présente le moins de pertes (< 0.5 dB
sur 6-12 GHz), nous choisirons donc de réaliser celui ci.

-0.40+
giarﬁf;},‘l il 045 /\
g -0.50-
c
. ‘® -0.55
2 -0.604 Lange 6 doigts
-0.65—
0.7 T
zeanor 7 8 9 10 1 12
Fréquence (GHz)
(a) Schéma ADS utilisé pour la simulation (b) Comparaison des pertes avec 4 doigts et
électrique. 6 doigts.

FIGURE 111.49 - Dimensionnement électrique du coupleur : choix du nombre de doigts.

En comparant les simulations électrique et électromagnétique (ADS Momentum) du
coupleur de Lange a 4 doigts généré a partir du modeéle générique ADS (MLANG), on observe
une bonne concordance des résultats, méme si les pertes sont un peu plus importantes (0.1
dB plus grandes) voir figure 111.50.
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035
3.08 mm 0_405 .............
™ 0.455 ;" \\\
= 1,7 ~
c 17
‘T -0.50f -
o 1 / |===- Simu. Elec.
7 = Simu. EM
-0.55:
960
7 8 9 10 1" 12
e Fréquence (GHz)
(a) Layout du coupleur de Lange (b) Comparaison simulation électrique et EM
“droit” a 4 doigts. des pertes du coupleur réalisé.

FIGURE 111.50 - Réalisation du coupleur de Lange a 4 doigts.

Dans le but de réduire la place occupée, nous avons essayé de modifier le design de
deux fagons : soit en empilant les pistes “extérieures” du coupleur (pour profiter du couplage
vertical au lieu du couplage horizontal), soit en pliant le coupleur, voir figure I11.51.

0.18 mm
—

¥

; 3.08 mm T
22l2
| - 1.28 mm
il “ J‘E . !
(a) Coupleur (b) Coupleur de Lange a 4 doigts “plié”.
delLange a4 doigts
“empilé”.

FIGURE II1.51 - Techniques pour réduire ’encombrement du coupleur de Lange.
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Une comparaison des résultats issus des 3 topologies est donnée sur la figure I11.52.

----- Droit Simu. Elec.
----- Droit Simu. Elec. Droit Simu. EM
Droit Simu. EM -8—®- Empilé Simu. EM

-8—8- Empilé Simu. EM 0
#—¥- Plié Simu. EM =»—¥- Plié Simu. EM
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-0_4_: __________ —_ 96—1
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@ -0.5] ‘%) 9241
Z ] » 90
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-0.7 84—
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] ! ]

-0.8 T T T L L e Y O N L L N

4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) Evaluation des pertes de transmission. (b) Evaluation du déphasage entre les sorties.

FIGURE IIl.52 - Comparaison des différentes réalisations du coupleur de Lange.

Premiérement, on remarque qu’avec les pistes empilées, le couplage s’effectue a une
fréquence plus basse, comme si la longueur électrique équivalente était plus longue.
Egalement, les pertes semblent réduites et la bande passante améliorée. Cependant, les
simulations sont effectuées avec la piste supérieure laissée “en l’air”, c’est a dire sans les
piliers car la contrainte des regles DRC est forte sur le dessin du circuit (il faut, entre autres,
augmenter ’espace entre les pistes pourinsérer les piliers qui supportent la piste supérieure).
La conception d’un tel coupleur doit se faire de maniére itérative. Ne disposant pas du temps
nécessaire, cette solution est abandonnée.

Dans un second temps, on constate que plier le coupleur a pour effet de réduire sa bande
passante (augmentation des pertes en haut de bande). Nous décidons donc de conserver le
coupleur “droit” malgré sa consommation d’espace.

Enfin, sur la figure 111.53, nous montrons les résultats globaux de la simulation EM du
coupleur réalisé, avec notamment : le TOS en entrée (sur 50 Ohm), le TOS en sortie (sur 25
Ohm), le déphasage entre les voies, 'isolation et la transmission sur chaque voie.
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FIGURE 11153 - Performances EM du coupleur de Lange a 4 doigts réalisé.

4.2.3 Réalisation du circuit

Une fois les coupleurs de Lange réalisés, on congoit les réseaux d’adaptation
d’impédance.

Pour 'adaptation d’entrée, on part de 35 Ohm pour adapter sur 'impédance optimale de
source du transistor 8x125 um. On utilise uneinductance de 1 nH pour apporter la polarisation
continue sur la grille. On ajoute une résistance de 30 Ohm en série avec la self afin de garantir
la stabilité sur ce chemin. On utilise également un circuit RC en série sur le chemin RF pour
réduire le gain du transistor en basse fréquence. L’accord d’impédance est réalisé via des
lignes de transmissions ainsi qu’une capacité, voir figure I11.54.

Ensortie, on part de 'impédance optimale de charge du transistor pour atteindre 35 Ohm
(impédances présentées en entrée du coupleur de Lange). Pour apporter la polarisation, il
estimpossible d’utiliser d’inductance intégrée car le courant la traversant est trop important
(1 A). On va donc apporter l'alimentation a l'aide d’une ligne quart d’onde (environ 3
mm de long). De méme qu’en entrée, on utilise ensuite des lignes de transmissions ainsi
gu’une petite capacité pour accorder 'impédance. Les capacités de faible valeur étant mal
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maitrisées en fonderie, on préfere placer deux capacités ayant une valeur deux fois plus
importante en série, voir figure 111.54.

| i
ofl s

b e e T e LTS PET T ST DT

FIGURE IIl.54 - Schéma d’un transistor avec les réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie.

La largeur des lignes de transmission est limitée par la quantité de courant qui les
traverse. D’apres le PDK GH25, la métallisation M1 peut supporter 11 mA/um dc et 47 mA/um
RMS. Il est aussi possible de passer en métallisation épaisse en additionnant les couches M1 et
PI/PO (les piliers et ponts a air). Dans ce cas, les pistes supportent 18 mA/um dc et 65 mA/um
RMS.

D’aprés les simulations grand signal sur charges idéales (cf. section précédente), le
courant dc en entrée du transistor est considéré nul (< 5 mA) et le courant maximum AC vaut
520 mA. Par conséquent, la largeur minimale de MET1vaut 12 um, et 8 um pour le métal épais
(MET1+PO+PI).

Le courant maximum en sortie du transistor vaut 250 mAen dc et 820 mAen AC. La largeur
de piste minimale en sortie pour MET1 sera donc de 23 um et 14 ym pour MET1+PI+PO. La
Largeur de piste maximale des inductances du PDK étant 20 um, on comprend ici pourquoi
nous ne pouvons pas en utiliser sur le réseau de polarisation en sortie.

Un premier dimensionnement des circuits d’adaptation d’entrée et de sortie est réalisé
par optimisation en parametres [S], puis une optimisation est menée en simulant les
performances en grand signal. Un apercu du layout d’une seule branche de 'amplificateur
équilibré est donné sur la figure 111.54. Coté sortie, on place deux capacités en série afin
d’obtenir une petite valeur de capacité plus fiable que celle générée par le modéle de capacité
du DK.

Les performances de cette branche de "amplificateur sont évaluées apres simulation EM
des réseaux d’adaptation. La qualité de l’adaptation (sur 35 Ohm), la puissance de sortie et
la PAE sont données sur la figure 111.55.

Concernant les parametres [S], on constate que 'adaptation est moins bonne apres la
simulation EM. Ceci est d{ aux résonances des capacités qui n’ont pas lieu aux fréquences
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voulues. Il faut ajuster de maniere itérative le layout du circuit pour que les résultats EM
collent aux simulations électriques, mais ceci n’est pas possible dans le temps imparti de
la thése.

En grand signal, on constate que les performances en simulation électrique et EM sont
proches, car la mauvaise adaptation en entrée est compensée par une meilleure adaptation

en sortie.
0 50
24 S(1,1) Elec. ====: $(2,2) Elec. 1
4| ——sanEm. —s@e2Em g 40
- o] -
6 = 1
4 3 n
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(a) Adaptation en entrée et en sortie. (b) Puissance de sortie et PAE.

FIGURE II1.55 - Performances d’une branche de 'lamplificateur.

Maintenant que l'on a concu 'une des deux branches de 'amplificateur, on duplique
ce circuit et on ajoute les coupleurs de Lange réalisés précédemment. Le layout final du
LMBA, est donné sur la figure 111.56. Sur ce démonstrateur, nous n’avons pas travaillé sur la
réduction de ’'encombrement car ce circuit sert uniquement de preuve de fonctionnement
en simulation pour un MMIC. Ses dimensions font 4.3 mm x5 mm.
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4.3 mm

Www G

FIGURE I11.56 - Layout de I'amplificateur LMBA intégré.

4.2.4 Simulation grand signal du systéme complet

Pour réaliser la simulation du systeme, on considere que les deux générateurs (principal
et auxiliaire) sont externes a la puce, c’est donc une version a 2 entrées et 1 sortie. On peut
envisager une version a une seule entrée, ou l'on séparerait la puissance incidente en deux
puissances identiques : l'une est injectée sur I'entrée principale de 'amplificateur équilibré
tandis que l'autre passe par un déphaseur et est ensuite injectée sur ’entrée auxiliaire.

On effectue donc une simulation grand signal de l'architecture compléte en fonction de
la fréquence et de la phase du générateur auxiliaire. On compare également les résultats
obtenus avec ceux obtenus en coupant le générateur auxiliaire (tracés en pointillés), pour
évaluer le gain en performances.

Sur lafigure 111.57, on trace en premier ’évolution de la puissance de sortie et de la PAE en
fonction de la fréquence, pour différentes phases de générateur auxiliaire. On constate que
l’on peut maintenir la puissance de sortie au dessus de 36 dBm et maintenir la PAE supérieure
a 30 % en ajustant la phase du générateur auxiliaire en fonction de la bande de fréquences
visée. La phase doit étre balayée entre -90° et +60°. Au dela de 60°, aucune amélioration n’est
constatée, au contraire, les performances sont affaiblies.

Pour constater la variation des performances due au générateur, on trace également la
puissance de sortie et la PAE en fonction de la phase du générateur auxiliaire pour différentes
fréquences. On voit que le maximum de performance se décale avec la fréquence d’ou
Uintérét d’ajuster la phase du générateur auxiliaire en fonction de la fréquence visée. Si on
compare avec les performances obtenues par rapport au 0° de phase, on constate que, par
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FIGURE II1.57 - Simulations post-layout de 'amplificateur LMBA MMIC.

exemple, a 8 GHz on peut gagner 1.5 dB en puissance de sortie et 8 points de rendement en
réglant la phase du générateur auxiliaire sur +60°.

5 Conclusion

Au cours de ce chapitre, les différents leviers techniques permettant le maintient du
rendement sur une large bande passante ont été présentés. La premiére solution, au
niveau du transistor, consiste a le faire fonctionner dans une des classes a adaptation aux
harmoniques telles que les classes J, F continue et F~! continue. La seconde, au niveau
de l'architecture, repose sur le principe de modulation de charge ou de polarisation : on
vient ajuster dynamiquement la charge vue par le transistor en fonction de 'impédance
a présenter. Cette technique est souvent utilisée pour maintenir le rendement en recul en
puissance (Doherty, Chireix, Suivi d’Enveloppe, LMBA).

Par la réalisation d’un démonstrateur sur PCB, nous avons prouvé que le principe
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de 'amplificateur LMBA peut étre également utilisé pour optimiser le fonctionnement de
’amplificateur (en puissance de sortie et en rendement) dans une certaine gamme de
fréquences plutdt qu’une autre. Cela conféere une agilité fréquentielle a lamplificateur.

La réalisation d’une version LMBA MMIC a aussi permis d’évaluer les performances
atteignables en terme de bande passante. Ces résultats sont tres encourageants, méme si
ils peuvent étre largement améliorés avec plus de temps de conception et en introduisant
des innovations dans l’architecture, notamment des coupleurs de sortie.
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Chapitre IV - Conception d’un amplificateur de puissance reconfigurable pour systeme
d’émission aéroporté

1 Introduction

Apres avoir étudié les transistors pour l'amplification de puissance ainsi que les
techniques d’augmentation du rendement sur une large bande de fréquences au niveau de
l’architecture de 'amplificateur de puissance, nous allons maintenant décrire la conception
d’un amplificateur forte puissance (HPA) intégré en technologie GaN pour application
systémes E/R aéroportés.

Au cours de ce chapitre, la méthodologie de conception de deux amplificateurs de
puissance réalisant chacun une fonction spécifique est détaillée. Puis, I’association de
ces deux amplificateurs “unitaires” est proposée dans le but de réaliser une architecture
reconfigurable.

Dans un premier temps, nous exposerons le cahier des charges que doit satisfaire
’amplificateur de puissance. Il comporte notamment deux modes de fonctionnement assez
classiques pour ce genre d’application : un mode large bande a faible puissance de sortie et
un mode bande étroite a forte puissance.

Nous détaillerons ensuite les étapes de conception de l'amplificateur large bande
faible puissance. Toute la difficulté se concentre sur la réalisation de réseaux d’adaptation
d’impédance large bande.

S’ensuit alors la conception de 'amplificateur bande étroite forte puissance. Le point
critique de cet amplificateur est la recombinaison des puissances en sortie du derniére étage
afin de conserver un bon rendement énergétique.

Enfin, cette section se conclut avec une comparaison des différentes versions possibles
de l’architecture reconfigurable de 'amplificateur sur une seule puce MMIC.
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2 Cahier des charges de Pamplificateur

Les spécifications de 'amplificateur de puissance reconfigurable sont résumées sur la
figure IV.1. Il possede un mode large bande (LB) et un mode bande étroite (BE). En mode LB, il
couvre les bandes de fréquences C a X tout en garantissant une puissance de sortie de 2 Watt
minimum. En mode BE, il amplifie seulement une partie de la bande X avec une puissance
de sortie de 10 Watt minimum. La durée de commutation entre ces deux modes doit étre
inférieure a1 us.

Pout (W)

w===_ Mode BE
w===_Mode LB

10—

2 —_—
4 8 10 12 Frea(GHz)
(a) Couverture spectrale et puissance de sortie.
Puissance de Mode BE (8-10) GHz : 40 dBm
sortie Mode LB (4-12) GHz : 33 dBm
PAE Maximum possible

Mode d'utilisation | Signaux continus et impulsionnels

Dimensions Minimum possible (Max : 20-25 mm?)

(b) Spécifications complémentaires.

FIGURE IV.1 - Spécifications de 'amplificateur de puissance.
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3 Conception d’un amplificateur large bande [4-12] GHz

Pour notre application, un amplificateur couvrant une large bande de fréquences est
nécessaire. L'adaptation d’impédance sur une large bande de fréquences est un des défis
majeurs, ainsi toute l’attention est portée sur les réseaux d’adaptation d’impédance (en sortie
eten entrée). La puissance de sortie étant plus faible, le rendement énergétique est ici moins
critique qu’en mode BE forte puissance.

3.1 Dimensionnement et polarisation du transistor

La puissance requise en sortie de 'amplificateur est de 33 dBm (2 Watt) minimum sur la
bande 4-12 GHz. La densité de puissance de la filiere GH25 étant de 4 Watt par millimetres de
grille, un développement de grille total de 1 mm est nécessaire si on anticipe les pertes du
circuit. A partir des résultats de simulations effectuées sur différentes tailles de transistors,
le choix d’utiliser un seul transistor de développement 8x125 m apparait comme le meilleur
compromis entre puissance et rendement [140].

Concernant la polarisation, la classe AB profonde (10% du courant max) est choisie car
application nécessite de conserver un gain en régime petit signal pour étalonner le systeme,
voir figure IV.2. Afin de maximiser la puissance de sortie, on se place a la tension de drain
maximale recommandée par le Design Guide : 30V, voir figure IV.3.

800.
7503

700 \ 0.75
650 0.70-
600 0.65-]
5504 0.60-
s00 0.55-|
E as0d | 0.50-{
0.45-]
0.40-]
0.35
0.30-]
— 0.25
0.20-]
0.15]

Classe A

D:
DS (A/mm)

10033 1 e————— T T T T T T 0.0 § .
[ e Classe AB prof.
04/ 0.05classe B
00.

L e S S e A A A R R L e A B o o e P b e b e i e
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44 46 48 50 -4.0 -3.8 -3.6 -3.4 -3.2 -3.0 -2.8 -2.6 -2.4 -2.2 -2.0 -1.8 -1.6 -1.4 -1.2 -1.0 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0.0

VDS (V) VGS (V)

(a) Caractéristique de sortie (b) Caractéristique de transfert, Vpg = 30V

FIGURE IV.2 - Simulations I/V d’un transistor UMS GH25, dimension de grille 8x125 um.
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Transistor V1S
Parameter Symbol | Conditons Unit ROR AMR
Drain-Source Biasing Voltage Vds Idq = 150mA/mm \Y% 30 55
RF compression such as Pin Under power matched and PAEmax PAEmax
equal to: ROR dc biasing conditions +2dBm
Gate-Source Voltage (DC+RF) | Vgs Under ROR dc biasing \%4 -20 -25
Drain-Gate Voltage (DC+RF) Vdg conditions \% 80 120
Gate Current Ig Forward mA/finger | 2 5
Peak Junction Temperature Tj Unde_r-ROR de biasing °C 200 230
conditions

Table 1 : Recommended and Absolute maximum rating for V1S transistor topology

FIGURE IV.3 - Extrait du Design Guide GH25

3.2 Etude petit signal

Une simulation parametres [S] est réalisée au point de polarisation choisi précédemment
afin de relever les impédances d’entrée et de sortie (respectivement Z11 et Z22) extrinseques
(C’est-a-dire dans le plan des accés du transistor), voir fig. IV.4. Le transistor étant
un composant non-linéaire avec la puissance, les impédances extrinseques relevées en
paramétres [S] (i.e. petit signal) ne seront pas celles optimales en fonctionnement grand
signal (surtout sur la sortie). Ceci nous permet tout de méme d’avoir un ordre d’idée sur la
position des impédances a adapter.

e —
\\ // \\\
N, \.

4 GHz ;4 +'19j \ 12 GHz.: 14+ 28j \

\ PRI \

7 \\ Zout, . 4'GHz 1 43 + 47] \\

( 12 GHz /3 + 4j \} { \}
12 GHz | \ I

o // Zout o Vis //

4 GHz / —/ /

12 GHz /
S
v
\_’ _’/

a) Impédance d’entrée petit signal (b) Impédance de sortie petit signal

FIGURE IV.4 - Simulation [S] d’un transistor 8x125a Vg = —3.2V et Vpg = 30V. Le conjugué
des impédances du transistor est tracé pour visualiser le lieu d’impédance a atteindre.

La méme simulation est répétée avec des tailles de transistors différentes afin de voir
I’évolution de la position desimpédances optimales. Sur la figure IV.5, 'impédance de charge
est nettement affectée par laugmentation du développement de grille, elle se décale vers le
court circuit. Ceci s’explique par le fait que la capacité parasite Cpg croit avec la taille de la
grille.
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e —— e ————
~—

X/ \\\ PTANEAN

Freq =4 GHz

—— Freq =12 GHz

W=8x35

LT

(a) Conjugué de l'impédance d’entrée en (b) Conjugué de l'impédance de sortie en
régime petit signal régime petit signal

FIGURE IV.5 - Simulation [S] pour différentes tailles de transistors de 8x35 a 8x155 um a
Vas = —3.2V et Vpg = 30V. Le conjugué des impédances du transistor est tracé pour
visualiser le lieu d’impédance a atteindre.

Aussi, a partir de I’étude de la partie imaginaire du parameétre Y11 (resp. Y22), il est possible
d’estimer la valeur de Cgg (resp. Cps) simplement en la divisant par w, voir figure. IV.6. Ceci
permet de constater 'laugmentation de la capacité C'ps avec le développement de grille du

transistor.
2.00p 400.f
1.80p-] 3 -
1.60p— :
h 300.f
E1.40p-__w_=ix_9i_,,/"* 1 w=8x95
[ ]
= 1.20p— = 250.f]
O’ 1.00p] > :
0P w=8xs5 ——1° 2004] W=8x65
800.f— ]
600.f W =8x35 150 =%
400-f||||||||||||I|I|I|l|l 100.f-.|.|.|.|.|.|.|.|.||||
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
Fréquence, GHz Fréquence, GHz
_ Imag(Y11) _ Imag(Y22)
(a) CGS = Tonfreq (b) CDS = T 2nfreq
FIGURE IV.6 - Estimation des capacités intrinseques d’un transistor polarisé a Vgg = —3.2V
et VDS = 30V.

De plus, la simulation petit signal nous donne le gain maximum disponible du transistor
ainsi que la stabilité (facteur k) en fonction de la fréquence, voir courbes en pointillés sur la
figure IV.7.
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a\N = avec réseau RC 1.6 i
26__ ‘\ «xss sans réseau RC 1.4
.24 L 1.2
T 22 T =
=4 RS = 1.0
204\ TTTmmeeeee . £ 0.8
g 18—-: s~~~ '0\3-, 0.6—
16— s~ E 0.4
14_- 0.2 .y _/' = avec réseau RC
. 7] « sans réseau RC
12 T I T I T I T I ! I ! I ! I ! I ! I ! I ! 0'0 I 1 I 1 I 1 I 1 I 1 I 1 I 1 I 1 I 1 I 1
1.2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

Fréquence, GHz
(a) Gain Maximum Disponible

Fréquence, GHz

(b) Stabilité petit signal (facteur de Rollet)

FIGURE IV.7 - Influence du réseau RC de grille sur la stabilité petit signal du transistor 8x125
um. Rappel : Stabilité petit signal garantie si k>1.

Le transistor est instable pour des fréquences inférieures a 9.5 GHz, ce qui correspond

aux valeurs de gain supérieures a 20 dB. Une technique classique pour assurer la stabilité

basse fréquence (BF) consiste a insérer un circuit RC en série sur la grille du transistor afin de

diminuer le gain BF, voir fig. IV.8.

“BHMRES1
R2

,Tl R=10 Ohm

| 11 I W=10.0 um
T=300.0
DC_Block
DC_Block2 :
(=] M=
v43

GHCAP2
Cc2

+ Term C=1.3pF

DC_Feed
DC_Feed2

[
L]

DC_Block

DC_Block1 £} Torm

Term2
Num=2

DC_Feed 7-50

DC_Feed1

Term1 FG=1.0
Num=1 WB=16.0 um
Z=50 OFP=0.0

= ANG=0

v_DC
+] SRc2
= Vdc=VGS

Vdsc=VDS
Tc=25
Th="yes"

FIGURE IV.8 - Schéma électrique utilisé pour la simulation [S].

La fréquence de coupure du réseau RC est fixée autour de fo i, (i.€. 4 GHz), avec R=30
Ohm et C=1.3 pF. Ces valeurs pourront étre optimisées lors de la phase de conception du
réseau d’adaptation d’entrée du transistor. Leffet du réseau RC sur le gain max et la stabilité
est montré par les courbes en traits pleins de la figure IV.7.

Remarque n°1: le réseau de stabilité n’est pas inséré lors de 'extraction des impédances
(sourcepull), car il fausserait 'impédance d’entrée du transistor.

Remarque n°2 : la stabilité petit signal est nécessaire mais pas suffisante pour garantir la
stabilité inconditionnelle de "amplificateur, un outil spécifique (STAN®) sera utilisé lors de
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’analyse grand signal.

3.3 Etude grand signal: charges optimales en puissance et rendement

Afin de réaliser les réseaux d’adaptation d’impédance en entrée et en sortie du
transistor, il faut connaitre les impédances grand signal extrinséques (dans le plan des
acces du transistor) a présenter au fondamentale ainsi que les lieux d’impédances a éviter
aux harmoniques. Une visualisation des plans de référence équivalents aux impédances
extrinseques et intrinséques sur le schéma électrique d’un transistor est donnée sur la
figure IV.9.

Transistor intrinséque

Lg Rg |V Cad pg Vd | Rg Ld
._”Tn J_ /\/3\, E intrinsic K{{\ /\/?/\/ . intrinsic E /\/\/\,_L (Ym_.
Cpg E‘JZS i cpd—= L»

L ; int, 0 : L 2
J ECgs Ids E ext.
zs ; Cdsi
P RIS vs |z i
' lmtrmsm int. E
Rs
Ls

FIGURE IV.9 - Mise en évidence des plans intrinseques et extrinseéques sur le modéle non
linéaire simplifié d’un transistor HEMT.

Dans un premier temps, des simulations Loadpull (LP) et Sourcepull (SP) sont effectuées
afin de relever l’évolution des impédances optimales (extrinseques) pour la PAE ainsi que
celles optimales pour la puissance de sortie a la fréquence fondamentale. Les fréquences
harmoniques sont chargées par un court circuit (valeur d’impédance requise sur les
harmoniques pour respecter la classe AB).

Le modele utilisé est le modeéle du fondeur (UMS v4.3), qui prend en compte les effets
thermiques ainsi que les effets de pieges rapides. Un exemple de simulations LP/SP montrant
les contours de puissance et de rendement a 9 GHz est donné sur la figure IV.10.
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\
—— isoPAE contours
—— isoPout contours

—— isoPAE contours ® Tested impedances

—— isoPout contours
® Tested impedances /

I

(a) Sourcepull (b) Loadpull
FIGURE IV.10 - Simulations Sourcepull/Loadpull d’un transistor 8x125 a f, = 9GHz,
Vas = —3.2V et Vpg = 30V. Les contours de PAE sont tracés avec un pas de 2 points

tandis que les contours de puissances sont tracés a 1dB d’intervalle.

Sur la figure IV.11, le relevé du Loadpull ramené dans le plan intrinseque de la source de
courantdutransistor est présenté. Le lieu d’impédance balayé est “tourné” d’environ 90° vers
la droite, ceci est principalement di a la capacité intrinseque Cpg. Dans le plan intrinseque,
les charges optimales pour le rendement et la puissance sont situées sur 'axe des réels (i.e.
R,pt), comme prévu.

FIGURE IV.11 - Simulation Loadpull d’un transistor 8x125 a fy = 9GHz, Vgg = —3.2V et
Vps = 30V. Les impédances sont de-embedder dans le plan intrinséque du transistor.

Le cycle de charge au cours d’une période est représenté dans le but d’analyser les formes
d’ondes. Le cycle de charge dans le plan extrinséque chargé par la charge optimale en PAE est
tracé sur lafigure IV.12(a). La forme d’onde sort complétement du réseau statique, ceci est dii
a la présence des extrinseques (= parasites). La figure IV.12(b) montre le cycle de charge dans
le planintrinséque de la source de courant. La droite de charge n’est pas parfaitement “plate”,
ceci peut étre amélioré en travaillant sur les impédances présentées aux harmoniques. Il
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est intéressant de noter que l’excursion en Vpg est importante : plus de 2 fois la tension de
polarisation.

Sur les figures IV.12 (c) et (d) sont tracées les formes d’ondes au cours de deux périodes.
Lorsque 'on regarde les formes d’ondes dans le plan intrinseque, la forme carrée du courant
fait penser a une classe F inverse, qui n’est possible que si 'impédance présentée au 3éme
harmonique est en circuit ouvert.

n
o
o

1_0,: 0.6—
30»55 30.4— ,/’“
1 = S
g o ——
500 5 02— N
o O S
051 o————— S\ ~ —
A e B o L L e e
0 10 20 30 40 50 60 0 10 20 30 40 50 60 70
Tension (V) Tension (V)
(a) Cycle de charge extrinseque (b) Cycle de charge intrinséque
60 —1.5 70 1.2
s0-] ;_0 60 1o
40| g 507 ;os
s }o.sf;_? 540; L é’
%307, 500 3 %30—_ o g
S 20 ? 3 S 2] 50.43
10 ;-0'5 10; —0.2
o+ T T T T 110 o+~ Aprr O D00
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240
Time, psec Time, psec
(c) Formes d’onde extrinséques (d) Formes d’onde intrinseques
FIGURE IV.12 - Simulations des formes d’ondes d’un transistor 8x125 a f, = 9GHz,
Vas = —3.2V et Vpg = 30V. Les impédances aux harmoniques sont laissées sur un court
circuit.

Ensuite, la procédure est répétée a différentes fréquences afin de visualiser ’évolution de
la source et de la charge extrinséque idéale a atteindre en fonction de la fréquence.

Comme indiqué sur la figure IV.13, 'impédance de source obtenue en simulation loadpull
est tres proche de celle obtenue en parametres S. Les impédances optimales en rendement
et en puissance de sortie encadrent 'impédance de charge obtenue en parameétres S.
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Zg o (SP)
—— 7, PAE(LP)
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\\\\__’////
FIGURE IV.13 - Evolution des impédances de source et de charge extrinséques optimales
a la fréquence fondamentale d’un transistor 8x125 entre 4 et 12 GHz, Vg = —3.2V et
Vps = 30V.

3.4 Conception des réseaux d’adaptation

Maintenant que les impédances optimales a atteindre au fondamental sont connues, il
est possible d’entamer dans la conception de circuits d’adaptation d’impédance.

3.4.1 Adaptation en sortie

Tout d’abord, 'entrée du transistor est chargée par un port ayant 'impédance optimale
et la polarisation de grille est apportée a travers une self de choc idéale afin de s’affranchir de
’adaptation en entrée. Comme le courant de sortie va étre relativement élevé (>250 mA), il
n’est pas possible d’utiliser une inductance intégrée sur 'alimentation de drain du transistor.
Une ligne de transmission est utilisée a la place, avec une largeur suffisante pour tenir le
courant (30 um). Deux capacités de 10 nF sont placées en parallele de l'alimentation pour
filtrer les hautes fréquences. Lune d’entre elles est associée a une résistance de 10 Ohm en
série afin d’atténuer les éventuelles oscillations par retour de masse.

Un réseau en T composé de deux lignes de transmission en série et d’une capacité
en paralléle réalise 'adaptation d’impédance vers la charge de sortie (50 Q). Le réseau
d’adaptation en entrée représente la partie située a droite du transistor sur le circuit de la
figure IV.14.

3.4.2 Adaptation en entrée

Une fois la sortie adaptée, le travail se concentre sur ’adaptation en entrée du transistor.
Une self inductance intégrée d’une valeur de 1 nH est utilisée pour apporter la polarisation.
Elle est accompagnée d’une résistance de 30 2 en série pour assurer la stabilité. Comme
’impédance de source est tres faible (environ 3 ), une faible résistance (2 2) est ajoutée en
série juste avant le transistor. Celle-ci permet de faciliter 'adaptation large bande, au prix
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d’une légere diminution du gain en puissance. Un réseau RC série est placé en amont du
réseau afin de modérer le gain BF du transistor. Le layout du circuit d’adaptation est donné

sur la partie gauche du circuit sur la figure IV.14.

1.3 mm

FIGURE IV.14 - Layout de 'amplificateur large bande.

3.5 Résultats de simulation post-layout

Afin d’évaluer son adaptation sur 50 Ohm en entrée et en sortie, 'amplificateur est
d’abord simulé en régime petit signal (parametres [S]). Les taux d’ondes stationnaires (TOS)
en entrée et en sortie ainsi que le gain petit signal de 'amplificateur sont tracés sur la
figure IV.15. Ladaptation en entrée est satisfaisante (TOS <-10 dB) entre 6 et 12 GHz. En sortie,
’adaptation pourrait étre améliorée (TOS < -8 dB), deux résonances se distinguent : une a 4.5
GHz et l'autre a 11 GHz.

0 20
2 10-—" T
-4
—_— 6 == 0
;= 6 oo
o -8—- %% -10-
[2X%) ~——
= 4 mom T
83 -104 TT 20
12 1
] -30-
14 -/-ﬂ—— x
A" B L S ) B Ly LS L N
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) Adaptation en entrée et en sortie (b) Gain et isolation de 'amplificateur

FIGURE IV.15 - Simulations [S] post-layout de 'amplificateur entre 3 et 13 GHz.

En grand signal, 'amplificateur délivre 33 dBm minimum sur toute la bande et le
rendement en puissance ajoutée est compris entre 22 et 28 %, voir figure IV.16(a). Le réseau
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d’adaptation d’impédance effectue une boucle autour du lieu d’impédances extrinseques

optimales du transistor, voir figure IV.16(b).
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FIGURE IV.16 - Simulations grand signal post-layout de I'amplificateur entre 4 et 12 GHz.
Pdispo =27 dBm.

Loutil STAN® d’AMCAD, qui permet d’extraire la fonction de transfert de lamplificateur a
un point de fonctionnement grand signal [138], est utilisé pour étudier sa stabilité. Les poles
et zéros pour une perturbation située sur le drain du transistor sont tracés sur la figure IV.17.
Il n’y a pas de pole a partie réelle positive. Coté grille, il n’y a pas de pole détecté dans la

fonction de transfert.

Poles/Zeros

Imag (GHz)
Imag (GHz)

3 LR R EREEEEEEEREEEEE R EE ;7 $ § 3§ YT 2 ¥ 73 8 3 8

(a) Perturbation insérée sur le drain a 8 GHz. (b) Perturbation insérée sur le drain a 10 GHz.

FIGURE IV.17 - Analyse de la stabilité grand signal avec STAN®. P,;,,,, = 27 dBm.
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4 Conception d’un amplificateur bande étroite [8-10] GHz

En mode BE, 'amplificateur délivre une puissance de sortie élevée, le rendement
en puissance ajoutée (PAE) devient alors une grandeur trés importante pour limiter les
problemes de dissipation thermique. L'adaptation d’impédance sur les charges optimales

en rendement sera donc prioritaire sur cet amplificateur.

4.1 Exemple : Amplificateur Thales MAGNUS 20 W Bande X

Afin d’avoir une idée des performances a [’état de I’art, nous avons acces aux simulations
post-layout d’un prototype d’amplificateur GaN de Thales réalisant une amplification BE
forte puissance. Ses performances sont données sur la figure IV.18 suivante. La puissance de
sortie est supérieure a 20 Watt et le rendement compris entre 43 et 47 %. Pour des raisons de

confidentialité, les fréquences ne sont pas indiquées.

51
0 -
. 49
§ & 1
@ % 454 e e
% ] 43_- B e—— e e 5\
~10- 41 // \
S 391 Pout (dB ;
0 15 37] ! out (dBm) 5
m 1 4 | oaeaa- o, [
g ] 35 / PAE (%) |
- 1
-20 I‘I'IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII 33 ‘:IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII‘I
Fréquence : Bande X. Bande passante : 2 GHz Fréquence : Bande X. Bande passante : 2 GHz
(a) Adaptation en entrée et en sortie (b) Puissance et rendement de 'amplificateur

FIGURE IV.18 - Simulations [S] et grand signal post-layout de 'amplificateur MAGNUS.

Du point de vue des impédances, [’évolution de 'impédance de charge présentée sur
le drain de chacun des transistors de |’étage de sortie en fonction de la fréquence (i.e.
impédance présentée par le combineur de puissance) est tracée sur la figure IV.19. Elle décrit
une boucle autour des impédances optimales en rendement. Derniére précision, le layout de

’amplificateur occupe seulement 20 mm2.
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= ZLopt PAE (Bande X)
= ZLopt Pout (Bande X)
— ZL

(
| /

FIGURE IV.19 - Evolution de limpédance de charge en sortie du dernier étage de
amplificateur MAGNUS.

4.2 Dimensionnement et polarisation

Pour avoir un rendement théorique élevé, il faut polariser le transistor proche du
pincement. Une classe B (78.5% de rendement maximum théorique) n’est pas envisageable
car le HPA doit avoir du gain en petit signal afin d’effectuer les taches de calibration du
systéme. La classe AB profonde (10% du courant maximum) est donc choisie.

Pour atteindre une puissance de sortie de 40 dBm (10 Watt) a partir d’'une puissance
d’entrée de 20 dBm, deux étages sont nécessaires. Le 1¢" sert a apporter du gain tandis
que le 2" sert a atteindre la puissance de sortie en combinant les puissances délivrées par
plusieurs transistors. Un transistor de 1 mm de développement de grille délivre 4 Watt (36
dBm) maximum. Pour assurer 10 Watt minimum en sortie, 4 transistors sont donc nécessaires
sur le dernier étage.

Un schéma de l’architecture envisagée pour 'amplificateur est donné sur la figure 1V.20.
Elle est annotée avec les puissances requises en entrée et sortie de chaque transistor. Les
pertes dans le réseau d’adaptation inter-étages sont estimées a 2 dB car il doit apporter
les polarisations et réaliser une division de puissance sur 4 voies. Le réseau de sortie doit
impérativement avoir le minimum de pertes possibles. Apres consultation de [’état de l’'art a
ces fréquences, la limite est fixée a 1dB.

La conception d’un amplificateur de puissance s’effectue toujours de la sortie vers
I’entrée. Cet ordre de description est alors adopté.
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Etage 2
24 dBm 35dBm

Etage 1 24 dBm 35dBm

20 dBm | 32 dBm 40 dBm
| 24 dBm 35dBm |[—

24 dBm 35dBm

Pertes =2 dB Pertes =1 dB

FIGURE IV.20 - Architecture de 'amplificateur délivrant une puissance de 10 Watt en bande X.

4.3 Conception d’un combineur de puissance large bande intégré

La démarche commence donc par la conception d’un combineur de puissance qui
présente peu de pertes d’insertion et qui permet d’adapter les transistors sur leurs
impédances optimales en rendement.

Il existe plusieurs types de combineurs de puissance, classés en deux familles :

— les combineurs en courant. Dérivés du Wilkinson [141], ils combinent les signaux avec

une différence de phase nulle.

— les combineurs en tension. Basés sur le principe de transfert d’énergie entre deux
lignes suffisamment proches, ils combinent deux signaux en opposition de phase (i.e.
déphasés de 180°) ou bien en quadrature de phase (i.e. déphasés de 90°).

Les combineurs en courant sont les plus répandus, car ils présentent de faibles pertes et
ils sont relativement facile a concevoir. Les combineurs en tension occupent généralement
une plus petite surface et la séparation électrique des deux lignes facilite apport de la
polarisation, mais ils sont plus difficiles et chronophages a concevoir.

Parmi les combineurs en tension, on retrouve les transformateurs et les coupleurs. Les
transformateurs ont 'avantage de présenter une impédance différente d’un c6té par rapport
a l'autre. Ceci facilite I'adaptation d’impédance qui se fait généralement d’une impédance
faible vers 50 Ohm. Les équations permettant le pré-dimensionnement d’un transformateur
sont disponibles dans la thése de F. Mesquita [142]. Un modele électrique du transformateur
intégré a également été développé par B. Leite [143].

Durant la these de V. Dupuy [140], un combineur de puissance de type « balun a pistes
empilées » a été concu et ses performances (faibles pertes, large bande, petite dimension)
nous conduisent a réutiliser le concept. L'apport de notre travail consiste a reprendre le
principe du combineur 2 voies vers 1 pour ’étendre a la combinaison de puissance provenant
de 4 voies vers 1.
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4.3.1 Dimensionnement

Le principe du balun a base de transformateur repose sur deux enroulements dont
la longueur électrique est équivalente a %. Pour avoir une bande passante maximale, le
transformateur est concu avec un ratio de 1. Le schéma équivalent utilisé pour la simulation
est donné sur la figure IV.21. Le point milieu de ’enroulement coté différentiel sera utilisé
pour polariser les transistors. Ne disposant que d’un seul niveau de métal (technologie GaN),
’enroulement secondaire est réalisé a l'aide de pistes suspendues par des ponts a air.

Py
S

Bias gg )
S E

- L

FIGURE IV.21 - Schéma représentant la conception d’un balun avec un rapport de
transformation égal a 1.

Apres avoir effectué une optimisation par procédé itératif entre simulations électriques
et électromagnétiques, la solution retenue est présentée sur la figure IV.22.

0.5 mm x 0.8 mm

FIGURE IV.22 - Dessin du balun réalisant la fonction combineur de puissance 2 voies vers 1.

Ensuite, 2 baluns unitaires (2->1) sont associés pour permettre la combinaison de
puissance 4 voies vers une. Dans le but de connecter ce combineur en sortie du dernier
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étage, un petit réseau d’adaptation d’impédance (i.e. des lignes de transmission) est ajouté
sur chacune de ses voies d’acces pour atteindre 'impédance optimale en PAE a présenter
sur le drain de chaque transistor. Coté sortie, la recombinaison se fait en courant et une
petite capacité est ajoutée en parallele pour régler plus finement 'adaptation. Le layout du
combineur de sortie est donné sur la figure IV.23.

1.6 mm x 2.4 mm

IN (0°)

IN (180°)

IN (180°)

IN (0°)

FIGURE IV.23 - Dessin du balun réalisant la fonction combineur de puissance 4 voies vers 1.

Les performances de ce combineur de sortie sont données sur la figure IV.24. On constate
que les pertes d’insertion sont inférieures a 1 dB sur la bande [8.5-10.5] GHz, comme exigé
lors du dimensionnement du circuit. Les impédances présentées par le combineur sont bien
centrées sur les impédances optimales en PAE des transistors.
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FIGURE IV.24 - Performances grand signal du combineur de sortie (4 voies vers 1).

Le tableau IV.1 répertorie quelques exemples de ’état de l'art des combineurs de

puissance a ces fréquences. Nous n’avons pas trouvé de papier exposant des résultats de

combineurs intégrés 4 voies vers 1 dans la littérature, la comparaison se fera donc avec

des combineurs de puissance 2 voies vers 1. Notre solution se situe dans la moyenne

des combineurs répertoriés, avec des pertes de 1 dB maximum sur la bande bien que les

dimensions sont bien supérieures aux technologies SiGe.

Réf. | Freq. (GHz) Topologie Process Pertes (dB) | Voies | Taille (mm?)
[144] 8-14 Wilkinson 0.35um SiGe 1.4 2->1 0.12
[128] 4-8 Transformateur | 0.25um GaN 2 2->1 6.3
[145] 4.5-10.5 Transformateur | 0.13um SiGe 1 2->1 0.14

Ici 8.5-10.5 Transformateur | 0.25um GaN 1 4->1 3.8

TABLE IV.1 - Comparaison de combineurs de puissance en bande X.

4.4 Conception d’un circuit d’adaptation inter-étage large bande

Le circuit inter-étage satisfait plusieurs fonctions :

— il doit polariser la sortie du 1¢" étage et ’entrée du 2,

— il doit séparer la puissance de sortie du 1¢r étage équitablement sur 4 voies avec un

déphasage de 180° entre les voies 2 a 2.

— il doit présenter relativement peu de pertes (on s’autorise 2 dB de pertes d’insertions).

Pour réaliser cette fonction, le combineur de sortie du 2n étage est réutilisé, en le

modifiant pour présenter les bonnes impédances sur les grilles des transistors. Afin d’assurer

la stabilité du 2nd étage, un réseau RC est ajouté en série sur chaque grille de transistor
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(pour diminuer le gain BF) et toutes les grilles des transistors sont reliées ensemble via des
résistances de 300 Q (pour annuler les modes impairs qui se propagent en opposition de
phase entre les voies). Le layout du circuit inter-étage est donné sur la figure IV.25.

L

FIGURE IV.25 - Dessin du circuit d’adaptation inter-étages de I'amplificateur.

La position desimpédances c6té sorties du premier étage et c6té entrées du second étage
sont données sur la figure IV.26. De plus, la simulation des pertes passives est également
fournie. Les pertes de ce réseau inter-étage sont plus élevées que prévu : environ 4 dB.

Au niveau de l'adaptation d’impédance, coté charge du ler étage, l'impédance décrit
un cercle assez grand autour des impédances optimales de charge entre 8 et 11 GHz. Coté
impédances présentées sur les sources des transistors du 2nd étage, la partie imaginaire
augmente avec la fréquence, ce qui vient désadapter les transistors en haut de bande, mais
la partie réelle reste acceptable.
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rapport aux impédances optimales du
transistor.

FIGURE IV.26 - Performances grand signal du circuit inter-étages.

4.5 Conception du circuit d’adaptation d’entrée

Afin de réaliser 'adaptation d’impédance en entrée, on utilise un classique réseau en PI
constitué de deux branches. A cela, un réseau RC série est utilisé afin de garantir la stabilité
du premier étage. Enfin, la polarisation est amenée a travers une self inductance de 1 nH. Le
layout du circuit d’adaptation en entrée de 'amplificateur est donné sur la figure IV.27.

0.9 x1.8 mm

)

FIGURE IV.27 - Dessin du circuit d’adapation en entrée du premier étage de 'amplificateur.

La position de 'impédance présentée sur la grille du transistor du 1¢" étage ainsi que les
pertes du circuit sont données sur la figure IV.28. Les pertes sont conséquentes en bas de
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bande, ceci est d{ a la mauvaise adaptation du transistor a ces fréquences, comme indiqué

sur la figure 1V.28(b).

Au milieu de la bande, les pertes sont supérieures a 3 dB a cause de la petite résistance (2
Ohm) qui est insérée en série avec le transistor afin d’augmenter son impédance de source,
car trop faible (env. 3 Ohm) et donc tres difficile a adapter vers 50 Ohm.

Pertes (dB)
T

8 8.5 9 9.5 10
Fréquence (GHz)

(a) Pertes d’insertion.

10.5

1"

Zs opt [8-12] GHz
----- Zin [8-12] GHz

N v

~L_ —~

S I -

(b) Adaptation d’impédance par
rapport aux impédances optimales du
transistor (coté source).

FIGURE IV.28 - Performances grand signal du circuit d’adaptation d’entrée.
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4.6 Résultats de simulation post-layout

Finalement, des simulations grand signal de l'architecture compléte de I'amplificateur
sont réalisées. Le dessin du circuit complet est donné sur la figure 1V.29.

4.1x2.4mm
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FIGURE IV.29 - Dessin de "lamplificateur 10 Watt bande X complet.

Les performances (adaptation entrée/sortie, puissance de sortie et rendement) sont
données sur la figure IV.30. La puissance de sortie respecte le cahier des charges (supérieure
a 10 Watt) tandis que le rendement est compris entre 35 et 40 %. Les TOS en entrée et en
sortie sont inférieurs a 10 dB. On note que le TOS de sortie est particulierement bon grace a
l'utilisation du combineur de sortie basé sur des transformateurs type baluns.

4.6.1 Stabilité grand signal

Comme pour lamplificateur large bande, une analyse de stabilité grand signal est menée
sur Pamplificateur bande étroite a l'aide de l'outil STAN®. Le perturbateur est inséré sur
une grille de transistor du dernier étage a différentes fréquences puis [’étude est refaite en
injectant la perturbation sur le drain d’un transistor du dernier étage. Aucun pdle ne présente
une partie réelle positive, 'amplificateur est donc considéré inconditionnellement stable.
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FIGURE IV.30 - Performances grand signal de I'amplificateur complet. Simulations post-
layout.

5 Architectures reconfigurables étudiées

Pour permettre la reconfigurabilité de l'amplificateur entre les deux modes de
fonctionnement, 3 architectures sont envisagées.

5.1 Architecture parallele

Cette solution apparait comme la plus classique : on congoit indépendamment deux
amplificateurs de puissance puis on vient commuter entre les deux amplificateurs afin de
changer le mode de fonctionnement de 'architecture globale.

L’avantage de cette architecture est la relative simplicité du systéme.

Les inconvénients sont la dimension de la puce ainsi que la conception du commutateur
de sortie. Il doit étre a faibles pertes et permettre de maintenir 'adaptation des deux
amplificateurs lorsque la charge varie (antenne a balayage électronique).

Comme indiqué sur la figure IV.31, cette architecture peut tirer l'avantage de plusieurs
technologies:

— un étage driver en silicium (bas co(t + cointégration avec les fonctions numériques),

— lutilisation de commutateurs MEMS RF (robustes et tres faibles pertes),

— |’étage de puissance en GaN comprenant un amplificateur de puissance par mode de

fonctionnement et des commutateurs de polarisation (commutation < 1ns, possibilité
de moduler la puissance de sortie, voir these A. Disserand [14]).
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FIGURE IV.31 - Proposition d’un amplificateur bimode complet : solution paralléle.

5.2 Architecture “court-circuit”

Cette architecture peut aussi étre nommée larchitecture “série”. En effet, on place
Pamplificateur large bande moyenne puissance en amont de 'amplificateur bande étroite
forte puissance.

Lamplificateur forte puissance est court-circuité (a l'aide d’un switch MEMs, par exemple)
lorsque l'architecture est en mode large bande puis il est “allumé” en mode bande étroite,
voir figure 1V.32.

L’avantage réside dans la réutilisation de la puissance de sortie de 'amplificateur bande
étroite : elle permet de supprimer un étage de amplificateur forte puissance, ce qui va
réduire ses dimensions.

Linconvénient de cette structure est que le chemin de court-circuit risque d’étre long, ceci
va augmenter les pertes RF apres I'amplification.
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FIGURE IV.32 - Proposition d’un amplificateur bimode complet : solution court-circuit.

5.3 Architecture a réseaux d’adaptation commutés

La bande instantanée requise pour les applications visées ne dépasse pas 1 GHz. L'idée
de larchitecture a “réseaux d’adaptation commutés” repose sur cette spécification. Le but
de larchitecture va étre de présenter le réseau d’adaptation d’impédance qui correspond a
la bande de fréquences instantanée visée.

Limiter ainsi la bande de fréquences a couvrir par le réseau a l'avantage de faciliter son
optimisation afin de fonctionner dans une classe de PA a haut rendement (a harmoniques
contrélés). La puissance de sortie, quant a elle, peut étre réglée en modifiant la tension de
polarisation sur le drain du transistor a I'aide de commutateurs de puissance couplés a la
variation de la puissance d’entrée (via le driver).

4-8 GHz
Vcec Vee Vee /Y 33dBm
high med. low — % —

Power
Driver (g | Switch 8-10 GHz
IN XS ouT
~o A40dBm 4
| "‘ RF X/ :, RF
BE (1 GHZ) -“_§WItCh 10-12 GHz .'. Switch

k A~ 33dBm
—_— )

Y

FIGURE IV.33 - Proposition d’un amplificateur bimode complet : solution a réseaux
d’adaptation commutés.
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5.4 Architecture a impédance de charge modulée

Cette architecture suit le principe de la modulation active de charge vue lors de la
conception de I'amplificateur LMBA (cf. Chapitre 3). Le but de l'architecture va étre de
dynamiquement présenter la charge idéale requise pour le niveau de puissance et la bande
de fréquences instantanées du PA.

Pour cela, 'amplificateur de commande qui vient injecter de la puissance sur le portisolé
du coupleur hybride 3dB/90° est 'amplificateur large bande.

Cette architecture convient tout a fait a 'lamplification large bande. En effet, sa bande
passante est équivalente a celle des coupleurs hybrides utilisés. Niveau puissance, la
puissance de sortie totale de ce montage est égale a la somme de la puissance de
Pamplificateur équilibré et de celle de 'amplificateur de commande. Si amplificateur
équilibré est coupé, seule la puissance de "amplificateur de commande est générée : c’est
le mode LB. En allumant 'amplificateur équilibré, la pleine puissance est envoyée, c’est
le mode BE. En réglant alors la phase de 'amplificateur LB, il est possible d’optimiser les
performances de I'amplificateur équilibré sur une bande de fréquences donnée.

Cette solution présente l'avantage d’une grande flexibilité tant en niveau de puissance
gu’en bande passante. On peut méme imaginer un mode ou on présente 'impédance
permettant une meilleure linéarité de 'amplificateur.

Linconvénient de cette solution est la nécessité d’utiliser un déphaseur a gain variable
controlé numériquement pour régler la puissance et la phase de Uamplificateur de
commande, nommé « Driver » sur la figure IV.34.

Vcc
Driver
% 27 dBm 33 dBm
LB
IN P N\.37 dBm
Power \’_\/’/
Splitter Vv
cc l_. BE
Vcc
R ouT
90° |37 dBm
Hybrid coupler Hybrid coupler

FIGURE IV.34 - Proposition d’'un amplificateur bimode complet : solution a charge modulée
active.
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6 Conclusion

Au cours de ce chapitre nous avons vu les étapes de conception d’un amplificateur de
puissance reconfigurable entre deux modes de fonctionnement. Pour cela, un amplificateur
de puissance unitaire est réalisé spécifiquement pour chaque mode de fonctionnement.

Le mode large bande moyenne puissance a conduit a la conception d’'un amplificateur de
puissance assurant une puissance de sortie de 33 dBm et un rendement compris entre 24 et
28 % sur la bande 5-11 GHz.

Le mode bande étroite a nécessité la conception d’un amplificateur de puissance haut
rendement, assurant une puissance de sortie de 40 dBm et un rendement compris entre
35 et 40 % sur la bande 8.5-10.5 GHz. La réalisation de cet amplificateur est passée par le
développement d’un combineur de puissance 4 vers 1 innovant, réutilisant le concept de
transformateur balun a base de pistes empilées.

N’ayant pu disposer d’une date de run GH25 en adéquation avec le calendrier de la
these, ces amplificateurs MMIC ne sont pas réalisés et mesurés. Toutefois, les Design Kit CAO
GaN étant assez fiables, ces simulations post-layout permettent d’avoir une bonne idée des
performances atteignables par les circuits.

Un travail préliminaire de recherche de solutions permettant d’associer les deux
amplificateurs unitaires sur une méme puce afin de satisfaire la reconfigurabilité de
larchitecture a également été mené durant cette these.
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Conclusion générale

Ce manuscrit a récapitulé les travaux de thése menés durant 3 années au sein des
laboratoires XLIM Brive et IMS Bordeaux dans le cadre de la chair industrielle DEFIS RF.
L'objectif de la these était de concevoir un amplificateur de puissance intégré en technologie
GaN pour application émission/réception hyperfréquence aéroporté.

Le premier chapitre a servi a justifier le choix des transistors au nitrure de gallium
pour Uamplification de puissance radiofréquence. Les grandeurs électriques importantes
sont mises en évidence en s’appuyant sur les équations de la droite de charge du
transistor. Ces grandeurs électriques, comparées entre les différents matériaux semi-
conducteurs, démontrent la supériorité des composés -V pour les applications de
puissance hyperfréquence. Nous avons ensuite expliqué la formation du gaz bidimensionnel
d’électrons dii aux polarisations spontanée et piézoélectrique qui régnent au sein du HEMT
GaN. Finalement, nous avons donné un état de l'art des réalisations d’amplificateurs de
puissance en comparant les technologies actuellement disponibles.

Le deuxieme chapitre a d’abord listé le vocabulaire employé pour désigner les effets
mémoires basses fréquences dus aux importantes densités de dislocations et défauts des
HEMT GaN : les effets de pieges. Une revue des résultats de caractérisation exposés dans
la littérature a permis de conclure sur la présence d’un type de pieges dit « rapides », avec
une constante de temps de 'ordre de la milliseconde et probablement originaires du buffer.
Une campagne de mesures DC, transitoires et basses fréquences extensives a débouché sur
lidentification d’un second type de pieges, ayant une constante de temps plus longue, de
ordre de la seconde et une origine incertaine. Une séquence de mesures courant-tension
impulsionnelles a été mise en place afin de séparer la contribution de chaque type de pieges.
Un seuil d’activation des pieges a été mis en évidence : environ 15 V coté drain-source et
environ —6 V coté grille-source. Un nouveau modele électrique des effets de pieges lents,
basé sur le processus physique d’effet tunnel assisté par les pieges, a été développé et inséré
au modele de HEMT prenant déja en compte les effets de pieges rapides dans un simulateur
CAO commercial.

163



Conclusion générale

Le troisieme chapitre a porté sur les techniques d’amplification haut rendement sur
une large bande de fréquences. Nous avons commencé par détailler les classes de
fonctionnement au niveau du transistor : les classes J, F continue et F inverse continue,
en représentant les lieux d’impédances intrinseques au générateur de courant a couvrir.
Ensuite, nous avons étudié une technique d’augmentation du rendement au niveau de
larchitecture de "amplificateur de puissance : lamplificateur équilibré a charge modulée
(LMBA). Cette technique a été validée par la réalisation d’un démonstrateur sur circuit
imprimé employant des transistors GaN encapsulés. Une version intégrée du LMBA a été
proposée en se limitant aux simulations électriques et électromagnétiques.

Le quatriéme et dernier chapitre de ce manuscrit a présenté la conception d’une
architecture d’amplificateur de puissance reconfigurable a rendement amélioré pour
modules d’émission/réception aéroportés. Lamplificateur a été divisé en deux sous
amplificateurs : un amplificateur large bande faible puissance et un amplificateur bande
étroite forte puissance. Le réseau d’adaptation d’impédance de I'amplificateur large bande
permet un fonctionnement entre les classes J, F et F inverse en fonction de la fréquence
de fonctionnement. Latout principal de l'amplificateur bande étroite réside dans son
combineur de puissance 4 voies vers 1 en sortie du second étage d’amplification. Ce
combineur, basé sur le couplage vertical entre deux pistes empilées, apporte la polarisation
nécessaire aux transistors et présente une trés bonne adaptation d’impédance sur chacune
de ses branches.

En conclusion, cette thése a couvert la problématique de 'amplification de puissance sur
plusieurs niveaux. Au niveau du fondeur, les différentes caractérisations sous-pointes ont
permis de révéler les défauts inhérents aux technologies Ill-V, encore considérées comme
peu matures. Au niveau de la modélisation, la non prise en compte de certains effets
mémoires a été mise en évidence et une solution se greffant dans un modele CAO de
transistor déja existant a été proposée. Au niveau de la conception d’amplificateurs de
puissance, les classes de fonctionnement historiques apparaissent comme insuffisantes
pour réaliser une amplification large bande a haut rendement. Le passage aux architectures
plus complexes (Doherty, LMBA, Outphasing) semble incontournable pour atteindre les
spécifications toujours plus contraignantes, accroissant la difficulté a concevoir les circuits.
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Perspectives

Voici les idées que nous proposons pour poursuivre les travaux initiés au cours de cette
these.

Premierement, il est primordial de trouver une solution pour arriver a faire converger
les simulations temporelles de signaux ayant des composantes couvrant une dizaine de
décades fréquentielles : la fréquence porteuse (10° Hz), la fréquence du signal utile (10° Hz),
la fréquence des effets mémoire rapides (10% Hz) et celle des effets mémoire lents (10° Hz).
Nous avons proposé une solution en créant un artefact de simulation (en pré-chargeant les
pieges au départ de la simulation). La recherche de solutions alternatives devrait commencer
par un entretien avec les développeurs de simulateurs CAO.

Deuxiémement, il parait important qu’un travail soit mené sur la simulation physique
(TCAD) des transistors HEMT GaN. Ce travail servirait a valider la théorie sur les phénoménes
de remplissage des pieges. Aussi, ceci permettrait de pouvoir localiser et quantifier
précisément les pieges mis en jeu. Le but final étant d’apporter des informations aux
technologues afin de les aider a corriger les défauts des structures HEMT GaN.

Troisiemement, I'amplificateur de puissance RF est ’élément analogique de la chaine
d’émission qui fonctionne a son optimum pour un seul couple fréquence-puissance. Il
nécessite également lutilisation d’algorithmes de pré-distorsion numérique gourmands
en ressources pour corriger sa linéarité. Le futur de I'amplification de puissance passera
inévitablement par la combinaison de fonctions numériques et analogiques afin de
reconfigurer dynamiquement l'amplificateur en fonction de 'enveloppe du signal qui le
traverse. Les architectures a 2 entrées 1 sortie type Doherty actuelles ont pavé la voie a
la généralisation de la modulation active de charge en sortie de "amplificateur. Le défaut
de ces architectures est 'impossibilité de régler 'intensité de la modulation de maniere
dynamique : le réglage est souvent fixe pour une puissance ou une phase précise.

Dans le cadre de la poursuite de ce travail, nous proposons de réaliser un amplificateur
LMBA utilisant des fonctions a commandes numériques et employant un seul coupleur
hybride. Tout d’abord, supprimer le coupleur en entrée permet de gagner en occupation
d’espace. Il faut le remplacer par un diviseur de puissance ayant un déphaseur sur une
voie. Ce déphaseur, controlable numériquement, permet de compenser le déséquilibre
du coupleur hybride de sortie. Ensuite, les tensions de polarisation des deux branches
de l'amplificateur équilibré doivent étre apportées par des modulateurs de polarisation
controlables numériquement. Cette flexibilité permet de moduler la tension de polarisation
en accord avec la forme de I’enveloppe du signal RF a amplifier. Cette architecture LMBA
intégrant des commandes numériques est illustrée sur la figure IV.35.
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FIGURE IV.35 - Proposition d’un amplificateur LMBA avec déphaseurs et modulateurs
controlés numériquement.

Finalement, afin de maitriser la consommation de ces architectures (en énergie et en
surface), la co-intégration du GaN (indispensable a I'amplification forte puissance) aux
technologies silicium multi-couches est nécessaire.
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