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Introduction générale

Le XXIème siècle peut être désigné comme le siècle de la 3ème révolution industrielle, ou de
la « révolution numérique ». Peu à peu, des produits électroniques intelligents à adaptation
rapide et personnalisables remplacent des systèmes analogiques (ou mécaniques) jugés
trop rigides et vieillissants ; que ce soit pour les marchés civil (5ème 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
à 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 àbasedenitrure de gallium (GaN) ayant, de
par leurspropriétésphysiques, desperformances inégalablespar les technologies classiques
à base de silicium. La fonderie UMS (United Monolithic Semiconductors) fait figure de proue
en Europe avec sa production à grande échelle de transistors GaN sur substrat carbure
de silicium (SiC). Ces travaux de thèse s’intéressent à la conception d’un amplificateur de
puissance intégré, élément indispensable à toute émission électromagnétique, à partir de
composants en technologie GaN GH25 d’UMS.

Cette thèse s’est e�ectuée dans le cadre du projet DEFIS RF (DEsign of Future Integrated
Smart-RF transceivers) qui vise à renforcer et développer la recherche et la formation
pour la conception de terminaux Radio-Fréquence agiles du futur. Elle est co-encadrée
par l’université de Limoges et l’université de Bordeaux. La première 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 dumatériau au système (IMS)
à Talence. Au cours de ces trois années, les échanges réguliers avec Thales DMS ainsi que le
prêt d’instruments demesure par AMCAD-Engineering et Keysight Technologies témoignent

1



Introduction générale

de l’intérêt des industriels vis-à-vis des travaux e�ectués dans le domaine du GaN pour
l’amplification de puissance hyperfréquences.

Les travaux présentés ici portent, dans un premier temps, sur la caractérisation et
la modélisation des e�ets basses fréquences limitatifs des transistors à base de GaN
(phénomènes de piégeage/dé-piégeage de porteurs au sein de la structure). Dans un second
temps, la thèse présente une architecture innovante d’amplificateur de puissance large
bandeà rendement amélioré ainsi que la conceptiond’un amplificateur depuissance intégré
pour modules d’émission/réception aéroportés.

Le chapitre 1présented’abord les caractéristiques électriquesnécessaires aux transistors
candidats à l’amplification de puissance radiofréquence (RF). L’intérêt du transistor à haute
mobilité électronique (HEMT) GaN est ensuite développé dans une deuxième 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 2porte sur la caractérisation et lamodélisationdes e�ets depièges impactant
les transistorsGaN.Dansunpremier temps,uneétudeapprofondiemenéesurdes transistors
caractérisés sous pointes permet d’introduire le concept de pièges lents/pièges rapides. Une
séquence de mesures I-V impulsionnelles bien spécifique est développée afin d’isoler la
contribution de chaque type de pièges. Ensuite, une proposition d’analyse des phénomènes
physiques de remplissage des pièges lents au sein du transistor est menée. Cette étude
débouche sur la création d’unmodèle simple et compact dédié aux pièges lents. Cemodèle,
réalisé sur un logiciel de conception assistée par ordinateur (Keysight ADS), vient se gre�er
aumodèle XLIM déjà existant du HEMT GaN afin de l’améliorer.

Le chapitre 3 traite des architectures d’amplificateur de puissance permettant une
amplification large bande à rendement amélioré. Basé sur la revue des solutions déjà
existantes, un détournement de l’architecture « amplificateur équilibré à charge modulée
(LMBA) » est proposé afin de ré-adapter dynamiquement l’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 système final, composé de deux amplificateurs, vise à
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 à ces travaux.
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Chapitre I - Transistors pour l’amplification de puissance RF

1 Introduction

Un module d’émission/réception pour systèmes aéroportés permet, entre autres, des
fonctions de type radar (e.g., détection et suivi de plusieurs cibles à la fois, téléguidage de
missiles) ouguerre électronique (e.g., brouillage, contre-mesure).Onpeut citer, par exemple,
le radar à balayage électronique de l’avion de chasse Rafale ou l’équipement radar aéroporté
Searchmaster R©, voir figure I.1.

(a) Antenne Radar située dans le nez du Rafale. (b) Radar Searchmaster R© qui se déploie sous
l’aéronef.

FIGURE I.1 – Exemples de radars à balayage électronique commerciaux : (a) le Rafale et (b) le
Searchmaster R©. Source : Thales.

Le balayage électronique actif (AESA) est réalisé en utilisant un réseau composé de
centaines d’antennes agiles [16] (à diagramme de rayonnement reconfigurable). Derrière
chacun de ces éléments rayonnants se trouve un module d’émission/réception radio-
fréquences. La puissance perdue, à cause dumauvais rendement énergétique d’unmodule,
est multipliée par le nombre total de blocs nécessaires au système complet. Toute cette
énergie inutilisée est évacuée sous formede chaleur, ce qui impose la présence d’un système
de refroidissement. Or, dans ce contexte d’électronique embarquée, il faut que les systèmes
soient de faible poids et agiles. Par conséquent, l’e�icacité énergétique est critique.

L’élément le plus énergivore du module d’émission/réception est l’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 chaîne de
communication classique sur la figure I.2.
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Chapitre I - Transistors pour l’amplification 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 l’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 à vide ou bien
des transistors à l’état solide. Pour réduire la taille et le poids des modules, l’amplificateur
de puissance est conçu avec des transistors à l’état solide qui forment un circuit
intégré monolithique hyperfréquence (MMIC). Il existe plusieurs filières technologiques de
transistors à 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 à 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 l’amplification
RF est dressée. Elle attire l’attention sur les grandeurs à surveiller lors d’un choix de
technologie. Ensuite, une comparaison des propriétés électriques des principaux matériaux
semi-conducteurs est réalisée afin demettre en évidence les avantages duGaN. En troisième
lieu, la structure de transistor AlGaN/GaN est étudiée. La formation d’un gaz 2D d’électrons
à l’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 quatrième et dernière partie.
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Chapitre I - Transistors pour l’amplification de puissance RF

2 Paramètres déterminants pour la technologie
d’amplificateurs de puissance

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

— Qe etQs sont les réseaux d’adaptation d’entrée et de sortie,
— Zin etZout sont les impédances optimum d’entrée et de sortie du transistor,
— IDC , VDD et VGG sont les courants et tensions moyens du transistor.

50Ω
Ω

Zin Zout

50

VddVgg

Idc
Qs

Qe

FIGURE I.3 – Schéma simplifié d’un amplificateur RF.

Le concept de droite/cycle de charge, illustré sur la figure I.4 permet d’expliciter les
limitations de la technologie sur un amplificateur de puissance à l’état solide. C’est une
représentationdu fonctionnementdynamiquedu transistor (représentation temporelle avec
des signaux sinusoïdaux).

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 formed’une arche de sinusoïde) peut
être décomposé en série de Fourier :

IDS(θ) = IDC + IDS1 · cos θ + IDS2 · cos 2θ + · · ·

La tension de sortie est purement sinusoïdale :

VDS(θ) = VDC + VDS1 · cos θ

Le transistor est adapté si la puissance de sortie au fondamental
∣∣1

2
VDS1 · IDS1

∣∣ est
maximisée, c’est à dire lorsque les tensions et courants ont une excursion maximum :

— VDS1 = 1
2
(Vbr − Vknee)

— IDC = α0IDmax

— IDS1 = α1IDmax : α0,1,· dépend de l’angle de conduction 2σ
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θ
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IDmax

IDS(θ)

Vbr

VDS

VDS(θ)

θVDS0

VGS

Vknee

RON

FIGURE I.4 – Concept de droite/cycle de charge d’un amplificateur RF.

On peut exprimer l’impédance optimum à présenter au transistor :

Zopt =
VDS1

IDS1

et les les puissances et rendements :

— Puissance de sortie Pout =
1

2
VDS1 · IDS1 =

α1

4
(Vbr − Vknee) · IDmax

— Puissance au continu : PDC = α0 · VDD · IDmax =
α0

2
(Vbr + Vknee) · IDmax

— rendement de drain : η =
Pout
PDC

≈ α1

2α0

if Vknee << Vbr

— rendement en puissance ajoutée : ηA =
Pout − Pin
PDC

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

— Le courant maximum IDmax,
— La tension de claquage Vbr (Breakdown) qui limitera la tension de polarisation.
— La résistance "ON", ou de façon équivalente, la tension de coude Vknee = RON · IDmax.

Fort de ce constat, une première figure de mérite pour un transistor exprime la puissance
maximum extractible pour une technologie de transistor à impédance donnée ou le niveau
d’impédance à réaliser pour une puissance donnée.

Pout · Zopt =
1

8
(Vbr − Vknee)2
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Chapitre I - Transistors pour l’amplification de puissance RF

La tensiondeclaquage joueun rôleprépondérantdanscette figuredemérite. Par ailleursune
tension de claquage élevée permet de réduire les capacités d’entrée et de sortie du transistor
à puissance de sortie donnée.

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

IDmax ∝ W · Idu
Cin ∝ W · Cinu ⇒ |Zin| =

1

Cinω

⇒ |Zin| ∝ IDu
Cinuω

· α1(Vbr − Vknee)
4Pout

Cout ∝ W · Coutu ⇒ Cout ∝
Coutu
Idu

4Pout
α1(Vbr − Vknee)

Donc une technologie permettant un courant unitaire élevé conjugué à une tension de
claquage élevée permet de réduire les capacités d’entrée et de sortie.

Cela a aussi un e�et bénéfique sur la bande passante atteignable. On le démontre en
utilisant le théorème de Bode-Fano, qui estime la bande passante maximale atteignable en
adaptant une charge quelconque (modélisée par un réseau RC) vers une résistance pure (Rs)
par l’intermédiaire d’un réseau purement réactif et sans perte , voir figure I.5(a). Le théorème
permet de calculer la bande passante atteignable en fonction de la valeur du réseau RC, pour
un niveau de coe�icient de réflexion (Γmin) souhaité, comme indiqué sur la figure I.5(b).

Lossless

Matching
Network

Rs

Vs

Γ

C R

(a) Circuitmodélisant l’adaptationd’une impédance
quelconque (RC) vers une résistance pure (Rs).

Γ

ω

ω1 ω2

1

Γmin

(b) Bande passante maximale atteignable en
fonction du niveau d’adaptation souhaité Γmin.

FIGURE I.5 – Théorème de Bode-Fano.

Les équations de Bode-Fano [17] sont :∫ ∞
0

ln
1

|Γ|(ω)
dω ≤ π

RC

Γmin ≥ e
−

π

RC(ω2 − ω1)
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Chapitre I - Transistors pour l’amplification 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 à surveiller :
— la fréquence de transition (ft) : fréquence à 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 à ft/3.
Expression analytique :

ft =
gm

2πC

avec la transconductance gm, proportionnelle au courant maximum unitaire.
— fréquencemaximale d’oscillation (fmax) : fréquence à laquelle le gain en puissance du
transistor vaut 0 dB (1 en linéaire).
Expression analytique :

fmax ≈
√

ft
8πRC

Encore une fois, on constate que plus les capacités d’entrée et de sortie sont petites, plus la
fréquence de fonctionnement du transistor augmente.

En résumé, une technologie candidate à l’amplification de puissance doit avoir :
— la tension de coude (ou la résistanceRON ) la plus faible possible,
— la tension 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 intrinsèques
permettant de satisfaire ces besoins en matière de génération de puissance ainsi que les
besoins de montée en fréquence pour di�érents semi-conducteurs.
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Chapitre I - Transistors pour l’amplification de puissance RF

3 Matériaux semi-conducteurs pour la conception de
transistors

Lespropriétés électriquesdesmatériaux semi-conducteurs fixent demanière intrinsèque
les performances du transistor pour l’amplification RF. Le choix du matériau et/ou du
composé utilisé va dépendre du rapport performances/prix que le fondeur cherche à
atteindre.

Le tableau I.1 présente les principales caractéristiques électriques de quelquesmatériaux
et composés binaires semi-conducteurs (colonnes III,IV et V de la classification périodique
des éléments) qui sont utilisés dans les structures de transistors pour l’amplification RF. Ce
tableau intègre également des figures de mérite (FoM) permettant d’évaluer les grandeurs
requises à l’amplification de puissance.

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

FoMJohnson =
Ec.vsat

2π
(I.1)

La FoM de Baliga [19], eq. I.2, prenant en compte la permittivité relative (ou constante
diélectrique) statique (εr), lamobilité des porteurs (µe) et le gapd’énergie (Eg), permet quand
à elle d’évaluer les pertes du transistor à l’état ON.

FoMBaliga = εr.µe.E
2
g (I.2)

La fréquence de coupure intrinsèque du gain en courant, ou fréquence de transition
(ft), pour les transistors à longueur de grille (Lg) inférieure à 1 µm est donnée par
l’équation I.3 [20]. A longueur de grille équivalente, lamontée en fréquence est conditionnée
par la largeur de bande interdite et la mobilité des porteurs.

ft =
qµnEg

Lg
2 (I.3)

En regardant le tableau I.1, on constate que les composés semi-conducteurs des colonnes
III et V de la classification (InP, GaAs, GaN, AlN) présentent de meilleures caractéristiques
pour l’amplification 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 (εr) 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 à
grand gap.
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Chapitre I - Transistors pour l’amplification de puissance RF

Propriétés Si Ge InP GaAs GaN AlN 4H-
SiC

Diamant
(C)

Colonne IV IV III-V III-V III-V III-V IV IV

Énergie de bande
interditeEg (gap) (eV)

1.12 0.66 1.35 1.42 3.39 6.2 1.1 5.6

Paramètre demaille (Å) 5.43 5.66 5.87 5.65 3.19 3.11 3.07 3.57

Mobilité électronique
µn (cm2.V–1.s–1) 1500 3900 5500 8500 990 135 650 2200

Mobilité des trousµp

(cm2.V–1.s–1) 600 1900 200 400 200 14 105 1800

Vitesse de saturation
vsat (107cm/s) 1 0.7 1 1 2.5 2.1 2 2.7

Champ de claquageVbk

(105V/cm) 3 1 5 4 33 84 35 50

Permittivité relative
statique εr

11.7 16.2 12.5 12.9 8.9 9.1 9.7 5.7

Conductivité thermique
(W.cm–1.◦C–1) 1.45 0.59 0.67 0.46 1.3 2 4.5 20

FoM de Johnson [18]
(Normalisé / Si) 1 0.23 1.7 1.3 27.5 58.8 23 45

FoM de Baliga [19]
(Normalisé / Si) 1 1.25 5.7 10 4.6 2.1 0.35 17.9

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

Par ailleurs, le paramètre de maille entre AlN/GaN et Si est fortement di�érent, donc
l’intégration 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 même puce. Il est plus favorable d’utiliser un substrat SiC
ou diamant, ayant également une conductivité thermique bien supérieure à celle du Si. Il
existe quand même des croissances de GaN sur substrat Si, rendues possibles en insérant
une couche de transition (voir www.epigan.com par exemple).

Sur la figure I.6, on constate que les technologies GaN dominent les autres technologies
en matière de tension de claquage. Les e�orts sont maintenant réalisés sur la montée en
fréquence des transistors (diminution de la longueur de grille).
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Chapitre I - Transistors pour l’amplification de puissance RF

FIGURE I.6 – Comparaison des performances tension de claquage VS fréquence de transition
pour di�érentes technologies de semi-conducteurs. Source : DARPA-projet NEXT.

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

4 Structures des transistors à 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 même année, un HEMT a été inventé
parallèlement en France [24] au sein du laboratoire Thomson (ancêtre de Thales Research
and Technology). Le HEMT repose sur la même 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 l’hétéro-jonction de deux semi-conducteurs à largeur de
bande interdite di�érente afin d’accumuler des électrons à l’interface 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 à celles d’électrons libres dans un
semi-conducteur. Du fait de la jonction Schottky, les transistors HEMT sont “normally-on”
(c’est à 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 di�érence de
gap entre les deux semi-conducteurs qui composent l’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 à l’interface des deux semi-
conducteurs, il est intéressantd’étudier les diagrammesdebandesd’énergie. Sur la figure I.7,
on représente le diagrammed’énergie d’une hétéro-jonction composée d’unmatériau grand
gap et d’un matériau ayant un plus petit gap (≈ Egrandgap − 0.4 eV). La figure I.7(a)
présente le cas où les matériaux sont juxtaposés mais toujours séparés d’une distance
infinitésimale. Leurs niveaux de Fermi (EF ) ainsi que la position des bandes de conduction
sont di�érents. Sur la figure I.7(b), ces deux semi-conducteurs sont associés et, à l’équilibre
thermodynamique, les niveaux de Fermi s’alignent. Apparaît alors un delta d’énergie ∆EC

entre les deux bandes de conduction. Au niveau de la jonction, les niveaux d’énergie se
courbent et apparaît alors un puits de potentiel.

Une représentation de la structure HEMT classique est donnée sur la figure I.8(a). On
associe le diagramme d’énergie de la structure (modélisé sous la grille) afin de bienmontrer
l’e�et de chaque couche. La structure de base consiste à empiler une couche “barrière”
d’AlGaAs dopée n (Eg = 1.74 eV) sur une couche “bu�er” GaAs non dopée (Eg = 1.42 eV).
Afin d’améliorer lamobilité des électrons, on insère une très fine couche barrière AlGaAs non
dopée (appelée espaceur) entre la couche barrière dopée et le canal quantique 2D qui va
empêcher l’interaction entre les électrons du canal et les impuretés de la couche dopée.
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(a) Diagramme d’énergie de deux semi-conducteurs
à di�érentes largeurs de bande interdite (séparés).
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(b) Diagramme d’énergie de l’hétéro-jonction après
alignement des niveaux de Fermi (à l’équilibre
thermodynamique).

FIGURE I.7 – Formation d’un puits de potentiel au niveau d’une hétéro-jonction entre deux
semi-conducteurs (SC) à bandes interdites di�érentes avant (a) et après (b) la juxtaposition.
Les SC sont supposés homogènes (composition, dopage) et électriquement neutres afin
d’éviter de courber les bandes autrement que par l’hétéro-jonction. [1]

(a) Transistor HEMT classique AlGaAs/GaAs [1]
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(b) Diagramme de bande équivalent. (à VGS = 0V )

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

Sur la figure I.8(b), le diagramme d’énergie est représenté plus clairement en e�ectuant
une coupe sous la grille de la structure. Dans la grille (métallique), le niveau de Fermi est
égal au niveau de conduction. Après la jonction Schottky, le niveau de conduction augmente
jusqu’au niveau de la barrière dopée. Dans la barrière, la bande de conduction se courbe
avant de remonter avant l’hétéro-jonction (on voit ici que la largeur de la barrière doit
respecter unminimum). Vient ensuite le puits de potentiel sur une couche de quelques nm à
l’hétéro-jonction. Enfin, afin d’assurer le bon confinement des électrons dans le gaz 2D, une
couche tampon (bu�er) est nécessaire avec un niveau d’énergie de bande de conduction qui
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remonte (ceci est possible en dopant le bu�er de manière graduelle à 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 être modulé par la tension VGS appliquée sur la grille
du composant. Pour un |VGS | < |VP |, le puits depotentiel va se retrouver endessousduniveau
de Fermi, ce qui créée la formation du gaz d’électron (le composant n’est conducteur qu’à cet
endroit là).

La conduction du transistor est donc modulée par la tension de grille. Le HEMT
AlGaN/GaN fonctionne exactement sur lemêmeprincipe (en remplaçant l’AlGaAs par l’AlGaN
et le GaAs par le GaN). Sur la figure I.9 est présenté le résultat de la simulation physique
(TCAD) d’une structure HEMT AlGaN/GaN e�ectuée à di�érentes tension VGS . 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 VGS est négatif), plus le niveau de la bande
de conductionmonte au-dessus du niveau de Fermi, ce qui se traduit par la diminution de la
densité de porteur dans le 2DEG.

FIGURE I.9 – Simulation physique du niveau d’énergie de la bande de conduction d’une
structure HEMT, relevée sous la grille à di�érents niveaux de polarisation VGS . Le canal 2D
se forme lorsque le niveau de la bande de conduction est inférieur à 0 eV (Niveau de Fermi).
Source : [2].

La mobilité électronique au sein du gaz bidimensionnel peut ainsi théoriquement
atteindre 9 000 cm2.V −1.s−1 à 300 K au lieu de 4 000 dans un canal de MESFET. Ces fortes
valeurs de mobilité impliquent une fréquence de coupure ft plus élevée (plus de 100 GHz
pour des longueurs de grille Lg de 0.15 µm) et un meilleur facteur de bruit (aussi bas que
0.5 dB à 12 GHz). Le principal inconvénient des HEMT à 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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est proche de 20V. Pour les applications nécessitant des puissances de sorties élevées,
l’utilisation dematériaux à plus grand gap est nécessaire (comme l’AlN ou le GaN).

LeHEMTpseudo-morphique est une variante duHEMT classique, avec un canal composé
d’un SC ayant un gap d’énergie plus petit que celui de la couche “bu�er” (Par exemple
l’utilisation du InGaAs dans le cas d’un HEMT AlGaAs/GaAs [25]). Ceci permet d’augmenter
le∆EC du puits quantique et donc la densité de charges dans le canal (i.e. la puissance de
sortie) et lamobilité desporteurs (si le SCchoisi dans le canal aunemobilité supérieure auSC
de la couche bu�er). En revanche, on introduit un désaccord demaille qui doit être maîtrisé
(≈1%) pour éviter les dislocations dans la structure qui vont nuire aux performances.

C’est actuellement, pour les composants à e�et de champ à 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 à base de GaN

Le HEMT à base de nitrure de gallium (GaN) tire parti de sa structure cristalline de type
Wurtzite, à fort caractère piézoélectrique. En e�et, 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 III et l’azote (symbole N)) sont à cristaux hexagonaux
(Wurtzite). Une des propriétés de ce cristal est que le barycentre des charges positives et
celui des charges négatives ne coïncident pas, ce qui génère une polarisation spontanée
du matériau. Cette polarisation ne se manifeste qu’aux interfaces du composé. Une autre
propriété du cristal deWurtzite est l’e�et piézoélectrique. Le désaccorddemailles entre deux
cristaux de Wurtzite vient appliquer une contrainte physique au niveau de l’hétéro-jonction
sur les matériaux et cela génère une polarisation piézoélectrique qui vient s’ajouter ou se
retrancher à la polarisation spontanée.

Comme indiqué sur la figure I.10, la polarisation piézo-électrique vient s’ajouter à
la polarisation spontanée dans la couche barrière 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 à l’héréro-jonction, ce qui vient “renforcer” le
gaz 2D d’électrons à l’interface sans nécessairement introduire de dopants type donneurs
dans la couche barrière.
Sur la figure I.10 les chargesminoritaires sont représentées en transparence afin de visualiser
les polarisations des interfaces après addition de toutes les contributions [26].
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FIGURE I.10 – Répartition des charges au sein de la structure HEMT AlGaN/GaN.

Au passage, on note que la polarisation spontanée génère une polarisation négative au
sommetde la structurequi va, par compensation, engendrer des chargespositives en surface
(typedonneurs) ayantun rôlenéfaste sur la fiabilitédu transistor (e�etsdepiègesde surface).
Afin de rendre cette surface moins sujette à 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 théorème de Gauss :

Div(ε ~E) = ρ (I.4)

qui peut être simplifié en se ramenant à une seule dimension (sur l’axeOy) :

∂εE

∂y
= ρ (I.5)

Il est alors possible de passer du diagramme de charges au diagramme des champs
électriques en intégrant sur la distance y.
De la même manière, le diagramme d’énergie est obtenu en intégrant le champ électrique
(sur l’axeOy) à l’aide de la formule :

W (y)−W (0) = q.

∫ y

0

E(y)dy (I.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 ns) peut s’exprimer en fonction de VGS et des paramètres de la
structure :

ns(VGS, EF ) =
C0

q
(VGS − VT ) (I.7)

avec
VT = ΦGaN +

EF
q
− qND

2εAlGaN
d2
AlGaN −

σpdAlGaN
εAlGaN

(V olts) (I.8)

la tension de pincement du transistor.ΦGaN est la hauteur de barrière du GaN, σp la densité
surfacique de charges de polarisation, dAlGaN l’épaisseur de la couche d’AlGaN et C0 la
capacité par unité d’aire entre la grille et le gaz 2D.

L’équation I.7 précédente donne la densité de porteurs en fonction de la tension Grille-
Source mais aussi en fonction du niveau de Fermi EF , que l’on ne connaît pas. Il faut alors
calculer la fonction (ns(EF ))) par laméthode de résolution auto-cohérente des équations de
Poisson et de Schrödinger [26].

Le courant de drain est ensuite régit par l’équation :

IDS = q.ns.v(E).W (I.9)

avecv(E), la vitessedesélectronsdans le canal en fonctionduchampélectrique (E) appliqué
entre Drain et Source (égale à vsat lorsque le transistor est en régime saturé, c’est à dire pour
Vcoude < VDS < Vavalanche), et W le développement total du transistor.

Le fonctionnement du transistor à e�et 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 HEMTGaN (« normally on» et « normally o�») sont
à retrouver dans le manuscrit de thèse de L. Trinh Xuan [27].

En résumé, grâce au transport dans le gaz bidimensionnel et au confinement e�icace dû
aupuitsdepotentiel profond limitant lapropagationdes fonctionsd’ondedesélectronsdans
la couche AlGaN, les mobilités électroniques constatées des HEMT GaN peuvent atteindre
2000 cm2.V −1.s−1 à températureambianteavecdesdensitésdeporteurs libresde1013cm−2,
soit 2 à 5 fois supérieures à celles des HEMT à base de GaAs. Un état de l’art des technologies
grand gap GaN et SiC est proposé dans [28].

Depuis 2007, le transistor InAlN(barrière)/AlN(espaceur)/GaN(bu�er) de l’entreprise III-V
lab [29, 30] constitue une autre voie de R&D sur les HEMTs à base de GaN. En e�et, l’hétéro-
structure InAlN/GaN a un meilleur accord de maille que l’AlGaN/GaN, ce qui permet de faire
croître des couches barrières 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
même 55 nm [32] ont été atteintes à l’EPFL en 2010, augmentant sensiblement les ft et fmax
des transistors InAlN/GaN qu’ils développent.
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Cependant, les composants à base de GaN sont sujets à des e�ets de pièges : des
e�ets mémoire basses fréquences [33]. Inhérents au matériau et à sa faible maturité, ils
sont susceptibles de limiter les performances électriques. Ces problèmes sont peu (ou pas)
présents dans les technologies de transistors dopés (HBT, CMOS, MESFET GaAs), où les
niveaux de dopage viennent masquer les e�ets des parasites dont la concentration est plus
faible. Le chapitre 2 de ce manuscrit sera consacré à la caractérisation et modélisation des
e�ets de pièges 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 I.11 récapitule plus de 2300 résultats d’amplificateurs de puissance réalisés
avec di�érentes technologies. On distingue nettement que les technologies III-V sont une à
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 même ordre de
grandeur. Le SiGe peut s’avérer être un bon candidat comme étage "driver"mais pas comme
amplificateur de puissance principal.

FIGURE I.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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Chapitre I - Transistors pour l’amplification de puissance RF

En terme de rendement, sur la figure I.12, on constate que la PAE moyenne des III-V en
bande C à 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.

FIGURE I.12 – Comparaison du rendement (PAE) d’amplificateur bande C à 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 à base de transistors HEMT GaN en plusieurs étapes. Tout d’abord, nous
avons identifié les grandeurs électriques importantes pour l’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 intrinsèques bien supérieures aux
structures de transistors à base de Silicium.

Pour notre application, l’émission RF aéroportée, les transistors HEMT GaN apparaissent
comme le choix parfait. Grâce à la forte densité de puissance, ces transistors permettent
de réduire le nombre de cellules de puissance à additionner pour atteindre la puissance de
sortie nécessaire à l’émission. De plus, ayant unmeilleur rendement, l’énergie dissipée (sous
forme de chaleur) seramoins 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
e�ets de pièges, néfastes au fonctionnement du transistor en grand signal. C’est ce que nous
étudierons dans le prochain chapitre.
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Chapitre II
Caractérisation et modélisation des effets de
pièges des transistors à base de GaN
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1 Introduction

Les modèles 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 e�et, la faiblematurité des croissances par épitaxie à phase vapeur (MBE ouMOCVD)
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 être capturés pendant un certain temps dans ces niveaux d’énergie avant
d’être libérés. On dit donc que ces niveaux profonds d’énergie constituent des “centres de
recombinaison” ou encore “pièges”. Unmodèle CAOdeHEMTGaNnécessite alors unmodèle
de FET prenant en compte les e�ets de pièges.

Au cours de ce chapitre, premièrement, les pièges, leurs localisations, les di�érents
termes qui y sont associés ainsi que les méthodes de caractérisation et d’extraction de leur
signature sont présentés.

Dans un deuxième temps, une interprétation des mesures statiques, dynamiques,
temporelles et fréquentielles réalisées au cours de la thèse est e�ectuée.

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

Finalement, le développement du nouveaumodèle de pièges améliorant le modèle GaN
déjà existant à XLIM est décrit. Ce modèle est validé par comparaison avec des mesures en
régime grand signal.

1.1 Mécanisme de piégeage

Les phénomènes de recombinaisondeporteurs ne sont pas inconnus, Shockley en faisait
l’étude dès 1957 dans les premières jonctions p-n [36]. Également, dans les années 1980,
lorsque les technologies HEMT GaAs étaient peu matures, les niveaux de pièges ont pu tous
être caractérisés et ont même été nommés [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 pièges peuvent être potentiellement plus profonds.

Il existe deux types de pièges : les donneurs et les accepteurs. Un piège donneur peut
être chargé positivement ou neutre. Un piège accepteur peut être chargé négativement ou
neutre.

— Undonneur est chargépositivement (= 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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lorsqu’il est plein.
La caractéristique principale des pièges est l’asymétrie entre le temps de remplissage

(de quelques ns à quelques ms) et la vidange (de quelques ms à la centaine de s). Par
conséquent : une brève séquence validant les conditions de remplissage entraîne 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 RON (qui réduit l’excursion en tension de drain)
est aussi constatée. Les pièges ajoutent donc des composantes basses fréquences (BF) au
fonctionnement HF, c’est pourquoi on parle de dispersion (ou e�et mémoire) BF.

De nombreuses thèses ont contribué à la simulation physique (TCAD) des phénomènes
de pièges 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, il est à l’heure actuelle encore impossible de simuler complètement
les phénomènes de piégeage/dé-piégeage dans les structures HEMT GaN.

1.2 Localisation des pièges dans la structure HEMT GaN

En considérant la structure la plus simple d’un HEMT (l’empilement d’une couche AlGaN
sur une couche GaN) les pièges peuvent être générés à quatre endroits, comme indiqués sur
la figure II.1 :

— au sommet de la couche AlGaN (pièges de surface),
— aumilieu de la couche AlGaN (pièges de barrière),
— à l’interface AlGaN/GaN (piège d’interface),
— aumilieu de la couche GaN (pièges de bu�er).

Source Gate
Field Plate

Drain

AlGaN Barrier

Passivation

GaN 2DEG Channel

GaN Cap

GaN Buffer

SiC Substrate

FIGURE II.1 – Localisations possibles des pièges dans la structure HEMT GaN.
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Le substrat, qui est situé sous la couche GaN, peut aussi avoir une grande densité de
défauts (notamment à cause du désaccord de maille), mais ces pièges ne sont pas pris en
compte car ils sont considérés trop loinducanal 2Dd’électronspour avoir une�et significatif.

Afin de limiter l’impact des pièges de surface, les fondeurs disposent de plusieurs
modifications techniques à apporter à leurs structures, chacune ayant ses avantages et
inconvénients :

l’ajout d’une couche de GaN, appelée “cap layer”. Cette couche permet de diminuer
la présence de pièges 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 légère 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 pièges donneurs de surface (dus à la polarisation spontanée) [41]. Le
diélectrique utilisé est généralement du SiN, pour son rapport coût/performance [42].

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

l’utilisation d’une grille encastrée (“recessed gate”). La grille est “enfoncée” dans la
couche barrière, ce qui a permis de réduire les e�ets de pièges de surface dans les
HEMT GaAs [48]. Cette technologie est surtout utilisée pour contrôler la tension de
pincement du transistor et pour faire des transistors GaN “normally-o�” [49].

Concernant le bu�er GaN, afin de diminuer le courant de fuite vers le substrat, il est
important d’avoir un bu�er 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 pièges. Les deux
principaux dopants utilisés sont le fer et le carbone. Il est connu que les pièges de bu�er dus
au Fer ont une énergie d’activation autour de 0.5-0.7 eV, avec une constante d’émission de
l’ordre de la milliseconde (à 25◦C) [50, 51]. Ceci a été montré par simulations TCAD [52]. Les
pièges de bu�er dus au Carbone sont supposés avoir une énergie d’activation de 0.9 eV [53].

Une solution alternative audopage 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 bu�er. Cette architecture est appelée transistor
FET à double hétéro-structure (DHFET) [56].

La structure du HEMT d’UMS étant confidentielle, nous présentons sur la figure II.2 la
structure d’un transistor HEMT générique. Il possède les améliorations : couche GaN Cap,
passivation SiN et plaque de champ reliée à la source.
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Source
Grille

Drain
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reliée à la source

2DEG
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Passivation
SiN

AlGaN

GaN

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

1.3 Terminologie spécifique aux e�ets de pièges

Pour évoquer les e�ets de pièges, un certain nombre de termes spécifiques sont utilisés.
Cette partie vise à 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 e�et de piège est déclenché par une
variation de tension sur la grille du transistor. Le Gate-Lag a très vite été identifié comme
résultant d’e�ets de pièges localisés en surface de l’AlGaN, entre la grille et le drain, car il a
été fortement réduit par l’introduction de la couche de passivation, comme le montre [57].
Cependant, il existe toujours un e�et GL, qui est activé pour des champs électriques plus
importants (et donc des pièges plus profonds, en niveau d’énergie comme en localisation).

1.3.2 “Virtual gate”

Cette théorie, massivement approuvée, vise à expliquer l’origine du GL [57] : lorsque le
transistor est pincé, les électrons qui “fuitent” par la grille viennent remplir des pièges à
proximité. Ceci provoque l’extension de la zone de déplétion du canal au-delà de la grille
(dans l’espace grille-drain). Lorsque le transistor est rendu passant, les électrons contenus
dans ces pièges mettent un certain temps à être 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 pièges qui produisent les e�ets GL et “Virtual Gate”. L’origine de ce courant
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de fuite était initialement basé sur les pièges de surface [58]. Mais il a été démontré que
pour des champs électriques plus importants, d’autres pièges plus profonds dans la barrière
contribuent à l’augmentation de ce courant de fuite, notamment par e�et tunnel [59, 60].

1.3.4 “Drain-Lag”

Similairement au GL, la notion de Drain-Lag (DL) est utilisée lorsqu’un e�et de piège
est déclenché par une variation de tension sur le drain du transistor. En e�et, lorsque la
tension drain-source est élevée, les électrons du gaz 2D peuvent être capturés par des pièges
à proximité (dans la barrière et dans le bu�er). Le DL est donc associé aux pièges de “bulk”,
c’est à dire aumilieu de la structure du HEMT [61].

1.3.5 “Knee walkout”

Le "Knee walkout" désigne l’augmentation de la tension de coude du transistor, voir
figure II.3. Cet e�et de piège est souvent associé aux pièges 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.
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FIGURE II.3 – Représentation des e�ets “Knee-Walkout”, ”Current-Collapse” et augmentation
duRON [4].
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1.3.6 “Current collapse” (CC)

C’est l’e�et de pièges prépondérant des HEMT GaN, voir figure II.3. A l’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 dès que l’on constate
une diminution du courant de drain du transistor. Ce phénomène, conséquence directe
du décalage (dû aux pièges) de la tension de pincement du transistor, contribue à
l’augmentation de la résistance à l’état passant (RON ). De ce fait, il dégrade directement la
puissance de sortie du transistor carPOUT = (∆V.∆I)/8 avec∆V et∆I respectivement les
excursionsmaximales en tension et courant sur le réseau I-V. Le CC est dû à la fois aux pièges
de surface et aux pièges de bulk [63].

1.3.7 “Kink e�ect”

Le "Kink e�ect" se traduit par une augmentation brusque de la conductance de sortie
dId/dVds associée à un phénomène 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 delà d’une certaine valeur de VDS , appelée VDS,kink. Une soudaine
augmentation de la conductance de sortie (gD) est constatée, voir figure II.4. La chute de
courant à faible VDS n’est pas observée lorsque les tensions VDS sont balayées dans le sens
décroissant. L’e�et kink est dépendant de la structure, de la longueur de grille et même
de l’illumination du transistor [64]. Mais dans [5], il est établi que l’e�et Kink est causé par
le remplissage de pièges par impacts d’électrons chauds, c’est-à-dire en faisant circuler un
courant important dans le canal. Il est caractéristique de la présence de pièges de bu�er.

FIGURE II.4 – E�et Kink [5].
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1.3.8 Dispersion fréquentielle de la conductance (gD) et de la transconductance (gm)

Unevariationde la transconductanceetde la conductanceen fonctionde la fréquenceest
observée dans les HEMT GaN comme illustré sur la figure II.5. Cet e�et peut être simplement
expliqué avec l’image de charges circulant entre le canal et les pièges : lorsque la fréquence
du signal d’excitation est plus faible que la fréquence d’émission des pièges, les charges ont
su�isamment de temps pour être capturées puis ré-émises entre deux périodes du signal. En
revanche, dès que la fréquence d’excitation s’approche de la fréquence d’émission du piège,
les chargesn’ontpas le tempsd’être émises entredeuxpériodes consécutives alors lespièges
ont un impact sur gm et gD. Lorsque la fréquence du signal est bien plus élevée que celle
des pièges, un régime établi est atteint (pièges constamment pleins ou bien constamment
vides) et il n’y a plus de dispersion. Cette dépendance fréquentielle de la transconductance
du transistor due aux pièges a été étudiée pour la première fois en 1971 sur un JFET Silicium
irradié [65]. C’est ensuite devenu une technique de caractérisation de pièges sur les HEMT
GaAs [66]. Suivant le même principe, il est possible d’étudier la dispersion fréquentielle de
la capacité de sortie [67], mais elle est moins utilisée, car la capacité est très faible (et donc
plus di�icile à mesurer).

(a) Dispersion fréquentielle du module et de
la phase de la transconductance à di�érentes
températures [68].

(b) Dispersion fréquentielle de la conductance à
di�érentes tensions de grille [69].

FIGURE II.5 – Dispersions fréquentielles basses fréquences dues aux e�ets de pièges.

1.3.9 Décalage de la tension de pincement

Un décalage de la tension de seuil Vp du transistor “vers la droite” est observé : pour
la même valeur de tension de grille, on a moins de courant en sortie comme le montre la
figure II.6.
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FIGURE II.6 – Décalage de la tension de pincement pour di�érentes valeurs max de VDS .
Source : [6].

1.4 Extraction de la signature d’un piège

La signature d’un piège est composée de son énergie d’activation (Ea) et de sa section
e�icace de capture (σn). Il est possible d’extraire empiriquement ces caractéristiques car la
constante d’émission de certains pièges est dépendante de la température.

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

dnt
dt

= cnn(Nt − nt)− ennt (II.1)

avec en le taux d’émission (s−1), nt la concentration d’électrons piégés (m−3), cn le taux de
capture (m3.s−1), n la concentration d’électrons dans la bande de conduction (m−3) etNt la
concentration totale de pièges (m−3).

Si on se place à l’équilibre thermodynamique (i.e. le nombre d’électrons émis est égal à
ceux capturés : la variation de charge dans le piège dnt/dt est nulle).
Il est donc possible d’écrire :

ennt = cnn(Nt − nt) (II.2)

L’équation II.2 peut être 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 pièges”.
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Le taux d’occupation du piège vaut alors :

nt
Nt

=
cnn

en + cnn
(II.3)

Mais, en considérant la distribution de Fermi-Dirac [72], le taux d’occupation du piège est
aussi égal à :

nt
Nt

=

[
1 + g exp

(
ET − EF
kb T

)]−1

(II.4)

avec g la dégénérescence de l’état d’énergie ET (i.e. le nombre de pièges possédant cette
énergie, on prendra g = 1),ET le niveaud’énergie dupiège (en eV),EF le niveaude Fermi (en
eV), kb la constante de Boltzmann (en eV.K−1) et T la température (en K). Après égalisation
des équations II.3 et II.4, la fréquence d’émission en est isolée :

en = cn n g exp

(
ET − EF
kb T

)
(II.5)

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

(
−E−EF

kb T

)
) :

n = NC exp

(
−EC − EF

kb T

)
(II.6)

oùEC est le niveau d’énergie de la bande de conduction (en eV) etNC est la densité e�ective
d’états dans la bande de conduction (enm−3) dont l’expression est la suivante :

NC = 2MC

(
2π m∗e kb T

h2

)3/2

(II.7)

avec MC le nombre de minima dans la bande de conduction (=1 pour le GaN à structure
Wurtzite), m∗e la masse e�ective d’un électron (≈ 0.2 m0 pour le GaN [73] en kg ou
eV/(m2.s−2)), kb la constante de Boltzmann (en eV.K−1), T la température (en K), h la
constante de Planck (en eV.s).

En sachant que le taux de capture cn vaut σnvtherm, n est remplacée par son expression
dans l’équation II.5 qui devient :

en = σn vtherm g NC exp

(
−EC − ET

kb T

)
(II.8)

où σn est la section e�icace de capture du piège (enm2) et vtherm la vitesse thermique des
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électrons dans le GaN (enm.s−1), qui vaut :

vtherm =

(
3 kb T

m∗e

)1/2

(II.9)

En remplaçant vtherm etNC par leurs expressions dans l’équation II.8, il vient alors :

en =
1

τn
= g σn γ T

2 exp

(
− Ea
kb T

)
(II.10)

avec la constante :
γ = 2

√
3 (2π)3/2m∗e

k2
b

h3
(II.11)

où τn est la constante d’émissiondupiège (en s) etEa = EC−ET est son énergie d’activation
(en eV ).
En appliquant la fonction logarithme népérien de chaque côté de l’équation II.10, il vient :

ln(
en
T 2

) = ln(σn γ)− Ea
kb.T

(II.12)

Cette équation, appelée loi d’Arrhenius, permet, en e�ectuant le tracé ln
(
en
T 2

)
en fonction

de 1/(kb.T ), de déduire empiriquement l’énergie d’activation (correspondant au coe�icient
directeur de la droite obtenue) et la section de capture du piège (ordonnée à l’origine de
la droite) à condition de mesurer la constante d’émission à di�érentes températures. Cette
méthode présente l’avantage de s’a�ranchir de la connaissance de la valeur absolue de la
constante d’émission : c’est le décalage en fréquence dû à la température qui compte.

Mais uneprécaution est àprendre : les paramètres extraits nepermettent pasdedissocier
les pièges : il peut y avoir deux niveaux de pièges dans la structure et seulement une seule
énergie d’activation identifiable. On préfère donc parler d’énergie d’activation e�ective ou
apparente. Ce concept d’énergie “e�ective” d’activation est introduit dans le modèle de
Boltzmann-Arrhenius-Zhurkov (BAZ) [74] utilisé dans les études de vieillissement/fiabilité.

1.5 Caractérisations classiques des e�ets de pièges

Les pièges étant localisés à di�érents endroits de la structure et à di�érents niveaux
d’énergie, ils ne sont pas toujours activés : chaque piège requiert certaines conditions.
Pour cela, di�érentes méthodes de caractérisations sont utilisées, et au sein d’uneméthode
de caractérisation, di�érentes séquences de tests sont réalisées pour mettre en évidence
certains types de pièges. Plusieurs paramètres sont à faire varier comme les excursions en
tension côté grille et drain, la polarisation en courant ou encore la température de "chuck".

Voici une liste, non exhaustive, des méthodes de caractérisation des e�ets de pièges.
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1.5.1 La caractérisation courant-tension (I-V)

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

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

La caractérisation I-V impulsionnelle consiste à mesurer ces courants lors d’impulsions
très courtes et en simultané sur la grille et le drain. Ces impulsions sont e�ectuéesdemanière
périodique (typ. 100 µs) avec un rapport cyclique très petit (typ. 1%). Ceci permet de fixer
le transistor à un point de polarisation pendant la majorité du temps (typ. 99%) tout en
mesurant un point di�érent de sa caractéristique de transfert (I-V) à chaque période, sur
un temps très court. De ce fait, on s’a�ranchit de l’auto-échau�ement (e�et thermique)
du transistor pour pouvoir caractériser exclusivement les e�ets de pièges en profitant de
l’asymétrie entre le temps de capture (≤ 1 µs) et le temps d’émission (≥ 1 ms) des porteurs.

Lors d’une caractérisation I-V, les e�ets observés sont di�érents en fonction du point
de repos; de l’excursion en tension (VGS,min, VDS,max) ; ainsi que du profil temporel de
l’impulsion (rapport cyclique, temps d’attente entre les courbes, etc.). De manière générale,
fixer un point de polarisation avec une tension de grille inférieure ou égale à la tension
de pincement du transistor conduit à mesurer les e�ets Gate-Lag, voir figure II.7(a).
Réciproquement, fixer un point de polarisation avec une tension de drain di�érente de 0 V
conduit à mesurer les e�ets Drain-Lag, voir figure II.7(b).
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(a) Caractérisation I/V impulsionnelle : mise
en évidence du Gate Lag. Source : [75].
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FIGURE II.7 – Caractérisations I/V impulsionnelles.

Aussi basée sur unemesure I-V, des chercheurs de l’Université de Bologne ont développé
la mesure I-V à double impulsions [76] : on envoie une première impulsion (nommée
“pré-impulsion”) pour fixer un niveau de pièges, puis une seconde impulsion a lieu
immédiatement après pour e�ectuer la mesure d’un point du réseau. De la même manière
qu’une mesure I-V impulsionnelle classique, cette mesure est répétée périodiquement avec
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un rapport cyclique très faible.
Enplus du challenge techniquequi consiste à envoyer des impulsions synchronisées, très

brèves, et avec unegrandeexcursion en tension (cotédrain), lamesure I-V a un inconvénient :
l’impossibilité de mesurer les constantes de temps des pièges, 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 pièges de se décharger) ou
bien la température (la chaleur accélère la décharge des pièges). Mais la constante de temps
d’émission du piège ne peut être évaluée avec précision que lors d’unemesure transitoire ou
fréquentielle.

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

Utilisée dès 1974 sur les jonctions p-n et Schottky [77], elle donne la signature des pièges
à partir de la mesure de la réponse transitoire à une excitation impulsionnelle e�ectuée à
di�érentes températures. La DLTS originale consiste à mesurer la variation d’une capacité
suite à une impulsion en tension sur le transistor, on l’appelle C-DLTS.

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

C(t) = Cr

[
1− nT0

2ND

exp

(
− t

τe

)]
(II.13)

où Cr est la valeur de repos, nT0 la densité de pièges remplis à t=0s,ND la densité totale de
pièges et τe la constante d’émission du piège.

La DLTS étant une technique de corrélation, on choisit deux instants (t1 et t2) dans la zone
d’émission du piège et on regarde l’écart en capacité, appelé S(t), valant analytiquement :

S(t) = Cr
nT0

2ND

[
exp

(
− t2
τe

)
− exp

(
− t1
τe

)]
(II.14)

En traçant S(t) en fonction de la température, un maximum se dessine, voir figure II.8.
En faisant varier l’écart entre t1 et t2, il est possible dedéduire par corrélation la constante

d’émission du piège pour chaque température. Ceci permet d’extraire les caractéristiques du
piège mis en évidence (en utilisant la loi d’Arrhenius, voir équation II.12). Mais la C-DLTS a
deux défauts :

— 1 - les capacités parasites des HEMTs sont de plus en plus petites (≈ 100 fF) et donc
di�iciles à mesurer avec précision.

— 2 - les variations de capacités sont principalement dues aux pièges de surface, ceci ne
permet pas de sonder la structure plus profondément.

La I-DLTS est une variante de la DLTS où il faut mesurer la variation de courant de drain
suite à une impulsion de tension, mais là encore la technique reste très longue à réaliser car
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FIGURE II.8 – Principe de corrélation de la DLTS avec la température.

il faut répéter les mesures à di�érentes températures et di�érents écarts t1 − t2.

1.5.3 Lamesure de courant transitoire (DCT)

Dans le même esprit que la DLTS, la réponse transitoire du courant suite à une impulsion
en tension est mesurée. Mais cette fois, on échantillonne l’intégralité de la réponse, si
possible en échelle de temps logarithmique. La mesure transitoire du courant de drain (ou
“DCT” en anglais) est particulièrement populaire [7, 78] car elle est compatible avec les
processusde test et vieillissementdes fonderies. Elle est e�icacepourmesureravecprécision
les constantesde temps supérieures à ladizainedemicrosecondes. Endessous, il faut utiliser
des instruments de mesure spécifiques (bande passante élevée, peu de capacités parasites,
etc.).

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

Ifit = Iinf +
n∑
i=1

ai exp(−t/τi)βi (II.15)

avec ai un coe�icient de réglage en amplitude, τi la constante de temps du piège mis en
évidence et βi un facteur d’étirement (0 < βi ≤ 1), voir figure II.9.

Ce relevé est e�ectué à di�érentes températures afin de tracer la courbe d’Arrhenius et
d’extraire la signature des pièges. Cette méthode permet de caractériser di�érents pièges
selon l’origine de l’excitation du transistor (e.g. à partir de la grille ou du drain).

Il existe aussi la variante “RF”, où on étudie le même transitoire de courant de drain,
mais suite à une impulsion RF cette fois [79]. Nous en reparlerons dans la section dédiée aux
caractérisations RF impulsionnelles.
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FIGURE II.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 paramètres tels que le gain (gm, P1dB) ou les impédances
(conductance, susceptance) basses fréquences. Cette méthode de caractérisation permet
de mesurer les fréquences d’émission des pièges supérieures à la dizaine de Hz (donc les
constantes de temps inférieures à la centaine demillisecondes).

L’étude originelle de la dispersion fréquentielle consistait à regarder le module ou la
partie réelle de gm. Puis il a été montré que la conductance (G = Re(Y 22)) de sortie du
transistor estdirectement liéeà la capacitéparasitedueauxpièges [80]. La formule simplifiée
de la conductance divisée par la pulsation vaut :

G

ω
∝ gD +

ω.τtrap.Ctrap
(1 + ω2.τ 2

trap)
(II.16)

avec ω la fréquence d’excitation petit signal, et τtrap la constante d’émission du piège. G
est normalisée par ω pour qu’elle passe par un maximum, ce qui rend l’estimation de la
fréquence d’émission du piège plus aisée, voir figure II.10.

Sur le même principe, [81, 82] utilise la susceptance de sortie du transistor (B =

imag(Y 22)), car elle est directement liée à la capacité parasite due aux pièges et elle passe
naturellement par unmaximum (sans normalisation) :

B ∝ ω.τtrap.Ctrap
(1 + ω2.τ 2

trap)
(II.17)
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FIGURE II.10 – Conductance de sortie (Re(Y22)/ω) mesurée à di�érentes 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) dû à la pureté du cristal GaN et du bruit génération-recombinaison (GR) dû
aux mouvements de porteurs dans les pièges. L’étude du bruit BF possède l’avantage de
mettre en évidence les pièges sans appliquer de signaux d’excitation sur le transistor [83]
(outre lapolarisationcontinue).Deplus, il est possibledemesurerdes composantsdepetites
dimensions, car on s’a�ranchit 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 pièges peuvent être extraites à partir de cette mesure [86],
voir figure II.11.
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FIGURE II.11 – Etude du bruit basse fréquence en sortie d’un transistor GaN [9].
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1.5.6 Lamesure RF impulsionnelle

L’influence des pièges sur un train d’impulsions RF est observable sur le transitoire de
courant de drain au cours des impulsions (cela revient à faire de l’analyse DCT avec unmode
d’excitation RF).

Cetteméthode de caractérisation, très e�icace, a étémise en place à XLIMdurant la thèse
d’A. Benvegnu [87, 88, 89].

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

1.5.7 Les méthodes optiques

Il existe aussi des méthodes de caractérisation par photo-ionisation où 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 pièges plus profonds [91].

En résumé, lesméthodes basées sur desmesures transitoires permettent demesurer des
constantesde tempsplus longuesque lesméthodes fréquentielles.Doncpourêtre complète,
la caractérisation d’un transistor piégé doit avoir auminimum unemesure transitoire et une
mesure fréquentielle afin de s’assurer que toutes les constantes de temps sont couvertes.

Le tableau II.1 suivant propose quelques résultats de caractérisations e�ectuées dans
la littérature en précisant, si possible, les caractéristiques du piège mis en évidence et son
origine (donnée par l’auteur).

À la lecture de ce tableau, on constate la présence régulière d’un piège de bu�er
référencé aux alentours de 0.4-0.6 eV en dessous de la bande de conduction. Ces pièges sont
maintenant connus pour être dus aux défauts natifs dubu�erGaN, exacerbés par la présence
de dopants [51]. Les pièges de bulk AlGaN sont généralement ceux avec des constantes de
temps supérieures à la seconde (des pièges AlGaN ayant une énergie d’activation de 0.37
eV et une constante de temps supérieure à la seconde ont été identifiés par spectroscopie
photoélectroniqueà rayons Xdès 2003 [101]). Par ailleurs, les énergies d’activationdespièges
de surface sont faibles (généralement inférieures à 0.4 eV). Ces états de surface ont des
constantes de temps de l’ordre de la seconde et sont souvent désignés responsables des
e�ets de “grille virtuelle”.
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Méthode Structure Lg Énergie
d’activation τe (@ 25◦C) Origine Ref

EC − 0.6 eV 10−2 s GaN 2013
DCT AlGaN/GaN/SiC 0.5 µm EV + 0.9 eV 10−1 s GaN [92]

EC − 1.1 eV 101 s AlGaN
- 10−2 s GaN 2010

UV+DCT AlGaN/GaN/SiC 0.7 µm EC − 0.12 eV 100 s GaN [93]
EC − 0.45 eV 102 s AlGaN
EV + 0.95 eV - AlGaN 2013

PIV+TCAD AlGaN/GaN/Si 0.5 µm EC − 0.3 eV - GaN [94]
EC − 0.5 eV - GaN

Diode AlGaN/GaN 2016
DCT avec AlGaN Back- Diode EC − 0.6 eV 103 s AlGaN BB [95]

Barrière dopée C
EC − 0.18 eV - Surface 2009

DLTS AlGaN/GaN/SiC 14 µm EC − 0.5 eV - GaN [96]
EC − 0.76 eV - AlGaN

PIV+TCAD AlGaN/GaN/Si 76 µm EC − 0.2 eV - Surface 2014
[97]

LFN AlGaN/GaN/SiC 0.25 µm EC − 0.25 eV 10−3 s Surface 2013
EC − 0.4 eV 10−3 s GaN [98]

I-DLTS AlGaN/GaN/Si 0.6 µm EC − 0.4 eV 102 s AlGaN 2014
[99]

DCT AlGaN/GaN - - 10−1 s GaN 2011
EC − 0.57 eV 100 s AlGaN [7]
EC − 0.64 eV 10−2 s GaN 2013

DCT+ AlGaN/GaN/SiC 0.5 µm EV + 0.86 eV 10−1 s GaN [89]
[S]BF EC − 1.0 eV 101 s GaN

EC − 0.64 eV - AlGaN 2017
van der AlGaN/GaN/Si 2.5 µm EC − 0.21 eV - GaN [100]
Paw DCT EC − 0.45 eV - GaN

EC − 0.55 eV - GaN
[S]BF InAlN/GaN/SiC - EC − 0.38 eV 10−3 s GaN 2014

[82]

TABLE II.1 – Résumé de quelques caractérisations de pièges 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 Caractérisation du transistor HEMT GaN GH25 d’UMS

Dans cette partie, les e�ets de pièges du transistor HEMT AlGaN/GaN GH25-10 à longueur
de grille 0.25µmd’UMS [35] sont caractérisés. La tension de seuil du transistor est d’environ -
3.4 V et sa densité de puissance d’environ 4Watt/mmdegrille, alimenté sous 30 V. L’étude est
réalisée sur un transistor de développement 6x75 µm issu d’un wafer découpé et brasé sur
un capot de cuivre pour permettre la mesure sous pointes, voir figure II.12. Afin de s’assurer
de la répétabilité des phénomènes observés, lesmesures sont e�ectuées sur 3 transistors de
taille identique et provenant tous dumême lot. Le lot considéré est YATAGANA.

FIGURE II.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 thèse, un industriel partenaire nous a interpellé sur les phénomènes
de pièges observés sur des amplificateurs de puissance en technologie GaN (observation de
transitoires de courant depolarisationpendant plusieursmillisecondes). Ces e�ets depièges
apparaissent à l’allumagede l’amplificateur après l’avoir coupé enappliquant une tensionde
polarisation VGS ≤ −10 V.

L’expérience décrite par cet industriel est équivalente à la DCT. Comme il n’existait pas de
banc de mesure dédié à la mesure du transitoire de courant dès 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 l’influence de di�érents paramètres

(durée/amplitudedes impulsions, températuredechuck) sur le tempsde réponsedespièges.

2.1.1 Description du banc demesure

La mesure des courants (de grille ou de drain) du transistor pendant ou après 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 µA sur la grille du transistor). De plus,
ces phénomènes ayant des durées extrêmement longues et les acquisitions s’e�ectuant
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 di�érents appareils déclenchés en di�éré,
d’échantillonner les signaux bruts en échelle de temps logarithmique, ainsi que de lisser les
courbespour s’a�ranchir dubruit demesure. Ces algorithmesne sontpasdétaillés icimais ils
ont été développés au cours de la thèse (réalisés sous Scilab R©) 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 II.13.

Table sous pointes

Chuck thermique

Alim. Grille

Mesure du courant

Alim. Drain

Oscilloscopes

AWG

(a) (b)

FIGURE II.13 – (a) Photographie et (b) schéma du banc demesure 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 ±20V réglé en mode “trigger externe” afin de pouvoir générer des signaux ayant
n’importe quel rapport cyclique (RC) ; enmode interne, il est limité à un RC de 0.1% et
une période maximale de 1 sec (insu�isant pour ce type demesure).

— une alimentation stabilisée sur le drain,
— deux oscilloscopes Textronix (DPO) équipés de sondes de courant à e�et Hall, le
premier réglé avec un échantillonnage rapide pour acquérir sur un temps court (de
10−7 à 10−2 s), l’autre avec un échantillonnage plus lent pour acquérir sur un temps
long (de 10−3 à 101 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 e�ectuer 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 à
+200◦C.

Anoterque la séquencedemesureest totalement automatisée (instruments commandés
par bus GPIB via le logiciel Scilab R©), ce qui facilite la répétition desmesures pour di�érentes
tensions et di�érentes durées d’impulsions.
La séquence de test comprend :

Reset des pièges On vient faire circuler du courant dans le transistor pendant 15
secondes afin de libérer unmaximum de pièges.

Zone tampon On pince le transistor en classe AB profonde et on alimente le drain à sa
tension VDS,on puis on attend 100 ms que la tension soit bien établie avant d’envoyer
l’impulsion qui va remplir les pièges.

Remplissage des pièges Onpince fortement le transistor afin de remplir les pièges. Il est
intéressantdemesurer le courantdegrille aucoursdecettepériodecar il est à l’origine
du remplissage des pièges.

Emission des pièges Ondépince le transistor en classe AB profonde et on vientmesurer
le transitoire de courant de drain durant plusieurs secondes.

Un chronogramme de la séquence appliquée est donné sur la figure II.14.
Dans un premier temps, l’idée consistait à mesurer à 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 à e�et Hall des oscilloscopes DPO ne sont pas assez précises
pour mesurer le courant de grille du transistor. Dans le but d’e�ectuer quand même la
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VDS

VGS

t

Début de
l'acquisitiont fill

Reset
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pièges

Remplissage
des

pièges
Mesure

-1 V

5 V

VGS,off

VDS,on

-3 V

Zone
tampon

FIGURE II.14 – Séquence complète comprenant le reset des pièges, le remplissage ainsi que la
mesure de la constante de temps des pièges.

mesure, la société Keysight nous a prêté son dernier analyseur de courant, le CX3324A. Une
capture d’écran de la mesure brute e�ectuée avec cet appareil est donnée sur la figure II.15.

FIGURE II.15 – Exemple de mesure réalisée avec le prêt de l’analyseur de courant Keysight
CX3324. Mesure réalisée sur un transistor GH25 (W=6x75µm). Conditions : VGS,off = −18V ,
tfill = 400µs et VDS,on = 15V .

On constate que cette sonde possède une résolution en courant tout à fait adaptée à
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cette mesure. Malheureusement, il est techniquement di�icile d’acquérir des échantillons
pendant l’impulsion de remplissage puis après 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 prêt avec des vitesses d’échantillonnages
di�érentes, ce que nous n’avions pas à disposition.

Dans la suite de ce chapitre, nous présenterons donc seulement les mesures de
courant de drain du transistor, e�ectuées avec le matériel disponible au laboratoire (deux
oscilloscopes Textronix DPO et leurs sondes de courant à e�et Hall). Pour plus de clarté,
on trace l’évolution du courant en échelle de temps logarithmique à partir du premier
échantillon mesuré (à t=10−6s après 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 à l’état “o�” du transistor. Sur la figure II.16,
pour une tension VGS,off supérieure à -6V, il n’y a pas (ou très peu) de chute de courant. Il y
a donc un seuil d’activation en tension grille-source. Également, plus le transistor est pincé
fortement, plus la constante d’émission est longue. Ceci révèle la présence de pièges 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).
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FIGURE II.16 – Mesures DCT à di�érents VGS,off . Conditions : VDS=15 V, tfill=1 ms et T=25◦C.
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2.1.3 Influence de la tension de drain

Sur la figure II.17(a), pour une impulsion d’amplitude -18 V, la tension VDS a un e�et
“catalyseur” de l’émission des pièges. La constante d’émission passe de 3.010−2s à 10V
à 1.510−2s à 20V. Sur la figure II.17(b), la même mesure est répétée pour VGS,off=-8V. Le
même phénomène est constaté. La constante d’émission passe de 4.310−3s à 10V à 6.810−4s
à 20V. Dans la littérature, cette accélération du temps d’émission est attribuée à l’e�et
Poole-Frenkel [102] où la fréquence d’émission augmente avec la racine carrée du champ
électrique (F ) : e(F ) = e(0) exp

(
β
√
F/kbT

)
avec β =

√
q3/(πε). Ceci peut aussi venir

de l’augmentation de l’auto-échau�ement 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 à un phénomène de saturation.
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(a) Conditions : VGS,off=-18 V, tfill=1 ms et T=25◦C.
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(b) Conditions : VGS,off=-8 V, tfill=1 ms et T=25◦C.

FIGURE II.17 – Mesures DCT à di�érents VDS .

2.1.4 Influence de la largeur d’impulsion

En faisant varier la durée de remplissage des pièges, on peut tirer une information sur la
constante de capture, ou dumoins le temps nécessaire pour remplir unemajorité de pièges.
Les réponses pour une tension de grille de -18V et pour deux tensionsVDS sont tracées sur les
figures II.18(a) et (c) . Sur les figures II.18(b) et (d), on trace les réponses à une tension de grille
plus faible, pour lesmêmes VDS . Un phénomène de saturation est visible entre les durées 10
ms et 100 ms. On peut considérer qu’au delà de 10 ms, la plupart des pièges sont remplis.
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(b) Conditions : VGS,off=-8 V, VDS=10 V et T=25◦C.
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(c) Conditions : VGS,off=-18 V, VDS=20 V et T=25◦C.
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(d) Conditions : VGS,off=-8 V, VDS=20 V et T=25◦C.

FIGURE II.18 – Mesures DCT à di�érents tfill.

2.1.5 Extraction de l’énergie d’activation

Finalement, ces mesures sont répétées à di�érentes températures de chuck afin
d’extraire l’énergie d’activation des pièges en traçant la loi d’Arrhénius (présentée au début
de ce chapitre). Pour rappel, l’équation d’Arrhénius vaut :

ln(
en
T 2

) = ln(σn γ)− Ea
kb.T

(II.18)

avec :
γ = 2

√
3 (2π)3/2m∗e

k2
b

h3
= m−2.[s]−1.K−2 (II.19)

Cette équation II.18 est reformulée afin d’avoir une fonction a�ine en fonction de 1/(kb.T ) :

ln(τnT
2) =

Ea
kb.T

− ln(σn γ) (II.20)
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Pour estimer la constante d’émission (τn) du piège mis en évidence, nous avons choisi
l’instant du maximum de la dérivée de la mesure du courant de drain. Puis nous avons
tracé l’évolution de cette constante de temps en fonction de la température de jonction
équivalente à la température de chuck additionnée à l’auto-échau�ement calculé à partir
du Rth du transistor (préalablement extrait par mesures I-V impulsionnelles, la méthode de
calcul de la résistance thermique est détaillée dans la thèse de G. Mouginot [103]).
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(a) Conditions : VGS,off=-18 V, VDS=10 V et
tfill=10 ms.
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(b) Dérivée des courbes pour estimer la constante
d’émission du piège.

(c) Courbed’Arrhenius. Energied’activation : 0.59eV,
Section de capture : 3.38× 10−14 cm2.

FIGURE II.19 – Mesures DCT à di�érentes températures de chuck et signature du piège.

Sur la figure II.19, la présence d’un piège qui se décale avec la température est visible.
Sa signature est extraite en traçant la courbe d’Arrhenius sur le graph (c). Son énergie
d’activation vaut0.59eVet sa sectionde capture 3.38×10−14 cm2. Deplus, l’apparitiond’une
seconde pente est observée pour les valeurs de températures supérieures à 75◦C, celle-ci ne
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semble pas se décaler avec la température, ce pourrait être un processus à e�et tunnel.

Dans leparagrapheprécédent, nousavonsvuque la tensiondedrain joue sur la constante
d’émission des pièges, l’étude est donc reconduite pour une tension de drain plus élevée afin
de voir si la signature du piège change.

10
-6

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

10
1

0

1

0.2

0.4

0.6

0.8

1.2

0.1

0.3

0.5

0.7

0.9

1.1

Time (s)

Id
 (

m
A

)

-25°C
-10°C
25°C
50°C
75°C
100°C
125°C

Drain current during ON-state

(a) Conditions : VGS,off=-18 V, VDS=25 V et
tfill=10 ms.

10
-6

10
-5

10
-4

10
-3

10
-2

10
-1

10
0

10
110

-3

10
-2

10
-1

10
0

10
1

Time (s)

d
(I

d
s)

/d
lo

g
1

0
(t

)

-25°C
-10°C
25°C
50°C
75°C
100°C
125°C

Derivative during ON-state

(b) Dérivée des courbes pour estimer la constante
d’émission du piège.

(c) Courbed’Arrhenius. Energied’activation : 0.58eV,
Section de capture : 1.83× 10−14 cm2.

FIGURE II.20 – Mesures DCT à di�érentes températures de chuck.

Sur la figure II.20, la présence des mêmes pièges est constatée mais l’énergie
d’activation du premier a légèrement diminuée avec l’augmentation de la tension de drain
(probablement dû à une légère di�érence de courant de repos : en appliquant 50mA au lieu
de 45 mA dans le calcul de la température de jonction, on retrouve une pente d’Arrhenius
à 0.59 eV). De plus, le second piège, qui est toujours insensible à la température, apparaît
sensible à la variationde tensionVDS , cequi confirme l’hypothèsed’unprocessus impliquant
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un e�et tunnel.

2.2 Mesures DCT par impulsion de drain

Nous avons aussi réalisé la mesure du transitoire de courant de drain suite à une
impulsion de tension sur le drain du transistor tandis que la tension de grille est maintenue
constante. Pour cela, le système de mesure BILT d’AMCAD est utilisé en mode générateur,
voir figure II.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 longuepossible (20ms) 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 à 9V que l’e�et des pièges
est visible : un transitoire de courant de drain apparaît, voir figure II.22. Malheureusement, la
période entre deux impulsions est trop courte pour pouvoir estimer la constante d’émission
du piège avec précision. Mais cettemanipulation permet tout demême demontrer les e�ets
de pièges activés par le drain du transistor (drain-lag).

FIGURE II.21 – Banc demesure DCT coté drain.
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FIGURE II.22 – Mesures DCT avec impulsions coté drain à di�érentes températures de chuck.
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2.3 Mesures de paramètres [S] basse fréquence

La mesure de paramètres S basse fréquence est une caractérisation déjà présente et
fréquemment utilisée à XLIM [75]. Le banc demesure est composé d’un analyseur de réseau
vectoriel (VNA) basse fréquence ayant un seul té de polarisation interne (car l’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 II.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 II.23(b), il a été fabriqué au laboratoire XLIM.

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

FIGURE II.23 – Banc de caractérisation basse fréquence.

Nous avons donc étudié les mêmes transistors sur ce banc de mesure afin de comparer
les signatures de pièges extraites. La partie imaginaire du paramètre Y22 (i.e. la susceptance)
d’un transistor 6x75µmenbasse fréquence (entre 10Hz et 10MHz) est tracé sur la figure II.24.
La fréquence de résonance se décale vers les hautes fréquences avec l’augmentation de la
température et son amplitude diminue.

En revanche, l’énergie d’activation apparente extraite du piège ne correspond pas à
l’énergie d’activationdupiège observée lors de lamesureDCTprécédente. Deplus, la section
de capture des électrons est environ 100 fois inférieure à celle trouvée précédemment. A titre
de comparaison, la fréquence d’émission du piègemis en jeu lors de lamesure de dispersion
de la transconductance (à VDS = 25V ) est de 2.4 kHz à 25◦C tandis que la fréquence
d’émissionmesurée lors de lamesureDCT (àVDS = 25V ) est de 71Hz à 25◦C. Les deux pièges
caractérisés sont donc di�érents : nous avons un piège lent et un piège rapide.
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(a) Conditions : VGS=-3 V, VDS = 25V et IDS = 60mA. (b) Tracé d’Arrhenius. Energie d’activation :
0.4 eV. Section de capture : 3.47 10−16cm−2.

FIGURE II.24 – Mesures [S] à di�érentes températures de chuck.

2.4 Mesures de bruit basse fréquence

Un autre banc disponible à 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 II.25.

FIGURE II.25 – Banc de caractérisation du bruit basse fréquence.

Cesmesures ont été réalisées par un autre doctorant (Ahmad Al-Hajjar). Il est intéressant
de comparer les résultats issus de di�érentes caractérisations e�ectuées sur le même 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 II.26(b), la présence de 2
pièges sensibles à la température est visible (après avoir appliqué unemoyennemobile afin
de “lisser” un peu les courbes). Le premier (T1) est un piège 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 (SID). (b) Densité spectrale de bruit multipliée par la
fréquence.

FIGURE II.26 –Mesuredubruit basse fréquenced’un transistor 6x75µm. IDS=65mA,VDS=10V.

Sur la figure II.27, la courbe d’Arrhenius est tracée pour chacun des pièges mis en
évidence. Lepiège leplus lent (T1), possèdeuneénergied’activationetunesectiondecapture
proche de celle du piège mis en évidence lors de la mesure DCT. Le second piège, le plus
rapide (T2), possède une signature di�érente de T1.

FIGURE II.27 – Tracé d’Arrhenius des deux pièges. Energie d’activation : T1=0.57 eV, T2=0.51 eV.
Section de capture : T1=4.21 10−16cm−2, T2=9.86 10−15cm−2.
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2.5 Comparaison des signatures de pièges extraites

Toutes les courbes d’Arrhenius extraites au cours de ce chapitre sont comparées sur la
figure II.28.

FIGURE II.28 – Comparaison des tracés d’Arrhenius obtenus par les di�érentes méthodes de
caractérisation présentes au laboratoire.

Il est di�icile de tirer une conclusion sur la comparaisondesméthodes 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’aumoins 2
pièges est une certitude. Un avec une énergie d’activation autour de 0.4 eV et une constante
de temps rapide. L’autre avec une énergie d’activation autour de 0.6 eV et une constante
de temps lente, qui s’active qu’avec des excursions en tensions fortes (VGS < −6V ).
Éventuellement, un3èmepiègeavecunniveaud’énergie vers 0.6 eVetuneconstantede temps
plus longue serait mis en évidence par la mesure de bruit BF (LFN).
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3 Nouvelle méthode de caractérisation des pièges basée
sur le concept de pièges lents/ pièges rapides

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

3.1 Concept de pièges lents et pièges rapides

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

— les pièges lents, avec une constante de temps de l’ordre de la seconde.
— les pièges rapides, ayant une constante de temps inférieur à la milliseconde.
Lors des caractérisations de K. Kahil, ces deux types de pièges sont également mis en

évidence. Le 1er, identifié commepiègedebu�er (hypothèsevalidéeensimulationTCAD [52]),
est celui qui possède une constante d’émission de l’ordre de la milliseconde à 25◦C. Le 2nd

n’est activé que pour des tensionsmaximales de drain dépassant 18 V (ou des tensions grille-
drain supérieures à 21 V). Ce piège est à constante de temps plus longue, de l’ordre de la
seconde. Nous le relions au piège lent identifiable dans les mesures DCT avec un tension
de grille inférieure à−6V .

Dans le but de démontrer qu’il est possible de charger (ou non) un type de piège en
choisissant correctement le profil de la séquence I-V envoyée, on vient simuler la réponse
transitoire de ces deux pièges en les modélisant par le désormais classique circuit RC avec 2
résistances (ainsi qu’une diode qui permet d’introduire l’asymétrie entre temps de capture
rapide et tempsd’émission long) introduit parO. Jardel [105]. Un seuil d’activation en tension
est ajouté sur le circuit utilisépourmodéliser lespièges lents, pas sur celui simulant lespièges
rapides, voir figure II.29 suivante.

i

v

VTF

= 0 V

(a) Circuitmodélisant les piègesdebu�er (i.e. pièges
rapides).

i

v

VTS

 = 18 V

(b) Circuit modélisant les pièges ayant un seuil
d’activation en tension (i.e. pièges lents).

FIGURE II.29 – Circuits utilisés pour l’étude des mécanismes de capture/émission des pièges.
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Ces circuits sont réglés de manière à ce que les capacités (CT ) se remplissent et se
vident au rythme de chacun des pièges. Elles modélisent donc la quantité de pièges
ionisés. Un signal de test émulant la séquence appliquée au transistor lors d’une mesure I-V
impulsionnelle est alors envoyé sur ces circuits. Le chronogramme de la séquence est donné
sur la figure II.30.

500 ns

500µs

2000 pulses 3s 

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

En faisant varier les paramètres 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 piège ou de l’autre. C’est ce que nous montrons sur la figure II.31 suivante.

(a) Amplitude : 10 V. Période :
500 µs. Rapport cyclique : 0.1 %.
Aucun piège n’est ionisé. Le piège
rapide a le temps de se vider
entre deux impulsions.

(b)
Amplitude : 10 V. Période : 500µs.
Rapport cyclique : 2 %. Seuls les
pièges rapides sont ionisés.

(c)
Amplitude : 20V. Période : 500µs.
Rapport cyclique : 0.1%. Seuls les
pièges lents sont ionisés.

FIGURE II.31 – Simulationmodélisant l’état de remplissage des deux types de pièges au cours
d’une séquence demesure I-V impulsionnelle en fonction du profil des impulsions envoyées.
Rouge = tension aux bornes de la capacité modélisant les pièges rapides. Bleu = tension aux
bornes de la capacité modélisant les pièges lents.

Évidemment, si l’amplitude du signal est inférieure au seuil d’activation du piège lent,
celui-ci ne sera jamais rempli.

Si le rapport cyclique est faible (≤1%) et que la période est su�isamment courte (≤1ms),
le taux de remplissagemoyen du piège rapide reste bas, comme indiqué sur la figure II.31(a).
Le respect de ces deux conditions implique unemesure sans piège, appelée “trap-free”.

L’allongement de la durée des impulsions tout en conservant la même période empêche
les pièges rapides de se vider entre deux impulsions, ils sont donc chargés, voir figure II.31(b).
Comme il n’y a que les pièges rapides de chargés, c’est la mesure “fast trap only”.

En conservant le même profil d’impulsions que pour la mesure “trap free” tout en
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augmentant l’amplitude au-delà du seuil d’activation des pièges lents, seuls les pièges lents
sont remplis, voir figure II.31(c). C’est la mesure “slow trap only”.

Maintenant que nous avons vu qu’il est possible de jouer sur l’écart entre les deux
constantes d’émission des pièges afin de réaliser une séquence demesure I-V impulsionnelle
qui permet d’isoler la contribution d’un seul type de piège, nous allons valider ce principe à
travers des mesures sur transistors.

3.2 Mesures I-V impulsionnelles spécifiques dans le but de séparer les
types de pièges

En suivant la théorie expliquée dans la partie précédente, nous e�ectuons lamesure de 3
réseaux I-V. La mesure se fait en 2 balayages consécutifs : le 1er, fait à VGS = −4V (transistor
pincé), permet de fixer le niveau de piège. Le 2nd permet de visualiser la chute de courant due
à l’état de piège imposé. Les mesures sont données sur la figure II.32 suivante.

FIGURE II.32 – Comparaison des mesures I-V séparant la contribution des deux types de
pièges. Rouge : courbe de référence (sans piège). Bleue : courbe avec les pièges lents. Mauve :
courbe avec les pièges rapides. Vert : courbe avec tous les pièges.

Les conditions d’impulsion utilisées pour les mesures sont :

1. un rapport cycliquede 1%,unpoint de reposnul (0V/0V) et uneexcursionDrain-Source
maximale de 15V (courbe rouge).

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

Nous avons donc trouvé un moyen rapide et e�icace pour séparer la contribution des
pièges à constantes de temps longues de celle des pièges à constantes de temps courtes. Ces
mesures serviront par la suite de support pour régler lesmodèles électriques de chaque type
de piège.

3.3 Explication physique du remplissage des pièges lents

Le but de cette partie est d’expliquer le mécanisme physique qui est à l’origine de
l’excitationdespièges lents afinde trouver un circuit électriquequi lesmodélise tout enétant
cohérent avec la physique du composant.

3.3.1 Hypothèse des deux niveaux de pièges.

Pour expliquer le mécanisme de piégeage-dépiégeage observé en mesure, nous avons
tout d’abord pensé à la présence de deux pièges avec deux énergies d’activation di�érentes,
comme représenté sur la figure II.33.

E
C

E
T1

E
T2

E
F

FIGURE II.33 – Diagramme de bandes d’énergie représentant les deux pièges de barrière.

L’interaction entre ces deux pièges conduirait à la présence des deux pentes d’émission
observées lors des mesures DCT et justifierait la variation de la signature du piège observée
lors des mesures en température.

Il faut alors résoudre les équations di�érentielles de variation de charges en considérant
deuxpièges (T1 et T2) avec deux énergies d’activation (Ea1 etEa2) et deux sections de capture
des électrons (σn1 et σn2). Chaque piège possédant une probabilité de capture d’électrons
donnée par l’équation :

cn = σn vth (II.21)
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avec vth la vitesse thermique des électrons dans le matériau considéré.

Associée à la probabilité de capture, on exprime la probabilité d’émission des électrons :

en = cn nT (II.22)

avec nT1, la densité de piège au niveau d’énergieET1, définie telle que :

nT1 = NC . exp

(
ET1

kb T

)
(II.23)

pour cette dernière (équation II.23), on approxime l’intégrale de Fermi-Dirac (F1/2) par la
fonction exponentielle.Ea est l’énergie d’activation du piège telle que :Ea = ET − EC .
NC est la densité d’états dans la bande de conduction du matériau considéré. kb est la
constante de Boltzman (kb = 8.62 eV.K−1). T est la température en Kelvin.

Sans piège, nous connaissons la formule du niveau de charge dans le canal (valable pour
Vgs > Vp) :

Q2DEG = C0(VGS − VP ) (II.24)

Le phénomène transitoire d’établissement du courant de drain dû aux pièges peut être
modélisé en introduisant un terme∆Q2DEG de telle sorte que :

Q2DEG = C0(VGS − VP )−∆Q2DEG (II.25)

Ce terme∆Q2DEG revient à appliquer un décalage de la tension VP et donc àmodifier le
courant de drain ID (carQ2DEG ∝ ID).

La formule de ∆Q2DEG prend en compte la notion de distance entre le piège et le gaz
2D d’électrons. En e�et, plus le piège est proche du canal, plus son e�et sur celui-ci est
important.∆Q2DEG est exprimé par l’équation :

∆Q2DEG = −QT1 ∗ (1− d1

d
) − −QT2 ∗ (1− d2

d
) (II.26)

avecQT1 etQT2 les niveaux de charge des pièges T1 et T2, d l’épaisseur de la couche AlGaN,
d1 et d2 respectivement la distance entre le piège T1 et le canal et la distance entre le piège
T2 et le canal.

A t = 0, on considère que les pièges sont partiellement ionisés, cette hypothèse permet
de formuler les conditions initiales de charge (II.27) et (II.28).

QT1(t = 0) = α1 q NT1 = QT10 (II.27)

QT2(t = 0) = α2 q NT2 = QT20 (II.28)
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avecα1 etα2 les coe�icients d’occupation des pièges T1 et T2 (valeur comprise entre 0 et 1),
q la charge élémentaire,NT1 etNT2 les densités de pièges T1 et T2.

Pour chaque piège, il faut exprimer l’équation di�érentielle de sa variation de charge au
cours du temps dQT1

dt
. Cela passe par le bilan des charges émises et reçues entre les niveaux

d’énergieEC ,ET1 etET2, on les représente sur la figure II.34 suivante.

en1 cn1

EC

E
T1

E
T2

en12 cn12 en2 cn2

FIGURE II.34 – Diagramme des bandes d’énergie - Échanges de porteurs entre les pièges et le
canal.

Au cours du temps, la variation de charge d’un piège 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 piège T1 par l’équation (II.29).

dQT1

dt
=
∑ -q électrons capturés depuis Ec,

-q électrons capturés depuis E2,
+q électrons émis vers Ec,
+q électrons émis vers E2.

(II.29)

De manière analogue, on exprime la variation de charge du piège T2 par l’équation (II.30).

dQT2

dt
=
∑ -q électrons capturés depuis Ec,

-q électrons capturés depuis E1,
+q électrons émis vers Ec,
+q électrons émis vers E1.

(II.30)

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 II.2).

Sachant que les probabilités cn12 et en21 sont identiques, demême pour cn21 et en12, nous
utiliserons seulement cn12 et en12 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
en1 Probabilité d’émission d’un électron depuis E1 vers Ec
cn12 Probabilité de capture d’un électron par E1 depuis E2
en12 Probabilité d’émission d’un électron depuis E1 vers E2
cn21 Probabilité de capture d’un électron par E2 depuis E1
en21 Probabilité d’émission d’un électron depuis E2 vers E1
cn2 Probabilité de capture d’un électron par E2 depuis Ec
en2 Probabilité d’émission d’un électron depuis E2 vers Ec

TABLE II.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 e�et,
les niveaux d’énergie ET1 et ET2 ne peuvent accepter/émettre qu’une quantité limitée de
porteurs, celle ci est définie par les densités de pièges NT1 et NT2. Par exemple, le piège
T1 peut avoir une charge maximale QT1 = −q NT1 et une charge minimale nulle (0). En
revanche, nous considérons que les niveaux d’énergie EC et EV peuvent accepter/émettre
une quantité illimitée de porteurs.
Dans le cas du piègeT1, on peut donc formuler l’équation de variation de charge au cours du
temps telle que :

dQT1

dt
=
∑ −cn1.Q2DEG(t).(QT1(t = 0)−QT1(t))

−cn12.QT2(t).(QT1(t = 0)−QT1(t))

+en1.QT1(t).1

+en12.QT1(t).(QT2(t = 0)−QT2(t))

(II.31)

sachant que la di�érenceQTX(t = 0)−QTX(t) représente la quantité de places disponibles
à l’instant t pour le niveau d’énergie du piègeTX . Lorsqu’une charge est émise dans la bande
de valence, le nombre de place étant illimité, on multiplie par 1.

On fait de même pour T2 :

dQT2

dt
=
∑ −cn2.Q2DEG(t).(QT2(t = 0)−QT2(t))

−en12.QT1(t).(QT2(t = 0)−QT2(t))

+en2.QT2(t)

+cn12.QT2(t).(QT1(t = 0)−QT1(t))

(II.32)

Sachant que QX(t) = q.NX(t), les équations se simplifient en remplaçant les charges
par des densités de charges :
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dNT1

dt
=
∑ +cn1.q.n2DEG(t).(NT1(t = 0)−NT1(t))

+cn12.q.NT2(t).(NT1(t = 0)−NT1(t))

−en1.q.NT1(t)

−en12.q.NT1(t).(NT2(t = 0)−NT2(t))

(II.33)

dNT2

dt
=
∑ +cn2.q.n2DEG(t).(NT2(t = 0)−NT2(t))

+en12.q.NT1(t).(NT2(t = 0)−NT2(t))

−en2.q.NT2(t)

−cn12.q.NT2(t).(NT1(t = 0)−NT1(t))

(II.34)

Une fois les équations di�érentielles posées, nous utilisons un outil numérique (Scilab)
afin de les résoudre et de tracer directement l’évolution du courant de drain en fonction du
temps. Nous comparons lesmesures DCT auxmeilleurs résultats que nous obtenons avec ce
modèle à deux pièges sur la figure II.35.
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FIGURE II.35 – Comparaison entre les mesures DCT et les résultats obtenus à partir des
équations di�érentielles d’échange de charges entre deux niveaux de pièges. Conditions :
VGS,off=-18 V, VDS=10 V, tfill=100ms à T=100◦C.

Sur la figure II.35, un accord satisfaisant est obtenu entre modèle et mesures pour
ce jeu de paramètres, mais ce n’est pas le comportement attendu. En e�et, en regardant
l’évolution de la charge des deux pièges, on constate qu’ils ne font que se décharger dans le
canal, ils n’ont pas d’interaction. Pour forcer l’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 à ce modèle.
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3.3.2 Hypothèse du TAT (Trap-Assisted Tunneling).

Après avoir constaté que lemodèle à deux niveaux de pièges ne donnait pas satisfaction,
la présence d’un seuil d’activation en VDS des pièges lents nous a conduit à nous interroger
sur le principe physique qui régit le remplissage de ce type de pièges. Pour des tensions VGD
élevées, les simulations physiques montrent que le champ électrique à travers la barrière
AlGaN est fort (>107 V/m). Dans son papier [60], Goswami explique la présence de courants
de fuite par processus à e�et tunnel : à fort champ électrique, c’est un e�et tunnel assisté
par les pièges (TAT) puis à des niveaux de champs encore plus élevés, l’e�et tunnel est direct
(Fowler-Nordheim). Comme indiqué sur la figure II.36(a), sonmodèle de courant de fuitemet
en évidence un seuil d’activation en champ électrique (équivalent à un niveau de tension).

(a) Modèle de courant de fuite de Goswami [60] : l’e�et
tunnel se produit à fort champ électrique, il est d’abord
assisté par les pièges (TAT) puis direct (FN).

(b) Simulation TCAD du champ électrique (en V/cm)
au sein de la structure de notre transistor pour des
tensions VGS fortement négatives.

FIGURE II.36 – Présence d’e�ets tunnel des électrons à partir de l’électrode de grille du HEMT
GaN.

Sur la figure II.36(b), les champs électriques donnés par la simulation physique TCAD
(réalisée au laboratoire XLIM) au niveau de la barrière AlGaN (2.5 × 106 V/cm, i.e. 108 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 e�et tunnel dans les HEMT [106, 107, 108, 109, 110].

Etant donné que les pièges rapides ont pour origine le bu�er GaN, il est plausible que le
remplissage des pièges lents se fasse par TAT dans la barrière AlGaN ou dans la zone sous
l’espace grille-drain. Sur la figure II.37, nous décrivons succinctement le processus du TAT.
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FIGURE II.37 – Schéma du processus d’e�et tunnel assisté par les pièges (TAT) [10].

Le processus TAT se déroule en deux étapes :
— Etape 1 (P1) : lorsque le champélectriquedépasse le seuil d’activationde l’e�et tunnel :
les électrons passent par e�et tunnel de la grille vers les pièges debarrière. Ensuite, au
cours du temps, plus les pièges se chargent, moins il y a de places libres donc moins
d’électrons traversent la barrière (i.e. décroissance du courant de fuite dynamique).

— Etape 2 (P2) : lorsque les pièges ne sont pas vides, les électrons transitent des pièges
vers le canal (par e�et 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 piège, ils se vident dans le canal).

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

Unmodel analytique, proposépar Fleischer [10], permet de calculer la densité de courant
qui traverse la barrière par TAT en fonction du champ électrique appliqué. Il part des
équations de transfert de charge :

T1 = C Nt (1− f) P1, (II.35)

T2 = C Nt f P2 (II.36)

où T1 et T2 sont les densités de charges transitant respectivement de la grille vers le piège
et du piège vers le canal. C est la fonction représentant la variation lente de l’énergie d’un
électron (peut être considérée = 1),Nt est la densité de porteurs que peut contenir le piège.
f est le taux d’occupation du piège (compris entre 0 et 1). P1 et P2 sont les probabilités de
transfert respectivement de la grille vers le piège et du piège vers le canal.

Puis il utilise l’approximation de Wentzel-Kramers-Brillouin (WKB) afin d’exprimer les
probabilités de transfert P1 et P2 en fonction du champ électrique (E), de l’énergie
d’activation du piège (φt), de la distance du piège par rapport à la grille (X), de la hauteur
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e�ective de barrière (φx) et de la largeur e�ective de la barrière (X1 = (V − φt)/E).
Après simplifications, P1 vaut :

P1 = exp

(
−3

2
AX φ

1/2
t

)
(II.37)

avec :
A =

4
√

2 q mbar

3 ~
oùmbar est la masse e�ective de l’électron dans la barrière.
De même, il exprime P2 :

P2 = exp

(
−Aφ

3/2
t

E

)
(II.38)

Le courant TAT (JTAT ) vaut :

JTAT =

∫ X1

0

q Ct Nt P1 P2

P1 + P2

dx (II.39)

où la constanteCt vaut :

Ct =

(
mmet

mbar

)5/2
8E

3/2
1

3 ~
√
φt − E1

(II.40)

avecmmet la masse e�ective de l’électron dans le métal.E1 est l’énergie totale d’un électron
(=0.2 eV).
Après résolution de l’intégrale (méthode de Simpson), (JTAT ) vaut :

JTAT =
Ct q Nt P2

D

[
DX1 − ln

1 + P2 exp (DX1)

1 + P2

]
(II.41)

avec :
D =

3

2
φ

1/2
t A

Cette solution analytique permet de connaître le courant moyen qui traverse la barrière en
fonction du champ électrique appliqué, mais pas le courant instantané. Pour cela, il faut
résoudre l’équation di�érentielle :

∂(nt)

∂ t
= C (Nt − nt) P1 − C nt P2 (II.42)

A t = 0 s, les pièges sont supposés vides, donc la dérivée est maximale :C Nt P1. Onmesure
donc le courant maximal de remplissage des pièges.

En régime établi, la dérivée est nulle donc : (Nt − ntmax) P1 = ntmax P2. C’est le courant
minimum, donné par JTAT .

Afin de vérifier ce modèle analytique, nous avons e�ectué 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 mêmes transistors que
précédemment (UMS GH25, 6x75 µm). Les courants étant faibles (de l’ordre du micro-
ampère), nous avons utilisé le système PIV3000 d’AMCAD (ayant une sonde de grille très
précise en courant accompagnée d’un temps de réponse rapide) pour réaliser deux types
de mesures :

— des mesures statiques : on applique une tension (VGS ou VGD) puis on mesure le
courant de fuite statique (au bout de 100 ms). On répète 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 (VGS ou VGD), supérieure au seuil
d’activation trouvé précédemment, et on mesure le transitoire de courant (dès t0 +

1µs) pendant 100 ms afin de voir l’évolution du courant au cours du temps ainsi que
de mesurer la constante de remplissage du piège (qui n’est pas égale à la constante
de capture du piège car le TAT est un processus en 2 étapes qui vient ralentir le
remplissage).

Chaque mesure est précédée d’une période de “reset des pièges” durant 30 sec. : on
maintient VG= -1V et VD à 5V afin de faire circuler du courant dans le canal et de “vider” un
maximum les pièges.
Les résultats sont donnés sur la figure II.38 suivante.

(a) Courbe bleue (symboles triangles) : Maintient de
la tension VDS = 0V et balayage de la tension VGS .
Courbe mauve (symboles cercles) : Maintient de la
tension VGS = −3V et balayage de la tension VDS .

(b) Courbe bleue : Maintient de la tension VDS =
0V et de la tension VGS=-20 V. Courbe mauve :
Maintient de la tension VGS = −4V et de la tension
VDS=30 V.

FIGURE II.38 – Mesures statiques et dynamiques des courants de fuite de grille.
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Sur les mesures statiques, figure II.38(a), on constate la présence d’un seuil d’activation
sur la tension VGS aux alentours de -8 V, qui correspond au seuil mis en évidence lors des
mesures DCT. Coté VGD, le seuil est moins franc mais on l’estime vers 15 V, c’est à dire
à peu près 18 V en tension VDS , qui correspond au seuil constaté lors des mesures I-V
impulsionnelles.
Sur les mesures dynamiques, figure II.38(b), la forme du courant ressemble à celle que
l’on attendait en étudiant le modèle de TAT. Premièrement, juste après l’application de
l’impulsion 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 considère qu’au bout de 1 ms le courant est stable.

A partir de ces observations, nous validons l’hypothèse du processus de remplissage des
pièges lents par TAT et nous allons maintenant développer un modèle électrique compact
qui respecte la physique ainsi présentée.
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4 Modélisation CAO des e�ets de pièges

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

4.1 Modèle compact du HEMT existant à XLIM

Un schémadumodèle non-linéaire développé au laboratoire est donné sur la figure II.39.

Intrinsic Transistor

Lg Rg

Cpg

Cgd

Rs

Ls

Ri

Cgs

Ibreakdown

Rgd Rd Ld

Cpd

Cds

Ids(Vgs-   Vp,Vds,T°)- IdFastTraps

FIGURE II.39 – Topologie dumodèle GAMM.

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

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

4.2 Modèle des pièges rapides

Le modèle de pièges rapides utilisé dans GAMM repose sur un réseau RC modélisant
la quantité de pièges ionisés. Puis cette tension est multipliée par un facteur (K) qui va
décaler la tension de pincement (∆VP ) vers la droite et donc diminuer le courant de drain du
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transistor, voir figure II.40. Les valeurs des résistances sont dépendantes de la température,
ce qui permet de modéliser l’évolution de la constante d’émission des pièges en fonction de
la température [113].

Rcapture

Remission

Vtrap

Vds

Vp=K*(Vds-Vtrap)

FIGURE II.40 – Modèle de pièges rapides implémenté dans GAMM.

Cemodèlen’engendreaucunproblèmedeconvergencecar il necontientaucune fonction
non-linéaire.

4.3 Nouveaumodèle de pièges lents

Notre modèle de pièges lents est choisi de manière à faire l’analogie avec le processus
physique du TAT. La comparaison « processus physique » -modèle est donnée sur la
figure II.41. Le modèle est contrôlé par les tensions VGS et VGD et il génère directement
le courant de remplissage du piège correspondant (en Grille-Source ou en Grille-Drain). La
tensionaubornesde la capacitéCtrap sert d’indicateur du remplissagedupiègeet est utilisée
pour altérer la quantité de courant qui sort de la source de courant intrinsèque du transistor.

e-
q.V
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q.V
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GDFermi
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2DEG

Ec

ETrap
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Gate 
Electrode

AlGaN
Barrier

GaN
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Vertical Cut
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(a) Schéma du processus TAT. Etape 1 (P1) : les
électrons tunnellent de la grille vers les pièges de
barrière. Etape 2 (P2) : les électrons transitent du
piège vers le canal.

I     or I  GS GD

CTrap REmission

V
or
V

GS

GD

(b) Schéma électrique du circuit modélisant les
pièges lents. La tension aux bornes de la capacité
représente le taux de pièges ionisés. Le courant de
déchargedespièges (processusP2) estmodélisé par
une simple résistanceRE

FIGURE II.41 – Modèle de pièges lents.

L’équation de la source de courant non linéaire contrôlée en tension est choisie de
manière à respecter ces 2 processus. Elle possède plusieurs paramètres :

— le seuil d’activation en tension : Vtun,
— le courant statique en régime établi : Istat,
— la résistance d’émission (modélisant le processus P2) :RE
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Les équations des courants de fuite valent donc :

IGS = Istat,GS

[
hypfneg(−(VGS − Vtun,GS))2

[
1 +

RE,GS Istat,GS
Vtrap,GS

]
− 1

]
(II.43)

IGD = Istat,GD

[
hypfneg(−(VGD − Vtun,GD))2

[
1 +

RE,GD Istat,GD
Vtrap,GD

]
− 1

]
(II.44)

La fonction hypfneg(−(V − Vth)) est une fonction déja utilisée dans GAMM qui vaut 0 lors
queV > Vth et qui vautV ailleurs. Sa particularité réside dans la transition “douce” entre les
deux valeurs, elle permet d’éviter d’utiliser une fonction test de type “if..then..else..”, fonction
très nuisible à la convergence dumodèle.
Vtrap,GS et Vtrap,GS sont les tensions respectivement aux bornes des capacités Ctrap,GS et
Ctrap,GD modélisant la quantité de pièges ionisés.

Nous introduisons ensuite une fonction qui permet de transformer la quantité de charge
des capacitésCtrap en chute de courant∆ID :

∆ID = (kGS Vtrap,GS + kGD Vtrap,GD) VDS

(
exp(− VDS

VDS,max
) + aFV d

)
FV g (II.45)

Elle comprend les paramètres suivants :
— kGS et kGD des facteurs multiplicatifs,
— VDS la tension de drain instantanée,
— VDS,max la tension de drain pour laquelle l’impact des pièges lents est maximal
(modélisation de l’e�et “knee-walkout”),

— aFV d permet de régler la contribution des pièges lorsque la tension de drain est
importante (modélisation de la chute de gD),

— FV g est une fonction qui permet de régler l’impact des pièges lents selon la tension
VGS instantanée (e�et plus fort en bas qu’en haut du réseau I-V). La fonction s’exprime
par : FV g = 0.5 + 0.5 tanh (vg2(VGS − vg1)), avec vg1 et vg2, des variables fixant le
seuil d’activation et le maximum d’e�et des pièges lents selon la tension VGS .

Ces fonctions sont développées en première approche, elles donnent plutôt satisfaction
mais il serait intéressant de les re-travailler afin demieux coller aux formes des courants∆ID

(voir résultats des comparaisons mesures-modèle qui suivent).

4.4 Réglage dumodèle

On ajoute donc les deux modèles de pièges qui viennent altérer la source de courant
intrinsèque du transistor, comme indiqué sur la figure II.42 suivante.

Tout d’abord, on règle les pièges lents en se basant sur les mesures de courant de fuite
statiques : on règle le seuil d’activationainsi que lapentedu régimestatiquepuis onutilise les
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FIGURE II.42 – Nouveaumodèle compact complet, incorporant les deux types de pièges.

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 II.43.
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FIGURE II.43 – Réglage des pièges lents sur les mesures de courant de fuite de grille.

Deuxièmement, il faut régler la chute de courant due aux pièges lents, pour cela, on
se base sur les mesures I-V impulsionnelles réalisées avec les conditions qui permettent
de n’exciter que les pièges lents (i.e. : tension de repos nulle et tension maximale de drain
dépassant 18 V). Afin de simuler la mesure I-V impulsionnelle sans passer par une simulation
transitoire qui prendrait beaucoup trop de temps (et d’espace mémoire), nous utilisons une
astucepour “leurrer” le simulateur : nous e�ectuonsune simulationdc (I-V statique) enayant
préalablement chargé les pièges lents, c’est à dire en ajoutant une source de tension en
série avec la capacité modélisant la charge des pièges lents de manière à la “forcer” à être
chargée au niveau de tension correspondant à la tension maximale de drain appliquée. Sur
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la figure II.44, on règle les di�érents paramètres de la chute de courant des pièges lents afin
de faire coller le modèle aux mesures I-V impulsionnelles ayant seulement la contribution
des pièges lents.

6 12 18 240 30

0.0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

-0.1

0.7

Meas. Mod.

Vds

Id
s

(a) Réglage sur la mesure I-V permettant d’isoler la
contribution des pièges lents. Conditions :
polarisation de repos 0V/0V et VDS,max = 30 V.
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(b) Réglage sur la mesure I-V permettant d’isoler la
contribution des pièges lents. Conditions :
polarisation de repos 0V/0V et VDS,max = 50 V.

FIGURE II.44 –Réglagedespièges lents sur lesmesures I-V impulsionnelles dédiées auxpièges
lents.

Troisièmement, arrive le réglage des pièges rapides. On se base sur unemesure [S] basse
fréquence afin de régler la constante d’émission, voir figure II.45.

L’amplitude des pièges rapides va ensuite être réglée afin de faire correspondre le réseau
I-V impulsionnelle obtenu avec les conditions de test qui permettent d’ioniser seulement les
pièges rapides (i.e. : avec une polarisation de repos non-nulle (ex. : -3V/10V) tout en gardant
l’excursion en VDS inférieure à 18V).
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polarisation de repos -3V/10V et VDS,max = 15 V.

FIGURE II.45 – Réglage des pièges rapides sur les mesures [S] BF et I-V spécifiques aux pièges
rapides.
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Enfin, les résultats dumodèle complet sont comparés avec ceux de la mesure I-V où tous
les pièges sont actifs à la fois (i.e. : polarisation de repos non-nulle (ex. : -3/10V) et excursion
en VDS supérieure à 18V), voir figure II.46. Lemodèle apparaît comme perfectible lorsque les
tensions de drain dépassent 20 V.
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FIGURE II.46 – Vérification du modèle à l’aide de mesures I-V activant tous les pièges.
Conditions : polarisation de repos -4V/20V et VDS,max = 30 V.

4.5 Validation en régime grand signal

Enfin, lemodèleest validépar comparaisonavecdesmesures LoadPull à4GHze�ectuées
par un autre doctorant (V. Gillet), voir figure II.47. La charge en sortie du transistor est choisie
pour obtenir le maximum de PAE.
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FIGURE II.47 – Validation du modèle en comparaison avec des mesures loadpull à 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
di�érents bancs de mesure présents au laboratoire. Ceci nous a permis de mettre en
évidence que certains types de pièges sont activés lorsqu’un seuil de tension est franchi
(seuil d’environ -6 V sur VGS et de 18 V sur VDS). Ces pièges ayant une constante de temps
longue (environ 1 sec), nous lesnommons “pièges lents”par rapport auxpiègesdits “rapides”
(environ 1 ms) qui sont connus pour être localisés dans le bu�er GaN.

Après avoir étudié les di�érents mécanismes physiques de piégeages rencontrés dans
la littérature, nous avons montré qu’un processus à e�et tunnel pouvait être à l’origine du
remplissage des pièges lents. Ces pièges lents sont localisés dans la couche barrière AlGaN
et ce sont les électrons en provenance des courants de fuite de grille qui les remplissent par
e�et tunnel à condition que le niveau de champ électrique soit assez élevé.

Enfin, nous avons développé un modèle CAO des pièges lents. Compact et fidèle à la
théorie physique proposée, ce modèle vient compléter le modèle GAMM d’XLIM et donne de
bonnes corrélations avec les mesures loadpull réalisées.

La seconde partie de cette thèse a consisté en la recherche d’architectures
d’amplificateurs optimisés en rendement et aptes à e�ectuer deux missions : une mission
à puissancemodérée et large bande et unemission à forte puissance et à bande plus étroite.
Il s’agit donc d’un amplificateur adaptatif. Les travaux présentés dans ce chapitre constituent
un guide pour limiter au maximum les e�ets de pièges dans ces amplificateurs.
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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

1 Introduction

Après avoir caractérisés et modélisés les e�ets de piège du transistor HEMT GaN et avant
de commencer la conception de l’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 commençant par les classes sinusoïdales classiques (A, AB, B et C),
puis les classes non-sinusoïdales (E, F et F inverse) et enfin le concept de classes continues.

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

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

1.1 Amplificateurs à classes sinusoïdales : classes A/AB/B/C

Pour rappel, la description classique d’un amplificateur de puissance est donnée sur la
figure III.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 III.1). Ces réseaux sont doublement utiles : ils assurent le transfert de
puissance en minimisant les réflexions et ils servent à fixer la classe de fonctionnement
de l’amplificateur en présentant les bonnes impédances aux fréquences fondamentales et
harmoniques.

IMN OMN

Load
Source

Bias Bias
IN OUT

Power cell

FIGURE III.1 – Architecture basique d’un amplificateur de puissance.
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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

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

PAE(%) = 100× POUT (W )− PIN(W )

Pdc(W )
(III.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 à 50% de son courant maximum. Le transistor
va conduire sur une période complète du signal (2π). 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, la consommation 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 π et 2π. La classe particulière « AB
profonde »est définie à 10%du courantmaximumdu 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 à sa tension de pincement (i.e. courant
statique proche de 0 A). Il conduit durant la moitié d’une période : π. Le rendement
théorique vaut 100π

4
≈ 78%. La linéarité est fortement dégradée, ce qui impose lamise

enplaced’une linéarisation (analogiqueounumérique)du signal. Deplus, le gainpetit
signal est faible, ce qui peut être 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-delà d’une certaine puissance d’entrée. L’angle
de conduction est donc inférieur à π. La linéarité est très fortement dégradée et
l’excursion en VGS négatif est importante (elle peut atteindre la tension inverse
de claquage entre grille et source). En contrepartie, le rendement est très élevé
(théoriquement compris entre 78 et 100%).

Les principales caractéristiques de ces classes sont résumées dans le tableau III.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 à 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 ID = f(VG), figure III.2(a).

Indépendamment du courant de polarisation IDS0, il faut fixer une tension de
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Classe A Classe AB Classe B Classe C
Rendement
max. théorique

25% 25% -> 78% 78% > 78%

Angle de
conduction (2σ)

2π π < 2σ < 2π π < π

Avantages Fort Gain,
Grande
Linéarité

Compromis
entre linéarité
et rendement

Haut
rendement,
Linéarité
dégradée mais
contrôlable

Haut
rendement

Défauts Rendement
faible

Faible gain
petit signal,
Mauvaise
linéarité si rien
n’est fait

Pas de gain
petit signal,
Puissance de
sortie réduite -
> faible PAE

TABLE III.1 – Principales caractéristiques des classes sinusoïdales.

0 VV
P

I
DSS

V
GS

I
DS

I
MAX

2

I
MAX

10

C

B

Deep-AB
AB

A

I
MAX

V
DS

I
DS

V
BR

V
knee

V
DS0

Deep-AB
Loadline

a) b)

g
m

V  (θ)
GS

θ

c)

σ

-σ

V  (θ)
DS

θ

d)

V
GS0

ΔV
DS

σ

-σ

DS
I   (θ)

θ

2σ

e)

ΔI
DS

FIGURE III.2 – (a) Polarisation du transistor sur la courbe de transfert ID = f(VG). (b) Droite
de charge représentée sur le réseau de sortie ID = f(VD) correspondante à la classe
AB-profonde. (c) Représentation de l’excursion maximale en tension d’entrée (classe AB-
prof). (d) Représentation de l’excursion maximale en tension de sortie (classe AB-prof). (e)
Représentation de l’excursionmaximale en courant de sortie (classe AB-prof) et de l’angle de
conduction (2 σ).

polarisation VDS0 la plus haute possible afin d’avoir une excursion en tension (∆VDS sur la
figure III.2(d)) qui permetd’atteindreunepuissancede sortie élevée car lapuissancede sortie
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maximale est donnée par la relation :

POUT =
1

2

∆VDS
2

.∆IDS (III.2)

Cependant, pour ne pas endommager le transistor, la tension de drain statique sera limitée
à la moitié de la tension de claquage du transistor : VDS0 ≤ VBR

2
.

Les classes de fonctionnement dites “sinusoïdales” imposent le transfert de puissance à
la fréquence fondamentale. Aucunepuissancenedoit êtreportéepar les harmoniques, il faut
donccalculer les impédancesàprésenter à cesharmoniquesafind’annuler leur contribution.
A partir de maintenant, nous parlerons toujours d’impédances référencées dans le plan du
générateur de courant, c’est à dire avant la capacité parasiteCDS .

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 di�érence avec la classe
AB profonde). L’expression de la tension instantanée, un sinus parfait, possède une seule
composante à la fréquence fondamentale :

VAB(θ) = VDS0 − Vamp cos(θ) + 0×
∞∑
n=2

cos(nθ) (III.3)

avec Vamp = VDS0 − Vknee.
Le courant, un sinus semi-redressé, peut être exprimé par la série de Fourrier suivante :

IAB(θ) = IDS0 +
IMAX

2
cos(θ) +

2IMAX

π

∞∑
n=1

cos(2nθ)

4n2 − 1
(III.4)

En se limitant à 2 harmoniques, nous calculons les impédances intrinsèques idéales pour la
classe B :

ZAB =
VAB
−IAB

(III.5)

ZAB(f0) =
2 (VDS0 − Vknee)

IMAX

(III.6)

ZAB(2f0) = 0 (III.7)

ZAB(3f0) = 0 (III.8)

Sur la figure III.3 suivante, on montre la forme des ondes de tension/courant et les
impédances à présenter dans le plan du générateur de courant. Les zones hachurées
correspondent aux zonesoùde lapuissanceestdissipée sous formedechaleur (produitV ×I
non-nul).

Julien COUVIDAT | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2019
Page 78



Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

50 100 150 200 250 300 3500 400

10

20

30

40

50

0

60

0.2

0.4

0.6

0.0

0.8

Phase (°)

Te
n

si
o

n
 (

V
) C

o
u

ran
t (A

)

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

0.
1

0.
2

0.
3

0.
4

0.
5

0.
6

0.
7

0.
8

0.
9

1.
0

1.
2

1.
4

1.
6

1.
8

2.
0

3.
0

4.
0

5.
0

10 20

20

-20

10

-10

5.0

-5.0

4.0

-4.0

3.0

-3.0

2.0
-2

.0

1.
8

-1
.8

1.
6

-1
.6

1.
4

-1
.4

1.
2

-1
.2

1.
0

-1
.0

0.
9

-0
.9

0.
8

-0
.8

0.
7

-0
.7

0.
6

-0
.6

0.5
-0

.5

0.4

-0.
4

0.3

-0.3

0.2

-0.2

0.1

-0.1

Z(f0)
Z(2f0)
Z(3f0)

(b) Impédances fondamentale et
harmoniques de rang 2 et 3.

FIGURE III.3 – Formes d’ondes (a) et impédances intrinsèques idéales (b) pour la classe B.

En ajoutant la contribution de la capacité parasiteCDS (valant 430 pF pour un transistor
GH25 de développement 8x125 µm à 25V), l’impédance se décale avec la fréquence : cette
évolution de l’impédance extrinsèque en fonction de la fréquence est représentée sur la
figure III.4(a). L’impédance représentée est celle à présenter pour adapter le transistor, c’est
à dire le conjugué de l’impédance intrinsèque.

Sur la figure III.4(b), l’impact de la capacité parasite sur les formes d’ondes dans le plan
extrinsèque 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 III.4(c), lemême impact de la capacitéCDS sur le cycle de charge extrinsèque
est montré pour la classe B.
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FIGURE III.4 – Influence d’une capacité CDS = 430 pF sur l’impédance extrinsèque idéale
pour la classe B entre 1 et 12 GHz.

La formed’ondedu courant redressé peut êtremise sousd’autres formes afin de favoriser
l’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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1.2 Classes non-sinusoïdales : F et F inverse

Il existe d’autres classes, dites “non-sinusoïdales” ou “à harmoniques contrôlés”, qui
conservent la puissance sur les harmoniques afin d’éviter de faire fonctionner le transistor
dans les zones à 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
même que pour la classe AB profonde, seules les impédances présentées aux harmoniques
di�èrent.

1.2.1 Classe F

Contrairement à la classe B, la classe F cherche à 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 à 3 pour des raisons pratiques (il est di�icile de contrôler
l’impédance que l’on présente à plus de 3 fois la fréquence fondamentale).
L’équation de la tension vaut :

VF (θ) = VDS0 −
2Vamp√

3
cos(θ) +

Vamp

3
√

3
cos(3θ) (III.9)

La forme du courant, quand à elle, est choisie inchangée par rapport à la classe B : un sinus
semi-redressé (même si il est courant de choisir un angle de conduction di�érent de 180◦

pour la classe F, typ. 7π
10
).

IF (θ) = IDS0 +
IMAX

2
cos(θ) +

2IMAX

π

∞∑
n=1

cos(2nθ)

4n2 − 1
(III.10)

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

ZF =
VF
−IF

(III.11)

ZF (f0) =
4 (VDS0 − Vknee)√

3IMAX

(III.12)

ZF (2f0) = 0 (III.13)

ZF (3f0) =∞ (III.14)

Les formes d’ondes de tension et courant idéales intrinsèques de la classe F sont
représentées sur la figure III.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 l’abaque de Smith de la figure III.5(b), l’évolution
de l’impédance extrinsèque due à la capacité parasite CDS en fonction de la fréquence est
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montrée.

50 100 150 200 250 300 3500 400

10

20

30

40

50

0

60

0.2

0.4

0.6

0.0

0.8

Phase (°)

Te
n

si
o

n
 (

V
) C

o
u

ran
t (A

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

0.
1

0.
2

0.
3

0.
4

0.
5

0.
6

0.
7

0.
8

0.
9

1.
0

1.
2

1.
4

1.
6

1.
8

2.
0

3.
0

4.
0

5.
0

10 20

20

-20

10

-10

5.0

-5.0

4.0

-4.0

3.0

-3.0

2.0
-2

.0

1.
8

-1
.8

1.
6

-1
.6

1.
4

-1
.4

1.
2

-1
.2

1.
0

-1
.0

0.
9

-0
.9

0.
8

-0
.8

0.
7

-0
.7

0.
6

-0
.6

0.5
-0

.5

0.4

-0.
4

0.3

-0.3

0.2

-0.2

0.1

-0.1

Z(f0)
Z(2f0)
Z(3f0)
Z(f0) 1   12 GHz
Z(3f0) 1   12 GHz

(b)
Impédances extrinsèques conjuguées
(au fondamentale et aux harmoniques
de rang 2 et 3), l’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 III.6, le cycle de charge et les formes d’ondes

extrinsèques à di�érentes fréquences en présence d’une capacité CDS parasite sont
représentés. Encore une fois, le cycle de charge sort du réseau I-V. L’influence de la capacité
parasite est importante pour des fréquences supérieures à 2 GHz.
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FIGURE III.6 – Formes d’ondes (a) et cycle de charge (b) extrinsèques idéales pour la classe F
avec une capacitéCDS= 430 pF.
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1.2.2 Classe F inverse : F−1

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

VF−1(θ) = VDS0 +
√

2 Vamp cos(θ) + β Vamp cos(2θ) (III.15)

en fixant le facteur β à 0.5 pour favoriser la puissance de sortie ou bien β = 1
3
pour favoriser

la “platitude” de l’onde de tension.
La formulation du courant s’exprime par l’équation de Chen et. al. [117] :

IF−1(θ) = I0 − I1 cos(θ) + I3 cos(3θ) (III.16)

avec I0 = 0.37 IMAX , I1 = 0.43 IMAX et I3 = 0.06 IMAX .
Les impédances intrinsèques idéales pour la classe F inverse valent donc :

ZF−1 =
VF−1

−IF−1

(III.17)

ZF−1(f0) =

√
2 Vamp

0.43 IMAX

(III.18)

ZF−1(2f0) =∞ (III.19)

ZF−1(3f0) = 0 (III.20)

Sur la figure III.7(a) sont tracées les formes d’ondes de tension et courant idéales en
présentant les impédances intrinsèques requises. La zone de croisement entre tension et
courant est plus courte que pour la classe B, donc le rendement est plus élevé (Rendement
dedrainmax théoriquepour 3harmoniques : 86%). Sur l’abaquedeSmithde la figure III.7(b),
l’évolution de l’impédance extrinsèque due à la capacité parasiteCDS lorsque l’on augmente
la fréquence est tracée.
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FIGURE III.7 – Formes d’ondes (a) et impédances intrinsèques et extrinsèques idéales (b) pour
la classe F−1.

Comme pour la classe B, sur la figure III.8, le cycle de charge et les formes d’ondes
extrinsèques à di�érentes fréquences avec une capacitéCDS parasite sont données. Encore
une fois, le cycle de charge sort du I-V. L’influence de la capacité parasite est également
importante pour des fréquences supérieures à 2 GHz.
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FIGURE III.8 – Formes d’ondes (a) et cycle de charge (b) extrinsèques idéales pour la classe F
inverse avec une capacitéCDS= 430 pF.

Comme les impédances idéalesont tendanceà toutes tendre vers le court circuit enhaute
fréquence, il est commundedireque la classe F inverse est plus simple à réaliser que la classe
F (car il est plus di�icile de présenter un circuit ouvert au 3ème harmonique).

Julien COUVIDAT | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2019
Page 83



Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

Sur la figure III.9, une comparaison des cycles de charge issus de chaque classe est
réalisée. L’excursion maximale en tension de drain est clairement di�érente selon la classe
choisie. Si la classe AB s’arrête à 55 V, la classe F continue jusqu’à 56 V (1.9xVDS0) tandis que
la classe F inverse se prolonge jusqu’à 77 V (2.5xVDS0 !).
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FIGURE III.9 – Comparaison des cycles de charge intrinsèques 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) à la bonne fréquence. Ceci vient donc naturellement
limiter la bandepassantede l’amplificateur (qui ne sera adaptéqu’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 l’amplificateur. Sa théorie consiste à ajouter une composante réactive sur le
secondharmoniqueen tension, compenséepar une composante réactive sur le fondamental
(pour éviter d’atteindre 0 V et donc le court-circuit) tel que :

VJ(θ) = 1− cos(θ)− sin(θ) +
1

2
sin(2θ) (III.21)

En utilisant les formules trigonométriques, l’expression se factorise :

VJ(θ) = (1− cos(θ))(1− sin(θ)) (III.22)

Afin d’introduire tout un lieu de solutions possibles, un facteur α est ajouté devant la

Julien COUVIDAT | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2019
Page 84



Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

composante réactive (le sinus) :

VJ(θ) = (1− cos(θ))(1− α sin(θ)) (III.23)

avec−1 ≤ α ≤ 1.
Le principe du “lieu d’impédance” consiste donc simplement à multiplier l’expression
originale de la tension par (1− α sin(θ)). En reprenant l’expression de la tension en classe
AB et en appliquant l’extension du lieu d’impédance, il vient :

VJ(θ) = VAB(θ)(1− α sin(θ)) = Vamp(1− cos(θ))(1− α sin(θ)) (III.24)

Puis, en développant :

VJ(θ) = Vamp − Vamp cos(θ)− α Vamp sin(θ) +
α Vamp

2
sin(2θ) (III.25)

Engardant lamême formedecourantquepour la classeB, le rapport tension/courantpermet
d’obtenir les formules des impédances intrinsèques de la classe J :

ZJ =
VJ
−IAB

(III.26)

ZJ(f0) =
2 Vamp
IMAX

+ jα
2 Vamp
IMAX

(III.27)

ZJ(2f0) = −jα3π

8

2Vamp
IMAX

(III.28)

ZJ(3f0) = 0 (III.29)

Sur la figure III.10, toutes les formes d’onde possibles que peut prendre la classe J
(pour α balayé entre -1 et 1) sont tracées. Le cas particulier α = 0 correspond à 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 l’abaque, le lieu d’impédance
au fondamental représente un arc de cercle autour de l’impédance idéale de la classe AB.
L’harmonique de rang 2 décrit un cercle le long du bord de l’abaque tandis que l’harmonique
de rang 3 est constant.
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FIGURE III.10 –Formesd’ondes (a) et impédances intrinsèqueset extrinsèques idéales (b)pour
la classe J.

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

VF,continue(θ) = (VDS0 −
2Vamp√

3
cos(θ) +

Vamp

3
√

3
cos(3θ))(1− α sin(θ)) (III.30)

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

IF (θ) = IDS0 +
IMAX

2
cos(θ) +

2IMAX

π

∞∑
n=1

cos(2nθ)

4n2 − 1
(III.31)

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

ZF,continue =
VF,continue
−IF

(III.32)

ZF,continue(f0) =
2√
3

2 Vamp
IMAX

+ jα
2 Vamp
IMAX

(III.33)

ZF,continue(2f0) = −jα7π
√

3

24

2 Vamp
IMAX

(III.34)

ZF,continue(3f0) =∞ (III.35)

Sur la figure III.11 sont tracées toutes les formes d’onde possibles que peut prendre la
classe F continue (pour α balayé entre -1 et 1). Le cas particulier α = 0 correspond à la forme
d’onde de la classe F. Sur l’abaque, le lieu d’impédance au fondamentale représente un arc
de cercle autour de l’impédance idéale de la classe F. L’harmonique de rang 2 décrit un cercle
le long du bord de l’abaque tandis que l’harmonique de rang 3 est constant.
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FIGURE III.11 – Formesd’ondes (a) et impédances intrinsèques et extrinsèques idéales (b) pour
la classe Fcontinue.

Nous faisons de même pour la classe F−1
continue. Cette fois ci la forme d’onde de tension

reste identique :

VF−1(θ) = VDS0 +
√

2 Vamp cos(θ) + β Vamp cos(2θ) (III.36)

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

IF−1
continue

(θ) = I0 − I1 cos(θ) + I3 cos(3θ)(1− α sin(θ)) (III.37)

avec I0 = 0.37 IMAX , I1 = 0.43 IMAX et I3 = 0.06 IMAX Ce qui nous donne les impédances
intrinsèques idéales pour la classe F inverse continue :

ZF−1
continue

=
VF−1

−IF−1
continue

(III.38)

ZF−1
continue

(f0) =
2 Vamp
IMAX

√
2

2

[
I1

I2
1 + α2 I2

0

+ j
α I0

I2
1 + α2 I2

0

]
(III.39)

ZF−1
continue

(2f0) = −j 2 Vamp
IMAX

1

2α (I1 + I3)
(III.40)

ZF−1
continue

(3f0) = 0 (III.41)

Sur la figure III.12 sont tracées toutes les formes d’onde possibles que peut prendre la
classe F continue (pour α balayé entre -1 et 1). Le cas particulier α = 0 correspond à la forme
d’onde de la classe F inverse. Sur l’abaque, le lieu d’impédance au fondamentale représente
un arc de cercle autour de l’impédance idéale de la classe F inverse. L’harmonique de rang 2
décrit un cercle le long du bord de l’abaque tandis que l’harmonique de rang 3 est constant.
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FIGURE III.12 –Formesd’ondes (a) et impédances intrinsèqueset extrinsèques idéales (b)pour
la classe F−1

continue.

Sur la figure III.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 VDS plus faible, c’est la classe
F continue qui dépasse 3 fois la tension d’alimentation!
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FIGURE III.13 – Comparaison des cycles de charge intrinsèques de chacune des classes
“continues” présentées précédemment.

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

Enfin, un récapitulatif comparant les caractéristiques des di�érentes classes évoquées
est donné dans le tableau III.2 suivant.
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Les performances en puissance et rendement théoriques sont exactement les mêmes
entre les classes originelles et les classes continues. En e�et, la formule de la puissance vaut :

POUT (f0) =
1

2
< (Zf0) |If0|2 (III.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 :

η(%) = 100
POUT (f0)

PDC
(III.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 e�ectué, les ordres de
grandeurs donnés sont basés sur des exemples de la littérature.

Pour résumer cette partie, nous avons vuqu’il est possible d’adapter les transistors sur un
lieud’impédancesplus largequ’une simple valeur localisée. Ceci permetd’accroître la bande
passante de l’amplificateur au coût d’un réseau d’adaptation plus compliqué à concevoir
et qui va nécessiter plus d’espace. Une attention particulière doit être portée sur la tension
maximale que peut tenir le transistor (3x sa tension d’alimentation), même 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 l’état “ON” à
“OFF” très vite (par exemple les classes D, E, S, T et I). Ces classes permettent d’atteindre des
rendements très élevés (≈90%) mais elles ont le défaut d’avoir une bande passante limitée
(liée à la fréquence de découpage). Pour cela, nous ne les envisagerons pas dans ce travail.
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2 Revuedes amplificateurs depuissance forte puissance en
bande X

Aucoursde cettepartie nousallons voir quelques exemplesde réalisationd’amplificateur
de puissance intégré en technologie GaN pour applications en bande étroite (bande X : 8-12
GHz) et en large bande bande (C à 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 GaNMMIC en bande X

L’architecture la plus classique pour réaliser un amplificateur forte puissance bande X est
l’amplificateur arborescent à 2 étages. Le premier étage sert de driver (il apporte le gain)
tandis que le second étage génère la puissance. Les transistors sont adaptés en classe AB
puis un combineur de puissance en courant ayant une bande passante étroite et à faibles
pertes est conçu en sortie. Un exemple de puce est donné sur la figure III.14 suivante.

FIGURE III.14 – Amplificateur de puissance GaN couvrant la bande 8.8-10.8 GHz, POUT,min=
30W avec une PAEmin= 38% [11].

Le tableau III.3 suivant récapitule quelques exemples à l’état de l’art de l’amplification de
puissance forte puissance (> 1 Watt) dans la bande X.

2.2 Exemples d’amplificateurs GaNMMIC couvrant les bandes C à X

Les amplificateurs forte puissance large bande MMIC sont très 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 PAEmin(%) POUT,min(W) Taille (mm2)
[11] 8.8-10.8 Classe AB 0.25µmGaN (UMS) 38 30 20.7
[121] 8.5-10.5 Classe AB 0.25µmGaN (WIN) 37 16 9.1
[122] 8.8-10.4 Classe AB 0.25µmGaN (UMS) 38 14 18
[123] 8-11 Classe AB 0.25µmGaN - 15 13.5

TABLE III.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
l’architecturedistribuée [124]. Elle repose sur leprinciped’additionde transistors enparallèle
le long de deux lignes de transmission. Un exemple de puce est donné sur la figure III.15.

FIGURE III.15 – Amplificateur de puissance GaN distribué couvrant la bande 6-18 GHz,
POUT,min= 10W avec une PAEmin= 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, entraînant des
pertes. Les dimensions du circuit sont vite très étendues, comme indiqué sur la figure III.16.

FIGURE III.16 – Amplificateur de puissance GaN arborescent couvrant la bande 6-18 GHz,
POUT,min= 6W avec une PAEmin= 13% [13].Dimensions : 6.4x3.1 mm.

Le tableau III.4 suivant récapitule quelques exemples à l’état de l’art de l’amplification de
puissance forte puissance (> 1 Watt) couvrant les bandes C à X.
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Réf. Freq. (GHz) Topologie Process PAEmin(%) POUT,min(W) Taille (mm2)
[12] 6-18 DPA1 0.25µmGaN 15 20 10.7
[13] 6-18 RMPA2 0.25µmGaN (UMS) 13 6 19.8
[125] 6-18 RMPA2 0.25µmGaN 10 12.5 27.5
[126] 6-18 DPA1 0.25µmGaN 7 6 6.7
[127] 6-18 DPA1 0.25µmGaN (UMS) 17 9 25
[128] 4-11 RMPA2 0.25µmGaN (UMS) 18 4 6.3
[129] 6-17 RMPA2 0.2µmGaN 10 3.3 6.8

1Distributed Power Amplifier
2Reactively Matched Power Amplifier

TABLE III.4 – Comparaison d’amplificateurs GaN couvrant les bandes C à X.

3 Techniques d’augmentation du rendement

Dans cette partie, nous allons voir quelles techniques, au niveau de l’architecture de
l’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-o�”). En e�et, les signaux de télécommunications (à enveloppe non-constante)
passent très peu de temps à émettre en puissance maximale, là où le rendement de
l’amplificateur est maximum. L’amplification se fait la majorité du temps à puissance
moyenne, généralement 6 à 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 III.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.

PAPR

FIGURE III.17 – Illustration du PAPR d’un signal.

Pourmaintenir le rendement élevé en recul en puissance, il y a deuxméthodes :moduler
dynamiquement la polarisation et/ou la charge du transistor. Il faut que la droite de charge
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s’adapte à la puissance d’entrée, comme indiqué sur la figure III.18 suivante.

FIGURE III.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 à modulation d’amplitude, si la tension d’alimentation est fixe, le
rendement dynamique de l’amplificateur varie au cours du temps. En e�et, lorsque le signal
est fort, le rendement sera proche du rendement maximum de l’amplificateur, à contrario,
lorsque l’amplitude est plus faible, le rendement s’éloigne du maximum et la puissance
dissipée augmente. Ceci est illustré sur la figure III.19(a) suivante. La technique du suivi
d’enveloppe (fig. III.19 (b)) consiste à faire varier dynamiquement la tension d’alimentation
afin de suivre le rythme de l’enveloppe et donc garantir un rendement toujours optimal. La
variation de tension d’alimentation peut se faire demanière continue ou demanière discrète
(par paliers).

−20

0

20

Temps

Tensions (V)
Enveloppe Tension DC Porteuse

PuissanceDissipée

(a)

−20

0

20

Temps

Tensions (V)
Enveloppe Tension DC Porteuse

PuissanceDissipée

(b)

FIGURE III.19 – Illustration de la variation dynamique du rendement du PA. La zone rouge
correspond à la puissance perdue par dissipation thermique. (a) Alimentation fixe. (b)
Alimentation à suivi d’enveloppe. Source : [14]
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Notre application utilise des signaux à enveloppe constante. La variation dynamique
n’est donc pas une solution à envisager en premier lieu. Cependant, dans le cas d’une
reconfigurabilité en puissance de l’amplificateur, on peut penser à 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 à enveloppemodulée, il est possible demoduler la charge
vue par l’amplificateur afin de le faire fonctionner plus e�icacement en fonction duniveau de
signal qui est amplifié. Deux architectures utilisent ce principe : le Doherty et le LMBA (Load
Modulated Balanced Amplifier).

Le Doherty, introduit en 1936 [130], est en amplificateur de puissance composé de 2 sous-
amplificateurs. Le 1er, généralement appelé amplificateur principal, est polarisé en classe AB
et sert à amplifier la puissance moyenne du signal. Le 2nd, appelé amplificateur auxiliaire,
est polarisé en classe C. Il va donc commencer à amplifier le signal que lorsque sa puissance
d’entréedépasseuncertainniveau (généralement IMAX

4
), il seradoncemployépouramplifier

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 l’un ou par l’autre
amplificateur, comme indiqué sur la figure III.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 III.20(b).

(a) Schéma général d’une architecture Doherty

0 10.2 0.4 0.6 0.8
0

0.2

0.4

0.6

0.8
T1 & T2 ONT1 ON & T2 OFF

(b) Rendement théorique du Doherty en
fonction de la puissance d’entrée

FIGURE III.20 – Illustration de l’amplificateur Doherty et de son rendement associé.

L’inconvénient de l’architecture Doherty est l’inverseur d’impédance que l’on retrouve
en sortie. C’est un élément qui vient limiter la bande passante de l’amplificateur principal.
Typiquement, la bande passante fractionnelle d’un Doherty à 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’être large-bande.

Le LMBA, proposé par S. Cripps en 2016 [132], repose sur l’architecture d’un amplificateur
équilibré.Unamplificateuréquilibréest constituédedeuxcellulesdepuissance recombinées
à l’aide de coupleurs hybrides 3dB/90◦, voir figure III.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 III.21(b). Cet apport de puissance, à phase contrôlée, permet de
faire varier l’impédance présentée sur la sortie des 2 cellules de puissance de l’amplificateur
équilibré. Deplus, la puissance injectée n’est pas perdue car elle s’ajoute à la puissance totale
en sortie sur la charge. Enfin, par nature, les amplificateurs équilibrés sont peu sensibles aux
variations de charge grâce à l’utilisation du coupleur hybride en sortie, c’est donc aussi le cas
pour les LMBA.

Load
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50 Ω

50 Ω

1
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90°

90°

0°

(a) Schéma d’une architecture amplificateur
équilibré (BA)
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50 Ω

P   (φ   )
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1

34

2
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90°

1

3 4

2

90°

0°

(b) Schéma d’une architecture LMBA

FIGURE III.21 – Illustration de l’amplificateur LMBA basé sur l’amplificateur équilibré.

Cette architecture permet d’optimiser la conception de l’amplificateur équilibré à une
puissancemodérée 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’avère très utile pour les signaux de télécommunications récents (à forts PAPR). On peut
imaginer ajouter le suivi d’enveloppe à la variation active de charge, même si l’architecture
devient assez complexe d’un point de vue implémentation pratique.

Afinde vérifier quelles zonesd’impédancespeuvent être couvertespar cette architecture,
nous e�ectuons le calcul de la variation du coe�icient 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 III.22 suivante.

En reprenant la numérotation des ports donnée sur la figure III.22, on exprime les
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1

3 4

2

A

B

ZA

ZB

I
3

I
2

V
3

V
2

I
1

V
1

V
4

I
4

jI  eC

jID

I
D

jφ

Z
0

C

90°

0°

FIGURE III.22 – Schéma et annotations utilisées pour le calcul du lieu d’impédance qui peut
être couvert.

courants entrants sur chaque port du coupleur :

I1 = − V1

ZL
(III.44)

I2 = −ID (III.45)

I3 = −j ID (III.46)

I4 = j IC e
jφC (III.47)

Ensuite, à l’aide de lamatrice Z du coupleur, ondonne les tensions et courants sur chacun
de ses ports : 

V1

V2

V3

V4

 = Z0


0 0 −j

√
2 −j

0 0 −j −j
√

2

−j
√

2 −j 0 0

−j −j
√

2 0 0



I1

I2

I3

I4

 (III.48)

Il est alors possible d’exprimer le courant sur la charge indépendamment de la tension à ses
bornes en remplaçant I1 par son expression :

I1 =
−V1

ZL
(III.49)

I1 =
−Z0

ZL

(
−j
√

2I3 − jI4

)
(III.50)

I1 =
−Z0

ZL

(
−
√

2ID + IC e
jφC
)

(III.51)

I1 =
Z0

ZL

(√
2ID − IC ejφC

)
(III.52)
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Ce qui nous permet de calculer les impédancesZA de la figure III.22.

ZA =
V3

I3

(III.53)

ZA =
Z0

I3

(
−j
√

2I1 − j I2

)
(III.54)

ZA =
Z0

−j ID

(
−j
√

2

(
Z0

ZL

(√
2ID − ICejφC

))
+ j ID

)
(III.55)

avec :Z0 = ZL = 50Ω (III.56)

ZA =
Z0

−j ID

(
−j 2 ID + j

√
2IC e

jφC + j ID

)
(III.57)

ZA = Z0

(
1−
√

2
IC
ID

ejφC
)

(III.58)

On fait de même pourZB.

ZB =
V2

I2

(III.59)

ZB =
Z0

I2

(
−j I3 − j

√
2I4

)
(III.60)

ZB =
Z0

−ID

(
−j (−j ID) − j

√
2 j IC e

jφC
)

(III.61)

ZB = Z0

(
1−
√

2
IC
ID

ejφC
)

(III.62)

On calcule ensuite la puissance fournie par un transistor :

PT =
1

2
<
(
V3 × I3

)
(III.63)

PT =
1

2
<
(
ZA × I3 × I3

)
(III.64)

PT =
1

2
< (ZA) |I3|2 (III.65)

PT =
Z0

2
<
(

1−
√

2
IC
ID

cos(φC)− j
√

2
IC
ID

sin(φC)

)
I2
D (III.66)

PT =
Z0

2

(
I2
D −
√

2ICID cos(φC)
)

(III.67)
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Puis la puissance délivrée sur la charge :

PL =
1

2
<
(
V1 × I1

)
(III.68)

PL =
1

2
< (ZL) |I1|2 (III.69)

PL =
ZL
2

(
Z0

ZL

)2 [(√
2ID − IC cos(φC)

)2

+ I2
C sin(φC)2

]
(III.70)

PL =
ZL
2

(
Z0

ZL

)2 [
2 I2

D − 2
√

2ICID cos(φC) + I2
C cos(φC)2 + I2

C sin(φC)2
]

(III.71)

PL =
ZL
2

(
Z0

ZL

)2 [
2 I2

D − 2
√

2ICID cos(φC) + I2
C

]
(III.72)

PL =

(
Z0

ZL

)2 [
ZL

(
I2
D −
√

2ICID cos(φC)
)

+
ZL
2
I2
C

]
(III.73)

avec :Z0 = ZL = 50Ω et PC = 1
2
< (Z4) |I4|2 = 1

2
Z0I

2
C

PL = 2 PT + PC (III.74)

L’équationprécédenteconfirmeque lapuissance injectéepar legénérateurauxiliaire (PC)
vient s’ajouter à la puissance de sortie des transistors (PT ). Donc il n’y a pas de perte de
puissance.

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

α =
PC
PT

(III.75)

α =
1
2
< (Z4) |I4|2

1
2
< (ZA) |I3|2

(III.76)

α =
1
2
Z0 |IC ejφC |2
1
2
< (ZA) I2

D

(III.77)

Maintenant, il faut exprimer ce rapport seulement en fonction de l’impédance présentée
sur le drain du transistor :ZA = Z0

(
1−
√

2 IC
ID
ejφC

)
.
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Ainsi, il sera possible de relier le coe�icient de réflexion (Γ) au rapport des puissances des
générateurs (α) et donc de tracer les lieux d’impédances atteignables.

α =
1
2
Z0 |IC ejφC |2
1
2
< (ZA) I2

D

(III.78)

α =
Z0 | − IC

ID
ejφC |2

< (ZA)
(III.79)

α =
Z0

2
| −
√

2 IC
ID
ejφC |2

< (ZA)
(III.80)

α =
Z0

2
|1−
√

2 IC
ID
ejφC − 1|2

< (ZA)
(III.81)

α =
Z0 |ZA

Z0
− 1|2

2< (ZA)
(III.82)

α =
|ZA

Z0
− 1|2

2<
(
ZA

Z0

) (III.83)

Le coe�icient de réflexion présenté en sortie de chaque transistor vaut :

ΓA = ΓB = Γ =
ZA − Z0

ZA + Z0

(III.84)

On isole le rapport ZA

Z0
afin de le remplacer dans l’équation du rapport de puissance.

ZA
Z0

=
1 + Γ

1− Γ
(III.85)

On le remplace donc dans III.83 :

α =

∣∣1+Γ
1−Γ
− 1
∣∣2

2<
(

1+Γ
1−Γ

) (III.86)

α =

∣∣∣∣1 + Γ− 1 + Γ

1− Γ

∣∣∣∣2 × 1

2<
(

1+Γ
1−Γ

) (III.87)
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Sachant que : 2<(z) = z + z∗ et |z|2 = zz∗, il vient :

α =
4 |Γ|2
|1− Γ|2 ×

1
1+Γ
1−Γ

+ 1+Γ∗

1−Γ∗

(III.88)

α =
4 |Γ|2

(1− Γ) (1− Γ∗)
× 1

1+Γ
1−Γ

+ 1+Γ∗

1−Γ∗

(III.89)

α =
4 |Γ|2

(1− Γ∗) (1 + Γ) + (1− Γ) (1 + Γ∗)
(III.90)

α =
4 |Γ|2

2 (1− ΓΓ∗)
(III.91)

α =
2 |Γ|2

1− |Γ|2 (III.92)

En isolant |Γ| dans l’équation précédente, on en déduit l’expression du module du
coe�icient 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 (α) :

|Γ|2 =
α

2 + α
(III.93)

La phase du coe�icient de réflexion est directement liée à la phase du signal injecté sur
le port auxiliaire. Sur la figure III.23 suivante, on trace les lieux d’impédances couverts pour
3 niveaux de puissance du générateur auxiliaire.
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Dans la pratique, on se limitera à une puissance de générateur auxiliaire 6 fois inférieure
(-8 dB) à 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 l’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 même MMIC) d’amplificateur LMBA en bande X a été réalisé pour la première fois par
l’université de Cardi� en 2018 [133].

Aussi, un amplificateur de puissance LMBA à une seule entrée (le générateur auxiliaire
est intégré sur le même circuit) fonctionnant entre 1.7 et 4 GHz a été réalisé et associé à un
systèmeàsuivi d’enveloppeafind’optimiser le rendementen recul enpuissancesurune large
bande [134].

Une autre architecture qui utilise 2 amplificateurs en parallèle induisant unemodulation
de la charge (seulement en phase, pas en amplitude) est l’amplificateur Outphasing (ou
Chireix) [135, 136, 137]
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4 Principe du LMBA appliqué à l’augmentation de la bande
passante totale d’un amplificateur

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

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

Nous commencerons par réaliser un démonstrateur sur circuit imprimé (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
l’amplificateur LMBA en fonction de la bande de fréquences visée. La bande passante doit
être 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’à 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 (εr = 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 boîtier
— un réseau de polarisation pour le drain
— un réseau de pré-matching large bande en sortie, qui rassemble les impédances à
atteindre proche de l’impédance du coupleur (50Ohm). Ainsi, on limitera la puissance
nécessaire en sortie du générateur auxiliaire pour adapter le transistor.

Les impédances à présenter en entrée et en sortie du transistor GaN sont données dans
sa datasheet. On récupère aussi le modèle non-linéaire du transistor afin de réaliser des
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simulations grand signal sous ADS (modèle fourni par Modelithics). Il se trouve que les
impédances du modèle (issues par simulation sourcepull/loadpull) ne correspondent pas
exactement à celles de la datasheet. Une comparaison est donnée sur la figure III.24.
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FIGURE III.24 – Représentation des impédances optimales à présenter en fonction de la
fréquence. Comparaison entre paramètres S conjugués, impédances issues de la datasheet
et impédances issues des simulations sourcepull/loadpull.

Les impédances varient beaucoup avec la fréquence, il va donc être di�icile 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 l’évolution des parties réelles et imaginaires des
impédances à indiquer dans les ports de la simulation grand signal, représentées sur la
figure III.25.

Ces équations ne sont valables que sur la gamme de fréquences où les impédances sont
extraites. Elles ne tiennent pas compte des impédances à présenter aux harmoniques. Ceci
donne un ordre de grandeur des performances maximales atteignables en fonction de la
fréquence.
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FIGURE III.25 – Extraction des équationsmodélisant les impédances optimales à présenter en
fonction de la fréquence. Les impédances sont issues des simulations sourcepull/loadpull.
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FIGURE III.26 – Résultats de simulation grand signal d’un transistor seul matché idéalement
à la fréquence fondamentale en entrée et en sortie entre 6 et 12 GHz.

Sur la figure III.26, on remarquequ’il est possible, pour unepuissance d’entrée de 25dBm
(0.3W),d’atteindreunepuissancedesortie supérieureà34dBm(2.5W)etunePAEsupérieure
à 40 % sur la gamme de fréquences 5-12 GHz. La consommation moyenne est de 5.5 W. Ces
performances ne sont pas atteignables enPCBà causedes di�érentes pertes dans les circuits
de polarisation/d’adaptation et dans les interconnexions (coupleurs, connecteurs et câbles).
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Les circuits d’adaptation et de polarisation sont conçus par optimisation sur les
impédances de la datasheet.

La polarisation de grille est découplée du signal RF à l’aide d’un “stub papillon”. Un stub
double est préféré par rapport à 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 près des composants reliés à la
masse. Afin de découpler les alimentations, on place 3 capacités ayant des valeurs couvrant
3 décades de fréquences (100 pF, 10 nF, 1 µF). Le schéma du layout final de l’amplificateur
réalisé est donné sur la figure III.27.
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(a) Layout du PCB

Nom Valeur Quantité

C1 1 µF 4

C2 10 nF 4

C3 100 pF 4

C4 1.1 pF 2

C5 2 pF 2

Nom Valeur Quantité

C6 1.4 pF 2

C7 0.1 pF 2

R1 30 Ω 2

R2 43 Ω 2

R3 18 Ω 2

(b) Valeurs des composants passifs

FIGURE III.27 – Layout de l’amplificateur LMBA conçu sur PCB alumine.

Concernant la stabilité, un circuit RC en série est inséré afin de couper le gain à la
fréquence harmonique f0

2
. 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 parallèle 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
l’amplificateur 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 III.28. La comparaison avec le gain petit signal permet
d’estimer le niveau de compression de l’amplificateur. 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 l’impédance optimale du
transistor, ce qui paraît étrange.
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FIGURE III.28 – Simulations grand signal d’une branche de l’amplificateur. Pdisp = 30 dBm.

Pour s’assurer de la stabilité en grand signal, on procède à une analyse de stabilité avec
l’outil STAN R© d’AMCAD [138, 139]. Cet outil génère la fonction de transfert de l’amplificateur
suite à une perturbation appliquée autour du point de fonction grand signal. La fréquence
de la perturbation doit correspondre à la fréquence d’oscillation envisagée (souvent autour
de f0

2
). En fonction de l’endroit où est appliquée la perturbation, STAN R©met en évidence les

pôles ayant une partie réelle positive, synonyme d’instabilité. Sur la figure III.29 suivante, on
montre le résultat de simulation STAN R© pour une excitation côté grille et côté drain au point
de fonctionnement Pdispo=30 dBm et f0 = 11 GHz. Cette étude est répétée à 6, 8, 10 et 12 GHz
afin de tester la stabilité sur toute la bande.
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FIGURE III.29 – Etude de la stabilité grand signal d’une branche de l’amplificateur équilibré à
11 GHz : valeurs des pôles et zéros pour une perturbation entre 4.4 GHz et 6.6 GHz (autour de
f0/2). La partie réelle des pôles reste négative indiquant une absence d’instabilité

Avant de simuler l’architecture complète, les paramètres [S] des deux coupleurs hybrides
externes sontmesurés au VNA et les résultats sont stockés dans des fichiers de points (.S4P).
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Un aperçu du schéma de la structure globale simulée dans ADS est donné sur la
figure III.30. Les deux blocs Snp servent à lire les fichiers de mesure des paramètres [S] des
coupleurshybrides.Des inductancesde50nHsontajoutéesentre les sourcesdcet les circuits
pourmodéliser les câbles d’alimentation. Les deux résistances de 1MOhmconnectées en bas
de chaque symboledes circuits sont utiliséespour forcer l’entrée “perturbation” (utilisée lors
de l’analyse de stabilité e�ectuée avec l’outil STAN R©) en circuit ouvert.
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FIGURE III.30 – Illustration de la simulation électrique complète de l’amplificateur LMBA
e�ectuée sous ADS.

La puissance en entrée de l’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 à 27 dBm (0.5 W).

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

PAE(%) = 100× POUT (W )− PIN(W )− PAUX(W )

PDC(W )
(III.94)

Gain(dB) = 10 log

(
POUT (W )

PIN(W ) + PAUX(W )

)
(III.95)

Pourmettre en évidence lamodulation de charge provoquée par le générateur auxiliaire,
on simule d’abord le circuit à une seule fréquence : f0 = 10 GHz. On fait ensuite varier la
phase du générateur auxiliaire et on observe la position des impédances intrinsèques et
extrinsèques présentées en sortie de chaque transistor.
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Sur la figure III.31, on représente l’évolution de ces impédances en fonction de φaux et
l’impact sur la PAE et la puissance de sortie du LMBA. Le décalage observé entre les deux
cercles d’impédance est dû aux coupleurs hybrides qui ne sont pas idéaux (utilisation des
mesures [S]).
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FIGURE III.31 – Étude de l’impact de la phase du générateur auxiliaire. Simulation à 10 GHz.
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La simulation est répétée à la fréquence f0 = 7 GHz sur la figure III.32. On constate que
la phase du générateur auxiliaire pour laquelle le rendement et la puissance de sortie sont
maximum est di�érente de celle à 10 GHz.
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FIGURE III.32 – Étude de l’impact de la phase du générateur auxiliaire. Simulation à 7 GHz.

Deuxièmement, pour mettre en évidence l’e�et 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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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

Sur la figure III.33, on trace l’évolution des impédances intrinsèques et extrinsèques 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 à la phase du générateur auxiliaire (120◦) qui maximise la
puissance dans une bande étroite (10-11.5 GHz).
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FIGURE III.33 – Impact du générateur auxiliaire sur la bande passante. Optimisation en bande
étroite pour φaux = 120◦.
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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

Sur la figure III.34, on répète la simulation en choisissant cette fois la phase du générateur
auxiliaire (210◦) qui maximise la bande passante de l’amplificateur (entre 6.5-7.5 GHz et 10-
11.5 GHz).
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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

Troisièmement, on observe les performances en fonction de la puissance disponible
en entrée de l’amplificateur. Ceci revient à l’utilisation originale du LMBA (pour augmenter
le rendement en “back-o�”, c’est à dire lorsqu’on diminue la puissance d’entrée). Sur la
figure III.35, on constate que le rendement est e�ectivement 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, ça veut dire que le
transistor est en compression sur plusieurs dB de recul en puissance.
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FIGURE III.35 – Impact du générateur auxiliaire sur le recul en puissance. Simulation réalisée
à 10 GHz, φaux = 120◦.
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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

Nous étudions ensuite une autre piste pour améliorer les performances : additionner
le principe du LMBA à 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 III.36, on constate que l’usage du suivi d’enveloppe n’est pas possible sur cet
amplificateur pour 2 raisons. Premièrement, l’impédance de sortie du transistor ne varie pas
avec la tension d’alimentation. Deuxièmement, le rendement est maximum en conservant
une seule tension d’alimentation (20V), que ce soit avec le générateur auxiliaire allumé ou
éteint.

0.
1

0.
2

0.
3

0.
4

0.
5

0.
6

0.
7

0.
8

0.
9

1.
0

1.
2

1.
4

1.
6

1.
8

2.
0

3.
0

4.
0

5.
0

10 20

20

-20

10

-10

5.0

-5.0

4.0

-4.0

3.0

-3.0

2.0
-2

.0

1.
8

-1
.8

1.
6

-1
.6

1.
4

-1
.4

1.
2

-1
.2

1.
0

-1
.0

0.
9

-0
.9

0.
8

-0
.8

0.
7

-0
.7

0.
6

-0
.6

0.5
-0

.5

0.4

-0.
4

0.3

-0.3

0.2

-0.2

0.1

-0.1

Générateur Aux. OFF

Géné ON, Vds = 20V
Géné ON, Vds = 25V
Géné ON, Vds = 30V

Pav 22 to 33 dBm

(a) Impédance de charge intrinsèque de
T1 pour di�érentes valeurs de VDS .

0.
1

0.
2

0.
3

0.
4

0.
5

0.
6

0.
7

0.
8

0.
9

1.
0

1.
2

1.
4

1.
6

1.
8

2.
0

3.
0

4.
0

5.
0

10 20

20

-20

10

-10

5.0

-5.0

4.0

-4.0

3.0

-3.0

2.0
-2

.0

1.
8

-1
.8

1.
6

-1
.6

1.
4

-1
.4

1.
2

-1
.2

1.
0

-1
.0

0.
9

-0
.9

0.
8

-0
.8

0.
7

-0
.7

0.
6

-0
.6

0.5
-0

.5

0.4

-0.
4

0.3

-0.3

0.2

-0.2

0.1

-0.1

Générateur Aux. OFF

Géné ON, Vds = 20V
Géné ON, Vds = 25V
Géné ON, Vds = 30V

Pav 22 to 33 dBm

(b) Impédance de charge intrinsèque de
T2 pour di�érentes valeurs de VDS .

27 28 29 30 31 32 33 34 35 36 3726 38

5

10

15

20

25

30

35

40

45

0

50
Vds = 20V
Vds = 25V
Vds = 30V

Générateur Aux. OFF

Générateur Aux. ON

P
A

E
 (

%
)

Pout (dBm)

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

27 28 29 30 31 32 33 34 35 36 3726 38

2

3

4

1

5
Vds = 20V
Vds = 25V
Vds = 30V

Générateur Aux. OFF

Générateur Aux. ON

G
ai

n
 (

d
B

)

Pout (dBm)

(d) Gain en fonction de la puissance de sortie.

FIGURE III.36 – Étude de l’impact du suivi d’enveloppe. Simulation réalisée à 10 GHz, φaux =
120◦.
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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

4.1.3 Résultats demesure

Afin de vérifier le fonctionnement de l’amplificateur, une campagne de mesures est
menée. Tout d’abord, l’amplificateur est mesuré en régime petit signal (paramètres [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
à dire moduler la charge en sortie des transistors afin d’augmenter les performances de
l’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 III.37.

DUT

Vg1 Vd1

Vg2 Vd2

NVNA - PNA X

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

FIGURE III.37 – Banc demesure paramètres [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 l’amplificateur équilibré du LMBA (situées entre les deux coupleurs hybrides).

Il est ainsi possible de voir la qualité de l’adaptation en entrée et en sortie de chaque
brancheet leurgainpetit signal. Ensuite, lamesuredugainpetit signal totalde l’amplificateur
a été réalisée en chargeant le port ISO du coupleur de sortie par une charge 50 Ω (qui vient
remplacer le générateur RF auxiliaire). Il est inutile de mesurer l’adaptation en entrée et en
sortie du LMBA complet car le TOS correspond à celui des coupleurs hybrides : l’adaptation
est donc très bonne (TOS < -15 dB) sur toute la bande. L’ensemble des résultats compose la
figure III.38.
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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

Lorsque l’on compare les mesures aux simulations, on constate une nette di�érence sur
la bande de fréquences 6-10 GHz pour les adaptations S11 et S22. Concernant les gains,
la di�érence mesure-modèle est plus importante sur la bande 11-13 GHz. Après plusieurs
investigations, vérifications des schémas électriques et simulations réalisées, la fiabilité du
modèle utilisé est mise en cause.
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FIGURE III.38 – Résultats de mesure des paramètres [S] du LMBA et comparaison avec les
simulations.

La caractérisation en régime grand signal est réalisée à XLIM Limoges sur un banc dédié.
Le synoptique du banc est donné sur la figure III.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 l’entrée principale, l’entrée auxiliaire et en sortie de l’amplificateur. Le banc
est étalonné dans le plan des accès du LMBA. L’étalonnage est fait en amplitude mais
également en phase afin de connaître précisément l’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, câbles 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 paramètres [S]. La phase et la puissance du
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Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

générateur auxiliaire sont générés en interne par le générateur RF vectoriel (SMW200A). Une
photographie du banc est donnée sur la figure III.39(b).

(a) Synoptique du banc.

(b) Photographie du banc.

FIGURE III.39 – Banc demesure grand signal.

Julien COUVIDAT | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2019
Page 117



Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

Le banc de mesure est automatisé, les instruments sont contrôlés par GPIB via
une interface LabVIEW, développée par T. Reveyrand. La mesure peut être répétée
à di�érentes fréquences porteuses, di�érentes puissances d’entrée (Pin), di�érentes
puissances d’auxiliaire (Paux) et di�érentes phases de générateur auxiliaire (Phi aux). Les
résultats sont directement sauvésdansun fichierGenericMDIF, lisible sousADS. L’algorithme
du banc est donné sur la figure III.40.

Polarisation

Fréquence

P IN

P AUX

Phi AUX

Mesure &
Sauvegarde

(fichier MDIF)

Fin Boucle
Phi AUX ?

Fin Boucle
P AUX ?

NON

OUI

Fin Boucle
P IN ?

OUI

NON

NON

Fin Mesure
OUI

Départ

FIGURE III.40 – Algorithme du banc demesure grand signal.
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La caractérisation grand signal commence par une mesure de puissance de sortie de
l’amplificateur en variant la puissance d’entrée sur la voie principale, tout en gardant le
générateur auxiliaire éteint, afin de déterminer la puissancemaximale que l’on peut envoyer
sur l’entrée RF principale. Sur la figure III.41, on remarque que la puissance maximale
disponible à l’entrée (30 dBm) su�it tout juste à compresser l’amplificateur. Le driver choisi
n’est pas assez puissant pour complètement saturer l’amplificateur. On se placera donc
toujours à la puissance de 30 dBm en entrée.
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FIGURE III.41 – Détermination de la puissance d’entrée maximale sur la oie principale.

Ensuite, tout en gardant la puissance RF sur la voie principale à 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 III.42.
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On constate qu’à 9.5 GHz, la phase optimale pour le générateur auxiliaire se décale
avec la puissance du générateur auxiliaire. Au contraire, à 10.5 GHz, la phase optimale reste
constante.
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(c) Puissance de sortie à 10.5 GHz.

FIGURE III.42 – Puissance de sortie en fonction de la puissance et de la phase du générateur
auxiliaire.

On décide ensuite de se placer à puissance de générateur auxiliaire constante : 24 dBm.
On étudie alors l’impact en puissance de sortie et en rendement (PAE) par rapport à la
mesure e�ectuée avec le générateur auxiliaire éteint, ceci à 9.5 GHz. On compare également
les mesures (traits pleins) aux simulations (pointillés) e�ectuées sous ADS avec les mêmes
puissance et polarisations, voir figure III.43.

On rappelleque le calcul de laPAEprendencompte lapuissancedugénérateur auxiliaire :

PAE(%) = 100
POUT − PIN − PAUX

PDC

Malgré une grande di�érence sur les amplitudes, on constate que la phase donnant le
maximum de puissance en mesure correspond à la même phase que celle en simulation, ce
qui vient valider l’étalonnage en phase du banc.
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On constate également une grande di�érence sur les courants consommés en mesure
et en simulation. Ceci explique la di�érence observée sur le rendement (bien meilleur en
mesure qu’en simulation). La précision du modèle utilisé est en cause, comme nous le
pressentions.
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(b) PAE à 9.5 GHz.
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FIGURE III.43 – Influence du générateur auxiliaire sur la puissance de sortie, la PAE et le
courant de drain à 9.5 GHz.
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La même étude est répétée à 10 et 10.5 GHz dans le but d’identifier la zone de phases de
générateur auxiliaire à balayer en fonction de la fréquence centrale visée, voir figure III.44.
En e�et, on veut éviter la zone de phases pour laquelle la puissance de sortie est inférieure à
la puissance sans le générateur auxiliaire.
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(b) PAE à 10 GHz.
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FIGURE III.44 – Influence du générateur auxiliaire sur la puissance de sortie et la PAE à 10 et
10.5 GHz.

Finalement, sur la figure III.45, on trace la puissance de sortie et le rendement mesurés
sur toute la bande de fréquences à puissancemaximale de générateur auxiliaire (24 dBm) et
pourdi�érentesphasesdegénérateurauxiliaire (choisiesprécédemment).Onconstatequ’au
milieu de la bande, on peut gagner jusqu’à 10 points de PAE, ce qui n’est pas négligeable. On
rappelle que le calcul de la PAE est adapté à ce montage, c’est à dire que l’on retranche à la
fois la puissance d’entrée et la puissance du générateur auxiliaire à la puissance de sortie de
l’amplificateur.

Concernant l’augmentation de la bande passante, on remarque que l’on peut gagner
quelques dizaines de MHz en bas de bande. Le haut de la bande reste insensible à l’injection
de puissance, ce qui nous amène à penser que la chute du gain est due à un problème de
conception (l’impédance présentée par le réseau d’adaptation à ces fréquences doit être en
court-circuit ou en circuit ouvert, ce qui empêche toute voie d’amélioration).
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Après 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 après plusieurs secondes, ce qui traduit la présence
de pièges à constantes de temps longues, évoqués dans le chapitre 2 de ce manuscrit.
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FIGURE III.45 – Comparaison entremesures et simulations e�ectuées avec et sans générateur
auxiliaire.

Enconclusion,nousavonsdémontré lapossibilitédemodulationdechargeactive (LMBA)
pour ajuster dynamiquement le rendement, la puissance de sortie et la bande passante
d’un amplificateur de puissance. Les performances sont très limitées car la conception est
réalisée sur circuit impriméavecunmodèlede transistorpeu fiable etdes coupleurshybrides
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 rendementsmesurés
restent bas pour une technologie GaN.

Ces résultats constituent une base de travail qui valide le principe du LMBA et qui ouvre
la voie à 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 Étude du transistor

Sur chaque branche de l’amplificateur équilibré, on choisit d’utiliser un transistor de
développement 8x125 µm afin de viser une puissance totale de sortie de 4 Watt sur 6-12
GHz. La première étape consiste à identifier les impédances de source et de drain à présenter
au transistor pour garantir un rendement maximum. Pour cela, on e�ectue des simulations
sourcepull et loadpull sur le transistor, répétées à chaque fréquence dans la bande 6-12
GHz. Sur la figure III.46, on représente l’évolution des impédances optimales (extrinsèques)
à présenter sur la grille et le drain du transistor. On constate que l’impédance de source est
très faible (environ 3 Ohm), ce qui va compliquer la réalisation du réseau d’adaptation large
bande. Sur la figure (b), ondonne les performancesmaximales atteignables avec le transistor
en présentant les impédances optimales sur la bande 6-12 GHz. En se plaçant àP3dB, on peut
noter que le rendement est supérieur à 45% et que la puissance de sortie est de 34 dBm
minimum sur toute la bande visée.
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FIGURE III.46 – Étude du transistor 8x125 µmGH25. 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 conçoit 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 à lignes de transmission la plus commune est le
coupleur de ramification planaire (en anglais : “planar branchline coupler”), voir figure III.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).
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(b) Coupleur hybride à deux sections.

FIGURE III.47 – Topologies de coupleurs hybrides à 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 à 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 coe�icient de couplage et la bande passante.

Port 1 (IN)

Port 4 (ISO) Port 2 (0.707xVin\-90°)

Port 3 (0.707xVin\-180°)

Conductor length ≈ λ/4

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

FIGURE III.48 – Topologies de coupleurs de Lange.

Pour faciliter la pré-adaptation entre les transistors et le coupleur, on conçoit le coupleur
pour présenter une impédance proche de 35 ohm. De cette manière, le circuit permettant
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d’adapter les transistors seramoins 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 e�ectue une simulation électrique en utilisant le modèle générique ADS du coupleur
de Lange à lignes microstrip qui prend en compte les informations du substrat sur lequel il
est conçu. Ainsi, on peut directement générer un layout du coupleur optimisé en simulation :
ceci permet un dimensionnement rapide.

Sur la figure III.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 à 4 doigts présente le moins de pertes (< 0.5 dB
sur 6-12 GHz), nous choisirons donc de réaliser celui ci.
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FIGURE III.49 – Dimensionnement électrique du coupleur : choix du nombre de doigts.

En comparant les simulations électrique et électromagnétique (ADS Momentum) du
coupleur de Lange à 4 doigts généré à partir dumodèle générique ADS (MLANG), on observe
une bonne concordance des résultats, même si les pertes sont un peu plus importantes (0.1
dB plus grandes) voir figure III.50.

Julien COUVIDAT | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2019
Page 126



Chapitre III - Amplificateurs de puissance large bande à rendement amélioré

(a) Layout du coupleur de Lange
“droit” à 4 doigts.
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FIGURE III.50 – Réalisation du coupleur de Lange à 4 doigts.

Dans le but de réduire la place occupée, nous avons essayé de modifier le design de
deux façons : 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 III.51.

(a) Coupleur
deLangeà4doigts
“empilé”.

(b) Coupleur de Lange à 4 doigts “plié”.

FIGURE III.51 – Techniques pour réduire l’encombrement du coupleur de Lange.
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Une comparaison des résultats issus des 3 topologies est donnée sur la figure III.52.
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FIGURE III.52 – Comparaison des di�érentes réalisations du coupleur de Lange.

Premièrement, on remarque qu’avec les pistes empilées, le couplage s’e�ectue a une
fréquence plus basse, comme si la longueur électrique équivalente était plus longue.
Également, les pertes semblent réduites et la bande passante améliorée. Cependant, les
simulations sont e�ectuées avec la piste supérieure laissée “en l’air”, c’est à dire sans les
piliers car la contrainte des règles DRC est forte sur le dessin du circuit (il faut, entre autres,
augmenter l’espaceentre lespistespour insérer lespiliersqui supportent lapiste supérieure).
La conception d’un tel coupleur doit se faire demanière itérative. Ne disposant pas du temps
nécessaire, cette solution est abandonnée.

Dans un second temps, on constate que plier le coupleur a pour e�et 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 III.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, l’isolation et la transmission sur chaque voie.
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FIGURE III.53 – Performances EM du coupleur de Lange à 4 doigts réalisé.

4.2.3 Réalisation du circuit

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

Pour l’adaptation d’entrée, on part de 35 Ohmpour adapter sur l’impédance optimale de
sourcedu transistor8x125µm.Onutiliseune inductancede 1nHpourapporter lapolarisation
continue sur la grille. On ajoute une résistance de 30Ohmen 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 III.54.

En sortie, onpart de l’impédance optimale de charge du transistor pour atteindre 35Ohm
(impédances présentées en entrée du coupleur de Lange). Pour apporter la polarisation, il
est impossible d’utiliser d’inductance intégrée car le courant la traversant est trop important
(1 A). On va donc apporter l’alimentation à l’aide d’une ligne quart d’onde (environ 3
mm de long). De même qu’en entrée, on utilise ensuite des lignes de transmissions ainsi
qu’une petite capacité pour accorder l’impédance. Les capacités de faible valeur étant mal
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maîtrisées en fonderie, on préfère placer deux capacités ayant une valeur deux fois plus
importante en série, voir figure III.54.

FIGURE III.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’après le PDK GH25, la métallisation M1 peut supporter 11 mA/µmdc et 47mA/µm
RMS. Il est aussi possibledepasser enmétallisationépaisseenadditionnant les couchesM1et
PI/PO (les piliers et ponts à air). Dans ce cas, les pistes supportent 18mA/µmdc et 65mA/µm
RMS.

D’après les simulations grand signal sur charges idéales (cf. section précédente), le
courant dc en entrée du transistor est considéré nul (< 5mA) et le courantmaximumAC vaut
520mA. Par conséquent, la largeurminimale deMET1 vaut 12µm, et 8µmpour lemétal épais
(MET1+PO+PI).

Le courantmaximumensortie du transistor vaut 250mAendcet 820mAenAC. La largeur
de piste minimale en sortie pour MET1 sera donc de 23 µm et 14 µm pour MET1+PI+PO. La
Largeur de piste maximale des inductances du PDK étant 20 µm, 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 paramètres [S], puis une optimisation est menée en simulant les
performances en grand signal. Un aperçu du layout d’une seule branche de l’amplificateur
équilibré est donné sur la figure III.54. Coté sortie, on place deux capacités en série afin
d’obtenir unepetite valeurdecapacitéplus fiablequecelle généréepar lemodèledecapacité
du DK.

Les performances de cette branche de l’amplificateur sont évaluées après 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 III.55.

Concernant les paramètres [S], on constate que l’adaptation est moins bonne après la
simulation EM. Ceci est dû aux résonances des capacités qui n’ont pas lieu aux fréquences
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voulues. Il faut ajuster de manière 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 thèse.

En grand signal, on constate que les performances en simulation électrique et EM sont
proches, car la mauvaise adaptation en entrée est compensée par unemeilleure adaptation
en sortie.
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FIGURE III.55 – Performances d’une branche de l’amplificateur.

Maintenant que l’on a conçu l’une des deux branches de l’amplificateur, on duplique
ce circuit et on ajoute les coupleurs de Lange réalisés précédemment. Le layout final du
LMBA, est donné sur la figure III.56. Sur ce démonstrateur, nous n’avons pas travaillé sur la
réduction de l’encombrement car ce circuit sert uniquement de preuve de fonctionnement
en simulation pour un MMIC. Ses dimensions font 4.3 mm x 5mm.
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FIGURE III.56 – Layout de l’amplificateur LMBA intégré.

4.2.4 Simulation grand signal du système complet

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

On e�ectue donc une simulation grand signal de l’architecture complète 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 la figure III.57, on trace en premier l’évolution de la puissance de sortie et de la PAE en
fonction de la fréquence, pour di�érentes phases de générateur auxiliaire. On constate que
l’onpeutmaintenir la puissancede sortie audessusde36dBmetmaintenir la PAE supérieure
à 30 % en ajustant la phase du générateur auxiliaire en fonction de la bande de fréquences
visée. Laphasedoit être balayée entre -90◦ et +60◦. Audelà de60◦, aucuneaméliorationn’est
constatée, au contraire, les performances sont a�aiblies.

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 di�érentes
fréquences. On voit que le maximum de performance se décale avec la fréquence d’où
l’intérêt 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 III.57 – Simulations post-layout de l’amplificateur LMBA MMIC.

exemple, à 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 di�érents leviers techniques permettant le maintient du
rendement sur une large bande passante ont été présentés. La première solution, au
niveau du transistor, consiste à le faire fonctionner dans une des classes à adaptation aux
harmoniques telles que les classes J, F continue et F−1 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 l’impédance
à 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 l’amplificateur LMBA peut être également utilisé pour optimiser le fonctionnement de
l’amplificateur (en puissance de sortie et en rendement) dans une certaine gamme de
fréquences plutôt qu’une autre. Cela confère une agilité fréquentielle à l’amplificateur.

La réalisation d’une version LMBA MMIC a aussi permis d’évaluer les performances
atteignables en terme de bande passante. Ces résultats sont très encourageants, même si
ils peuvent être 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 système
d’émission aéroporté

1 Introduction

Après 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 l’amplificateur de puissance, nous allons maintenant décrire la conception
d’un amplificateur forte puissance (HPA) intégré en technologie GaN pour application
systèmes 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, l’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
l’amplificateur de puissance. Il comporte notamment deux modes de fonctionnement assez
classiques pour ce genre d’application : un mode large bande à faible puissance de sortie et
unmode bande étroite à forte puissance.

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

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

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

Les spécifications de l’amplificateur de puissance reconfigurable sont résumées sur la
figure IV.1. Il possède unmode large bande (LB) et unmode bande étroite (BE). Enmode LB, il
couvre les bandes de fréquences C à X tout en garantissant une puissance de sortie de 2Watt
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 être
inférieure à 1 µs.

2

10

Freq (GHz)

Pout (W)
Mode BE

Mode LB

4 128 10
(a) Couverture spectrale et puissance de sortie.

PAE Maximum possible

Puissance de
sortie

Mode BE (8-10) GHz : 40 dBm
Mode LB (4-12) GHz : 33 dBm

Mode d'utilisation Signaux continus et impulsionnels

Dimensions Minimum possible (Max : 20-25 mm²)

(b) Spécifications complémentaires.

FIGURE IV.1 – Spécifications de l’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’attentionestportée sur les réseauxd’adaptationd’impédance (ensortie
et en entrée). La puissance de sortie étant plus faible, le rendement énergétique est icimoins
critique qu’en mode BE forte puissance.

3.1 Dimensionnement et polarisation du transistor

La puissance requise en sortie de l’amplificateur est de 33 dBm (2 Watt) minimum sur la
bande 4-12 GHz. La densité de puissance de la filière GH25 étant de 4Watt parmillimètres 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 e�ectuées sur di�érentes tailles de transistors,
le choix d’utiliser un seul transistor de développement 8x125µmapparaît comme lemeilleur
compromis entre puissance et rendement [140].

Concernant la polarisation, la classe AB profonde (10% du courant max) est choisie car
l’applicationnécessite de conserver un gain en régimepetit signal pour étalonner le système,
voir figure IV.2. Afin de maximiser la puissance de sortie, on se place à la tension de drain
maximale recommandée par le Design Guide : 30V, voir figure IV.3.

(a) Caractéristique de sortie

Classe B
Classe AB prof.

Classe A

(b) Caractéristique de transfert, VDS = 30V

FIGURE IV.2 – Simulations I/V d’un transistor UMS GH25, dimension de grille 8x125 µm.
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FIGURE IV.3 – Extrait du Design Guide GH25

3.2 Étude petit signal

Une simulation paramètres [S] est réalisée aupoint de polarisation choisi précédemment
afin de relever les impédances d’entrée et de sortie (respectivement Z11 et Z22) extrinsèques
(c’est-à-dire dans le plan des accès du transistor), voir fig. IV.4. Le transistor étant
un composant non-linéaire avec la puissance, les impédances extrinsèques relevées en
paramètres [S] (i.e. petit signal) ne seront pas celles optimales en fonctionnement grand
signal (surtout sur la sortie). Ceci nous permet tout de même d’avoir un ordre d’idée sur la
position des impédances à adapter.
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FIGURE IV.4 – Simulation [S] d’un transistor 8x125 àVGS = −3.2V etVDS = 30V . Le conjugué
des impédances du transistor est tracé pour visualiser le lieu d’impédance à atteindre.

La même simulation est répétée avec des tailles de transistors di�érentes afin de voir
l’évolutionde la positiondes impédancesoptimales. Sur la figure IV.5, l’impédancede charge
est nettement a�ectée par l’augmentation du développement de grille, elle se décale vers le
court circuit. Ceci s’explique par le fait que la capacité parasite CDS croît avec la taille de la
grille.

Julien COUVIDAT | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2019
Page 139



Chapitre IV - Conception d’un amplificateur de puissance reconfigurable pour système
d’émission aéroporté

0.
1

0.
2

0.
3

0.
4

0.
5

0.
6

0.
7

0.
8

0.
9

1.
0

1.
2

1.
4

1.
6

1.
8

2.
0

3.
0

4.
0

5.
0

10 20

20

-20

10

-10

5.0

-5.0

4.0

-4.0

3.0

-3.0

2.0
-2

.0

1.
8

-1
.8

1.
6

-1
.6

1.
4

-1
.4

1.
2

-1
.2

1.
0

-1
.0

0.
9

-0
.9

0.
8

-0
.8

0.
7

-0
.7

0.
6

-0
.6

0.5
-0

.5

0.4

-0.
4

0.3

-0.3

0.2

-0.2

0.1

-0.1

W = 8 x 65
W = 8 x 35

W = 8 x 125
W = 8 x 95

Freq = 4 GHz

Freq = 12 GHz

(a) Conjugué de l’impédance d’entrée en
régime petit signal

0.
1

0.
2

0.
3

0.
4

0.
5

0.
6

0.
7

0.
8

0.
9

1.
0

1.
2

1.
4

1.
6

1.
8

2.
0

3.
0

4.
0

5.
0

10 20

20

-20

10

-10

5.0

-5.0

4.0

-4.0

3.0

-3.0

2.0
-2

.0

1.
8

-1
.8

1.
6

-1
.6

1.
4

-1
.4

1.
2

-1
.2

1.
0

-1
.0

0.
9

-0
.9

0.
8

-0
.8

0.
7

-0
.7

0.
6

-0
.6

0.5
-0

.5

0.4

-0.
4

0.3

-0.3

0.2

-0.2

0.1

-0.1 W = 8 x 65
W = 8 x 35

W = 8 x 125
W = 8 x 95

Freq = 4 GHz

Freq = 12 GHz

(b) Conjugué de l’impédance de sortie en
régime petit signal

FIGURE IV.5 – Simulation [S] pour di�érentes tailles de transistors de 8x35 à 8x155 µm à
VGS = −3.2V et VDS = 30V . Le conjugué des impédances du transistor est tracé pour
visualiser le lieu d’impédance à atteindre.

Aussi, à partir de l’étudede lapartie imaginaireduparamètre Y11 (resp. Y22), il est possible
d’estimer la valeur deCGS (resp.CDS) simplement en la divisant par ω, voir figure. IV.6. Ceci
permet de constater l’augmentation de la capacité CDS avec le développement de grille du
transistor.
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FIGURE IV.6 – Estimation des capacités intrinsèques d’un transistor polarisé à VGS = −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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FIGURE IV.7 – Influence du réseau RC de grille sur la stabilité petit signal du transistor 8x125
µm. Rappel : Stabilité petit signal garantie si k>1.

Le transistor est instable pour des fréquences inférieures à 9.5 GHz, ce qui correspond
aux valeurs de gain supérieures à 20 dB. Une technique classique pour assurer la stabilité
basse fréquence (BF) consiste à insérer un circuit RC en série sur la grille du transistor afin de
diminuer le gain BF, voir fig. IV.8.
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FIGURE IV.8 – Schéma électrique utilisé pour la simulation [S].

La fréquence de coupure du réseau RC est fixée autour de f0,min (i.e. 4 GHz), avec R=30
Ohm et C=1.3 pF. Ces valeurs pourront être optimisées lors de la phase de conception du
réseau d’adaptation d’entrée du transistor. L’e�et 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 l’extraction des impédances
(sourcepull), car il fausserait l’impédance d’entrée du transistor.

Remarque n◦2 : la stabilité petit signal est nécessaire mais pas su�isante pour garantir la
stabilité inconditionnelle de l’amplificateur, un outil spécifique (STAN R©) sera utilisé lors de
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l’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 connaître les impédances grand signal extrinsèques (dans le plan des
accès du transistor) à présenter au fondamentale ainsi que les lieux d’impédances à éviter
aux harmoniques. Une visualisation des plans de référence équivalents aux impédances
extrinsèques et intrinsèques sur le schéma électrique d’un transistor est donnée sur la
figure IV.9.
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Transistor intrinsèque

ZS
ext.

FIGURE IV.9 – Mise en évidence des plans intrinsèques et extrinsèques sur le modèle non
linéaire simplifié d’un transistor HEMT.

Dans un premier temps, des simulations Loadpull (LP) et Sourcepull (SP) sont e�ectuées
afin de relever l’évolution des impédances optimales (extrinsèques) pour la PAE ainsi que
celles optimales pour la puissance de sortie à 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 modèle utilisé est le modèle du fondeur (UMS v4.3), qui prend en compte les e�ets
thermiques ainsi que les e�ets depièges rapides. Unexemplede simulations LP/SPmontrant
les contours de puissance et de rendement à 9 GHz est donné sur la figure IV.10.
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FIGURE IV.10 – Simulations Sourcepull/Loadpull d’un transistor 8x125 à f0 = 9GHz,
VGS = −3.2V et VDS = 30V . Les contours de PAE sont tracés avec un pas de 2 points
tandis que les contours de puissances sont tracés à 1 dB d’intervalle.

Sur la figure IV.11, le relevé du Loadpull ramené dans le plan intrinsèque de la source de
courantdu transistorestprésenté. Le lieud’impédancebalayéest “tourné”d’environ90◦ vers
la droite, ceci est principalement dû à la capacité intrinsèqueCDS . Dans le plan intrinsèque,
les charges optimales pour le rendement et la puissance sont situées sur l’axe des réels (i.e.
Ropt), comme prévu.
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FIGURE IV.11 – Simulation Loadpull d’un transistor 8x125 à f0 = 9GHz, VGS = −3.2V et
VDS = 30V . Les impédances sont de-embedder dans le plan intrinsèque du transistor.

Le cycle de charge au cours d’unepériodeest représentédans le but d’analyser les formes
d’ondes. Le cycle de chargedans le plan extrinsèque chargépar la charge optimale enPAEest
tracé sur la figure IV.12(a). La forme d’onde sort complètement du réseau statique, ceci est dû
à la présence des extrinsèques (= parasites). La figure IV.12(b) montre le cycle de charge dans
leplan intrinsèquede la sourcedecourant. Ladroitedechargen’est pasparfaitement “plate”,
ceci peut être amélioré en travaillant sur les impédances présentées aux harmoniques. Il
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est intéressant de noter que l’excursion en VDS 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 l’on regarde les formes d’ondes dans le plan intrinsèque, la forme carrée du courant
fait penser à une classe F inverse, qui n’est possible que si l’impédance présentée au 3ème

harmonique est en circuit ouvert.
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FIGURE IV.12 – Simulations des formes d’ondes d’un transistor 8x125 à f0 = 9GHz,
VGS = −3.2V et VDS = 30V . Les impédances aux harmoniques sont laissées sur un court
circuit.

Ensuite, la procédure est répétée à di�érentes fréquences afin de visualiser l’évolution de
la source et de la charge extrinsèque idéale à atteindre en fonction de la fréquence.

Comme indiqué sur la figure IV.13, l’impédance de source obtenue en simulation loadpull
est très proche de celle obtenue en paramètres S. Les impédances optimales en rendement
et en puissance de sortie encadrent l’impédance de charge obtenue en paramètres S.
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FIGURE IV.13 – Évolution des impédances de source et de charge extrinsèques optimales
à la fréquence fondamentale d’un transistor 8x125 entre 4 et 12 GHz, VGS = −3.2V et
VDS = 30V .

3.4 Conception des réseaux d’adaptation

Maintenant que les impédances optimales à 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, l’entrée du transistor est chargée par un port ayant l’impédance optimale
et la polarisation de grille est apportée à travers une self de choc idéale afin de s’a�ranchir de
l’adaptation en entrée. Comme le courant de sortie va être relativement élevé (>250 mA), il
n’est pas possible d’utiliser une inductance intégrée sur l’alimentation de drain du transistor.
Une ligne de transmission est utilisée à la place, avec une largeur su�isante pour tenir le
courant (30 µm). Deux capacités de 10 nF sont placées en parallèle de l’alimentation pour
filtrer les hautes fréquences. L’une d’entre elles est associée à 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 parallèle réalise l’adaptation d’impédance vers la charge de sortie (50 Ω). Le réseau
d’adaptation en entrée représente la partie située à 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 l’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 Ω en série pour assurer la stabilité. Comme
l’impédance de source est très faible (environ 3Ω), une faible résistance (2Ω) est ajoutée en
série juste avant le transistor. Celle-ci permet de faciliter l’adaptation large bande, au prix
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d’une légère 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.

FIGURE IV.14 – Layout de l’amplificateur large bande.

3.5 Résultats de simulation post-layout

Afin d’évaluer son adaptation sur 50 Ohm en entrée et en sortie, l’amplificateur est
d’abord simulé en régime petit signal (paramètres [S]). Les taux d’ondes stationnaires (TOS)
en entrée et en sortie ainsi que le gain petit signal de l’amplificateur sont tracés sur la
figure IV.15. L’adaptation en entrée est satisfaisante (TOS < -10 dB) entre 6 et 12 GHz. En sortie,
l’adaptation pourrait être améliorée (TOS < -8 dB), deux résonances se distinguent : une à 4.5
GHz et l’autre à 11 GHz.
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FIGURE IV.15 – Simulations [S] post-layout de l’amplificateur entre 3 et 13 GHz.

En grand signal, l’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 e�ectue une boucle autour du lieu d’impédances extrinsèques
optimales du transistor, voir figure IV.16(b).
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FIGURE IV.16 – Simulations grand signal post-layout de l’amplificateur entre 4 et 12 GHz.
Pdispo = 27 dBm.

L’outil STAN R© d’AMCAD, qui permet d’extraire la fonction de transfert de l’amplificateur à
un point de fonctionnement grand signal [138], est utilisé pour étudier sa stabilité. Les pôles
et zéros pour une perturbation située sur le drain du transistor sont tracés sur la figure IV.17.
Il n’y a pas de pôle à partie réelle positive. Coté grille, il n’y a pas de pôle détecté dans la
fonction de transfert.
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FIGURE IV.17 – Analyse de la stabilité grand signal avec STAN R©. Pdispo = 27 dBm.
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4 Conception d’un amplificateur bande étroite [8-10] GHz

En mode BE, l’amplificateur délivre une puissance de sortie élevée, le rendement
en puissance ajoutée (PAE) devient alors une grandeur très importante pour limiter les
problèmes 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 20W Bande X

Afin d’avoir une idée des performances à l’état de l’art, nous avons accès 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 à 20Watt et le rendement compris entre 43 et 47%. Pour des raisons de
confidentialité, les fréquences ne sont pas indiquées.
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FIGURE IV.18 – Simulations [S] et grand signal post-layout de l’amplificateur MAGNUS.

Du point de vue des impédances, l’évolution de l’impédance de charge présentée sur
le drain de chacun des transistors de l’étage de sortie en fonction de la fréquence (i.e.
l’impédanceprésentéepar le combineurdepuissance) est tracée sur la figure IV.19. Elle décrit
une boucle autour des impédances optimales en rendement. Dernière précision, le layout de
l’amplificateur occupe seulement 20mm2.
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FIGURE IV.19 – Evolution de l’impédance de charge en sortie du dernier étage de
l’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’e�ectuer les tâches de calibration du
système. La classe AB profonde (10% du courant maximum) est donc choisie.

Pour atteindre une puissance de sortie de 40 dBm (10 Watt) à partir d’une puissance
d’entrée de 20 dBm, deux étages sont nécessaires. Le 1er sert à apporter du gain tandis
que le 2nd sert à 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 10Wattminimumensortie, 4 transistors sontdoncnécessaires
sur le dernier étage.

Un schéma de l’architecture envisagée pour l’amplificateur est donné sur la figure IV.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 à 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. Après consultation de l’état de l’art à
ces fréquences, la limite est fixée à 1 dB.

La conception d’un amplificateur de puissance s’e�ectue toujours de la sortie vers
l’entrée. Cet ordre de description est alors adopté.
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FIGURE IV.20 – Architecture de l’amplificateur délivrant une puissance de 10Watt 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 di�érence de phase nulle.

— les combineurs en tension. Basés sur le principe de transfert d’énergie entre deux
lignes su�isamment 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 à concevoir. Les combineurs en tension occupent généralement
une plus petite surface et la séparation électrique des deux lignes facilite l’apport de la
polarisation, mais ils sont plus di�iciles et chronophages à concevoir.

Parmi les combineurs en tension, on retrouve les transformateurs et les coupleurs. Les
transformateurs ont l’avantage de présenter une impédance di�érente d’un côté par rapport
à l’autre. Ceci facilite l’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 thèse de F. Mesquita [142]. Unmodèle électrique du transformateur
intégré a également été développé par B. Leite [143].

Durant la thèse de V. Dupuy [140], un combineur de puissance de type « balun à pistes
empilées » a été conçu et ses performances (faibles pertes, large bande, petite dimension)
nous conduisent à réutiliser le concept. L’apport de notre travail consiste à reprendre le
principe du combineur 2 voies vers 1 pour l’étendre à la combinaisondepuissance provenant
de 4 voies vers 1.
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4.3.1 Dimensionnement

Le principe du balun à base de transformateur repose sur deux enroulements dont
la longueur électrique est équivalente à λ

4
. Pour avoir une bande passante maximale, le

transformateur est conçu avec un ratio de 1. Le schéma équivalent utilisé pour la simulation
est donné sur la figure IV.21. Le point milieu de l’enroulement coté di�érentiel sera utilisé
pour polariser les transistors. Ne disposant que d’un seul niveau demétal (technologie GaN),
l’enroulement secondaire est réalisé à l’aide de pistes suspendues par des ponts à air.

Bias

25 Ω

25 Ω

50 Ω

FIGURE IV.21 – Schéma représentant la conception d’un balun avec un rapport de
transformation égal à 1.

Après avoir e�ectué une optimisation par procédé itératif entre simulations électriques
et électromagnétiques, la solution retenue est présentée sur la figure IV.22.

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’accès pour atteindre l’impédance optimale en PAE à présenter
sur le drain de chaque transistor. Coté sortie, la recombinaison se fait en courant et une
petite capacité est ajoutée en parallèle pour régler plus finement l’adaptation. Le layout du
combineur de sortie est donné sur la figure IV.23.

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 à 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 l’état de l’art des combineurs de
puissance à 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 (mm2)
[144] 8-14 Wilkinson 0.35µmSiGe 1.4 2->1 0.12
[128] 4-8 Transformateur 0.25µmGaN 2 2->1 6.3
[145] 4.5-10.5 Transformateur 0.13µmSiGe 1 2->1 0.14
Ici 8.5-10.5 Transformateur 0.25µmGaN 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 1er étage et l’entrée du 2nd.
— il doit séparer la puissance de sortie du 1er étage équitablement sur 4 voies avec un
déphasage de 180◦ entre les voies 2 à 2.

— il doit présenter relativement peu de pertes (on s’autorise 2 dBde pertes d’insertions).

Pour réaliser cette fonction, le combineur de sortie du 2nd 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 Ω (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.

FIGURE IV.25 – Dessin du circuit d’adaptation inter-étages de l’amplificateur.

Lapositiondes impédances côté sorties dupremier étage et côté entréesdu secondétage
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 1er 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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FIGURE IV.26 – Performances grand signal du circuit inter-étages.

4.5 Conception du circuit d’adaptation d’entrée

Afin de réaliser l’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 à travers une self inductance de 1 nH. Le
layout du circuit d’adaptation en entrée de l’amplificateur est donné sur la figure IV.27.

FIGURE IV.27 – Dessin du circuit d’adapation en entrée du premier étage de l’amplificateur.

La position de l’impédance présentée sur la grille du transistor du 1er 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 dû à la mauvaise adaptation du transistor à ces fréquences, comme indiqué
sur la figure IV.28(b).

Aumilieu de la bande, les pertes sont supérieures à 3 dB à 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 très di�icile à adapter vers 50 Ohm.
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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 complète de l’amplificateur
sont réalisées. Le dessin du circuit complet est donné sur la figure IV.29.

FIGURE IV.29 – Dessin de l’amplificateur 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
à 10 Watt) tandis que le rendement est compris entre 35 et 40 %. Les TOS en entrée et en
sortie sont inférieurs à 10 dB. On note que le TOS de sortie est particulièrement bon grâce à
l’utilisation du combineur de sortie basé sur des transformateurs type baluns.

4.6.1 Stabilité grand signal

Commepour l’amplificateur large bande, une analyse de stabilité grand signal estmenée
sur l’amplificateur bande étroite à l’aide de l’outil STAN R©. Le perturbateur est inséré sur
une grille de transistor du dernier étage à di�érentes fréquences puis l’étude est refaite en
injectant la perturbation sur le drain d’un transistor dudernier étage. Aucunpôle neprésente
une partie réelle positive, l’amplificateur est donc considéré inconditionnellement stable.
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FIGURE IV.30 – Performances grand signal de l’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 parallèle

Cette solution apparaît comme la plus classique : on conçoit indépendamment deux
amplificateurs de puissance puis on vient commuter entre les deux amplificateurs afin de
changer le mode de fonctionnement de l’architecture globale.

L’avantage de cette architecture est la relative simplicité du système.
Les inconvénients sont la dimension de la puce ainsi que la conception du commutateur

de sortie. Il doit être à faibles pertes et permettre de maintenir l’adaptation des deux
amplificateurs lorsque la charge varie (antenne à balayage électronique).

Comme indiqué sur la figure IV.31, cette architecture peut tirer l’avantage de plusieurs
technologies :

— un étage driver en silicium (bas coût + cointégration avec les fonctions numériques),
— l’utilisation de commutateurs MEMS RF (robustes et très faibles pertes),
— l’étage de puissance en GaN comprenant un amplificateur de puissance par mode de
fonctionnementetdescommutateursdepolarisation (commutation< 1ns,possibilité
de moduler la puissance de sortie, voir thèse A. Disserand [14]).
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FIGURE IV.31 – Proposition d’un amplificateur bimode complet : solution parallèle.

5.2 Architecture “court-circuit”

Cette architecture peut aussi être nommée l’architecture “série”. En e�et, on place
l’amplificateur large bande moyenne puissance en amont de l’amplificateur bande étroite
forte puissance.

L’amplificateur forte puissance est court-circuité (à l’aide d’un switchMEMs, par exemple)
lorsque l’architecture est en mode large bande puis il est “allumé” en mode bande étroite,
voir figure IV.32.

L’avantage réside dans la réutilisation de la puissance de sortie de l’amplificateur bande
étroite : elle permet de supprimer un étage de l’amplificateur forte puissance, ce qui va
réduire ses dimensions.

L’inconvénientde cette structure est que le chemindecourt-circuit risqued’être long, ceci
va augmenter les pertes RF après l’amplification.

Julien COUVIDAT | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2019
Page 159



Chapitre IV - Conception d’un amplificateur de puissance reconfigurable pour système
d’émission aéroporté

27 dBm

40 dBm

33 dBm
Driver

LB

BE

Vcc

VccSwitch RF Switch RF
IN OUT

Bypass

FIGURE IV.32 – Proposition d’un amplificateur bimode complet : solution court-circuit.

5.3 Architecture à réseaux d’adaptation commutés

La bande instantanée requise pour les applications visées ne dépasse pas 1 GHz. L’idée
de l’architecture à “réseaux d’adaptation commutés” repose sur cette spécification. Le but
de l’architecture va être de présenter le réseau d’adaptation d’impédance qui correspond à
la bande de fréquences instantanée visée.

Limiter ainsi la bande de fréquences à couvrir par le réseau a l’avantage de faciliter son
optimisation afin de fonctionner dans une classe de PA à haut rendement (à harmoniques
contrôlés). La puissance de sortie, quant à elle, peut être réglée en modifiant la tension de
polarisation sur le drain du transistor à l’aide de commutateurs de puissance couplés à la
variation de la puissance d’entrée (via le driver).

40 dBm

33 dBm

Driver

BE (1 GHz)

Vcc
high

RF
Switch

IN OUT
8-10 GHz

Power 
Switch

Vcc
med.

Vcc
low

4-8 GHz

10-12 GHz

33 dBm

RF
Switch

FIGURE IV.33 – Proposition d’un amplificateur bimode complet : solution à réseaux
d’adaptation commutés.
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5.4 Architecture à impédance de chargemodulée

Cette architecture suit le principe de la modulation active de charge vue lors de la
conception de l’amplificateur LMBA (cf. Chapitre 3). Le but de l’architecture va être de
dynamiquement présenter la charge idéale requise pour le niveau de puissance et la bande
de fréquences instantanées du PA.

Pour cela, l’amplificateur de commande qui vient injecter de la puissance sur le port isolé
du coupleur hybride 3dB/90◦ est l’amplificateur large bande.

Cette architecture convient tout à fait à l’amplification large bande. En e�et, sa bande
passante est équivalente à celle des coupleurs hybrides utilisés. Niveau puissance, la
puissance de sortie totale de ce montage est égale à la somme de la puissance de
l’amplificateur équilibré et de celle de l’amplificateur de commande. Si l’amplificateur
équilibré est coupé, seule la puissance de l’amplificateur de commande est générée : c’est
le mode LB. En allumant l’amplificateur équilibré, la pleine puissance est envoyée, c’est
le mode BE. En réglant alors la phase de l’amplificateur LB, il est possible d’optimiser les
performances de l’amplificateur équilibré sur une bande de fréquences donnée.

Cette solution présente l’avantage d’une grande flexibilité tant en niveau de puissance
qu’en bande passante. On peut même imaginer un mode où on présente l’impédance
permettant unemeilleure linéarité de l’amplificateur.

L’inconvénient de cette solution est la nécessité d’utiliser un déphaseur à gain variable
contrôlé numériquement pour régler la puissance et la phase de l’amplificateur de
commande, nommé «Driver » sur la figure IV.34.

27 dBm 33 dBm
Driver
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Vcc

Hybrid coupler
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50Ω

Vcc
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Hybrid coupler

Power
Splitter

90°
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FIGURE IV.34 – Proposition d’un amplificateur bimode complet : solution à 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 chaquemode de fonctionnement.

Lemode large bandemoyenne puissance a conduit à 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 à base de pistes empilées.

N’ayant pu disposer d’une date de run GH25 en adéquation avec le calendrier de la
thèse, 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 même puce afin de satisfaire la reconfigurabilité de
l’architecture a également été mené durant cette thèse.
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Ce manuscrit a récapitulé les travaux de thèse 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 thèse était de concevoir un amplificateur de puissance intégré en technologie
GaN pour application émission/réception hyperfréquence aéroporté.

Le premier chapitre a servi à justifier le choix des transistors au nitrure de gallium
pour l’amplification 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 di�érents matériaux semi-
conducteurs, démontrent la supériorité des composés III-V pour les applications de
puissance hyperfréquence. Nous avons ensuite expliqué la formation du gaz bidimensionnel
d’électrons dû aux polarisations spontanée et piézoélectrique qui règnent 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 deuxième chapitre a d’abord listé le vocabulaire employé pour désigner les e�ets
mémoires basses fréquences dus aux importantes densités de dislocations et défauts des
HEMT GaN : les e�ets de pièges. Une revue des résultats de caractérisation exposés dans
la littérature a permis de conclure sur la présence d’un type de pièges dit « rapides », avec
une constante de temps de l’ordre de la milliseconde et probablement originaires du bu�er.
Une campagne de mesures DC, transitoires et basses fréquences extensives a débouché sur
l’identification d’un second type de pièges, ayant une constante de temps plus longue, de
l’ordre de la seconde et une origine incertaine. Une séquence de mesures courant-tension
impulsionnelles a étémise en place afin de séparer la contribution de chaque type de pièges.
Un seuil d’activation des pièges a été mis en évidence : environ 15 V coté drain-source et
environ −6 V coté grille-source. Un nouveau modèle électrique des e�ets de pièges lents,
basé sur le processus physique d’e�et tunnel assisté par les pièges, a été développé et inséré
aumodèle de HEMT prenant déjà en compte les e�ets de pièges rapides dans un simulateur
CAO commercial.
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Le troisième 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 intrinsèques au générateur de courant à couvrir.
Ensuite, nous avons étudié une technique d’augmentation du rendement au niveau de
l’architecture de l’amplificateur de puissance : l’amplificateur équilibré à 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 quatrième et dernier chapitre de ce manuscrit a présenté la conception d’une
architecture d’amplificateur de puissance reconfigurable à rendement amélioré pour
modules d’émission/réception aéroportés. L’amplificateur 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 l’amplificateur large bande
permet un fonctionnement entre les classes J, F et F inverse en fonction de la fréquence
de fonctionnement. L’atout 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 très bonne adaptation d’impédance sur chacune
de ses branches.

En conclusion, cette thèse a couvert la problématique de l’amplification de puissance sur
plusieurs niveaux. Au niveau du fondeur, les di�érentes caractérisations sous-pointes ont
permis de révéler les défauts inhérents aux technologies III-V, encore considérées comme
peu matures. Au niveau de la modélisation, la non prise en compte de certains e�ets
mémoires a été mise en évidence et une solution se gre�ant dans un modèle CAO de
transistor déjà existant a été proposée. Au niveau de la conception d’amplificateurs de
puissance, les classes de fonctionnement historiques apparaissent comme insu�isantes
pour réaliser une amplification large bande à haut rendement. Le passage aux architectures
plus complexes (Doherty, LMBA, Outphasing) semble incontournable pour atteindre les
spécifications toujours plus contraignantes, accroissant la di�iculté à concevoir les circuits.
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Perspectives

Voici les idées que nous proposons pour poursuivre les travaux initiés au cours de cette
thèse.

Premièrement, il est primordial de trouver une solution pour arriver à faire converger
les simulations temporelles de signaux ayant des composantes couvrant une dizaine de
décades fréquentielles : la fréquence porteuse (109 Hz), la fréquence du signal utile (106 Hz),
la fréquence des e�ets mémoire rapides (103 Hz) et celle des e�ets mémoire lents (100 Hz).
Nous avons proposé une solution en créant un artefact de simulation (en pré-chargeant les
pièges audépart de la simulation). La recherchede solutions alternativesdevrait commencer
par un entretien avec les développeurs de simulateurs CAO.

Deuxièmement, il parait important qu’un travail soit mené sur la simulation physique
(TCAD) des transistors HEMT GaN. Ce travail servirait à valider la théorie sur les phénomènes
de remplissage des pièges. Aussi, ceci permettrait de pouvoir localiser et quantifier
précisément les pièges mis en jeu. Le but final étant d’apporter des informations aux
technologues afin de les aider à corriger les défauts des structures HEMT GaN.

Troisièmement, l’amplificateur de puissance RF est l’élément analogique de la chaîne
d’émission qui fonctionne à son optimum pour un seul couple fréquence-puissance. Il
nécessite également l’utilisation d’algorithmes de pré-distorsion numérique gourmands
en ressources pour corriger sa linéarité. Le futur de l’amplification de puissance passera
inévitablement par la combinaison de fonctions numériques et analogiques afin de
reconfigurer dynamiquement l’amplificateur en fonction de l’enveloppe du signal qui le
traverse. Les architectures à 2 entrées 1 sortie type Doherty actuelles ont pavé la voie à
la généralisation de la modulation active de charge en sortie de l’amplificateur. Le défaut
de ces architectures est l’impossibilité de régler l’intensité de la modulation de manière
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 à 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, contrôlable numériquement, permet de compenser le déséquilibre
du coupleur hybride de sortie. Ensuite, les tensions de polarisation des deux branches
de l’amplificateur équilibré doivent être apportées par des modulateurs de polarisation
contrôlables numériquement. Cette flexibilité permet demoduler la tension de polarisation
en accord avec la forme de l’enveloppe du signal RF à 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
contrôlés numériquement.

Finalement, afin de maîtriser la consommation de ces architectures (en énergie et en
surface), la co-intégration du GaN (indispensable à l’amplification forte puissance) aux
technologies siliciummulti-couches est nécessaire.
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