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Introduction générale

Les tendances dans le domaine des télécommunications montrent que les fré-
quences d’émissions n’ont eu de cesse d’augmenter depuis les premiéres liaisons
sans fil. Alors que les premiéres générations de téléphones mobiles fonctionnaient
a4 400MHz, les derniéres normes répartissent les fréquences autour de 900MHz et
1800MHz. Ceci a été favorisé, d’une part, par la volonté de miniaturiser les objets
communicants pour améliorer leur portabilité, en réduisant notamment la taille de
I’élément rayonnant et des accumulateurs. D’autre part, la transmission de conte-
nus divers tels que la musique ou la vidéo, en haute qualité, nécessite des méthodes
d’encodage et de compression numérique toujours plus puissantes, des formats de
modulation complexes, et en derniére instance, une fréquence porteuse plus élevée.

Le domaine RADAR ne déroge pas a cette régle. Méme si les fréquences basses
(inférieures au GHz) restent trés utilisées pour les systémes longue portée et re-
quérant une faible sensibilité aux reliefs accidentés, les bandes supérieures sont de
plus en plus utilisées pour des applications o1 la résolution spatiale est la principale
contrainte (RADAR 3D, télémétrie de précision, RADAR anti-collision). Cependant,
I’absorption et la diffraction de I’atmosphére augmentant avec la fréquence, une puis-
sance d’émission plus importante sera nécessaire pour garantir la méme portée qu’a
plus basse fréquence. Ceci explique 'effort constant fourni, de concert, par le monde
universitaire et industriel, pour repousser les limites du couple puissance-fréquence.

Par ailleurs, le remplacement progressif des tubes & vide, technologie certes
éprouvée et robuste mais difficile & mettre en ceuvre, par les transistors est un
fait. Cela a également contribué a se focaliser sur ces derniers et a en développer les
performances, notamment en matiére de puissance de sortie, pour effectuer I’ampli-
fication des signaux radiofréquences. Les transistors, depuis leur apparition dans les
années 50, rivalisent maintenant avec les tubes dans certaines applications telles que
la radiodiffusion et les RADARSs. lls se positionnent également comme une solution
de modernisation des infrastructures anciennes utilisant, jadis, les tubes. L’émetteur
Grandes Ondes d’Allouis en est 'exemple le plus emblématique.

Si le produit "Fréquence - Puissance de sortie" atteignable par un composant
est généralement considéré comme la souveraine performance, la fiabilité entre de
plus en plus en considération lors du choix d’une technologie de composant pour une
application. Le cycle de vie des produits et des technologies se réduisant d’année
en année, il n’est pas rare de devoir composer avec des éléments dont la durée de
vie commerciale (avant obsolescence) est inférieure a la durée de service du systéme
concu. Il est donc indispensable d’avoir étudié, au préalable, la tenue des perfor-
mances des composants de génération n, retenus pour 'application. En effet, le
retour d’expérience en fonctionnement nominal n’est bien souvent pas encore capi-
talisé que les composants de génération n + 1 sont mis sur le marché...

Le défi est donc triple : les transistors pour I'amplification de signaux radiofré-
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quences doivent permettre d’atteindre des fréquences de plus en plus élevées, tout en
fournissant le maximum de puissance de sortie sans sacrifier la fiabilité, qui se doit
d’étre au moins égale sinon meilleure que celle des technologies existantes. Nous
pourrions y ajouter une quatriéme composante, 6 combien déterminante & notre
époque, le faible coiit.

La technologie de transistors HEMT AlGaN/GaN répond déja au critére de
performances brutes. En effet, ces transistors allient, a la fois, une architecture fa-
vorisant la mobilité des charges, et 'utilisation d’un matériau & grande largeur de
bande interdite, les rendant particuliérement attractifs pour les applications de forte
puissance, en haute fréquence et sous température élevée. Les records en tout genre
se succedent donc depuis le début des années 90, point de départ de cette filiére en
constante évolution. Les premiers composants de puissance ont été mis sur le marché
il y a une petite dizaine d’année et malgré leurs impressionnantes prestations, des
doutes subsistent quant & leur fiabilité & long terme. Les défauts de jeunesse de la
technologie semblent en étre la principale cause et de nombreux travaux contribuent
a son amélioration et & en évaluer la fiabilité par le biais de tests caractéristiques,
aussi proche que possible de ’application finale.

C’est dans cette optique que s’inscrit ce travail, o la tenue des performances
d’une filiere de HEMT AlGaN/GaN a été étudiée dans des conditions de fonction-
nement de type RADAR (fonctionnement radiofréquence pulsé saturé). Au dela de
I’évaluation du composant en fonctionnement nominal durant plus de 1000 heures,
c’est sur la contribution des phénomeénes parasites (pieges et thermique), impactant
la fiabilité, que se focalisera cette étude. Une des finalités de cette étude étant de
discriminer le phénoméne le plus influant sur sa fiabilité. Cette étude sera donc
appuyée sur une méthodologie d’investigation, allant de la conception des ampli-
ficateurs de tests jusqu’a ’analyse micro-structurale des zones dégradées dans le
transistor, en passant par la mise en place de tests de vieillissement originaux et de
caractérisations ad hoc des composants.

Apres avoir rappelé quelques notions sur les amplificateurs de puissance radio-
fréquence et sur les composants actifs qui sont au coeur, quelques rappels théoriques
seront donnés sur les technologies de transistors utilisés pour les applications radio-
fréquences de puissance. Les spécificités physiques et électriques de la technologie
HEMT AlGaN/GaN seront détaillées.

Le composant choisi pour cette étude sera ensuite décrit de maniére structurale,
thermique et électrique aussi finement que possible afin de disposer de bases solides
pour la conception, réalisation et mesure des amplificateurs de test.

Dans un troisiéme temps, le banc de vieillissement utilisé pour cette étude et
la qualification du transistor du transistor en régime de fonctionnement nominal de
type RADAR seront présentés. Les tests de vieillissement sous contraintes de champs
électrique et de température accentuées seront détaillés ainsi que la démarche gui-
dant ces tests. La conduite de ces tests ainsi que de nombreuses caractérisations
permettront de conclure quant & la nature et au scénario des dégradations, et de



proposer une estimation de la durée de vie du composant, dans ces conditions de
fonctionnement. Pour clore ce chapitre, la conception d’'un modéle de transistor avec
prise en compte de la fiabilité sera détaillée.

Enfin, le dernier volet de cette étude sera consacré a ’analyse physique des dé-
gradations affectant la structure du composant. Ces moyens d’analyse permettront
d’étayer et de conforter les hypothése formulées & 'issue des caractérisations élec-
triques des composants vieillis. Ils mettront en ceuvre des techniques d’analyse de
défaillance allant de la simple inspection visuelle de la puce, jusqu’a ’analyse de lame
mince par microscopie électronique en transmission, en passant par la radiographie
X et la microscopie & émission de photons.






CHAPITRE 1

(Généralités sur les amplificateurs
de puissance radiofréquences et la
fiabilité des transistors

1.1 Introduction et contexte

L’amplificateur de puissance doit assurer la concordance des niveaux de puis-
sance entre une source de signal faible puissance mais contenant toute 'information,
et un transducteur (un élément rayonnant par exemple) pour permettre a ce dernier
d’émettre avec suffisamment de puissance le signal amplifié & travers un canal de
propagation. Cette fonction est réalisée au sein des systeémes radiofréquences par un
ou plusieurs composants actifs (transistors, tubes), lesquels effectuent la conversion
d’énergie entre une alimentation électrique et la charge rayonnante, avec plus ou
moins d’efficacité.

D’autre part, étant donné les fortes puissances qu’un amplificateur est susceptible
de générer, les transistors sont le siege de phénomeénes physiques intenses (tempéra-
tures, densités de courant et champs électriques) capable de dégrader la structure
cristalline, donc les performances du systéme global.

Les espoirs investis dans la technologie HEMT AlGaN/GaN reflétent ses excel-
lentes performances, aussi bien en termes de densité de puissance, que de montée en
fréquence ou de robustesse, par rapport aux filiéres jusqu’ici relativement éprouvées
telles que le Silicium et I’Arséniure de Gallium. Celle n’est cependant pas exempt
de défauts de jeunesse, méme s’ils sont, pour certains, partiellement résolus. Ainsi,
dans une logique de stireté et de qualité des équipements toujours croissante, 1’es-
timation de la fiabilité des amplificateurs de puissance radiofréquences occupe une
place importante dés I’étape de conception, ce qui exige une bonne connaissance des
mécanismes de défaillance des composants utilisés.

Dans ce premier chapitre, a visée introductive, nous rappellerons les enjeux et
le vocabulaire spécifiques aux amplificateurs de puissance en évoquant également
les grandes familles de composants électroniques dédiées a cette application. Nous
aborderons les différents types de transistors de puissance radiofréquences pour nous
focaliser sur la technologie HEMT AlGaN/GaN, objet central de cette étude. Apres
étre revenu sur la notion de fiabilité et de différents modes de dégradation, nous
dresserons un panorama des différents phénoménes de dégradation occurrents dans
les HEMT AlGaN/GaN. Nous terminerons en énumérant les techniques incontour-
nables pour fiabiliser ces transistors.
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1.2 Caractérisation d’un amplificateur

Le domaine des amplificateurs de puissance fait usage d’un vocabulaire spéci-
fique. Afin de quantifier les performances d’'un amplificateur, redéfinissons quelques
notions indispensables. Un amplificateur de puissance se caractérise essentiellement,
d’un point de vue fonctionnel, par 5 paramétres :

e Le gain nominal
La puissance de sortie nominale
Le rendement électrique
La bande de fréquence
La linéarité

Pour évaluer ces paramétres et illustrer notre propos, nous nous appuierons sur
un exemple d’amplificateur simulé. La figure 1.1 décrit une chaine d’amplification
de puissance comprenant une source de signal d’impédance interne Rgenérateur, UL
amplificateur de puissance et une charge symbolisée par la résistance Ropgrge- Les
différents courants, tensions et puissances significatifs sont également reportées sur
cette figure. La figure 1.2 illustre les performances de cet amplificateur en fonction de
la puissance d’entrée a fréquence fixe tandis que la figure 1.3 donne ses performances
en fréquence & puissance d’entrée fixe.

Poc
Ping Pe Ps
— e —= — Is
Ampli
—
PreF Poiss
§ Raénérateur

VE Vs § Rcharge
)

FIGURE 1.1 — Synoptique d’une chaine d’amplification de puissance.

1.2.1 Watts ou dBm?

Dans le but de pouvoir faire coexister sur un méme graphique des puissances
distantes de plusieurs ordres de grandeur sans pour autant perdre en précision de
lecture, il est d’usage de représenter les différentes puissances avec des échelles loga-
rithmiques. Les puissances sont ainsi exprimées en dBm. Le passage des Watts aux
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dBm s’effectue comme suit :
PIW

La relation duale est la suivante :

(P[dBm]—BO)
P[W] =10 10 (1.2)
Dans le domaine radiofréquences, il est courant d’utiliser les dBm tant la dynamique
des signaux est importante (voir figure 1.2).

1.2.2 La puissance d’entrée

La puissance d’entrée moyenne est définie comme suit, en notation complexe :
1 *
Pr = 3 R(Vg - I1) (1.3)

ou Vg et Iy, sont respectivement la tension aux bornes de la source et le conjugué du
courant entrant dans amplificateur. Dans ’exemple de la figure 1.2, cette puissance
s’étend de -10 & +30 dBm.

1.2.3 La puissance de sortie

De maniére analogue & la puissance d’entrée, la puissance de sortie s’exprime de
la maniére suivante, en notation complexe :

1 *
Py =3 R(VsI3) (1.4)

ou Vg et Ig sont respectivement la tension aux bornes de la charge et le conjugué
du courant traversant la charge.

Si la puissance d’entrée ne dépend que du générateur, la puissance de sortie
sera fortement dépendante de 'amplificateur. En effet, cette puissance de sortie ne
peut croitre indéfiniment, celle-ci tend asymptotiquement vers une valeur limite, la
puissance de saturation Pgap. Lorsque 'amplificateur sature, la relation entre les
puissances d’entrée et de sortie n’est plus linéaire. Afin de définir une frontiére entre
ces deux régimes, on définit la puissance de sortie & 1 dB de compression Pgi4p, soit
la puissance de sortie pour laquelle il existe une différence de 1 dB entre la puissance
de sortie réelle et la puissance de sortie de 'amplificateur dans le cas ou il serait
toujours linéaire. A cette puissance de sortie correspond la puissance d’entrée a 1
dB de compression Pgriqp. Cette notion est généralisable & x dB de compression,
mais on estime que la puissance de sortie & 1 dB de compression est un bon critére
de séparation entre les régimes linéaire et non linéaire.

Sur la caractéristique Pg = f(Pg) de la figure 1.2 nous avons :

L] PSldB = 36.8dBm

® PEldB = 19.8dBm



1.2. Caractérisation d’un amplificateur 9

e Pgar = 38.5dBm

La puissance de sortie des amplificateurs radiofréquences peut s’étendre, selon
les applications, de quelques centaines de mW [1] jusqu’au MW [2]|. Les fortes
puissances de sortie sont généralement obtenues en parallélisant de nombreux am-
plificateurs élémentaires [3].

1.2.4 Le gain en puissance

Le gain en puissance, est défini comme le rapport entre la puissance délivrée a
la charge et la puissance effectivement absorbée par I’amplificateur :

Ps[W]
Pr[W]

Gain = (1.5)
Par commodité et pour garder une certaine cohérence dans les unités, il est possible
de calculer le gain & partir des puissances en dBm. Ainsi, le gain en puissance
s’exprime en dB et devient :

Gain|dB] = Ps[dBm| — Pg|dBm] (1.6)

On rencontre également parfois la notion de gain transducique ou composite. Il
s’agit dans ce cas du rapport entre la puissance délivrée a la charge et la puis-
sance disponible de la source. Cette subtilité a son importance si une fraction de la
puissance injectée a 'entrée est réfléchie vers la source. Cependant, lorsque moins
d’un dixiéme de la puissance injectée est réfléchie vers la source, on considére que
puissances injectée et absorbée sont égales.

Nous pouvons distinguer sur la caractéristique Gain = f(Pg) de la figure 1.2, le
régime linéaire de 'amplificateur ol le gain demeure constant Gry, puis le régime
saturé ot le gain chute. Parallelement & la puissance de sortie & 1 dB de compression,
nous pouvons définir également le gain & 1 dB de compression, le gain linéaire moins
1 dB, G14p- Ainsi, nous avons :

e Gy =19.2dB

e Giyp = 18.2dB

A noter que méme si certains amplificateurs élémentaires possédent intrinséque-
ment de bonnes performances en gain [4], il est d’usage de cascader les étages pour
obtenir un gain élevé [3].

1.2.5 L’Input Return Loss

L’ Input Return Loss (IRL) est une indicateur permettant de définir la qualité
de 'adaptation en entrée d'un amplificateur. Il s’agit du rapport entre la puissance
réfléchie vers la source Prpp et la puissance injectée dans Pamplificateur Pry .
Si ladaptation est parfaite, la totalité de la puissance injectée est absorbée par
I’amplificateur, dans ce cas 'IRL est nul. En revanche, si 'amplificateur réfléchit
toute ou partie de la puissance injectée, 'IRL sera compris entre 0 et 1. Etant
donné, la encore, ’écart important qu’il peut exister entre puissance incidente et
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puissance réfléchie, on utilisera souvent ’échelle logarithmique. Son expression est
la suivante :

PREF> (1.7)

Input Return Loss|dB] = 10 - logy (

Prng

A noter qu’en régime linéaire, '/RL est équivalent au module du coefficient de
réflexion en entrée du dispositif.

Nous observons sur la caractéristique IRL = f(Pg) de la figure 1.2, trois zones
significatives. La premiére, correspondant au fonctionnement linéaire de 'amplifi-
cateur, se caractérise par un IRL constant. Il existe ensuite une puissance d’entrée
pour laquelle I'/RL atteint un minimum : il s’agit souvent du point de fonctionne-
ment en puissance pour lequel 'amplificateur a été optimisé. Nous remarquons que
ce point se situe au dela de Pgi4p ce qui signifie que cet amplificateur est optimisé
pour fonctionner en régime saturé. Enfin, & mesure que 'on augmente la puissance
d’entrée, 'IRL se dégrade fortement. En effet, pour un fonctionnement fortement
non linéaire, le comportement dynamique de ’amplificateur varie fortement, indui-
sant une désadaptation d’impédance importante. Notons enfin que méme si, sur cet
exemple, un point de fonctionnement offre des performances en IRL remarquables,
on considére qu’une bonne adaptation d’entrée est atteinte pour un IRL inférieur ou
égal 2 -10 dB. Ainsi, nous avons sur la caractéristique IRL = f(Pg) de la figure 1.2 :

e I[RLp iy = —15.5dB

[ ] IRLM]N = —24.2dB

1.2.6 Le rendement électrique

Le rendement électrique d’un amplificateur de puissance est défini, en premiére
instance, comme le rapport entre la puissance de sortie de 'amplificateur Pg et la
puissance fournie par l'alimentation Ppc :

nl%] = 100 - <PS) (1.8)

Ppc

Néanmoins cette figure de mérite ne tient pas compte de la puissance d’entrée. Ainsi,
il est possible qu’un amplificateur ait un excellent rendement électrique bien que sa
puissance requise en entrée soit importante, conséquence d’un faible gain en puis-
sance. Il est alors judicieux d’intégrer la contribution de la puissance d’entrée dans
Iestimation du rendement électrique. On définit alors le rendement en puissance
ajoutée, PAE (de 'anglais Power Added Efficiency) :

(1.9)

PAE|%) = 100 - <PS_PE>

Ppc
aussi définie en fonction du gain et du rendement classique :

G-1

PAE[%) = n - <G> (1.10)
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Le calcul du bilan de puissance permet également d’estimer la puissance dissipée
par amplificateur :

Pprss = Ppc + Pg — Ps (1.11)

en fonction de la PAE :
Pprss = Ppc(l — PAE) (1.12)

Appliqué a 'exemple de la figure 1.2, nous avons :

o 1 =064.7T%

e PAFE = 62.6%

Nous remarquons que la valeur maximale de PAFE est atteinte en méme temps que
la valeur minimale d’IRL. 1l s’agit en fait du point de fonctionnement optimal de
Pamplificateur. Comme il fallait s’y attendre, la PAE chute alors que le rendement
décrit un plateau, conséquence de la saturation de 'amplificateur et de sa perte de
gain.

Le rendement d’un amplificateur peut étre un critére déterminant dans les choix
d’architecture et de conception d’un amplificateur de puissance, notamment dans le
cas d’applications nomades fonctionnant sur batterie tels que les smartphones, les
postes radio militaires ou les réseaux locaux sans fils [5] [6].

1.2.7 La bande de fréquence

Avant de définir la notion de bande de fréquence utile d’'un amplificateur, rappe-
lons la désignation des sous-bandes rencontrées dans le domaine des radiofréquences
(voit tableau 1.1).

Désignation | Gamme de fréquence

Bande VHF de 0.03 4 0.3 GHz

Bande UHF de 0.3 41 GHz
Bande L de 1l a2 GHz
Bande S de 2 4 4 GHz
Bande C de 4 4 8 GHz
Bande X de 8 4 12 GHz
Bande Ku de 12 & 18 GHz
Bande K de 18 & 26.5 GHz
Bande Ka de 26.5 & 40 GHz
Bande Q de 33 a 50 GHz
Bande U de 40 & 60 GHz
Bande V de 50 & 75 GHz
Bande E de 50 & 90 GHz
Bande W de 75 a 110 GHz
Bande D de 110 a4 170 GHz

TABLE 1.1 — Bandes typiques des applications radiofréquences.
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La bande de fréquence utile de 'amplificateur peut généralement étre définie
selon plusieurs critéres. Dans I'exemple de la figure 1.3, cette bande utile est défi-
nie par une valeur d’/RL inférieur & -10 dB. Selon ce critére, les performances en
fréquence de Pamplificateur & Pp = 21dBm (~ Pg14p) sont les suivantes :

Bande utile = [2.31;2.65|GHz

Pg =37.1dBm + 0.4dB

G =16.6dBm + 0.4dB

n = 62.8% + 2.5 points

La encore, I’application visée déterminera la bande de fréquence de 'amplifica-

teur. Elle peut étre mono-fréquence [7], ou couvrir plusieurs octaves [8§].

1.2.8 La linéarité

Comme nous I'avons signalé plus haut, la puissance de sortie d’un amplificateur
ne croit pas indéfiniment avec la puissance d’entrée. Ainsi, la relation Ps = Gprn-Pg
n’est plus vérifiée car le gain en puissance chute & mesure que la puissance d’entrée
augmente. La saturation de 'amplificateur indique que le ou les composants actifs
utilisés entrent en régime de fonctionnement non linéaire. Le signal de sortie est
alors déformé puisque la caractéristique de transfert de 'amplificateur n’est plus
linéaire, comme le montre la figure 1.4. On remarque que 'amplitude du signal

Caractéristiqﬂe de transfert

Vs (V)
Vs (V)
L

Cvew T e

G Signal de sortie

t (ns)
|

Ve (V)
Signal d'entrée

FI1GURE 1.4 — Influence des non linéarités d’'un amplificateur sur le signal de sortie.
tend vers une valeur limite (ayant pour conséquence la chute du gain) : c’est la

distorsion AM/AM. Non visible sur cette figure, la phase du signal de sortie peut
étre également modifiée : il s’agit de la non linéarite AM/PM.
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La caractéristique de transfert d’un amplificateur peut se décomposer en un
polyndéme de degrés n :

Vs(t) =ag + alvE(t) + CLQVE(t)2 + agVE(t)3 + ...+ anVE(t)” (1.13)

Si Vi(t) est de la forme :
VE(t) = Ksin(wt) (1.14)

alors :

Vis(t) = ag + a1 Ksin(wt) + ag K2 sin®(wt) + azK3sin3(wt) + ... 4+ a, K" sin™ (wt)
(1.15)
soit :
2

K
Vs(t) = ag+ a1 Ksin(wt) + =

(1 — cos(2wt))

CL3K3

+

(3sin(wt) — sin(3wt)) + ... + ap K"sin™(wt)  (1.16)

Ce développement montre que la déformation du signal de sortie s’accompagne de la
géneération d’harmoniques (voir figure 1.5) dont il est possible de quantifier 'influence
en calculant le taux de distorsion harmonique, THD de ’anglais Total Harmonic
Distorsion. Selon la norme CEI-1000-2-2, il défini comme suit :

-
o

o

Amplitude relative (dBV)
R N
R R R S

&
=)

L e B

1 2 3 4 5 6
Harmoniques

o

FIGURE 1.5 — Spectre du signal de sortie d’un amplificateur fonctionnant en régime
non linéaire, pour un signal sinusoidal en entrée. Le spectre ne contient pas d’har-
moniques de rang pair car la caractéristique de transfert (figure 1.4) est impaire (cas
particulier de la structure Push-Pull).

n

>V
k=2

THD = ——— 1.17
- (117)

ou V7 est la valeur efficace de la composante fondamentale et Vi, la k-iéme valeur
efficace de la composante harmonique du signal. Un filtrage énergique sera néces-
saire dans le cas d’'un amplificateur de puissance mono-fréquence afin d’éliminer les
harmoniques générées.



Chapitre 1. Généralités sur les amplificateurs de puissance
14 radiofréquences et la fiabilité des transistors

Le cas des amplificateurs de puissance multi-porteuses est plus délicat en raison
de la distorsion d’intermodulation. Considérons le signal d’entrée Vg de la forme :

VE(t) = Kisin(wit) + Kasin(wat) (1.18)

Un développement similaire & celui qui précéde fera apparaitre des composantes
fréquentielles & nw; + mws avec m et n entiers positifs. Ces composantes sont les
produits d’intermodulation (n + m). De cette maniére, si Pamplificateur est amené
& traiter deux porteuses de fréquences trés proches, le produit d’intermodulation
d’ordre 3 sera le plus néfaste et difficile & éliminer puisque dans la bande utile de
I’amplificateur. Reprenons ’exemple de la figure 1.2. Le signal d’entrée est main-
tenant composé de deux composantes de méme amplitude et espacées de 10 MHz
(f1 = 2500 MHz et fo = 2510 MHz respectivement). Ci-dessous (figure 1.6) est re-
présentée la caractéristique Pg = f(Pg) pour la composante fondamentale (rouge)
et la composante & 2fy — f1 (bleue). On définit le point d’interception d’ordre 3
comme étant le croisement du prolongement des caractéristiques linéaires a fi et
2fo — f1. Nous pouvons noter que la pente de la caractéristique & 2f2 — f1 est de
3dB/dB. En effet les composantes 2fo £ f1 et fo £2f1 sont issues de la linéarisation
du terme de degré 3 de la caractéristique de transfert.

60

1 dB/dB

Puissance de sortie (dBm)

-60 LI L Y B Y R O
10 5 0 5 10 15 20 25 30

Puissance d'entrée (dBm)

FiqurE 1.6 — Méthode pour la caractérisation de la linéairité d’un amplificateur
multi-porteuse : mesure du point d’interception d’ordre 3. Caractéristique a f; en
rouge, caractéristique a 2f, — f1 en bleu.

1.3 Les composants actifs pour 'amplification de puis-
sance

Comme nous I'avons signalé dans Uintroduction de ce chapitre, 'amplification
de puissance s’opére par le biais de composants actifs effectuant une conversion
d’énergie provenant d’une alimentation. On classifie généralement ces composants
actifs en deux catégories : les tubes & vide et les semi-conducteurs.
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1.3.1 Les tubes a vide

Ce sont les premiers composants actifs permettant d’effectuer une amplification
de signal. L’histoire des tubes & vide est intimement liée & celle des ampoules a
incandescence [9].

Thomas Edison découvre en 1880 qu’en placant, dans une ampoule sous vide,
une électrode polarisée positivement par rapport & un filament chauffé, un courant
électrique s’établit. Si au contraire, I’électrode est polarisée négativement, aucun
courant ne circule. Le filament, idéalement constitué d’un matériau possédant un
faible travail de sortie, doit étre chauffé afin d’apporter 1’énergie nécessaire aux
électrons pour pouvoir les extraire du réseau sous l’action d’un champ électrique.

John Ambrose Fleming reprendra ce principe, 24 ans plus tard, pour créer la
premiére diode & vide (figure 2.21), permettant de transformer un courant alternatif
en un courant continu.

Cathode
Filament

FIGURE 1.7 — Diode & vide de Fleming.

En 1906, Lee DeForest ajoute une troisiéme électrode disposée entre ’anode et
la cathode, la grille. Il baptise ce tube I’ Audion. De maniére générique, ce tube pos-
sédant trois électrodes, on l'appelle triode (figure 1.8). La grille permet de controler
la quantité d’électrons transitant de la cathode vers I’anode en agissant sur son po-
tentiel électrique. Il est désormais possible de contréler un courant électrique par
une tension, donc d’amplifier un signal. Ce composant a permis le développement
de la transmission sans fil et plus tard de I'informatique.

La triode fut rapidement perfectionnée, notamment par 'ajout d’une électrode
supplémentaire entre grille et anode, la grille-écran [10]. En effet, un des inconvé-
nients majeurs de la triode, limitant ses performances en fréquence, est son impor-
tante capacité anode-grille. Le gain du composant en hautes fréquences se trouve
alors fortement réduit par effet Miller. La grille-écran remédie & ce probléme et la
triode ainsi munie devient la tétrode.

Les problémes d’instabilité de la tétrode (conductance de sortie négative) sont
résolus par l'ajout d’une grille d’arrét (ou de plaques déflectrices) entre 'anode et
la grille-écran. Celle-ci empéche les électrons secondaires réémis par ’anode de re-
venir vers la cathode. Il s’agit de la pentode [11], ou tétrode a faisceau dirigé si des
plaques déflectrices sont utilisées a la place de la grille d’arrét. Au déja de 'utilisa-
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Grille

Cathode
Filament

FIGURE 1.8 — Audion (triode) de DeForest.

tion marginale qu’en font encore quelques radioamateurs et mélomanes nostalgiques
d’électroniques anciennes, ces composants sont toujours utilisés de nos jours pour
Pamplification de trés forte puissance [12], o ils font toujours l'objet de recherches
et d’ameéliorations [13].

Cependant, si les triodes et tétrodes sont encore présentes jusque dans les bandes
UHF-VHF, les bandes supérieures du spectre électromagnétique et surtout les puis-
sances importantes sont l’apanage de composants plus spécifiques. Parmi ceux-ci,
nous trouvons les klystrons qui permettent de réaliser des amplificateurs bandes
étroites en hyperfréquences [14]. Le schéma de principe est représenté en figure 1.9.

Cavité de

Modulation Sortie
du faisceau

Cavité d'entrée

Faisceau
d'électrons

Cathode chauffée Collecteur

Cavité
+ intermédiaire ‘

Entrée Sortie

FIGURE 1.9 — Schéma de principe d’un klystron.

Un faisceau d’électron est généré par une cathode chauffée, puis accéléré par
une anode. Ce faisceau traverse ensuite une premiére cavité résonnante, ot le signal
& amplifier est injecté. La répartition du champ a l'intérieur de cette cavité influe
sur le faisceau d’électrons : il accélére et ralentit certains électrons au rythme du
signal & amplifier. 11 en résulte une modulation de la densité d’électrons, donc de
courant. Le faisceau ainsi modulé traverse une ou plusieurs autres cavités accordées
a la méme fréquence que la premiére, amplifiant encore la modulation du faisceau.
Dans la derniére cavité, une électrode couplée recueille le signal amplifié. L’énergie
restante du faisceau est alors perdue sous forme de chaleur dans le collecteur.

Le comportement bande étroite des klystrons est intrinséquement lié au fait
que le champ interagissant avec le faisceau d’électrons est stationnaire, le milieu
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d’interaction champ-électrons étant une cavité accordée. En dépit de leur caractére
mono-fréquence, ces dispositifs sont capables de produire des puissances de sortie
de plusieurs MW [15] & des fréquences dépassant allégrement le GHz [16].

Pour des applications plus large bande, une autre variété de tube remplace avan-
tageusement les klystrons : le Tube & Onde Progressive, TOP, également appelé
TWT de 'anglais Travelling-Wave Tube [17]. Dans ce cas, le milieu d’interaction
champ-électrons est un guide d’onde, structure & méme de propager le champ mo-
dulant sur une large bande de fréquences. Le principe est illustré par la figure 1.10.
De la méme maniére que pour le klystron, le tube & onde progressive est doté d’un

Entrée Guide d'onde Sortie
‘ en hélice +

Cathode chauffée Collecteur

|\ Faisceau
d'électrons

Anode

FIGURE 1.10 — Schéma de principe d’'un tube a onde progressive.

canon a électrons composé d'une cathode chauffée et d’une anode accélératrice.
Le faisceau est ensuite guidé a l'intérieur d’une hélice conductrice (en cuivre par
exemple) le long de laquelle se propage le signal & amplifier. La particularité de
cette structure est de ralentir 'onde RF (on parle aussi le ligne a retard), afin de
freiner les électrons du faisceau et ainsi récupérer leur énergie cinétique (i.e. leur
vitesse). L’énergie cinétique restante du faisceau est perdue dans le collecteur. Les
performances de tubes & onde progressive s’étendent sur de larges gammes de puis-
sance et de frequence [18] [19]. De plus ce sont des amplificateurs rajoutant trés peu
de bruit au signal source [20]. Il sont également, & l'inverse des semi-conducteurs,
insensibles aux rayonnements ionisants ce qui en fait des composant adaptés pour
les satellites de communication.

1.3.2 Les semi-conducteurs

L’autre grande famille de composants actifs utilisés en amplification est celle des
semi-conducteurs. A la différence des tubes, les porteurs de charge ne se déplacent
plus dans le vide mais dans un solide cristallin. Les amplificateurs utilisant ces com-
posants sont dits & état solide (ou Solid State en anglais). Le cristal peut étre rendu
conducteur ou isolant selon qu’il soit dopé avec des atomes possédant un électron en
exceés ou en défaut sur leur couche extérieure. On dira qu’il sont respectivement do-
pés N ou dopés P. L’interface entre un barreau de matériau N et de matériau P est
appelé jonction. Les espéces chimiques de la quatriéme colonne de la classification
périodique sont adaptées a la fabrication de composants a état solide. Historique-
ment le Germanium fut le premier semi-conducteur, puis vint ensuite le Silicium.
L’édifice le plus simple, inventé par le physicien Russell Ohl en 1939, est la jonction
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Matériau dopé P | Matériau dopé N

Anode
apoyjed

FIcURE 1.11 — La jonction PN.

PN [21] représentée en figure 1.11 o le matériau P est I'anode et le matériau N,
la. cathode. La fonction réalisée par cette structure est le redressement du courant
alternatif, il s’agit d'une diode.

L’évolution logique fut d’y adjoindre une troisiéme électrode dopée N de maniére
a former une double jonction de type NPN (voir figure 1.12). D’un point de vue
sémantique, ce nouveau composant aurait du porter le nom de triode. Néanmoins,
afin de rompre avec I’héritage des tubes & vide, le nom de transistor fut retenu,
acronyme de TRANsfer reSISTOR. Le transistor bipolaire fut découvert par deux
chercheurs, John Bardeen et Walter Brattain en 1947. L’adjectif bipolaire signifie
que deux types de porteurs de charge sont mis a contribution dans le fonctionnement
de cette structure : les électrons et les trous.

L’intérét de ce composant est de pouvoir contréler un courant fort circulant dans
I’électrode de collecteur par un courant faible de base. L’amplification d’un signal est

Matériau dopé N Collecteur

Matériau dopé P Base

Matériau dopé N
Emetteur

FIGURE 1.12 — Le transistor bipolaire (type NPN).
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alors possible. Les transistors bipolaires ont par la suite bénéficié de raffinements
qui seront évoqués plus loin. Une nouvelle topologie de transistor est également
apparue quelques années plus tard, en 1952 : le transistor & effet de champ [22].
Le fonctionnement de ce dernier est & rapprocher de celui des tubes puisque le
courant fort n’est plus controlé par un courant mais par un champ électrique (i.e. une
tension). L’électrode de controle du transistor a effet de champs reprend d’ailleurs
le nom de grille propre aux tubes.

Les performances de ces composants, dans les années 60 se positionnent déja
trés bien par rapport aux tubes pour des fréquences de plusieurs centaines de M H z,
avec déja un avantage pour les transistors a effet de champs [23] [24]. Cependant,
les applications nécessitant des fréquences de travail supérieures au GHz demeurent
réservées aux tubes. Les semi-conducteurs ont pourtant été utilisés en amplifica-
tion de puissance jusqu’en bande millimétrique. Les composants utilisés pour ces
applications étaient les diodes IMPATT (de I'anglais IMPact ionization Avalanche
Transit-Time). La structure du composant est représentée en figure 1.13. Le fonc-
tionnement de la diode IMPATT repose sur le phénomeéne d’avalanche. Lorsqu’un
fort champ électrique est appliqué en inverse & une jonction PN, un phénoméne
d’avalanche est initié. Celui-ci doit rester bref pour ne pas engendrer la destruction
du composant. Le paquet d’électron ainsi créé traverse une zone non ou peu dopée,
la zone de drift. Si la somme du temps de transit des électrons dans cette zone et
du délai d’initiation du phénomeéne d’avalanche correspond a une demi période du
signal & amplifier, la diode présente une résistance dynamique négative, donc un
comportement amplificateur. Il est alors possible de mettre & profit cette propriété
pour amplifier un signal radiofréquence. Les diodes IMPATT ont beaucoup été uti-
lisées dans les années 70 pour la génération et amplification de puissance en raison
de leurs performances remarquables [25] [26]. Cependant, leur fort bruit, inhérent
au mécanisme d’avalanche, les ont peu a peu rendu obsolétes face aux transistors
en constante amélioration.

Matériau dopé P N Matériau intrinséque | Matériau dopé N

0 A

Zone Zone de
d'avalanche transit

F1cURE 1.13 — La diode IMPATT.

Aujourd’hui, les transistors représentent une alternative crédible aux tubes en
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terme de coiit et de fiabilité. Ils sont maintenant utilisés dans les bandes décimé-
triques pour des puissances de plusieurs dizaines de watts. Au dela, pour des fré-

quences et des puissances plus importantes, les tubes & vides restent indépassables
[27].

1.4 Les technologies de transistors utilisées en amplifi-
cation de puissance radiofréquence

Aprés avoir détaillé de maniére générique le mode d’utilisation des composants
actifs dédiés a Pamplification de puissance, focalisons nous sur ces derniers, et plus
particuliérement les transistors. Parmis les deux grandes familles de transistors, nous
ne détaillerons ici que les types de transistors les plus fréquemment rencontrés en
amplification de puissance radiofréquence.

1.4.1 Les transistors bipolaires
1.4.1.1 Les transistors bipolaires & homojonction

Il s’agit de la plus ancienne filiére utilisée dans les dispositifs de puissance ra-
diofréquence [28]. Le transistor bipolaire & homojonction consiste a réunir deux
jonctions PN disposées téte-béche de largeur de bande interdite identique (voir fi-
gure 1.14). A noter qu’il existe des transistors bipolaires de type NPN, dont le
transport de charge est majoritairement assuré par les électrons, ainsi que des tran-
sistors bipolaires de type PNP, ou les porteurs majoritaires sont les trous. Aussi,
nous ne décrirons que le fonctionnement du bipolaire NPN, celui-ci étant le princi-
pal type utilisé en radiofréquence. En effet, les transistors bipolaires NPN offrent de

IC
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FiquRrE 1.14 — Structure et fonctionnement du transistor bipolaire de type NPN.
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bien meilleures performances en fréquence que leurs homologues PNP, les électrons
étant plus mobiles que les trous. La structure d’un transistor bipolaire NPN est
composée d'un émetleur fortement dopé N, d’'une base, fine et dopée P, ainsi que
d’un collecteur dopé N.

Le principe de fonctionnement est le suivant : la jonction base-émetteur est
polarisée en direct, les électrons circulent donc de ’émetteur vers la base. Afin que
ceux-ci ne se recombinent pas avec les trous injectés dans la base, cette derniére doit
étre fine et la jonction base-collecteur doit étre polarisée en inverse. Le fort champ
électrique entre la base et le collecteur favorise l'extraction des électrons venant
de ’émetteur vers le collecteur. Ainsi, la majeure partie des électrons provenant de
I’émetteur est transférée au collecteur. On peut donc écrire d’aprés la loi des neeuds :

Ic=a-Ig (1.19)

avec a < 1, ou encore :
o

Ic=p-1Ip=

I 1.2
1—a ° (1.20)

Ce facteur § est appelé gain en courant du transistor. Plus il est important, moins
il y a de recombinaisons dans la base et plus le transistor est idéal. Le transistor
bipolaire est donc un dispositif semi-conducteur capable de contréler un courant
fort & partir d’'un courant faible. Le fonctionnement du transistor bipolaire peut
étre également schématisé & partir du diagramme des bandes d’énergie & 1’équilibre
et sous fonctionnement normal (voir figure 1.15).

Emetteur Base Collecteur
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Figure 1.15 — Diagramme des bandes du transistor bipolaire NPN & homojonction
selon une coupe longitudinale : & ’équilibre thermodynamique (gauche) et en régime
actif (droite).

Les performances hyperfréquences des transistors bipolaires & homojonction sont
limités par deux effets : le nombre de recombinaisons dans la base, qui doit étre le
plus faible possible pour que le dispositif ait un fort gain en courant, ainsi que
le temps de transit des électrons, garant des performances en fréquences. Afin de
réduire ces recombinaisons et d’augmenter le gain en courant, il est nécessaire de
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doper fortement 'émetteur [29]. Cependant, cela a pour effet d’augmenter les capa-
cités intrinséques parasites. De plus, pour les applications de puissance il n’est pas
possible de réduire indéfiniment 1’épaisseur de base , pour ne pas abaisser la tension
de claquage (phénoméne de pergage de la base).

1.4.1.2 Les transistors bipolaires 4 hétérojonction

Afin de palier aux limitations évoquées ci-dessus, on juxtapose des matériaux de
largeur de bande interdite différentes : on créé une hétérojonction. La discontinuité
des bandes & I’hétérojonction permet d’améliorer grandement 'efficacité d’injection
tout en diminuant le dopage de I’émetteur (diminution de Cj.) et en augmentant
celui de la base (diminution de la résistance de base). La figure 1.16 représente
le diagramme des bandes d’énergie d’un transistor bipolaire NPN & hétérojonction
dont la jonction base-émetteur est composée de deux semi-conducteurs de largeur
de bande interdite différente.
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F1GURE 1.16 — Diagramme des bandes du transistor bipolaire NPN & hétérojonction
selon une coupe longitudinale : & 'équilibre thermodynamique (gauche) et en régime
actif (droite).

1.4.1.3 Les performances

Les transistors bipolaires & homojonction sont principalement issus de la filiére
Silicium tandis que leurs homologues & hétérojonction utilisent les composés Si-SiGe
ainsi que les matériaux III-V (AsGa, InP, etc...). Les transistors bipolaires & homo-
jonction ont été et continuent d’étre abondamment utilisés pour les applications RF
pulsées allant des bandes HF & UHF en classe C base commune [30]. Les puissances
atteignables peuvent atteindre le kilowatt tout en proposant des gains en puissance
d’environ 10dB et des rendements électriques avoisinant les 50%. Au dela du GH z,
les puissances sont déja plus modestes (quelques centaines de watts en bande L,
quelques watts voir dizaines de watts en bande S) ainsi que les gains en puissance
(7 a 84dB).
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Les filieres 11I-V notamment AsGa, et SiGe sont également utilisées, en tech-
nologie hybride et MMIC, pour adresser des bandes et/ou puissance supérieures
avec succes [31] [32]. Concernant les applications RADAR, il s’agit de la réponse
technologique la plus ancienne mais aussi la plus éprouvée. Néanmoins, elle patit de
limitations importantes : gains en puissance modestes (< 10dB), faibles tensions de
claquage, mauvaise tenue au rapport d’onde stationnaire (ROS). Les matériaux a
grande largeur de bande interdite (ITI-V de type GaN) semblent également présenter
de bonnes potentialités mais restent encore a I’étude |33] [34] pour ces applications.

En résumé, les points forts des transistors bipolaires sont principalement une
bonne immunité aux effets de piéges, car les jonctions sont isolées de la surface et
des interfaces avec le substrat, et un faible bruit de phase (appréciable dans les oscil-
lateurs). En revanche, la structure verticale de ces composants limite la dissipation
thermique, 'usage de matériaux a forte conductivité thermique est alors justifié.
D’autres structures de transistors semblent cependant plus adaptées & I'amplifica-
tion de puissance radiofréquence. C’est le cas des transistors a effet de champ.

1.4.2 Les transistors a effet de champ

Contrairement aux transistors bipolaires, les transistors a effet de champ sont des
composants unipolaires, c’est a dire qu’ils ne mettent en jeu qu'un type de porteurs
de charges. La encore, ces porteurs peuvent étre soit des électrons, soit des trous,
rendant possible la fabrication de transistors complémentaires. Les transistors de
type P ne sont cependant pas utilisés aux radiofréquences pour les mémes raisons que
celles évoquées au paragraphe précédent. Ainsi, ne seront décrits que les composants
de type N. A noter également que la grande variété possible d’implantation de
Pélectrode de controle, la grille, ainsi que de la structure (tantot verticale, tantot
horizontale) se retrouve a travers une large déclinaison de transistors a effet de
champ.

Le transistor J-FET

Le principe de fonctionnement, voisin de celui des tubes 4 grilles, est le suivant :
un barreau de semi-conducteur possédant une électrode a chacune de ses extrémités,
le drain et la source, est polarisé sous une tension Vpg. Sous l'action du champ
électrique créé, les électrons transitent de la source vers le drain, dans le canal. Une
grille est disposée & proximité de ce canal, sur laquelle est appliquée une tension
par rapport a la source. Le champ électrostatique transverse de grille influe alors
sur la concentration de porteur présent dans le canal, donc sur le courant [22] [35].
La figure 1.17 illustre ce principe. Cette figure schématise le fonctionnement dun
transistor a effet de champ de type J-FET (Junction Field Effect Transistor) de la
famille des SIT (Static Induction Transistor), adaptés pour les applications hautes
fréquences [36]. En effet, on remarque que I’empilement grille canal est formé par une
jonction PN. Le fonctionnement nominal de ce type de transistor est obtenu pour
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FIGURE 1.17 — Principe de fonctionnement du transistor J-FET.

un Vpg positif et un Vigg négatif. Comme le contact grille canal est une jonction
PN, il existera un courant de grille pour les valeurs positives de Vig.

Le transistor MESFET

Le descendant direct du J-FET est le MESFET (MEtal Semiconductor Field
Effect Transistor), dont le contact de grille est de type Schottky (métal + semi-
conducteur). Cette évolution permet, par le biais des propriétés intéressantes de la
barriére Schottky (absence de stockage de porteur minoritaires), d’augmenter la rapi-
dité des dispositifs [37]. Ce sont ces méme propriétés qui sont utilisées en électronique
de puissance pour les dispositifs & commutation ultra-rapide. La structure classique
est donnée en figure 1.18. Cette amélioration conjuguée a I'utilisation d’un substrat
a forte mobilité électronique (AsGa par exemple), permet d’atteindre allégrement
des fréquences de fonctionnement de plusieurs dizaines de GHz. On remarquera la
position particuliére de la grille : celle-ci est enterrée. Cela permet d’améliorer sen-
siblement la commande du courant de canal (i.e. augmenter la transconductance).

AN

| |
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P Schottky

F1GURE 1.18 — Principe de fonctionnement du transistor MESFET.
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Le transistor MOSFET

Le transistor MOSFET (Metal Ozide Semiconductor Field Effet Transistor) est
encore une variante de transistor & effet de champ. Ici, I’électrode de commande, la
grille, est isolée électriquement de la structure par une couche d’oxyde (de Silicium
souvent). Ne s’agissant pas d'un contact redresseur comme dans le cas de la jonction
classique PN ou Schottky, le courant de grille est nul quelque soit Vigg. Pour un méme
genre de MOSFET (N par exemple), il existe deux variétés différentes :

e Les MOSFET a déplétion, semblables aux J-FET et MESFET par leur com-

mande en tension négative.

e Les MOSFET a enrichissement, ayant une tension de commande positive.

La principale différence entre ces deux variantes réside dans le type de semi-
conducteur présent sous la grille (N ou P). Dans le cas du MOSFET & dépletion,
il s’agit de pincer un canal dopé N ot les électrons circulent librement en I’absence
de tension de commande sur la grille : pour cette raison, ils sont désignés Normally
ON. Concernant le MOSFET & enrichissement, le canal de conduction apparait lors-
qu’'une zone d’inversion est créée sous la grille par I’application d’un potentiel positif
sur cette derniere : les électrons minoritaires dans le substrat P s’accumulent sous la
grille et créent le canal entre source et drain. Il sont ainsi qualifiés Normally OFF.
Les premiers tendent & disparaitre en raison de leur caractére Normally ON : ’ab-
sence de tension de commande les rend passant, ce qui peut étre source de panne
grave en cas de perte de controle de la grille. Ainsi, les MOSFET & enrichissement
sont tres utilisés dans les systémes de conversion d’énergie ainsi qu’en électronique
numeérique (filiere CMOS). La figure 1.19 décrit la structure de ces deux types de
transistors.
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MOSFET a Dépletion MOSFET a Enrichissement

F1GURE 1.19 — Principe de fonctionnement des transistors MOSFET a déplétion
(gauche) et enrichissement (droite).

Cette variante de transistors & effet de champ a également fait 'objet de raf-
finements dédiés & améliorer ses performances en radiofréquences en exploitant de
maniére optimale la filiere Silicium. En effet, cette filiére reste la moins couteuse
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et est celle qui capitalise le plus de retour d’expérience. Il s’agit des LD-MOSFET
(Laterally Diffused Metal Ozide Semiconductor Field Effet Transistor) [38] [39]. La
structure de ce composant est représentée en figure 1.20. Par rapport a la structure
du MOSFET classique, on notera les différences suivantes :
e Ajout d’un caisson P+ traversant la structure pour reporter la source au fond
du boitier.
e Elargissement de la zone grille drain avec zone de drift et ajout d’une plaque
de champ en sortie de grille, c6té drain.

Le caisson P+ évite I’emploi de fils supplémentaires pour connecter la source a la
masse. En fait, les fils de bonding sont trés préjudiciables pour le gain en puissance
du composant. Ceux-ci sont assimilables a des inductances qui, placées entre source
et masse, induisent une contre réaction en courant dans les montages "source com-
munes". Le second point, concernant 'allongement de la zone grille-drain et ’ajout
d’une plaque de champ rendent possible des fonctionnements sous Vpg importants.
Cette plaque de champ peut étre connectée aussi bien a la grille qu’a la source. L’op-
timisation de ces éléments résulte toujours d’'un compromis puissance-fréquence. En
effet, I'allongement excessif de la zone grille drain augmente le temps de transit
des électrons dans la structure. Une plaque de champ surdimensionnée aura pour
conséquence d’augmenter les capacités parasites, limitant la montée en fréquence.

|
|
_| VDS

Source] | S
Grill
, coo2=bg N-eﬁe °

| Drain

P Zone de drift

Source

FiGURE 1.20 — Principe de fonctionnement du transistor LD-MOSFET.

Les performances

Comme nous 'avons mentionné plus haut, les transistors J-FET ont été utilisés
en amplification de puissance radiofréquence sous leur forme SIT (structure verti-
cale). Les performances atteintes sont de I’ordre de la centaine de watts & 1GHz sous
un rendement d’environ 50% [40]. Cependant, le gain est trés limité (moins de 4 dB)
pour les bandes décimétriques. En revanche, cette technologie présente de bonnes
performances pour des fréquences sub-bande L (110W de puissance de sortie sous
10dB de gain et 65% de rendement a 225MHz) [41].

Les bandes supérieures mettent a profit les bonnes propriétés de transport
des transistors MESFET. Rappelons qu’il bénéficie, toutes choses étant égales par
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ailleurs, d’'un contréle de canal plus performant que le J-FET grace au contact de
grille Schottky. Si la filiere AsGa a surtout été utilisée en micro-électronique rapide,
la filiere Carbure de Silicium (SiC) est dédiée aux applications de puissance. Ainsi,
des densités de puissance de plusieurs watts par millimétre de grille en bande L et
S sont possibles [42].

Ces deux technologies ont été récemment supplantées par le retour sur le de-
vant de la scéne du Silicium. Comme nous ’avons dit plus haut, le faible cott et la
bonne connaissance de cette filiére ainsi que ’amélioration des techniques de gra-
vure par lithographie ont permis la percée des transistors LD-MOSFETs. Ceux-ci
occupent actuellement une position incontournable pour les applications de puis-
sance atteignant le kilowatt depuis la bande HF jusqu’en bande S [43] [44]. Les
derniers avancements en technologie 50V font état de rendement en puissance ajou-
tée de 70% en bande S (2.14GHz) associé a une densité de puissance avoisinant 2
W /mm pour une puissance de sortie de 150W. Les gains correspondant dépassent
15dB & 3GHz [45]. Les applications Telecoms profitent également de ces avancées
car le LD-MOSFET posséde aussi de bonnes performances en terme de linéarité
lorsqu’il est utilisé conjointement avec des techniques de prédistorsion [46].

Pour conclure, les transistors a effet de champs représentent une alternative
intéressante aux transistors bipolaires pour les applications de puissances en ra-
diofréquences. Le domaine de prédilection de ces derniers reste plutot ’électronique
ultra-rapide avec 'utilisation des matériaux III-V & trés haute mobilité électronique.
Meéme si les transistors & effet de champ classiques ont été utilisés pour les trés hautes
frequences (MESFET AsGa), leur domaine d’application principal reste ’amplifica-
tion de puissance faible cotit pour lequel les LD-MOSFETs proposent des prestations
fort honorables. La robustesse de ces composants est également trés bonne puisqu’ils
sont capables de résister & de forts rapports d’onde stationnaire. En témoigne leurs
tensions de claquage, de 'ordre d’une centaine de volts pour les derniéres géné-
rations de LD-MOSFETSs. Des concessions sont tout de méme & faire puisque les
fréquences ne vont pas au dela du décimétrique (bandes L et S) et les performances
large bande sont limitées par des capacités parasites intrinséques importantes. Enfin,
il semblerait qu’ils soient sensibles aux phénoménes de piéges, notamment dans la
couche d’oxyde séparant la grille du canal [47]. La solution MESFET SiC semblent,
quant a elle, avoir été éludée probablement en raison de son coiit par rapport au LD-
MOSFET, de ses performances modestes en fréquence [48] et de ses problémes de
piéges [49]. Cette technologie a également été fortement concurrencée par une autre
variété de transistor a effet de champ, le HEMT AlGaN/GaN, objet central de ce
travail, que nous avons choisi de mettre en avant par rapport aux FETs classiques
en lui consacrant un paragraphe.

1.4.3 Le Transistor 4 Haute Mobilité Electronique (HEMT)

Le transistor a haute mobilité électronique HEM T (High Electron Mobility Tran-
sistor) encore appelé TEGFET (Two-dimensional Electron Gas Field Effect Tran-
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FIGURE 1.21 — Structure du transistor HEMT.

sistor) ou MODFET (MOdulation Doped Field Effect Transistor) a été concu et
réalisé conjointement par Fujitsu et Thomson au début des années 80 [50]. Il s’agit
d’une variante du MESFET dans laquelle les propriétés d'une hétérojonction sont
exploitées.

1.4.3.1 La structure

La structure du HEMT est présentée en figure 1.21. Dans ce type de transis-
tor a effet de champ, les électrons ne circulent non plus dans un semi-conducteur
dopé, mais dans un gaz bi-dimensionnel formé par la juxtaposition de deux semi-
conducteurs de largeur de bande interdite différente. Le puits de potentiel ainsi créé
a l'interface des deux semi-conducteurs confére aux électrons une bien meilleur mo-
bilité que dans un matériau dopé puisque les électrons participant au courant sont
spatialement séparés des atomes donneurs ionisés. Cela permet des performances en
fréquence intéressantes. Le contréle de la charge présente dans le canal s’effectue
par modulation de la profondeur de ce puits de potentiel par le biais de la ten-
sion de grille. Le contact de grille est de type Schottky afin d’améliorer la rapidité
de commande. La coupe A de la figure 1.21 permet d’illustrer davantage le méca-
nisme de commande du transistor HEMT (voir figure 1.22). Lorsque la tension de
commande de grille devient trés négative, le puits de potentiel disparait empéchant
ainsi le transport des charges. A l'inverse, la profondeur de ce dernier est maxi-
male quand la tension de commande est au seuil de conduction de la jonction grille
- semi-conducteur A. Dans ce cas, les électrons peuvent occuper tous les niveaux
quantiques du puits, et leur concentration est alors maximale.

Terminons en évoquant les évolutions des architectures HEMT. Des améliora-
tions ont rapidement été apportées pour conserver de bonnes performances de trans-
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F1GURE 1.22 — Détail de la coupe A : diagramme des bandes d’énergie du transistor

HEMT a l’équilibre thermodynamique (haut) et sous polarisation négative de grille
(bas).

port de charge. Il s’agit des HEMT & n canaux : plusieurs hétérojonctions sont su-
perposées afin d’augmenter la transconductance et de linéariser le composant (g,
rendu quasi fixe sur toute la plage de variation de la tension de grille) [51].

1.4.3.2 Les propriétés du Nitrure de Gallium

11 est possible de réaliser cette structure avec un nombre important de combinai-
sons d’éléments des colonnes 111 et V de la classification périodique. Nous rappelons,
en figure 1.23, les espéces chimiques utilisées pour réaliser des hétérostructures.

Citons par exemple les hétérostructures suivantes :

o AlGaAs/GaAs

e InGaAs/GaAs

e AIN/GaN

o AlGaN/GaN

e InAIN/GaN

Parmi cette liste, les structures faisant appel a des composés nitrurés (II1I-N)
possédent des propriétés intéressantes pour des applications en milieu hostile, a
savoir une bonne robustesse mécanique, une inertie chimique et une grande largeur
de bande interdite, permettant un fonctionnement sous haute température. Une
hétérostructure sort néanmoins du lot pour les applications de puissance, il s’agit
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. principales

de I'assemblage AlGaN/GaN. Ses caractéristiques intrinséques sont comparées avec
les semi-conducteurs utilisés pour la fabrication de transistors, dans le tableau 1.2
[52].

Matériau Si GaAs | 6H-SiC GaN | C (Diamant)
Gap (eV) 1.12 1.42 3.0 3.2 5.47
Egr (kV -cm™) 300 400 4000 5000 20000
Vsar (em-s71) 2.3-107 | 4.4-107 | 1.5-107 | 2.6- 107 2.0-107
p(em? - V=1t.s7h 1400 8500 400 1000 4500
A(W-K=t.em™h) 1.3 0.55 4.9 1.3 24

TABLE 1.2 — Comparaison des propriétés intrinséques des matériaux usuellement
utilisés pour les applications de puissance radiofréquences.

Le cas du diamant est donné & titre de référence, car il n’existe pas encore de
filiere commerciale. Cependant, il représente l'idéal a atteindre en terme de robus-
tesse (Gap), de densité de puissance (Eppr et u) et de performance thermique (A).
Par rapport au Si, concurrent direct, le GaN se positionne trés bien en terme de
robustesse avec une largeur de bande interdite presque trois fois supérieure. Une
grande largeur de bande interdite permet de maintenir une faible densité de por-
teurs intrinséques dans le semi-conducteur lorsque la température augmente. Ceci a
pour conséquence de réduire les courants de fuite. Par exemple, a 200°C, cette den-
sité intrinséque de porteurs est de 10cm ™2 pour le GaN alors qu’elle atteint environ
10*em =3 pour le Si [53]. Le fort champ de claquage du GaN ainsi que sa mobilité
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électronique comparable & celle du Si permet une utilisation sous forte tension de
polarisation et augmente la densité de puissance du composant. Par conséquent, si
la tension de drain peut étre augmentée, 'impédance de charge optimale le sera éga-
lement. De plus, un composant de taille réduite présentera de plus faibles capacités
parasites rendant la tdche du concepteur moins ardue quand & la fabrication des
réseaux de transformation d’impédance sur des bandes importantes. Le seul incon-
vénient tient & sa modeste conductivité thermique, voisine du Si. En effet, toutes
choses étant égales par ailleurs, la puissance dissipée par un composant GaN sera
plus importante que pour un composant Si. Compte tenu de la difficulté de fabri-
cation de substrat en GaN massif, il faudra veiller & choisir un substrat présentant
une bonne conductivité thermique (SiC ou C par exemple).

1.4.3.3 Particularités de ’hétérojonction A1GalN/GaN

Les composés 111I-V présentent tous un comportement fortement polaire du fait
de leur non centro-symétricité. Dans le cas des composés nitrurés, le phénoméne
est amplifié car 'azote est I’élément le plus électronégatif de la cinquiéme colonne :
les électrons gravitent en majorité autour de lui. Il apparait donc un vecteur po-
larisation dans la maille élémentaire. En raison de la contribution importante de
ces phénoménes dans les performances des transistors mettant en jeu des matériaux
ITI-N (influence sur la concentration de porteurs dans ’hétérojonction), leur prise en
compte est nécessaire pour la compréhension et la conception des dispositifs. Cette
polarisation spontanée peut étre également modifiée selon la contrainte mécanique
subie par le cristal, si par exemple, les deux matériaux mis en présence possédent un
parameétre de maille légérement diffférent. En effet, la contrainte mécanique appa-
raissant lors de la croissance de la couche d’AlGaN sur le GaN induit une variation
du vecteur polarisation. Selon les constantes piézoélectriques du matériau et le type
de contrainte (compressive ou dépressive), la composante piézoélectrique s’ajoute
ou se retranche au vecteur de polarisation spontanée (voir figure 1.24). Dans le cas
de I’hétérostructure AlGaN/GaN, il s’agit d’une contrainte dépressive. Des charges
positives apparaissent a l'interface. A l'inverse, la contrainte est compressive pour
Ihétérostructure InGaN/GaN résultant en une accumulation de charge négative a
I'interface. On le comprend, le choix de I’hétérostrucure va grandement influer sur
la concentration de porteurs dans le canal par ce simple aspect de polarisation in-
trinséque. La recherche de la structure idéale relative aux effets de polarisation est
ainsi devenue une branche de I'ingénierie des composants I1I-N [54].

Un phénomeéne supplémentaire partiellement 1ié & celui des effets de polarisa-
tion est la création de sites de piégeage de charges dans la partie active du semi-
conducteur. Il est important de préciser qu’a 'origine, ces phénoménes étaient éga-
lement présent dans ’AsGa. Cependant, la maturité des procédés technologiques
de fabrication aidant, ces effets ont fortement été diminués. Dans la structure Al-
GaN/GaN, ils sont la conséquence d’une densité de dislocations élevée dues aux
contraintes mécaniques (désaccord de maille), de la présence d’impuretés ou de liai-
sons pendantes aux surfaces libres du semi-conducteur. Les niveaux énergétiques
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FIGURE 1.24 — Influence de la polarisation piézoélectrique et spontanée aprés crois-
sance d'une couche d’AlGaN sur GaN.

occupés par ces charges piégées sont situés dans la bande interdite, on parlera de
profondeur de piége selon son écart avec la bande de conduction. Ces charges sont
alors retenues pour une durée plus ou moins longue, dépendant principalement de
Iénergie d’activation du piége et de la température du semi-conducteur (loi d’Ar-
rhénius). A noter qu'il existe des pieges de type accepteurs capturant de(s) charge(s)
et de type donneurs libérant de(s) charge(s). La constante de temps d’activation du
piege est donnée par :

L _ror?. (1.21)

-
avec I' une constante, o la section de capture du piége en em?, E4 son énergie
d’activation en eV et T la température en K. Selon la profondeur du piége et son
type, cette constante de temps peut couvrir plusieurs ordres de grandeurs. A titre
d’exemple et pour les composants utilisés dans le cadre de cette étude, les constantes
de temps s’étalent de la microseconde & plusieurs dizaines de secondes. Nous aurons
I'occasion de revenir par la suite sur leurs effets sur le fonctionnement des transistors.

1.4.3.4 Les substrats utilisés

Le substrat n’est pas un simple bati sur lequel sont déposées les couches actives.
Celui-ci doit présenter certains critéres, afin de ne pas altérer les performances du
transistor. Il doit, entre autres :

e Présenter un faible désaccord de maille avec les couches actives, pour assurer
I’adhérence et minimiser les contraintes mécaniques responsables des effets
mentionnés ci-dessus.

e Avoir une bonne conductivité thermique et un coefficient de dilatation ther-
mique en rapport avec celui des couches actives.

e Permettre une isolation électrique maximale.

e Etre exempt de défauts (impuretés, dislocation).

e Et évidemment, étre bon marché.
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Bien que le GaN soit la réponse la plus évidente au choix du substrat, la réalisation
de substrats massifs GaN demande des conditions atmosphériques et de tempéra-
tures extrémes : prés de 2000K sous une pression d’azote de 20kbars [53]. Des études
[55] sont cependant toujours en cours pour proposer des substrats de taille intéres-
sante (>2"). Pour ces raisons, trois substrats sont majoritairement utilisés pour les
composants commerciaux.

GaNN sur Saphir

Le saphir (Al2O3) est la réponse la plus ancienne a cette problématique. Il a été
trés tot utilisé comme substrat pour les diodes électroluminescentes émettant dans
le bleu, a base de GaN [56]. Il a tout naturellement été envisagé pour la fabrication
de transistors de puissance. En dépit de son désaccord de maille relativement im-
portant avec le GaN (13%) et de sa faible conductivité thermique (50W/K/m), il
présente 'avantage d’étre disponible a cotit modéré et en taille importante (wafers
de 4 pouces). Les performances obtenues avec ce type de substrat sont loin d’étre ri-
dicules : une densité de puissance record de 12W associée & un rendement électrique
de 58% a 4GHz a été obtenue [57].

GaN sur Carbure de Silicium

Comme nous 'avons vu plus haut, le SiC mono-cristallin présente une excellente
conductivité thermique (490W /K /m). De plus, son désaccord de maille avec le GaN
n’est que de 3.4% et il présente une excellente résistivité (> 101 Qcm). Pour ces
raisons, le SiC est considéré comme 'un des matériaux les plus attractifs pour les
applications de puissance et plus particuliérement pour les HEMT GaN ot les densi-
tés de puissance sont trés élevées. Il reste cependant difficile a fabriquer en quantité
et en taille de wafer importante a cause de son extréme dureté (utilisé également
comme abrasif) et de ses défauts intrinséques (micropipes). Ceci en fait le substrat le
plus cotteux pour les transistors HEMT GaN. Des études ont cependant été menées
afin de substituer au tres onéreux SiC mono-cristallin, du SiC poly-cristallin présen-
tant la méme conductivité thermique tout en réduisant de maniére significative le
colt de fabrication. Il s’agit des méthodes de substrats reportés de type SiCopSiC
(Silicon Carbide on polycrystalline Silicon Carbide) [58]. Néanmoins, en raison de
ses excellentes propriétés, les meilleures performances sont obtenues sur ce type de
substrat : & titre de référence, une densité de puissance de 41.4W /mm a été atteinte
a 4GHz sous un gain de 16dB et un rendement en puissance ajoutée de 60%), sur un
composant de périphérie de grille de 0.25mm [59].

GaNN sur Silicium

La filiére Silicium étant trés largement répandue, il était normal de chercher a
I'utiliser en tant que substrat pour les HEMT GaN. S’il posséde une conductivité
thermique trés voisine de celle du GaN (150W/K/m contre 130W/K/m pour le
GaN), son désaccord de maille de 17% est le plus important de tous les substrats
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considérés jusqu’alors. En cela, 'usage du Si comme substrat est surtout justifié
pour des raisons de cofit. Ainsi, les fabricants de transistors ont développé des tech-
niques de croissance de couche permettant la déposition de GaN sur Si. Nous aurons
I'occasion d’y revenir lorsque nous décrirons le composant dédié a cette étude. Les
performances obtenues sont du méme ordre que celles des composant GaN sur saphir
[60] avec tout de méme une meilleure propension & la montée en puissance [61].

1.4.3.5 Les performances

A T’heure actuelle, les HEMT GaN sont capables d’adresser de la bande L jus-
qu’en bande W soit une couverture d’environ 2 décades. Les puissances atteintes
dépassent allégrement plusieurs centaines de watts [61]. Ces bonnes performances
en puissance et fréquence sont la conséquence de 'augmentation de la densité de
puissance mais dans le méme temps, de la diminution des capacités parasites in-
trinséques. Un résumé des performances a l’état de ’Art est donné en figure 1.25.
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F1GURE 1.25 — Performances a ’état de ’Art [62] en terme de puissance de sortie
et de densité de puissance, en fonction de la fréquence.

A noter également que les HEMT possédent aussi d’excellentes propriétés de
linéarité grace a leur g, quasi-constant. Ils sont donc trés attractifs pour les appli-
cations Télécoms [63].

Pour résumer, le HEM'T GaN représente & terme une sérieuse alternative face
au LD-MOSFET. En effet, méme si ce dernier I’emporte encore actuellement en
raison de son faible cott et de sa grande maturité, les efforts investis sur le GaN,
passant par la compréhension des phénoménes de piéges, 'amélioration de la qua-
lité des substrats et des techniques report, permettent de valoriser cette filiére en
en diminuant les cotts. Les atouts intrinséques de la structure HEMT (mobilité des
porteurs) associés & un matériau a grande largeur de bande interdite et bon conduc-
teur thermique rendent alors crédibles des puissances de plusieurs watts en bandes
millimétriques.
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1.5 Notion de fiabilité d’un systéme

1.5.1 Définitions

La fiabilité d’'un systéme, selon 1'Union Technique de I’Electricité, peut étre
énoncée comme suit :

« La fiabilité est Uaptitude d’un dispositif & accomplir une fonction requise dans
des conditions d’utilisation et pour une période de temps déterminée, sans dé-
faillances. »

Autrement dit, un systéme est considéré fiable si et seulement si pour une du-
rée et dans des conditions spécifies, ses performances n’ont pas été modifices [64].
On parle de défaillance lorsqu’une fonction du systéme n’est plus remplie. Pour un
transistor de puissance RF, la défaillance peut étre une casse ou encore une alté-
ration de ses caractéristiques physiques entrainant une variation des performances
électriques de 'amplificateur dans lequel il est utilisé. Cette dégradation peut pro-
venir de multiples facteurs agissant sur le composant au cours de sa vie, comme par
exemple :

e Une faiblesse dans la conception : distance grille-drain trop faible, canal
trop court, dopages inadéquats pour les transistors; tés de polarisation im-
parfaits, mauvais découplages, réseaux d’adaptation non optimaux pour les
amplificateurs.

e Un procédé de fabrication non mature : substrat de mauvaise qualité
(dislocations, micropipes, impuretés), contacts ohmiques/Schottky perfectibles
pour les transistors; précision approximative de gravure des pistes, soudures
seéches, plan de masse imparfait pour les amplificateurs.

e Des conditions de fonctionnement inadaptées : fonctionnement trés non
linéaire, haute température, taux d’onde stationnaire élevé.

Conscient que les caractéristiques d’un amplificateur peuvent varier légérement dans

le temps, le concepteur doit fixer des limites au-dela desquelles ’amplificateur risque

de devenir défaillant. Cela passe par le respect des Mazimum Ratings spécifiés par le

fabricant, qui ne doivent en aucun cas étre dépassés, méme dans les plus défavorables

conditions d’utilisation. Considérons le cas d’'un transistor RF de puissance. Les

conditions d’utilisation limites sont souvent celles fixées par le fabricant a savoir :
e La tension de drain

Le courant de drain

La tension de grille

La puissance dissipée

La température

L’humidité

Ces limites résultent, d’une part, des caractéristiques intrinséques du composant (lar-
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geur de bande interdite, conductivité thermique de substrat, etc...) mais peuvent
également étre issues de tests réalisés par le fabricant. Dans ce cas, les limites sont
ajustées de maniére & ce que le bon fonctionnement du composant soit garanti,
par exemple, pour une durée d’un million d’heures. Cela fait appel & la notion de
MTTF, de l'anglais Mean Time To Fuailure, désignant la durée moyenne d’utilisation
avant panne. Pour le systéme non réparable que constitue un transistor, le critére
de fiabilité recherché par I'industriel se limite au MTTF. Le critére de défaillance
définissant ce MTTFE est généralement fixé par le fabricant lui méme. Il est souvent
défini par une chute de % du courant de drain ou de la puissance de sortie
Pour un produit plus complexe (systéme réparable), on peut définir un cycle de
vie faisant intervenir d’autre critéres de fiabilité :
e le MTBF (Mean Time Between Failure), temps moyen avant deux pannes
consécutive.
e Le MDT (Mean Down Time), temps moyen d’immobilisation consécutif a une
panne.
e Le MUT (Mean Up Time), temps moyen entre remise en service et panne.

Pour ces systémes, la réparabilité sera également un critére de qualité, au méme
titre que leurs performances électriques. La figure 1.26, illustre ce type de cycle de

vie.
Premiére mise Premigre Remise Seconde
en service défaillance en service défaillance
= 3
MDT MUT Temps
MTTF (TTF)
MTBF

FigurEe 1.26 — Cycle de vie d'un systéme réparable. La description fiabiliste d’un
transistor est limitée au MTTF.

A noter que la notion de fiabilité est & différencier de la notion de robustesse. En
effet, cette derniére pourrait étre définie comme la capacité d'un systéme a accomplir
sa tache en dehors des conditions d’utilisation spécifiées. On concede que la différence
entre fiabilité et robustesse est parfois floue. En fait, 'aspect temporel permet de les
discriminer : un composant ou systéme est considéré comme robuste g’il supporte
d’'importantes contraintes sans présenter de défaillance, indépendamment du temps.
En d’autres termes, la notion de vieillissement est absente lorsque 'on parle de
robustesse.

1.5.2 La courbe en baignoire

La fiabilité d’un systéme s’évalue de maniére quantitative & travers son taux
de défaillance. Ce dernier évolue avec le temps et est couramment noté A(f). Sa
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représentation donne la bien-connue « courbe en baignoire » donnée en figure 1.27.

Mortalité Taux de défaillance
infantile observé

Taux de défaillance A(t)

Taux de défaillance constant

Temps

FiqurEe 1.27 — Représentation du taux de défaillance A en fonction du temps : la
courbe en baignoire (bleue), résultante de la courbe de mortalité infantile (rouge),
du taux de défaillance constant (vert) et du vieillissement (jaune).

Arrétons nous quelques instants sur les différentes régions de la courbe en bai-
gnoire. Celle-ci fait apparaitre trois zones. La premiére zone de la courbe est caracté-
risée par un taux de défaillance décroissant, il s’agit de la « mortalité infantile ». Ce
taux de défaillance, & priori élevé, peut étre imputable & une mauvaise conception
ou a des défauts apparents sur le systéme. Pour faire baisser ce taux de défaillance,
il peut étre nécessaire d’améliorer la qualité du procédé de fabrication, de revoir la
conception du systéme ou de mettre en place une batterie de tests dits de burn-in
ou screening susceptibles d’évincer les piéces défectueuses. Cette premiére zone est
suivie par ce que 'on qualifie de vie utile du systéme, caractérisée par un taux de
panne constant. Ces pannes, apparaissant de maniére erratique, sont difficilement
corrélées avec la physique et nécessitent la mise en ceuvre de moyens de suivi de
défaillance lourds et couteux. Enfin, la derniére zone présente un taux de défaillance
croissant. 11 s’agit 14 de défaillances dues au vieillissement du systéme imputables,
par exemple a des évolutions physicochimiques, électriques ou & de 'usure méca-
nique. L’amélioration et/ou la modification du procédé de fabrication peut conduire
a repousser cette limite. La dimension temporelle est trés importante dans cette troi-
siéme zone. En effet, le choix de conditions de fonctionnement et environnementales
pertinentes vont permettre d’évaluer I'impact de tel ou tel paramétre sur la fiabilité
a long terme du systeéme et d’identifier les causes et les mécanismes des dégrada-
tions. L’étude de la fiabilité des composants électroniques porte principalement sur
cette troisiéme zone [65]. Nous aurons 'occasion de préciser plus loin les techniques
employées pour appréhender, sous bréve échéance, les phénomeénes de vieillissement
occurrents a trés long terme.
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1.5.3 Les lois de vieillissement usuelles

La mise en évidence d’une dépendance entre le taux de défaillance et les condi-
tions de fonctionnement telles que la température, la tension ou le courant permet
Iintégration de ces paramétres dans un modéle de fiabilité. C’est d’ailleurs dans
cette optique que sont pratiqués les tests de fiabilité. Ces modeéles sont bien sou-
vent décrits par des équations issues de la statistique [66]. 11 s’agira dans un premier
temps d’identifier la loi statistique suivie par le taux de défaillance défini expérimen-
talement (dans la zone du cycle de vie correspondante). Les parameétres décrivant
ces lois seront ensuite ajustés pour modéliser au mieux ces données expérimentales.

Parmi les lois les plus couramment rencontrées en fiabilité, on peut citer la loi
exponentielle (figure 1.28) :

f(z) = a-exp(—azx) (1.22)

définie pour @ > 0 et z > 0. La loi exponentielle est adaptée pour modéliser les
défaillances sans phénomeéne de mémoire (taux de défaillance constant) [67].

FIGURE 1.28 — Loi exponentielle pour différents paramétres a.

La loi de Gauss (figure 1.29) est également trés utilisée pour modéliser la durée
de vie d’un systéme présentant des défaillances relatives a 'usure. Son expression

est :
1 _(w—w)?

f(z) = e 202 (1.23)

avec o ’écart type et p I'espérance.

0277'

On rencontre aussi la loi de Weibull (figure 1.30) qui présente avantage de bien
correspondre & davantage de profils de vie de systémes que la loi exponentielle [68].
Elle est définie pour x>0 par :

x

flx) = nﬁﬁ a1 () (1.24)
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FIGURE 1.29 — Loi normale (Gaussienne) pour différents parameétres o et u.

avec >0 le paramétre de forme et >0 le paramétre d’échelle.
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Fiqure 1.30 — Loi de Weibull pour différents parameétres 5 et 7.

L’intégration des conditions de fonctionnement, au sein de ces modéles, doit
rendre compte aussi fidélement que possible de leur impact sur la durée de vie
du systéme. C’est 'objet des référentiels de fiabilité tels que MIL-HDBK-217F ou
FIDES [69] qui regroupent des formules faisant intervenir les conditions de fonc-
tionnement mais aussi les facteurs extérieurs d’un systéme (de sa production a son
utilisation) afin de prédire sa durée de vie. Cependant, concernant la fiabilité des
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transistors de puissance RF, ces expressions mathématiques ne permettent pas de
prédire efficacement la fiabilité en raison de la non prise en compte de certains pa-
ramétres liés notamment aux spécificités des transistors HEMT GaN. Ainsi, des
études expérimentales sont indispensables afin de quantifier et qualifier les phéno-
meénes physiques influant sur leur durée de vie et dans un second temps seulement,
d’actualiser ces référentiels de fiabilité en y intégrant les subtilités propres a la filiére
GaN.

1.6 Dégradations dans les transistors RF de puissance

Afin de s’adapter aux nouvelles filiéres de transistors et d’améliorer les modéles
mathématiques utilisés dans les référentiels de fiabilité, des tests spécifiques aux
transistors de puissance RF doivent étre mis en place. Au cours de ces tests, une
batterie de parameétres susceptibles d’évoluer et traduisant les performances du com-
posant [70], est suivie, aidant ensuite a la construction d'un modele de fiabilité. On
peut citer tout d’abord les parameétres statiques du transistor (voir figure 1.31) :

(A) Rpson () : Résistance drain-dource a ’état passant, définie par la pente
des caractéristiques Ip(Vpg) en zone ohmique.

(B) Ipss (A) : Courant de saturation, défini & canal ouvert pour Vgg=0V.

(C) Vpspr (V) : Tension de claquage drain-source du transistor : tension supé-
rieure a la tension nominale d’utilisation pour laquelle le courant drain-source
augmente fortement.

(D) Vp (V) : Tension de pincement du transistor : tension Vgg en deca de
laquelle aucun courant de drain ne circule, quel que soit Vpg.

(E) gm (S ou A/V) : Transconductance (pente) du transistor : définit la «
sensibilité » en tension de la source de courant du transistor.

(F) Vioude (V) : Tension de coude du transistor : correspond a la limite entre
zone linéaire et zone saturée pour Vog=0V.
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FI1GURE 1.31 — Paramétres caractéristiques des performances du composant et suivis
au cours des tests de fiabilité.
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Cependant, méme si les caractéristiques statiques donnent de précieuses infor-
mations sur la « santé » du transistor, elles peuvent étre incomplétes pour décrire
certaines dégradations impactant uniquement le régime dynamique du transistor.
En effet, il existe des éléments parasites réactifs au sein du transistor que seule une
analyse fréquentielle permettra de discriminer. Ce sont principalement les capacités
parasites intrinséques au transistor :

e Cgs (F) : capacité grille-source

e Cpg (F) : capacité drain-source

e Cop (F) : capacité grille-drain, aussi appelée capacité Miller. Elle impacte

fortement le comportement en fréquence.

A noter que les dégradations observées sur ces paramétres statiques et dynamiques
peuvent étre réversibles. Dans ce cas, elles sont généralement imputables, pour tout
ou partie, aux phénoménes de piéges.

On distingue principalement trois origines possibles aux dégradations occur-
rentes dans les transistors de puissance radiofréquences, & savoir les évolutions rela-
tives aux hautes températures, aux forts courants et aux champs électriques intenses.

1.6.1 Meécanismes d’origine thermique

Les transistors de puissance RF sont bien souvent soumis a des températures de
fonctionnement élevées, comme nous le montrerons au cours du prochain chapitre.
En raison du rendement électrique non unitaire de 'amplificateur, une quantité non
négligeable de I'énergie fournie par I’alimentation est dissipée sous forme de chaleur
au niveau de la zone active du composant (voir figure 1.32).

. - e e B
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Fiqure 1.32 — Cartographie infrarouge de 1’élévation de température induite par
la puissance dissipée dans un transistor de puissance RF en fonctionnement (voir
chapitre 2). Cliché réalisé & TRT, Palaiseau.

Les conséquences de ce stress en température peuvent étre multiples :
e Changement de phase de certains constituants (brasures)

e Interdiffusion des couches déposées (contacts Schottky et ohmiques)
e Modification des propriétés mécaniques (boitier)

avec bien souvent, a la clef, une modification des performances du composant [71].
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Ces dégradations d’origine thermique sont généralement bien modélisées par la loi
d’Arrhenius :

T=A e i (1.25)
ol 7 est la constante de temps caractéristique de la réaction, E, I'énergie d’activa-
tion, k la constante de Boltzmann, T la température et A un facteur d’ajustement.
Cette loi, bien connue des chimistes, modélise de fagon satisfaisante la vitesse de
réaction d’une grande partie des transformations physico-chimiques. Cette vitesse
de réaction s’apparente ainsi au MTTF du systéme dans le cas ot sa durée de vie
dépend, en premiére instance, de sa température. En effet, sous couvert que I’énergie
d’activation soit indépendante de la température, ce qui n’est pas rigoureusement le
cas pour les températures extrémes, on peut écrire :

Eq

MTTF = A - e %t (1.26)

Dans les transistors de puissance RF, il s’agit du mode de dégradation le plus
usuel. C’est aussi celui que les fabricants évaluent en premier puisque les tests relatifs
a ces phénomeénes sont relativement faciles & mettre en ceuvre. Comme la constante
de réaction diminue avec la température, il peut étre judicieux d’augmenter ce para-
métre afin d’obtenir, & court terme une estimation de la durée de vie du composant.
En effet, si :

FEq

T1 =A.e (1.27)
et 5
p=A-e 2 (1.28)
alors - 51
Ap=2 = #im) (1.29)
1
soit encore
MTTF(Ty) = Ap - MTTF (1) (1.30)

1l est ensuite possible de prédire la durée de vie d’'un composant pour un profil
de vie nominal (figure 1.33).

Des précautions doivent cependant étre prises quand & I'interprétation des résul-
tats, car il s’avére que certains phénomeénes de dégradation ne sont activés que sous
haute température. L’extrapolation du MTTF & température de fonctionnement
nominale peut ainsi se trouver biaisée.

1.6.2 Meécanismes induits par les fortes densités de courant

Les transistors de puissance & fort développement de grille (i.e. constitués de
nombreux transistors élémentaires en paralléle) sont amenés a drainer d’importants
courants. Ces fortes densités de courant peuvent provoquer des effets dits d’électro-
migration [73]. Il s’agit d’un phénomeéne de mouvement d’atomes dans les structures
conductrices, causé conjointement par la température et les fortes densité de cou-
rant électrique. Le grand nombre de porteurs de charges provoque, par transfert de
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FiquRrE 1.33 — Diagramme d’Arrhénius et énergie d’activation correspondante pour
une dégradation d’origine thermique [72].

quantité de mouvement, le déplacement des atomes de la structure. Si ce mouve-
ment d’atomes est uniforme dans tout le barreau conducteur, aucune zone déplétée
d’atome n’apparait. En revanche, il se peut que des lacunes apparaissent. La section
du conducteur ainsi diminuée augmente localement la densité de courant, amplifiant
dans le méme temps le phénomeéne, pouvant conduire a 'ouverture du circuit (voir
figure 1.34). A Dinverse, si plus d’atomes s’accumulent qu’ils ne s’en évacuent, des
agrégats conducteurs peuvent se former et provoquer un court circuit avec les pistes
adjacentes.

FIGURE 1.34 — Exemple de dégradation due au phénomeéne d’électromigration [74].

Le MTTF du composant sujet & une défaillance relative au phénomeéne d’élec-
tromigration peut étre estimé par la loi de Black [75]. Cette relation empirique fait
apparaitre une contribution en température similaire a la loi d’Arrhenius, et une
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contribution de la densité de courant dans le conducteur :
MTTF 7= AJ™". ¢ f (1.31)

ou A et n sont des facteurs d’ajustement, J est la densité de courant, F, est I’énergie

d’activation, k est la constante de Boltzmann et T est la température du canal.
De la méme maniére que pour les dégradations d’origine thermique, on peut

définir un facteur d’accélération relatif & la densité de courant dans le conducteur :

Ap = <Jl> o ) (1.32)

Il devient alors possible de prédire la durée de vie du composant soumis & ce phéno-
méne pour des courants nominaux, a partir de tests effectués & différents courants.

1.6.3 Meécanismes activés par le champ électrique

Les dégradations d’origine électrique peuvent étre également provoquées par des
champs électriques. C’est le cas des défaillances liées aux porteurs chauds (nous
n’aborderons que le cas des transistors a effet de champ). A ’équilibre thermodyna-
mique, les électrons libres d’un matériau semi-conducteur ont une énergie légérement
supérieure au bas de la bande de conduction F¢, soit E ~ E¢ + kT. Lorsque ces
électrons sont placés dans un champ électrique intense, ils subissent une force coli-
néaire au champ et accélérent en acquérant une énergie cinétique importante. Ainsi,
un paralléle peut étre fait avec la température : les électrons accélérés possédent
une énergie cinétique ¥ ~ E¢ + kT, ot T,, appelée température effective de 1’élec-
tron, est supérieure a la température ambiante. A des niveaux d’énergie cinétique
élevés, ces électrons dits chauds peuvent causer des dommages irréversibles & la
structure cristalline en lui communiquant tout ou partie de leur quantité de mouve-
ment (ionisation par impact, avalanche). La figure 1.35 illustre ce phénomeéne via une
simulation numérique d’une structure de transistor a effet de champ. Le phénoméne
est surtout présent en sortie de grille, c6té drain 1a ot la densité électronique ainsi
que la vitesse des porteurs sont maximales. Par ailleurs, ces électrons peuvent aussi
se trouver piégés dans différentes régions du transistor et modifier les performances
de transport du canal (baisse de Ipgg, de g, variation de Vp) en créant des charges
d’espace parasites. On les trouvera par exemple, dans le substrat ou dans la couche
d’oxyde séparant la grille du semi-conducteur (cas du MOSFET).

On distingue, parmi ces phénoménes de piéges, l'injection de porteur chauds
(HCI pour Hot Carrier Injection). Le MTTF peut étre, 1a encore, estimé a partir
d’une loi pseudo Arrhenius [77] :

MTTF o7 = A-igy — Ne & (1.33)

ou A et N sont des facteurs d’ajustement, iz, est le courant de substrat, F, est
I’énergie d’activation, k est la constante de Boltzmann et T est la température du
canal.
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FiGuRrE 1.35 — Simulation numérique du taux d’ionisation par impact dans une
structure LD-MOSFET soumis a une forte tension drain-source [76].

Le facteur d’accélération de ce phénomeéne est, quant a lui défini de la maniére
suivante :

Ap = A5 7o) (1.34)

Il existe également le phénoméne de NBTI (pour Negative Bias Temperature
Instability) qui, en plus d’affecter le courant de drain du composant, influe aussi sur
sa tension de pincement, Vp. Ce décalage peut étre traduit sous une forme pseudo

Arrhenius : .
AVp = A- fi(t) - f2(Vi) - e ¥ (1.35)

ou A est un facteur d’ajustement, fi(t) et fo(Viy) sont des fonctions tenant compte

de la contribution du temps et de Vi dans la variation de Vp, E, est ’énergie

d’activation, k est la constante de Boltzmann et T est la température du canal.
Cette dépendance au temps de Vp peut prendre plusieurs formes [77]. On trouve

ainsi :
AVp = A -log(t) (1.36)
AVp=A-eld (1.37)
AVp = A -t (1.38)

Nous aurons ’occasion de revenir sur cette progression en t” dans le troisiéme cha-
pitre.

1.6.4 Spécificité des dégradations dans les HEMT AlGaN/GaN

La compréhension des mécanismes de dégradation dans les HEMT AlGaN/GaN
n’est pas chose aisée tant les phénomeénes intervenant sont nombreux et couplés
[78]. Il peuvent étre aussi bien d’origine électrique que thermique ou mécanique. Le
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caractére extrémement localisé de certaines régions du transistor (contact Schottky,
hétérojonction) par rapport au reste de la structure complique encore davantage les
investigations.

L’un des premiers problémes rencontré dés le développement des HEMT GaN
était la forte disparité entre les caractéristiques statiques et RF [79]. Les phénomeénes
de piéges ont rapidement été identifiés comme en étant, pour une grande partie, la
cause [80]. En effet, les fortes tensions de claquage propres au matériau autorisent
des fonctionnements RF sous tension de polarisation élevée. De plus, lorsque la grille
du transistor est excitée par un fort signal RF, la tension drain-source atteint environ
le double de la tension de polarisation. Rapportées a la faible distance grille-drain,
ces excursions produisent des champs électriques de plusieurs MV.em ™!, favorisant
le piégeage de charge dans différentes régions du transistor. La figure 1.36 liste ces
différents lieux, propices au piégeage de charges.

Grille
A\

FALRY

&GaN

FiGURE 1.36 — Régions privilégiées pour les phénoménes de piéges dans le HEMT
AlGaN/GaN.

A noter que ces phénomeénes de piége se produisent, dans la plupart des cas, a la
périphérie de grille, c6té drain, car c¢’est 'endroit dans la structure ot régne le champ
électrique le plus intense. De plus, ils sont d’autant plus susceptible d’apparaitre
que le matériau est imparfait. Nous distinguons ainsi, pour chacune de ces zones des
défauts récurrents :

e La présence d’états d’interface (impuretés, liaisons pendantes) au niveau des

couches supérieures du transistor.

e Des défauts cristallins dans les couches d’AlGaN et de GaN causés par des

contraintes mécaniques (effets piézoélectriques, désaccord de maille).

e Un report perfectible des couches actives sur le substrat avec une forte densité

de dislocations dans la couche de transition, 1ié 14 aussi au désaccord de maille.

La figure 1.37 illustre ces défauts.

Des études ont montré qu’il était possible d’estimer la localisation des charges
piégées par le biais de caractérisations électriques [82].

D’une part, les phénoménes d’effondrement de courant de drain consécutifs &
I’application de fortes tension drain-source, seraient plutét liés aux piéges situés
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F1GURE 1.37 — Différents mécanismes relatifs aux phénomeénes de piéges [81] : accu-
mulation de charge dans les dislocations (gauche), piégeage dans des zones fortement
contraintes (centre) et charges piégées dans des lacunes (droite).

dans les couches profondes du composant. L’amélioration de la qualité des couches
profondes va dans ce sens. On parlera donc de piéges de substrat. Ces phénoménes
sont réversibles 4 des échelles de temps assez importantes (plusieurs secondes a
plusieurs centaines d’heures). D’autre part, les piéges de surface ont plutot traits
a la diminution du courant de drain lors d’une excitation RF du transistor. Les
constantes de temps de ces phénomeénes sont généralement courtes (de la microse-
conde & quelques dizaines de seconde). On note également une certaine réversibilité
du phénomeéne. Les piéges de surface peuvent étre mis en évidence par des techniques
d’illumination de la puce (infrarouge, visible et ultraviolet).

Ces piéges ont tous pour conséquence de resserrer le canal de conduction, indui-
sant une baisse du courant de drain (par diminution en valeur absolue de la tension
de pincement Vp ou par baisse de la transconductance g,,). On parlera d’effet de
backgating pour les pieges de substrat et de rallongement virtuel de la grille pour
les pieges de surface.

Cela nous ameéne a évoquer deux indicateurs quantifiant la contribution de ces
effets de piege dans le fonctionnement du transistor. Il s’agit du Gate Lag et du
Drain Lag [83].

Le Gate Lag

Le gate lag est lié & Papparition de charges piégées en surface du composant
consécutivement & 'application d’un forte tension négative de grille, & Vpg constant.
Il se créé alors une charge d’espace venant s’ajouter & la contribution de la grille elle-
méme, qui va resserrer localement le canal. Pour un état thermique figé, et quand on
raméne la tension de grille & une valeur moins négative, on constate que la réponse
en courant de drain s’effectue avec une certaine constante de temps. En effet, au
cours de cette transition, les charges piégées mettent un certain temps a s’évacuer,
diminuant peu & peu leur influence sur la concentration de porteurs présents dans le
canal. Ainsi, le maximum de courant de drain n’est ainsi atteint que lorsque toutes
les charges piégées ont été libérées. La figure 1.38 illustre le phénomeéne de gate lag.
On remarque par expérience que la constante de temps de capture est beaucoup
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FiGURE 1.38 — Phénoméne de gate lag.

plus rapide que la constante de temps de relaxation. Ce phénomeéne, relatif aux
sollicitations de grille est & relier aux piéges de surface.

Le Drain Lag

Le Drain Lag est un peu similaire au Gate Lag. A tension de grille fixe, des
charges sont capturées par des piéges de substrat consécutivement lors de 'applica-
tion d’une forte tension de drain, ceci avec une certaine constante de temps. L’allure
du courant de drain présente donc un palier précédé d'un overshoot, correspondant
au "remplissage" des différents piéges et & ’apparition progressive de la charge d’es-
pace parasite dans le substrat resserrant le canal. Lorsque la contrainte en tension
de drain est relachée, le courant chute puis atteint peu & peu un valeur maximale
a mesure que la charge d’espace disparait. La figure 1.37 illustre le phénoméne de
drain lag. On remarque 14 aussi que la constante de temps de capture est beaucoup
plus rapide que la constante de temps de relaxation. Ce phénoméne, relatif aux
sollicitations de drain est a relier aux piéges de substrat.

Ces phénomeénes dynamiques sont préjudiciables en fonctionnement RF pulsé (et
particuliérement pour les applications RADAR) car ils affectent les transitoires des
signaux (amplitude et phase) suivant le point de repos choisi. Ils posent également
des contraintes supplémentaires pour la caractérisation I(V') des composants. Afin
de garantir la cohérence des résultats, il est nécessaire de conserver pour chaque
mesure du réseau I(V), le méme point de fonctionnement statique a partir duquel
tous les points de la caractéristique sont mesurés. Il est également nécessaire que
ces mesures soient faites en impulsions de maniére & ce que 1’état des piéges soient
figé par le point de repos (la période de relaxation étant plus longue que celle de
capture). Nous montrerons plus loin I'impact de ce point de repos.

Les forts champs électriques présents dans la structure rendent aussi possible
I’activation de mécanismes de conduction parasites dans le composant, par effet
tunnel et courants de surface notamment. L’augmentation du courant de fuite de
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FiGURE 1.39 — Phénoméne de drain lag.

grille peut étre accompagnée d’une baisse du courant de drain et d’'une diminution
de la puissance de sortie de 'amplificateur. Des études [84] ont montré qu’une pé-
riode d’inactivité du composant suffisamment longue permettait de retrouver les
performances initiales. Cependant, il semblerait qu’'une partie de ces dégradations
soit irréversible puisque les performances se dégradent de nouveau et & un rythme
plus rapide. Des défauts permanents peuvent également apparaitre [85].
Les porteurs de charge impliqués dans ces mécanismes peuvent avoir différents
destins. Ils peuvent :
e S’accumuler & la surface du semi conducteur en périphérie de grille (piéges de
substrat).
e Se déplacer de la grille vers le drain créant un courant de fuite.
e Traverser la couche donneuse d’AlGaN jusqu’au gaz 2D et contribuer au cou-
rant de drain.

Ces mécanismes sont illustrés par la figure 1.40.

Il semblerait que ces mécanismes de défaillance fassent intervenir des défauts
structuraux produits, entre autres, par le comportement piézoélectrique du GaN
et de ses alliages & base d’aluminium. Des études ont montré qu’il existait des
tensions drain-source critiques au dela desquelles les dégradations (augmentation du
courant de fuite de grille, baisse du courant de drain) devenaient irréversibles [86]
[87]. La encore, on peut re-préciser a quel point la qualité du substrat et surtout son
accord de maille avec les couches actives doivent étre élevés. La contrainte générée
a l'interface entre substrat et semi-conducteur favorise ’amorce de dislocations et
de défauts structuraux. A cette contrainte permanente s’ajoute celle créée par effet
piézoélectrique lors du stress (voir figure 1.41) qui finit par fracturer le cristal lorsque
celui-ci est soumis & un champ électrique supérieur a sa limite d’élasticité. Les défauts
structuraux ainsi créés constituent des chemins privilégiés pour les courants de fuite
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Ficure 1.40 — Différents mécanismes relatifs aux courants de fuite de grille.
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FIGURE 1.41 — Impact du champ électrique (fleche rouge) en sortie de grille sur les
contraintes mécaniques dans la structure (fleches bleues).

Enfin, malgré la grande largeur de bande interdite du GaN, les HEMT Al-
GaN/GaN sont sensibles aux contraintes thermiques. Les régions qui y sont par-
ticuliérement exposées sont le contact Schottky ainsi que les contacts ohmiques [62].

1.6.5 Les améliorations possibles

Des améliorations de la structure des HEMT GaN sont évidemment envisa-
geables et permettent de limiter ces phénoménes en s’attaquant a leurs causes pro-
fondes : les forts champs électriques et les états de surface.

La passivation

Une technique utilisée pour réduire de maniére significative les piéges de surface
est la passivation [88|. Aprés réalisation de l’électrode de grille, on dépose sur la
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surface du composant une fine couche de passivation destinée a protéger la surface
du semi-conducteur et neutraliser les liaisons pendantes. Cette couche est souvent
composée de Si0z, SiN ou SigNy (voir figure 1.42). Cette technique permet de
stabiliser la densité de piéges de surface en évitant la création de nouveaux centres.
Elle limite aussi fortement la conduction de surface, diminuant ainsi le courant de
fuite de grille et I'influence de la charge d’espace parasite résultante des électrons
piégés. Ainsi la dispersion en fréquence des performances résultante des piéges de
surface est maitrisée [83] [89].

De plus, des études [89] ont également montré une augmentation importante de
la tension de claquage grace & une couche de 509 déposée en surface du composant.
Le courant de fuite de grille reste négligeable jusqu’a des tensions drain-source de
Iordre de 1kV. Cependant, la couche de passivation réduit les performances en
fréquence. En effet la permittivité du matériau utilisé est supérieur a celle de Iair,
par conséquent, les capacités grille-drain et grille source voient leur valeur légérement
augmentée.

Source | | Grille | | Drain
Passivation Passivation

AlGaN

GaN

FI1GURE 1.42 — Couche de passivation permettant de limiter les courants de fuite de
grille et 'influence des piéges de surface.

L’optimisation de la forme de grille et 1’ajout d’une plaque de champ

La technique de passivation donne une réponse adaptée aux problémes de pieges
de surface et de courant de fuite mais ne permet pas de réduire le champ électrique
intense naissant en périphérie de grille, c6té drain. La forme du profil de grille peut
étre optimisée dans cette voie [90]. On parlera de T'— Gate ou de I' — Gate suivant sa
forme (voir figure 1.43). L'intérét de cette technique est de ramener en vis-a-vis du

| Grille | | Grille I
Passivation Passivation

AlGaN AlGaN

GaN GaN

FiquRrk 1.43 — Différents profils de grille : T'— Gate & gauche et I' — Gate a droite.
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pic de champ électrique une partie de l’électrode de grille pour écraser et étaler de
champ électrique. Cependant, cette protubérance tend & renforcer les effets capacitifs
parasites. Il faudra donc veiller a limiter sa taille ou placer une plaque de champ [91],
plus grande, & un niveau supérieur, comme le montre la figure 1.44. Cette électrode
additionnelle sera électriquement reliée, soit au potentiel de source ou de grille.

Plaque de
champ

Source Grille Passivation Drain

AlGaN
GaN

FI1GURE 1.44 — Ajout d’une plaque de champ pour atténuer le pic de champ électrique
en sortie de grille.

La longueur de cette plaque de champ doit étre optimisée de maniére & repous-
ser le plus possible ce pic de champ tout en limitant les effets capacitifs parasites
inhérents a sa présence (voir figure 1.45).
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F1GURE 1.45 — Influence de la longueur de la plaque de champ sur la répartition et
Pamplitude du champ électrique en sortie de grille [62].

En résumé, le bon compromis réside dans le choix du profil de grille, de la lon-
gueur de la plaque de champ, de I’épaisseur de passivation mais aussi de la longueur
grille-drain, cette derniére ne devant pas étre trop courte pour conserver une bonne
tenue en tension, ni trop longue pour ne pas réduire la rapidité du composant.
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L’optimisation thermique

La technologie GaN pousse & considérer avec soin les mécanismes de dégrada-
tion d’origine thermique tant les densités de puissance dissipée sont élevées. Ces
mécanismes sont intimement liés a la qualité du substrat et & sa capacité a évacuer
efficacement les calories produites. A défaut d’utiliser un substrat possédant d’excel-
lentes performances thermiques, une optimisation de la disposition des transistors
élémentaires sur la puce ainsi que leur architecture permettra de diminuer la tempé-
rature de canal, améliorant ainsi la durée de vie du composant . Pour cela, chaque
doigt élémentaire est subdivisé en transistors élémentaires séparés. La génération
de chaleur n’est donc plus uniforme le long d’un doigt, et chaque transistor dispose
d’une plus grande surface d’échange [92].

La technique du recuit de grille est également employée afin de stabiliser le
contact Schottky par rapport aux contraintes thermiques subies par le composant
[93].

1.7 Conclusion

Meéme si la fonction d’un amplificateur n’a jamais changé, les réponses technolo-
giques ont fortement varié selon I’époque et I'application : tubes vs semi-conducteurs,
transistors bipolaires vs transistors & effet de champ... Actuellement, 'amplification
de puissance en bande décimétrique (VHE a X) semble étre 'apanage des filieres
LD-MOSFET Silicium et HEMT GaN. L’une est appréciée pour son colit modéré
et sa filiere éprouvée, I’autre pour ses performances et son excellente robustesse.

La fiabilité étant de plus en plus un facteur clé dans la conception et la péren-
nité d'un systéme radiofréquence, 'étude de celle-ci doit étre adaptée a la filiere
considérée. Les modéles et mécanismes de défaillances connus pour le LD-MOSFET
différant probablement de ceux propres au HEMT GaN, il conviendra, dans la suite
de 'exposé, de mettre en place une méthodologie de conception, de mesure et d’in-
vestigation apte & mettre en lumiére et & expliquer les mécanismes de dégradation
occurrents dans un régime de fonctionnement bien particulier.






CHAPITRE 2

Description du transistor et

conception des amplificateurs de
test

2.1 Introduction

Le premier chapitre nous a permis de poser les bases et de resituer le contexte de
l’étude, en montrant les spécificités des HEMT AlGaN/GaN par rapport aux autres
filiéres, aussi bien en terme de structure et de principe de fonctionnement qu’en
terme de physique des dégradations. Dans ce second chapitre, nous allons présenter
et décrire finement le transistor retenu pour cette étude, & la lumiére des spécificités
des transistors HEMT AlGaN/GaN. Dans un second temps, un rappel théorique
sera fait sur la mise en ceuvre du transistor au sein des amplificateurs de puissance.
Enfin, le cahier des charges et la méthodologie de conception des amplificateurs de
test seront détaillés, puis nous terminerons ce chapitre par leurs mesures.

2.2 Choix et description précise du transistor utilisé

2.2.1 Les candidats potentiels : critéres et motivations du choix

L’analyse des mécanismes de défaillance dans les amplificateurs de puissance ra-
diofréquences a base de HEMT AlGaN/GaN passe a priori par le choix d’'un com-
posant. La puissance et la bande de fréquence de fonctionnement de 'amplificateur
sont intimement liés au transistor utilisé. Une puissance de sortie d’environ 50W
(47dBm) dans la bande S est souhaitée. Méme si la technologie GaN est récente, des
solutions commerciales sont déja disponibles sur le marché. Parmi les fabricants, on
peut citer :

e Cree [94], fondeur américain leader des substrats SiC
Sumitomo [95], fondeur japonais, anciennement Eudyna Fujitsu
Nitronex [96], fondeur américain
RFMD [97], fondeur américain
Triquint [98], fondeur américain
Integra Tech. [99], fondeur américain
UMS [100], fondeur européen
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Les transistors de ces fabricants convenant & notre ’application sont proposés dans

le tableau 2.1 ci-dessous :

Fabricant Référence Psortie Bande Technologie
Cree CGH40045 45W DC-4GHz 28V
Sumitomo EGNB030MK 45W 2.6-2.8GHz 50V
Nitronex NPTB00050 50W DC-4GHz 28V 0.5um
RFMD RF3932 60W | DC-3.5GHz 48V
Triquint T1G4005528-FS | 55W | DC-3.5GHz | 28V 0.25um
Integra Tech | IGNBOUM21A1 50W DC-4GHz | 28V 0.25um
UMS CHKO040A-SOA 40W | DC-3.5GHz | 50V 0.5um

TABLE 2.1 — Transistors susceptibles de convenir pour notre application.

Les impératifs relatifs & la conception des amplificateurs nous ont orientés vers
le transistor NITRONEX. En effet, en plus d’étre disponible sur le marché et en
boitier, le fabricant met & disposition des concepteurs un modéle électrothermique
non linéaire du composant, autorisant la conception des amplificateurs, comme nous
le verrons plus loin, & I’aide de la CAO.

Les caractéristiques générales de ce composant sont les suivantes [101] :

Procédé technologique GaN sur Silicium propriétaire SIGANTIC®

Vps nominal 28V (caractérisé jusque 32V)
Optimisé pour un fonctionnement large bande DC-4GHz

Puissance de sortie de 50W a 3dB de compression
Pas de circuits de pré-adaptation

La figure 2.1 donne les performances typiques de ce transistor.
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FIGURE 2.1 — Performances typiques en mode CW pour Vps=28V et Ipg—=450mA
a 2GHz et 3GHz [101].
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2.2.2 Description physique
2.2.2.1 Description macroscopique

Le transistor NPTB00050 est un composant issu du procédé de fabrication NI-
TRONEX NRF1 et se présente sous la forme d’un boitier de type AC-360B, compor-
tant un chassis stratifié Cuivre-Molybdéne-Cuivre. Ce dernier accueille le transistor
dans une cavité a air et est coiffé d’'un couvercle céramique collé par un joint époxy
non hermétique [102]. La vue générale, les dimensions du boitier et la disposition
des éléments dans la cavité sont représentés respectivement en figure 2.2, 2.3 et 2.4.
Le chéssis du boitier est électriquement solidaire de I’électrode de source, tandis que
la patte biseautée est celle de drain, I'autre étant celle de grille. Toutes les parties
métalliques du boitier font 'objet d’une déposition électrolytique d’or.

FIGURE 2.2 — Le transistor NITRONEX NPTB00050.

Des mesures effectuées sur le composant ont montré que les pattes d’accés au
composant reposent sur un substrat alumine (£,=9.6 et h=430um). Les dimensions
de ce trongon de ligne de transmission ainsi formée sont de 1.3mm x 6.2mm x
0.13mm. La puce est collée au fond du boitier & I’aide d'une brasure composée d’un
eutectique AuSi. Les dimensions de celle-ci sont de 0.7mm x 2.65mm x 0.15mm.
Les électrodes de grille et de drain sur la puce sont alimentées depuis les pattes du
boitier par 2 x 8 fils d’or d’un diamétre de 20um, espacés de 300um et de 1.5mm
de longueur individuelle.

2.2.2.2 Description microscopique

Dans cette partie, la structure profonde du transistor est détaillée. Ces données
sont, pour la plupart, issues de mesures et de caractérisations structurales effectuées
dans le cadre de cette étude, pour ce composant. Les méthodes d’analyse et d’image-
rie feront ’objet d’une description détaillée dans le quatriéme chapitre, le but étant
ici, de se focaliser exclusivement sur le transistor.
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FIGURE 2.4 — Disposition de la puce et des fils de bonding dans la cavité.

Structure générale

La puce, représentée en figure 2.5, est composée de 80 doigts de grille, ainsi que de
40 doigts de drain et 40 doigts de source interdigités. Le détail de ces doigts est donné
en figure 2.6. Chaque plot d’accés de grille est relié & un bus distribuant le signal a
chacune des 80 grilles élémentaires. La distribution s’effectue de maniére similaire
pour les électrodes de drain ainsi que celles de source. Le bus de ces derniéres
comporte néanmoins des ponts & air au niveau des croisements grille-source (visible
sur la figure 2.6). Les neuf plots d’acces de sources, en liaison avec le bus de source,
sont ramenées en face arriére de la puce, au niveau du fond de boitier. A noter que



2.2. Choix et description précise du transistor utilisé 59

EHT = 5.00 kv Signal A = SESI Date :26 Apr 2011
WD =127 mm Mag= 100X FIB Mag = 35.10 KX

Figure 2.5 — Architecture de la puce du NPTBO00050 : cliché optique & gauche,
cliché électronique a droite.

I’on distingue la plaque de champ de part et d’autre du doigt de source, coiffant la

grille.
Plaque de
champ
Grille
Drain
Source

FIGURE 2.6 — Détail des doigts du transistor.

Le transistor élémentaire

Chaque doigt de grille a une largeur de 200um, ce qui porte le développement de
grille total & 16mm. Une coupe transversale d’un transistor élémentaire est donnée
en figure 2.7. De cette coupe, nous pouvons tirer des informations sur la structure. La
longueur de grille, Lg est de 0.5um, la distance grille-source, Lgg de 0.7um, tandis
que la longueur grille-drain, Lgp est de 3um. Les contacts ohmiques de source et de
drain sont du type Ti/Al/Au, la couche de passivation est un composé SilN, et le
substrat silicium présente une résistivité supérieur a 10k{2-cm. Le profil de grille est
du type T'— Gate légérement asymétrique. Le grand c6té du T ne saurait étre justifié
par le contrdle du champ c6té drain, car la grille est toujours orientée dans le méme
sens, quel que soit le positionnement de la source et du drain. On note également
la présence d’'une plaque de champ, connectée a la source. Nous retrouvons donc
tous les éléments énoncés au premier chapitre, visant & améliorer la tenue en tension
du composant et limiter 'impact des effets de pieges de surface (plaque de champ,
passivation, et Lgp > Lgg ).

Une analyse en profondeur du contact de grille et de la technique de report de
la zone active sur le substrat est visible en figures 2.8 et 2.9. Le contact Schottky
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Fiqurke 2.8 — Cliché TEM de la structure du contact de grille et détail de sa com-
position.

Gallium
Silicium
Aluminium

FicurE 2.9 — Détail de la technique de report de la couche active sur le substrat :
cliché au microscope électronique en transmission (gauche) et cliché en fausses cou-
leurs représentant les concentrations de Ga, Si et Al (droite).

de grille (figures 2.8) est de type Au/Ni/AlGaN. L’épaisseur de la couche de Nickel
est de 20nm, tandis que celle d’AlGaN est de 15nm. La fraction d’Aluminium par
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rapport au Gallium est de 26% [103]|. Non visible sur le cliché, on note la présence
d’une couche de NiO d’environ 1nm séparant le Nickel de grille du semiconducteur
AlGaN. Il est probable que ce soit un artefact du procédé de fabrication. Néan-
moins, il existe des techniques de réduction du courant de fuite de grille par ’ajout
d’une couche d’isolant extrémement fine entre métal et semiconducteur [104]. Il ne
s’agit pas pour autant d’un contact de grille de type MOS, puisqu’il reste de type
redresseur, mais simplement d’un rehaussement trés ponctuel de la barriére de grille.

La figure 2.9 nous renseigne sur la technique de report utilisée pour la déposition
de la couche active en GaN sur le substrat Si. Le contraste du cliché au microscope
électronique en transmission est de type chimique, relatif & la masse atomique :
les éléments lourds sont clairs tandis que les éléments légers apparaissent sombres.
Nous observons une succession de couches de plus en plus sombres. Cela signifie
que le(s) élément(s) constitutifs de ces couches sont de plus en plus légers a mesure
que 'on descend. Lors de cette progression vers le semiconducteur, la concentration
en Gallium diminue au profit de la concentration en Aluminium. Ainsi, dans la
derniére couche, ’Aluminium a complétement remplacé le Gallium et nous sommes
en présence d’AIN. Comme nous 'avons signalé au premier chapitre, le désaccord
de maille entre le GaN et le Si est important (environ 17%). Celui-ci provoque des
contraintes mécaniques dans le GaN entrainant la création de défauts. Fn revanche,
le désaccord de maille entre le GaN et I’AIN n’est que de 2.3%, ce qui limite fortement
le niveau de contraintes sur la couche de GaN. Cette contrainte est donc reportée
sur la couche d’AIN, celle-ci ayant pour seul role celle de tampon, et ne participant
pas au fonctionnement électrique du composant.

La répartition des contraintes n’est cependant pas parfaitement idéale et des dé-
fauts sont inévitables. La figure 2.10 montre la manifestation de ces tensions au sein
des couches Al,Gay_,N. Sur ce cliché, il ne s’agit plus d’un contraste chimique mais
d’un contraste de diffraction renseignant sur ’agencement des colonnes atomiques
dans ’échantillon. Nous remarquons une importante concentration de dislocations,
remontant pour certaines jusque sous le métal de grille. Ces dislocations sont autant
de défauts et de centres de piégeage possibles comme nous le verrons plus loin. Les
couches tampon semblent pourtant efficaces dans le sens oil elles limitent le nombre
de dislocations dans la couche de GaN. Il est intéressant de noter que 'aspect cris-
tallographique du Silicium reste extrémement uniforme.

Détail de la brasure

Comme nous ’avons dit plus haut, le maintien de la puce au fond du boitier est
assuré par un eutectique Au/Si. Des radiographies ont été effectuées sur plusieurs
transistors neufs afin de connaitre, en moyenne, 1’état de la brasure aprés fabrication
du composant. La figure 2.11 est 'un de ces clichés.

Nous pouvons observer, sur ce composant, un nombre relativement important
de vides de brasure sous la puce avec une répartition assez uniforme. La résistance
thermique de cette couche sera d’autant plus importante que la concentration de
vides sera élevée. Il est également possible qu’ils favorisent la création de points
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Grille

FiGURE 2.10 — Cliché au microscope électronique en transmission des dislocations
dans les couches profondes.

FiGure 2.11 — Radiographie rayons X : examen de ’état de la brasure sur un
transistor neuf de référence. Cliché réalisé a la DGA MI, Bruz.

chauds dans la structure. Ce point est capital et sera réévalué plus loin.

2.2.3 Description thermique

Un transistor est amené & dissiper une partie de 1’énergie qu’il préléve & 1’ali-
mentation. Celle-ci est dissipée sous forme de chaleur au niveau de la zone active du
composant. La température sera d’autant plus importante que les couches sont ré-
sistives, d’un point de vue thermique. Une "Loi d’Ohm thermique" est ainsi définie,
en régime établi, par :

Tcanal — TBoitier = RTH - PpISS (2.1)

oll Ry est la résistance thermique du matériau, Tognar est la température de canal
et Pprss, la puissance dissipée au niveau de la zone active. En réalité, Ryy étant
relié intrinséquement aux caractéristiques physiques du matériau, celui-ci varie en
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fonction de la température, ce qui rend cette loi d’Ohm thermique non linéaire (&
la maniére de la résistance du filament d’une lampe qui varie avec sa température).

Afin de décrire plus finement le comportement thermique du composant qu’au

travers du Ry fourni par la notice du fabricant, et pour donner de la consistance
a nos hypothéses, des caractérisations ont été réalisées. Celles-ci ont deux objectifs
principaux :

e [’évaluation de la constante de temps thermique de la puce : cela nous per-
mettra, & la lumiére des conditions de tests de vieillissement, d’estimer le cycle
de vie thermique du composant (Tasax, Tarrn, allure temporelle de la montée
en température pendant une impulsion RF).

e La détermination de la carte des températures en surface de la puce, afin
de connaitre les écarts de température selon la position des doigts et de la
présence ou non de vides de brasure.

Deux techniques ont été utilisées et croisées pour vérifier la validité des résultats
obtenus. La thermographie infrarouge a été envisagée dans un premier temps pour
obtenir la répartition de la température en surface de la puce et en régime établi.
La mesure de la constante de temps thermique a été réalisée dans un second temps,
en utilisant la méthode de variation du courant de saturation du transistor Ipgg en
fonction de la température moyenne de canal.

Thermographie infrarouge

Ces mesures ont été effectuées sur un microscope a thermographie infrarouge
de type QFI InfraScopeTM équipé d’une caméra thermique de 1024x1024 pixels. La
température de chéssis du composant est fixée par une plaque régulée en température
et le transistor est polarisé en régime passant DC de maniére & lui faire dissiper une
certaine puissance statique : de 5W a 50W par pas de 5W. Les cartographies sont
relevées pour chacune de ces puissances dissipées et un profil de températures est
extrait. La figure 2.12 montre un de ces profils pour une puissance dissipée de 45W
et une température de chéssis de 45°C. Nous pouvons remarquer que hormis les dix
premiers et dix derniers doigts périphériques, la température est répartie de maniére
relativement homogéne. Un curieux phénomeéne est également visible : il existe une
différence de température significative entre deux doigts consécutifs. Le fait que la
grille, légérement asymétrique, soit toujours orientée dans le méme sens, quelles que
solent les positions de source et drain (voir paragraphe précédent), peut modifier
légérement la distribution du champ dans le canal cété drain, donc la température.
De ces profils, nous dégageons certaines informations :

e La température d’'un doigt central (le plus chaud).

e La température d’'un doigt périphérique (le plus froid).

e La température moyenne.

La totalité des profils et des informations extraites nous permet de déterminer 1’évo-
lution des températures maximale et minimale des doigts en fonction de la puissance
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FIGURE 2.12 — Cartographie et profil de température (le long de la ligne blanche)

associé pour une puissance dissipée de 45W et une température de chassis de 45°C.
Cliché réalisé & TRT, Palaiseau.

dissipée par le composant mais également d’en faire un modeéle empirique (voir fi-
gure 2.13).
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FIGURE 2.13 — Evolution des températures en fonction de la puissance dissipée par le
composant. Doigt central : mesures (points) et modele (courbe). Doigt périphérique :
mesures (triangles) et modeéle (courbe). La température de boitier est de 45°C.

La variation de la résistance thermique canal-fond de boitier en fonction de la
température peut aussi étre estimée et modélisée empiriquement (voir figure 2.14).
Quelques commentaires sur cette courbe s’imposent. Cette résistance thermique est
non linéaire et dépend fortement de la température de la puce (i.e. des matériaux
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qui la composent). C’est ce qui explique l'allure quadratique des courbes sur la fi-
gure 2.13, mais aussi ’écart croissant de température entre doigt central et doigt
périphérique, & mesure que le puissance dissipée augmente. Nous remarquons éga-
lement que la pente de Rpy en fonction de la température est similaire dans les
deux cas. Cela est rassurant puisque les matériaux sont identiques en tout point de
la puce et leurs propriétés thermiques ont toutes les raisons de l’étre également. Le
trés faible écart pourrait venir du fait que le voisinage thermique d’un doigt péri-
phérique est différent de celui d’un doigt central : les effets de bord se manifestent.

z Donnée constructeur N
O
=
=
=
4

0 100 200 300 400 500
Température (°C)

F1GURE 2.14 — Evolution des résistances thermiques canal-fond de boitier en fonction
de la température du doigt considéré. Doigt central : mesures (points) et modéle
(courbe). Doigt périphérique : mesures (triangles) et modeéle (courbe).

A titre de comparaison, le constructeur a évalué la résistance thermique de
ce composant a 3.2°C/W & une température de canal de 200°C. Si l'on consideére
qu’il s’agit de la température d’un doigt central, notre méthode donne un Rrpy de
3.0°C/W dans les mémes conditions (3.2°C/W étant atteint pour un peu plus de
220°C). Cela signifie deux choses. Premiérement, que cette méthode de mesure est
valide et que nous avons maintenant une connaissance beaucoup plus précise du
comportement thermique, en régime statique, du composant. En effet, 'information
supplémentaire réside dans la quantification de la variation de Rpg en fonction de
la température de canal.

Nous avons remarqué, par ailleurs, lors de la caractérisation de la brasure en
rayons X, la présence significative de vides sous la puce. Dés lors, il est intéres-
sant d’étudier leur impact local sur la température de canal. La figure 2.15 fait la
correspondance entre un cliché rayons X est un profil de température. Nous pou-
vons observer, sur le onziéme doigt, une hausse de quelques degrés par rapport aux
doigts situés plus a l'intérieur de la puce. Méme si la contribution de ces vides sur la
température de canal semble minime, ce point aura son importance ultérieurement.
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FiGURE 2.15 — Impact local de la présence de vides de brasure sur le profil de

température de canal (le long de la ligne blanche), pour une puissance dissipée de
40W.

Mesure de la température moyenne de canal par voie électrique

Ce type de mesure est inspiré de la méthode de Joh [105] semblant donner de bons
résultats pour des transistors a faible développement de grille (4x100um). L’idée est
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de 'appliquer & notre composant qui, rappelons-le, a une largeur totale de grille de
80x200um (16 mm). Le principe de cette technique de mesure de température est
de mesurer la variation du courant de saturation Ipgg en fonction de la température
(il est également possible de suivre la résistance a I’état passant Rpgon). A ce titre,
une étape de calibration est nécessaire. Celle-ci consiste en une mesure de Ipgg pour
une série de températures imposées par une plaque chauffante (de 30°C & 140°C par
pas de 10°C). Cette mesure s’effectue a Vpg fixe et Vigg pulsé entre Vp et OV, afin
d’éviter au maximum les effets d’auto-échauffement. Des impulsions de 2us pour une
période de répétition des impulsions de 1ms sont utilisées. Lorsque cette calibration
est terminée, un abaque (figure 2.16) faisant correspondre Ipgg et la température de
boitier (égale & la température de puce en régime thermique établi) est tracée. On
remarque que la sensibilité & la température est relativement importante. Celle-ci
s’éleve & -8.4mA /°C et semble étre constante sur toute la plage de calibration.

2 T T T 1
0 100 200 300 400
Température (°C)

FIGURE 2.16 — Evolution du courant de saturation Ipgg en fonction de la tempéra-
ture moyenne de canal.

On applique ensuite, pour une température de boitier de 34°C, des impulsions
de 200us sur la grille afin de provoquer un auto-échauffement du composant et ainsi
faire chuter Ipgs (figure 2.17). Afin d’avoir la meilleure immunité aux effets de
piéges, il est indispensable de choisir et de conserver le méme le point de repos Vpg
et les mémes niveaux sur Vgg que lors de la phase de calibration.

Il est alors possible de modéliser, avec un résultat tout & fait convenable, la
variation de courant par une fonction exponentielle décroissante et d’obtenir ainsi
la température moyenne de canal par 'image de Ipgg en effectuant opération
réciproque. La figure 2.18 montre ainsi le régime thermique transitoire pour une
impulsion provoquant une dissipation de 25W. La constante de temps thermique 7
ainsi déterminée est de 100us. La température atteinte au bout de 57 est de 84.8°C.
En comparaison, la température moyenne mesurée sur la partie active du profil de
thermographie infrarouge a 25W de dissipation donne une température de 85.9°C
ce qui est en excellente concordance.
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FiGurg 2.17 — Chute de Ipgs provoquée par auto échauffement : mesures (ligne
épaisse) et modele (ligne fine).
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F1GURE 2.18 — Transitoire de température provoqué par une impulsion de puissance
dissipée de 25W : mesures (ligne épaisse) et modéle (ligne fine). La température de
boitier est de 34°C.

La méthode proposée par Joh semble donc tout a fait applicable & des transis-
tors de plus grande taille et propose, couplée a la thermographie infrarouge, une
excellente alternative a la simulation thermique.

Ces informations supplémentaires sur la répartition spatiale et temporelle de
la température permettront d’étoffer les hypothéses concernant les mécanismes de
dégradations qui seraient observés.



2.2. Choix et description précise du transistor utilisé 69

2.2.4 Description électrique
Caractéristiques de sortie

Terminons la présentation de ce composant par sa description du point de vue
électrique. Le réseau de caractéristique Ip = f(Vps) est donné en figure 2.19. Les
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Vas (V) Vis (V)

FIGURE 2.19 — Réseau de caractéristiques I(V) pulsé du NPTB00050 pour Vgs
allant de -1.8V & 0V, par pas de 0.1V et caractéristique de transfert & Vpg=20V.
Vbpso=28V et Vgago=-2.5V.

paramétres électriques sont résumés dans le tableau 2.2. Quelques commentaires sur

Transconductance typique g, 3.5S (soit 219mS/mm)
Resistance a l'état passant Rpgon | 0.38€2 (soit 6.1€2/mm)
Tension de pincement Vp -1.4V

TABLE 2.2 — Paramétres électriques du NP TB00050.

ces courbes. On peut remarquer la trés bonne linéarité du composant, g,, ne varie
que d’environ 25% en régime de saturation. On note aussi une zone ohmique treés
étroite, conséquence d’une faible résistance a ’état passant Rpson et d’un courant
de saturation Ipgg important. Enfin, on remarque une trés sensible diminution
du courant a fort Vpg, signe d’'un léger auto-échauffernent malgré les mesures en
impulsion.

Afin de s’assurer de la tension de claquage stipulée dans la notice du fabricant, un
réseau similaire a été tracé jusqu’a une tension de drain de 110V (voir figure 2.20).
Jusqu’a 110V, aucune augmentation brusque du courant de drain, synonyme d’ava-
lanche, n’est visible. Cela laissera donc une bonne marge de sécurité vis-a-vis de la
tension de polarisation de drain, Vpgg, en fonctionnement RF. D’autre part, ’auto-
échauffement est bien visible. En effet, méme si le rapport cyclique adopté pour les
mesures pulsées est de 0.1% (avec une durée d’impulsion de 2us), les points extrémes
de la caractéristique conduisent & des dissipations crétes de plus de 400W.
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FIGURE 2.20 — Réseau de caractéristiques I(V) pulsé du NPTB00050 pour Vgs
allant de -1.8V a 0V, par pas de 0.1V : essai de tenue en tension jusque Vpg=110V.
Vbso=28V et Vggo=-2.5V.

Caractéristiques d’entrée

Un paramétre important, et souvent révélateur de la santé du composant est
sa caractéristique de grille. Etant donné que cette partie du transistor conditionne
sa commande, une attention toute particuliére y a été portée tout au long de cette
étude. La figure 2.21 décrit la caractéristique d’entrée du transistor. Les paramétres
de cette jonction ont été extraits en utilisant un modeéle de diode (émission thermoTo-
nique) en série avec une résistance [106]. L’équation du courant dans cette diode est
donc : e, V-RgI

i
I = AA*T? . e*7 1wt (2.2)

ou A est la section totale de la jonction, A* est la constante de Richardson pondérée
dans le cas d’une jonction Ni/AlGaN [107], T est la température, ¢y, est la hauteur de
barriére, n est le coefficient de non-idéalité de la jonction, Rg est la partie résistive
et V est la tension aux bornes du dipéle "diode + résistance".

Ces parameétres, issus d’une optimisation de type moindres carrés, sont résumés
dans le tableau 2.3 suivant : On remarque, d’aprés la représentation logarithmique

Hauteur de barriére, ¢y 1.26eV
Coeflicient de non-idéalité, n | 1.18
Résistance, Rg 0.5192

TABLE 2.3 — Paramétres électriques de la jonction grille source du NPTB00050.

de la caractéristique directe (figure 2.21 courbe inférieure droite), que cette jonction
ne présente qu’une seule hauteur de barriére et un unique coefficient de non-idéalité.

Nous avons également quantifié le courant de fuite de grille (voir figure 2.22).
Celui-ci est mesuré en mode bloqué a Vg fixe, en fonction de Vpg (positif). On me-
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FIGURE 2.21 - Caractéristique d’entrée du NPTB00050 (jonction grille-source) en
échelles linéaire et logarithmique : caractéristique générale (gauche) et détail de la
zone de conduction (droite).

sure alors le courant de la jonction grille-drain en inverse. Celui-ci est assez variable
d’un composant & I'autre mais reste de 'ordre de quelque dizaine de microampéres.
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FIGURE 2.22 — Courant de fuite de grille (jonction grille-drain en inverse).
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Influence des phénoménes de pieges

Nous avons vu, lors du premier chapitre, que les HEMT AlGaN/GaN sont sujets
aux phénomeénes de piéges. Ceci se manifeste par une dépendance de la caracté-
ristique de sortie aux conditions de polarisation a partir desquelles la mesure est
effectuée. En considérant que la durée des impulsions de mesure est suffisamment
courte pour ne pas modifier I’état de piégeage (souvent vérifié pour la relaxation),
nous montrons en figure 2.23 I'influence de de la tension de grille de repos Viggo sur
le réseau I(V) (& Vpgo constant).
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FIGURE 2.23 — Influence de Vg sur les caractéristiques de sortie et de transfert
pour Vpgo=30V. A gauche, caractéristique de transfert pour Vpg=20V. A droite,
caractéristique de sortie pour Vg allant de -1.8V & 0V par pas de 0.2V. En bleu,
Vaso=-2V et en rouge Vigso=-8V.

Nous remarquons que le fait de choisir un point de repos plus négatif pour Vigso
induit une baisse du courant de drain maximal Ipgg, via une diminution de la
transconductance g,,. On note également une légére diminution de la valeur absolue
de la tension de pincement Vp. L’évolution de ces paramétres est détaillée dans le
tableau 2.4. Nous pouvons donc dire que les piéges relatifs au potentiel de grille

Paramétre | Vggo=-2V | Vagso=-8V | Variation
Ipss 4.76A 4.03A -15.3%
Im 3.44S 3.11S -9.6%
Vp -1.4V -1.35V +3.6%

TABLE 2.4 — Variation des paramétres électriques en fonction du point de repos
Vaso, pour Vpg=20V.

(pieges de surface) influent plutét sur g, et, dans une moindre mesure, sur Vp.
Une mesure similaire peut étre faite pour estimer 'influence de Vpgg avec, cette

fois-ci Vigso constant. Il s’agit de la figure 2.24. Dans ce cas, le choix d'un Vpgo plus

élevé induit des varaitions positives de Vp et de g,,. Ces variations sont résumés dans
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FI1GURE 2.24 — Influence de Vpgo sur les caractéristiques de sortie et de transfert
pour Vggso=-2.5V. A gauche, caractéristique de transfert pour Vpg=10V. A droite,
caractéristique de sortie pour Vg allant de -1.8V & 0V par pas de 0.2V. En bleu,
Vbpso=0V, en rouge Vpso=15V et en vert Vpgp=35V.

Paramétre | Vpgo=0V Vbso=15V Vbso=35V
Ipss 5.96A 5.91A (-0.8%) 5.72A (-1%)
Im 3.64S 3.69S (+1.4%) 4.02S (+10.4%)
Vp -1.62V -1.58V (+2.4%) | -1.45V (+10.4%)

TABLE 2.5 — Variation des paramétres électriques en fonction du point de repos
VDso-

le tableau 2.5 De facon plus marginale, on remarque également une influence sur
la conductance de sortie du transistor g4 : un Vpgg important a pour conséquence
d’augmenter légérement g;. Un ceil averti aura aussi noté que ceci n’est valable que
pour Vps < Vpso. Au dela de cette limite, une rupture de pente sur la caractéristique
apparait et gg diminue. Ceci est la signature d’une évolution de I’état de pieges de
drain durant la mesure en impulsion lorsque le Vpg mesuré dépasse Vpgg (ce point
a déja été traité dans [108]).

On peut donc dire que les piéges relatifs a la tension de drain (piéges de substrat)
influent Vp et sur g,,.

Caractérisation petit signal

La caractérisation I(V) nous permet d’évaluer les paramétre statiques du com-
posant. En revanche aucune information n’est fournie sur les éléments réactifs (ca-
pacités et inductances parasites). Nous avons donc réalisé des montures de test
spécifiques afin de caractériser le transistor en parameétres [S|. Elle sont illustrées en
figure 2.25. Ce kit comporte deux circuits effectuant la transition entre des connec-
teurs de type SMA vers les lignes 50Q. Ceci permet de s’adapter & la monture
accueillant le transistor et de réaliser la calibration de ’analyseur de réseaux vecto-
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FIGURE 2.25 — Montures de test pour la caractérisation en paramétres [S| du compo-
sant : en situation sur l'analyseur de réseaux vectoriel (gauche) et en détail (droite).

riel dans un plan parfaitement défini. Le type de calibration utilisé est la méthode
TRL (Thru, Reflect, Line). Elle nécessite un standard Line, lequel est un trongon
de ligne 5082 dont le déphasage introduit dans la bande de mesure doit étre compris
entre 20° et 160° pour ne pas générer d’'incertitude a 0° ou 180° lors de la phase de ca-
libration [109]. La monture accueillant le transistor permet simplement la cohérence
physique entre les lignes 502 et les pattes d’accés du composant. Un changement de
plan de référence est effectué ensuite afin de se ramener dans le plan des pattes du
transistor.

Cette méthode a donné de bons résultats et a fait preuve d'une excellente re-
productibilité. Les résultats de caractérisation sont confrontés, en figure 2.26, aux
mesures réalisées et publiées par le fabricant.

Ces mesures seront utilisées afin de renforcer les observations faites au travers de
la caractérisation I(V) pulsée. Elles permettrons également de comparer 1’évolution
du comportement réactif entre transistors neuf et vieilli.

2.2.5 Conclusion

Le transistor retenu pour I’étude a été présenté, ici, sous ses différentes facettes.
Méme si certaines de ses caractéristiques sont mesurées avant et aprés les tests
de vieillissement (les paramétres électriques notamment), tout ce qui vient d’étre
présenté constitue une base sur laquelle pourra s’appuyer nos hypothéses.

Dans la suite de ce chapitre nous allons aborder la mise en ceuvre de ce transistor,
dans un contexte d’utilisation concréte, au travers de la conception des amplifica-
teurs de test.

2.3 Conception et mesure des amplificateurs de test

Avant d’aborder la conception des amplificateurs, rappelons quelques notions
propres a la mise en ceuvre des transistors dans les amplificateurs de puissance.
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FIGURE 2.26 — Comparaison de la caractérisation en paramétres [S| avec les mesures
fournies par le fabricant pour Vpgo=22V et Ipp=200mA : parameétres [S] mesurés
(en rouge), parametres [S] fournis par le fabricant (en bleu).

2.3.1 Les conditions de charge optimales
Le domaine de fonctionnement

Un amplificateur idéal est une source de tension (ou de courant), possédant une
impédance de sortie nulle (respectivement infinie), et controlée en tension ou en
courant. La puissance injectée dans le dispositif est nulle, donc le gain infini. La
figure 2.27 représente deux amplificateurs idéaux contréolés en tension. L’un amplifie
en courant (figure de gauche), autre en tension (figure de droite). Quelque soit la
grandeur de sortie (tension ou courant), une puissance est générée dans la charge
(ici R = 29).

Les éléments actifs (fictifs) de ces deux amplificateurs sont capables de fonc-
tionner dans les quatre quadrants du plan (Ig, Vs). En réalité, il n’en existe aucun
capable de travailler dans les quatre quadrants. Par contre, un agencement particu-
lier de plusieurs composants actifs élémentaires permettra d’atteindre cet objectif
(deux quadrants pour le montage Push-Pull, quatre pour le pont en H, etc...).

Contrairement aux tubes & grilles, les semi-conducteurs ont 'avantage de pro-
poser des composants réciproques, capables de travailler pour 'un dans le qua-
drant courant-tension positif et pour son complémentaire, dans le quadrant courant-
tension négatif. Ceci tient au fait qu’il est possible d’utiliser, comme porteurs de
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Amplificateur en tension

Amplificateur en courant
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FIGURE 2.27 — Amplificateurs idéaux controlés en tension (résistance de charge
Rc =29Q)

charge, soit des électrons, soit des trous. Il en résulte quelques simplifications au ni-
veau des schémas (plus besoin de symétriseur pour piloter les montages Push-Pull).
Les circuits numériques en profitent également, ’exemple le plus emblématique étant
certainement la célébre logique CMOS.

La figure 2.28 représente les caractéristiques de sortie de composants actifs réels.
Certains sont assimilables & des sources de tension commandées : c’est le cas des
triodes et des SIT (Static Induction Transistor) [41]. Ces composants sont néan-
moins assez marginaux. D’autres composants s’approchent d’une source de courant
idéale : citons le transistor bipolaire, le transistor MOS, le transistor HEMT (pour
des fortes densités de courants), la tétrode et la pentode.

Le domaine d’utilisation des composants actifs réels est donc borné a un quart
de plan de la caractéristique I(V) pour des raisons qui reposent sur des critéres
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FiquRrkE 2.28 — Caractéristique de sortie de composants réels : & gauche, proche d’une
source de courant (Bipolaire, MOS, HEMT, Tétrode, Pentode), a droite, assimilable
a une source de tension (Triode, SIT).

qualitatifs (architecture des composants, dopages P ou N...). Pourtant, ce domaine
est encore réduit, cette fois pour des raisons quantitatives liées au type de matériau
utilisé (champ de claquage, vitesse maximale des porteurs...). Comme nous ’avons
signalé au premier chapitre, cette limite indique la performance brute du compo-
sant. Pour un transistor HEMT, la tension drain-source, Vpgp,, est limitée par la
tension de claquage du cristal semi-conducteur. D’autre part, le courant de drain
maximal, Ipgg est obtenu au seuil de conduction de la jonction grille-source. Enfin,
la puissance moyenne dissipée par le composant, Ppysey doit étre maintenue sous
une certaine valeur critique pour ne pas occasionner un échauffement de la partie
active qui lui serait fatal. Il en résulte le domaine d’utilisation du transistor, en vert

sur la figure 2.29.
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FIGURE 2.29 — Domaine de fonctionnement d’un transistor a effet de champs HEMT
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Estimation de la puissance maximale d’un composant

A partir de ce domaine de fonctionnement, il est possible d’estimer la puissance
maximale atteignable par le composant. Pour atteindre cet objectif, il est nécessaire
d’avoir des excursions en tension et en courant de sortie les plus grandes possibles.
L’amplitude maximale en tension est de :

Vi -V
VSmaa: _ DSBr 5 Coude (23)

ou Vpsp, est la tension de claquage du composant et Vioguge, 1la tension de coude,
marquant la limite de la zone de déchet. [’amplitude maximale du courant est pour
sa part de :

Ipss
Ismaz = 5 (2.4)
d’oll une puissance maximale de sortie de :
1
PSmax = é . (VDSBT‘ - VCoude) . IDSS (25)

Critéres de charge en sortie du composant

En régime sinusoidal et de maniére générale, les signaux Vpg(t) et Ip(t) sont
positifs et s’expriment de la maniére suivante :

Vps(t) = Vpso + Vps - sin(wt + ¢) (2.6)

ID(t) =1Ipo+1Ip -sin(wt+1/1) (27)

ou le couple (Vpso;Ipo) est le point de polarisation. On obtient alors une courbe
paramétrée dans le plan I(V) centrée sur (Vpgo;Ipo) : il s’agit du cycle de charge
(encore appelé ellipse de charge). Sa représentation est donnée en figure 3.42. Si ’on

1(A)

" ]

| 7T T 17 71T 71T

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
V (V)

F1GURE 2.30 — Cycle de charge d'un transistor.

pose : 8 = — ¢, la puissance de sortie du composant s’exprime par :

1
PSmax = 5 : VDS : ID : COS(G) (28)
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ol Vpg et Ip sont les amplitudes des composantes alternatives des signaux. Trois
cas de figure extrémes se présentent :

e 0=0": les composantes Vpg(t) et Ip(t) sont en phase, la surface du cycle
de charge est nulle et la pente positive ce qui correspond & une puissance
absorbée par le transistor. Cette solution n’est pas valable car elle correspond
a une impédance de charge a partie réelle négative.

e 0 ==+ 180° : la surface du cycle est maximale, le facteur de puissance cos(0)
est nul donc la puissance est purement réactive (Vpg et Ip en quadrature).

e 0=360° : la surface du cycle est nulle et la pente négative ce qui correspond
au maximum de puissance fournie pour une couple (Vpg ;Ip) donné. C’est ce
troisiéme cas que l’on cherchera & réaliser en pratique.

L’impédance de charge Zcpqrge peut prendre plusieurs valeurs selon le critére que
I’on se fixe. Par exemple, pour obtenir un bon rendement électrique et un maximum
de puissance de sortie, on cherchera Zcjparge qui conduit a un cycle de charge a
surface nulle et dont la pente maximise ’excursion en Vpg et Ip simultanément.
Ceci est réalisable en chargeant la sortie du transistor par une impédance ayant une
partie résistive de valeur :

VDSBT‘ - VCoude
Ipss

RCharge Pmax = (29)
et une partie réactive compensant la réactance de sortie du composant. On pourra
aussi viser le gain en puissance maximum. Dans ce cas la partie résistive vaudra :

RCharge Gmax — i (210)
9d
Le choix d’un faible taux de distorsion (i.e. intermodulation) conduit généralement
& optimiser conjointement le point de polarisation et I'impédance de charge pour
choisir une région de la caractéristique ou g,, varie peu avec le signal (en classe A
comme nous le verrons ensuite).

On comprend ainsi que toutes les performances optimales ne peuvent pas étre
atteintes simultanément, ce sera affaire de compromis. Les expressions de ces ré-
sistances de charge ne sont valables qu’aux bornes du transistor intrinseque. Il va
sans dire que tout élément parasite présent entre la charge et ’accés considéré du
transistor rend caduque ces expressions. Elles permettent cependant de se faire une
idée rapidement des valeurs d’'impédance de charge & présenter au composant.

Critére de charge en entrée du composant

Les choix sont plus restreints quant & la maniére de charger 'entrée du com-
posant. Comme nous 'avons signalé au début du premier chapitre, un des critéres
de performance d’'un amplificateur de puissance est sa capacité a absorber la plus
grande partie de la puissance qui lui est injectée. Pour satisfaire ce critére, I'im-
pédance de source, présentée par le générateur au transistor, doit étre égale au
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complexe conjugué de 'impédance d’entrée du composant, soit :

ZSource = ZE Transistor™* (211)

En régime fortement non linéaire, Zg Transistor varie au rythme du signal radiofré-
quence. On doit alors choisir Zgyyrce de maniére a minimiser 1’ Input Return Loss au
point de fonctionnement en puissance retenu.

2.3.2 Les classes de fonctionnement

Le schéma de principe d’un amplificateur fonctionnant en régime sinusoidal est
donné en figure 2.31. Les couples Cr g, Lg et Crg, Lg constituent les tés de pola-

— | Vso
Veo P
i
%LE \ Charge
21
. ] ldy CLs
Générateur
| Q1
7 | e Rc
Re CLE Vds ——CF LF
Vgs
L — |

FIGURE 2.31 — Schéma de base des amplificateurs fonctionnant en classe sinusoidale.

risation permettant d’acheminer les tensions (et/ou courant) d’alimentation Vg et
Vso, tout en les isolant du signal alternatif utile. Le couple Cr, LF est un filtre passe
bande permettant d’éliminer les composantes harmoniques éventuellement générées
par les non linéarité du composant actif. La charge, ici représentée par une résistance
R, est dans la plupart des cas complexe et sera plutdt de la forme Ro + j - X¢.
Le composant actif présente des éléments réactifs parasites dont il faut neutraliser
I’effet pour obtenir un meilleur rendement électrique.

La facon dont est polarisé et chargé le ou les composants actifs renseigne sur
la classe de fonctionnement d’'un amplificateur. On distingue les classes de fonc-
tionnement sinusoidales (A, B, AB et C') déterminées par I’angle de conduction du
signal sinusoidal injecté a ’entrée du composant, et les classes dites haut rendement
(D, E, F, F~!) faisant travailler les composants en commutation ou en adaptation
d’impédance multi-harmoniques.
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2.3.2.1 La classe A

Il s’agit de la classe de fonctionnement la plus répandue en petite puissance
(jusqu'a quelques watts). Dans ce mode de fonctionnement, ot le composant actif
est généralement polarisé & Ipgs/2 et %, la droite de charge peut couvrir
tout le domaine de la caractéristique (V') de sortie. On définit l’angle de conduction
comme étant la portion d’une période du signal durant laquelle le courant n’est pas
nul dans le composant. Ainsi, comme le blocage n’est jamais atteint en classe A,
I’angle de conduction vaut 360 degrés. Les formes d’ondes typiques sont représentées
en figure 2.32.

Caractéristique de transfert [ Caractéristique de sortie
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FIGURE 2.32 — Formes d’ondes relatives & la classe A.

L’atout majeur de ce type de fonctionnement est d’offrir une grande linéa-
rité puisque le composant travaille dans une zone a transconductance (g,,) quasi-
constante. Le gain est également important car g,, est élevé au point de repos. C’est
aussi la conséquence d’une impédance de charge plus grande qu’en classe B (pour
obtenir la méme puissance de sortie). La consommation moyenne d'un étage d’am-
plification polarisé en classe A reste constante quelque soit 'amplitude du signal, ce
qui garantie une bonne réponse aux transitoires. Nous pouvons remarquer enfin que
le signal d’entrée n’atteint jamais des valeurs en dega de la tension de pincement
du composant, ce qui, nous le verrons plus loin, limite les effets de piéges dans les
transistors sujets a ces phénoménes.

Le principal inconvénient de cette classe de fonctionnement est son rendement
électrique faible :

1 Vg

— . 2.12
2 Vpco ( )

n
Celui-ci est au maximum de 50%, mais en pratique, compte tenu de la tension de
déchet et des non-linéarités induites & I’approche du blocage ou de la saturation, ce
rendement est rarement supérieur a 40% [110].
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2.3.2.2 La classe B

En fonctionnement classe B, le point de polarisation est choisi de sorte que
la consommation au repos soit nulle (courant de repos nul). Le composant étant
placé juste au blocage, I’angle de conduction est donc de 180 degrés et le courant
de sortie a ’allure d’un signal redressé mono-alternance. Un filtrage énergique en
sortie permet d’éliminer les harmoniques du courant de maniére & ne conserver
que la composante fondamentale. Les formes d’ondes typiques de la classe B sont
représentées en figure 2.32. A noter que méme si le transistor ne conduit que sur une
demi-période de signal, la méme puissance de sortie qu’en classe A est atteignable
en classe B (& méme tension de polarisation de drain/collecteur évidemment).

3 3 3
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FIGURE 2.33 — Formes d’ondes relatives a la classe B.

I’avantage de la classe B est son rendement important, inhérent & sa consom-
mation nulle au repos (i.e. puissance dissipée moindre). Cela peut étre également
interprété par le fait que le point de fonctionnement dynamique évolue dans une
zone courant-tension propice a une faible dissipation (comparée a la classe A). L'ex-
pression du rendement électrique est :

T Vg

T s 2.13
1 Voo (2.13)

n

Son maximum théorique est de 78.5% mais pour les méme raisons que la classe A,
le rendement pratique se situe plutot entre 50 et 70% [111].

Le principal inconvénient de ce mode de fonctionnement est sa mauvaise linéarité.

En effet, g, varie de maniére importante sur toute la dynamique de 'amplificateur :

le gain, quasi nul pour les faibles signaux, augmente pour atteindre une valeur

maximale, puis chute de nouveau en raison de la saturation de 'amplificateur. Pour

cette raison, les amplificateurs en classe B (en régle générale polarisés a faible g,,)

sont relativement stables au repos. Afin d’améliorer la linéarité, on peut avoir recours

au montage Push-Pull : deux composants sont utilisés, chacun pour amplifier une
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demi alternance de signal. Ce type de montage permet d’éliminer les harmoniques
pairs générés par chaque composant. Cependant, en raison du g, quasi nul au
point de repos, une distorsion importante est générée a la jonction des deux demi
alternances, la distorsion de croisement. Il est également important de noter que
I’excursion en tension d’entrée nécessaire & ’excitation maximale du composant est
le double de celle requise en classe A. Le gain sera donc inférieur a la classe A, toutes
choses étant égales par ailleurs. De plus, cette excursion d’entrée va bien en deca de
la tension de pincement, favorisant le piégeage de charges.

2.3.2.3 Le compromis rendement /linéarité : les classes AB et C

Il peut étre judicieux de choisir un point de repos induisant une faible consom-
mation au repos : il s’agit de la classe AB. Polarisé de cette maniére, 'amplificateur
présente des caractéristiques en basse puissance proches de celles de la classe A
(bonne linéarité), tandis que le rendement électrique approche celui de la classe B
pour un fonctionnement saturé. Cette fois-ci I’angle de conduction est compris entre
180 et 360 degrés. On parlera de classe AB légére lorsque le courant de repos est
proche de Ipgs/2 (typiquement jusqu'a Ipgs/5), alors qu’on la qualifiera de pro-
fonde pour des courants de repos inférieurs & Ipgs/5. Les formes d’onde typiques
de la classe AB sont représentées en figure 2.34. La encore, la structure Push-Pull
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FIGURE 2.34 — Formes d’ondes relatives a la classe AB.

peut étre avantageusement utilisée afin d’éliminer les composantes paires générées
par chaque branche. A noter également que puisque le g, de chaque composant
n’est pas nul au point de polarisation, la distorsion de croisement est absente. Cer-
tains transistors de puissance renferment d’ailleurs deux puces dans le méme boitier
prévus pour un fonctionnement Push-Pull pour des application telecom [112].

Si le rendement électrique est un critére de conception déterminant, la classe C
permet de dépasser la limite théorique des 78.5% de rendement propre a la classe
B. Dans ce mode de fonctionnement, le point de repos se situe sous le blocage du
transistor. L’angle de conduction est alors compris en 0 et 180 degrés, le maximum
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de rendement étant atteint pour un angle de conduction nul. Les formes d’onde
typiques de la classe C sont représentées en figure 2.35.
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FIGURE 2.35 — Formes d’ondes relatives a la classe C.

S’il est possible d’obtenir un rendement électrique de 100% quand l'angle de
conduction tend vers 0, le fonctionnement d’un tel étage est trés non linéaire. En
effet, comme le composant est polarisé sous le blocage, le gain est nul tant que
I’excitation d’entrée reste sous un certain seuil. De plus, pour exciter complétement
le composant, un signal de forte amplitude est requis en entrée. ’amplitude de ce
signal est d’autant plus forte que le recul de polarisation est important ce qui induit
des tensions inverses importantes en entrée et également des pics de tension de sortie.
L’effet qui en découle directement est le faible gain : plus ’angle de conduction est
faible, plus le signal d’excitation doit étre important, et plus I'impédance de charge
doit étre faible (idéalement un court circuit).

Etant donnée la mauvaise linéarité du montage, il est principalement utilisé
pour des applications de puissance a enveloppe constante ou & impulsion tels que
les RADARs [113].

2.3.2.4 Les classes haut rendement

D’aprés ce qui précéde, nous pouvons dire que l'augmentation du rendement
électrique (i.e. réduction de la puissance dissipée) est concomitante, d’une part,
avec la diminution du courant de repos de amplificateur, et d’autre part, avec la
réduction du temps de conduction du composant actif. Ce dernier point revient &
dire, pour les classes sinusoidales, qu’il faut diminuer la zone d’empiétement courant-
tension du composant actif. Cette démarche est illustrée par la figure 2.36. De ce
point de vue, la classe C profonde est la plus performante. Son principale écueil est
sa forte excursion requise en entrée dont découle son gain relativement faible. Ce
fort signal d’entrée peut étre préjudiciable pour la fiabilité du composant.
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FIGURE 2.36 — Impact de la réduction de 'empiétement courant-tension sur la puis-
sance dissipée : classe A (rouge), classe AB (bleu), classe B (magenta), classe C
légere (cyan), classe C profonde (violet).

Les classes & haut rendement regroupent les modes de fonctionnement des
composants actifs, permettant de réduire '’empiétement courant-tension autrement
qu’en agissant sur le point de polarisation et/ou sur la charge a la fréquence fonda-
mentale. Elles adoptent généralement des points de polarisation de type classe AB
a B mais font fonctionner les composants en régime de commutation ou mettent a
profit les non linéarités générées pour s’approcher du cycle de charge idéal. Compte
tenu de ces modes de commande, ces classes sont généralement incompatibles avec
des applications linéaires ayant a traiter des signaux a enveloppe variable. Elles sont
cependant toutes indiquées pour les télécommunications a enveloppe constante (FM,
FSK, GMSK, etc. .. ), pour les systémes a impulsion (RADAR, IRM) ainsi que pour
des applications industrielles CW (Continuous Wave).

Les classes D et E font partie de ces modes de fonctionnement en commutation.
La classe D a été initialement développée pour 'amplification basse fréquence en
modulation de largeur d’impulsion (M LI ou PW M en anglais). Elle est d’ailleurs
trés utilisée en audiofréquences pour des applications nomades fortement intégrées
(baladeurs, téléphones portables), ainsi qu’en haute fidélité [114] [115]. Les deux
architectures utilisées pour les applications RF sont illustrées en figure 2.37, le mode
tension et le mode courant. Deux transistors sont nécessaires pour chaque structure :
identiques pour le mode courant, complémentaires pour le mode tension. Le signal
de sortie, carré, est rendu sinusoidal grice & un filtre passe bas constitué par Lg et
Cy. Le mode tension est peu utilisé car il nécessite 'utilisation d’un composant de
type P, qui limite fortement la rapidité de commutation. Le mode courant, quant &
lui, nécessite 'utilisation d’un transformateur symétriseur, principal écueil pour la
montée en fréquence. Pour ces raisons cette classe de fonctionnement ne représente
que peu d’intérét en radiofréquence. Elle montre cependant de bonnes performances
pour les trés fortes puissances en bande HF (89% de rendement a 13.56MHz pour
une puissance de sortie de 3kW) [116] et a également fait I'objet d’études jusqu’au
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FI1GURE 2.37 — Circuits de base de la classe D : en mode tension (& gauche) et en
mode courant (& droite).

GHz montrant des potentialités intéressantes en terme de rendement (=~ 80%) et de
linéariteé [117] [118].

La classe E a été développée en 1975 par N.O. Sokal [119]|. Ce mode de fonc-
tionnement a permis d’obtenir un rendement de 96% & 3.9MHz pour une puissance
de sortie de 26W. Le schéma de principe est illustré en figure 2.38. Elle est une évo-

VEO

Jy
i T

FIGURE 2.38 — Schéma de base du fonctionnement en classe E.

lution de la classe D dans le sens ou un seul composant actif est nécessaire. Ainsi,
le transformateur symeétriseur devient inutile. Le composant actif fonctionne tou-
jours en commutation de maniére & ne pas y faire coexister simultanément tension
et courant. La capacité C est ajustée conjointement au filtre LoCy de maniére a
assurer une commutation de type ZVS (Zero Voltage Switching) tout en permettant
la bonne transformation d’impédance. On la rencontre principalement en bande HF
jusqu’en UHF [120], car le temps de commutation est fortement impacté par les
capacités parasites des composants.

Les classes & haut rendement de type F et F~! sont obtenues en mettant &
profit les non linéarités des composants. Il s’agit toujours d’éviter l’empiétement
courant-tension dans le composant mais en utilisant cette fois-ci des charges multi-



2.3. Conception et mesure des amplificateurs de test 87

harmoniques pour sculpter les formes d’ondes de tensions et de courants. Il n’y a
plus de commutation & proprement parler. Ces classes de fonctionnement adoptent
un point de polarisation souvent proche de la classe B. Le schéma de principe est
donné en figure 2.39.

[
—ARR O ARA
Hl b !

FIGURE 2.39 — Schéma de base du fonctionnement en classes F' (3 droite) et F~! (&
gauche).

La classe F' est obtenue en court-circuitant les harmoniques pairs de la tension
de sortie de maniére a la rendre quasi-carré (voir figure 2.40). La forme du courant
de sortie est alors semblable & des demi arches de sinusoide (harmonique pairs).
La classe F~! est la duale : les harmoniques impairs de la tension de sortie sont
court-circuités, ainsi que les harmoniques pairs du courant de sortie. Ceci peut étre
réalisé grace a un banc de filtres passe-bandes en éléments localisés pour les basses
fréquences (HF, VHF, UHF) ou avec des troncons de lignes quart d’onde pour les
applications plus hautes fréquences. Le rendement électrique maximal de ces classes
de fonctionnement est théoriquement de 100% si tous les harmoniques sont traités.
Cela dit, les circuits d’adaptation d’impédance sont de plus en plus difficiles & réaliser
a mesure que les harmoniques de rang élevé sont pris en compte. On montre ainsi
que 'amélioration du rendement est négligeable au dela de la prise en compte de
I’harmonique 3 [121]. Dans ce cas, les signaux d’une classe F' ressemblent & ceux de la
figure 2.41). On rencontre également des variantes de ces classes de fonctionnement,
mettant en jeu des circuits annexes pour faconner les formes d’ondes [122] [123]
[124].

Ces classes de fonctionnement permettent d’obtenir de bonnes performances au
dela de la bande UHF (L, S, C) [125] [126] et également sur des bandes de fréquences
significatives [127]. D’un point de vue pratique, la classe F'~! est souvent préférée
la classe F' en haute fréquence. Il est plus commode de court-circuiter I’harmonique
3 étant donné que la fréquence de travail ne se trouve parfois qu’a quelques fraction
de la fréquence de transition du composant, le filtrage de 'harmonique 3 s’effectue
alors "de lui méme".
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FIGURE 2.40 — Formes d’onde théoriques de la classe F (les formes d’onde courant-

tension sont inversées pour la classe F~1).
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FIGURE 2.41 — Formes d’onde typiques de la classe F' limitée & la prise en compte
des harmoniques 2 et 3.

2.3.3 Conception et réalisation des amplificateurs

Méthodologie de conception

La conception d’'un amplificateur de puissance radiofréquence peut s’opérer de
deux maniéres. Elle peut étre menée par la mesure, en utilisant un banc Load Pull,
ou par la simulation informatique si ’on dispose d'un modéle (physique, phénomé-
nologique ou tabulaire) du transistor.

Le banc Load Pull agit comme un générateur d’impédances aux acceés du tran-
sistor. On détermine ainsi 'impédance de source & présenter, qui permet au tran-
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sistor d’absorber le maximum de puissance incidente, de concert avec l'impédance
de charge qui maximise le gain ou la puissance de sortie ou le rendement électrique
etc... Comme le choix de 'impédance de charge résulte souvent d’un compromis, les
contours Load Pull sont alors d’une grande utilité puisqu’ils permettent de visua-
liser les lieux d’impédance optimaux. Afin d’obtenir une meilleure précision dans
la détermination expérimentale de ces impédances, le transistor peut étre placé sur
un circuit de pré-adaptation. Un tel circuit « concentre » les impédances présentées
par les tuners Load Pull dans des lieux d’impédances judicieusement choisis, sus-
ceptibles de contenir les impédances optimales recherchées. Il permet également de
réduire la sensibilité aux impédances présentées par les tuners. Ce type de circuit
joue, en fait, le role de transformateur. Cette technique a son importance pour les
transistors a fort développement de grille : les fortes capacités parasites d’entrée
décalent I'impédance de source optimale vers le court-circuit tandis que les fortes
excursions en courant de drain entrainent un décalage des impédances de charge vers
le court-circuit également. L’utilisation d’'un matériau & grande largeur de bande in-
terdite tel que le GaN facilite la recherche des impédances de charge puisque celles-ci
augmentent du fait du fonctionnement sous haute tension.

La conception d’un amplificateur pourra aussi étre menée par le biais de la CAQ,
le transistor devant étre préalablement modélisé. Cette tache conditionne en grande
partie la qualité du résultat final. Le résultat sera d’autant meilleur que le transis-
tor aura été modélisé de maniére précise, et en tenant compte d’'un maximum de
phénomeénes physiques parasites. Cela suppose également d’utiliser des composants
présentant une faible dispersion technologique. Etant donné que le fonctionnement
des transistors s’effectue souvent en régime non linéaire et sous haute température,
ces effets devront étre pris en compte. De plus, nous avons vu plus haut I'impor-
tance des effets de pieges dans les HEMT AlGaN/GaN. La conception se résume
ensuite & la simulation d’'un banc Load Pull. La recherche des impédances opti-
males s’effectue de maniére analogue au Load Pull réel. Nous avons opté pour cette
méthode de conception, en gardant & I’esprit ses points faibles, car le fabricant du
NPTBO00050 met & disposition un modéle électrothermique non linéaire de transistor.
Nous n’avons donc pas utilisé les impédances fournies par le fabricant. Cependant,
celles-ci feront office de référence pour évaluer la qualité du modele. Ce modéle est
de type « boite noire » : les formes d’ondes au niveau de la partie active ne sont pas
visibles et sont filtrées par les éléments du boitier. La classe de fonctionnement n’est
alors pas précisément connue. La figure 2.42 illustre le principe du Load Pull simulé.
Elle reprend l’architecture de la figure 2.31. Les capacités C sont des composants
idéaux de valeur infinie faisant office de circuit ouvert a la composante continue
et de court circuit & la composante alternative. Le méme principe s’applique aux
inductances L avec la régle duale. Les grandeurs caractéristiques de "amplificateur
sont calculées a partir des différents courants et tensions. Le probléme de recherche
du fonctionnement optimal se résume alors a la détermination des impédances de
source Rg+ j- Xg et de charge Rc + j - X¢ répondant au mieux aux objectifs fixés
par le cahier des charges. Les impédances présentées aux harmoniques sont, quant a
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FIGURE 2.42 — Technique du Load Pull simulé en utilisant un modéle électrother-

mique non linéaire de transistor.

elles, fixées arbitrairement a 50€2. Celui-ci est basé sur les caractéristiques indiquées
dans la notice du fabricant. 1l est détaillé ci-dessous :
e 50W de puissance de sortie en régime saturé sous tension nominale (28V) en
classes AB/B.
Rendement en puissance ajoutée supérieur a 50%.
Fréquence de travail de 3GHz.
Fonctionnement pulsé-saturé type RADAR.
Input Return Loss inférieur a -10dB.

Les impédances permettant de remplir ces critéres sont résumées dans le ta-
bleau 2.6. Celle-ci sont comparées aux impédances fournies par la notice du fabri-

cant.
Impédances (€2) | Simulation Notice
Source 34—3-9 | 44—-35-13
Charge 49—-35-59|52—-7-53

TABLE 2.6 — Impédances optimales déterminées par simulation comparées a la notice
du fabricant.
Les performances de 'amplificateur chargé par ces couples d’impédance sont

données ci-dessous en figure 2.43. Celles-ci sont assez proches avec cependant une
différence importante sur la qualité d’adaptation en entrée du composant. En effet,
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FIGURE 2.43 — Performances simulées de I'amplificateur chargé par les impédance
optimales déterminées en CAO (en bleu), et par les impédances fournies dans la
notice (en rouge). Vpso=28V et Ipo=450mA.

avec les impédances de la notice, I'Input Return Loss est bien supérieur au critére
fixé. Une imprécision sur 'impédance d’entrée du modéle est donc & prévoir.

Afin de permettre ’adaptation des impédances entre le générateur et la charge,
lesquels ayant des impédances d’accés de 50 €2, I’étape suivante est la conception
de circuits de transformation d’impédance. Ils assurent également la polarisation
du transistor via deux lignes quart d’onde découplées, pour de ne pas perturber le
circuit de transformation d’impédance. Une topologie faisant intervenir un maximum
d’éléments répartis a été choisie. En effet, en radiofréquence, les éléments parasites
des composants discrets influent de maniére importante sur leurs performances. 1ls
présentent également des pertes liées au diélectrique utilisé. A titre d’exemple, les
capacités de liaison RF utilisées (multi-couches céramiques) possédent une fréequence
de résonance propre voisine de la fréquence de fonctionnement de 'amplificateur.
A cette fréquence, 'impédance, réelle, n’est pas complétement nulle : la capacité
se comporte comme une résistance qui engendre des pertes. On ne les utilisera
donc que lorsqu’ils sont indispensables (en capacité de liaison ou de découplage
d’alimentation par exemple). La largeur des lignes d’accés au transistor, au moins
égale & la largeur des pattes du composant, est déterminée de maniére & obtenir
une impédance caractéristique proche de 'impédance & présenter au composant.
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L’ajustement fin de cette impédance est réalisée en jouant sur la longueur de ces
trongons de lignes et en ajoutant des stubs en paralléle sur les lignes RF d’accés. Vu
le fonctionnement mono-fréquence et mono-harmonique, le circuit ne comporte pas
d’originalité particuliére.

Une analyse de stabilité en régime linéaire a montré quelques velléités d’oscil-
lations aux basses fréquences (=~ 100MHz). Cette tendance a ’auto-oscillation est
courante sur les transistors a fort développement de grille (fort g,,), les conditions
de Barkhausen étant souvent remplies. L’'insertion d’une résistance de 100€) en sé-
rie dans le circuit de polarisation de grille a permis de résoudre efficacement ce
probléme.

Enfin, une simulation statistique (Monte Carlo) de dispersion sur les dimensions
des troncons de ligne des circuits d’adaptation a été effectuée, afin de vérifier la
compatibilité de la conception avec les tolérances possibles de la gravure chimique
des circuits (+=50um).

Ci-dessous, la figure 2.44 représente le masque de ces circuits d’adaptation. Le
tableau 2.7 donne la valeur des impédances synthétisées par ces circuits. Enfin,

50mm

FIGURE 2.44 — Masque des circuits d’adaptation.

Impédances (2) | Optimales | Synthétisées
Source 34—3-9 5—45-86
Charge 49—-75-59| 48—-35-55

TABLE 2.7 — Impédances optimales et impédances synthétisées par les circuits
d’adaptation, obtenues en simulation.

les performances simulées complétes sont données en figure 2.45. On remarque que
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FIGURE 2.45 — Performances simulées de "amplificateur complet pour Vpgo=28V
et Ipo=450mA : chargé par les impédances optimales (en bleu) et par les circuits
d’adaptation (en rouge).

le niveau d’adaptation en entrée s’est quelque peu dégradé. C’est probablement la
conséquence d’'une impédance de source, synthétisée par le circuit d’adaptation d’en-
trée, légérement différente. Néanmoins, I'IRL reste sous les -10dB. Une simulation
électromagnétique du circuit & finalement été réalisée attestant de la validité des
modeéles de lignes utilisés.

Reéalisation des amplificateurs

Les circuits d’adaptation ont été réalisés sur du substrat ROGERS® 6010.2
[128]. Il s’agit d'un substrat Teflon mou et chargé en céramique, présentant une
épaisseur de 635um et possédant permittivité relative de 10.2. La métallisation
cuivre a une épaisseur de 18um tandis que le coefficient de perte tand vaut 0.0023 a
10GHz. La gravure s’effectue par voie chimique aprés dépot, séchage, insolation aux
UV et révélation d’une résine photosensible. Les trous métallisés, volontairement
peu nombreux, sont réalisés & 1’aide d’un ruban de cuivre de quelque micrométres
d’épaisseur, faisant la liaison entre les deux faces cuivrées du substrat. Les capacités
RF proviennent d’American Technical Ceramics®, de la série 6008S.

Les circuits sont reportés, par brasure étain-plomb, sur des bases en laiton ac-
cueillant une connectique RF N femelle, tandis que le transistor prend place sur une
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piéce centrale. Le tout est maintenu par deux tiges filetés traversant la structure.
La figure 2.46 illustre ces détails de réalisations.

FIGURE 2.46 — Amplificateur de test.

2.3.4 Mesures des amplificateurs

Les premiéres mesures ont montré des performances médiocres en terme d’adap-
tation d’entrée. En effet, 'TRL mesuré était de -6dB environ ce qui n’est pas accep-
table (un quart de la puissance renvoyée vers la source). Nous avons donc légérement
retouché le circuit d’entrée en y apposant un stub de cuivre de maniére & minimiser
ces réflexions de puissance d’entrée.

Des mesures Load Pull ont montré que les circuits d’adaptation de sortie ne sont
pas en cause car optimum de puissance est bien atteint. Ceci atteste de la justesse
du modeéle concernant la sortie du composant. En revanche les résultats perfectibles
obtenus sur ’/RL corroborent les observations déja faites en simulation, en utilisant
les impédances fournies par le fabricant : la modélisation de I'entrée du transistor
semble donc imparfaite. Cette hypothése a été validée par une conception (non dé-
taillée ici) se basant uniquement sur les impédances fournies par le constructeur,
dans la notice. L’excellente concordance entre les mesures et les performances an-
noncées par le constructeur a prouvé la validité de la méthode de conception et de
réalisation. Il y a donc bien des imprécisions sur le modéle du transistor, concernant
I’entrée.

Les mesures de 'amplificateur ainsi optimisé sont données en figure 2.47. Nous
pouvons remarquer que le gain est plus important que celui prédit par le modéle.
La PAE quant & elle perd 10 points par rapport a la simulation mais reste supérieur
a 50% (critére fixé), tandis que la puissance de sortie saturée atteint bien les 50W.
L’IRL est maintenant excellent.

Pour plus de commodité, plusieurs amplificateurs ont été fabriqués. En effet,
le soudage-dessoudage des transistors finit par endommager les pistes des circuits.
L’inconvénient vient du fait que, d’un circuit a lautre, la dispersion sur les compo-
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FIGURE 2.47 — Performances mesurées de l'amplificateur optimisé (Vpgo=28V,
Ipo=450mA, mode pulsé 500us 15%).

sants et sur la "qualité" de réalisation induit une légére variation des performances.
Comme ces amplificateurs sont caractérisés avant d’étre mis sous vieillissement ac-
céléré, cela ne pose pas de probléme majeur car 1’état de référence est connu.

2.4 Conclusion

Au cours de ce second chapitre, charniére entre la théorie et la pratique de I'ana-
lyse des défaillances, nous avons présenté en détail le composant retenu pour cette
étude. Nous avons ainsi montré que ce composant, dans sa conception et structure,
est la mise en application des éléments de fiabilisation évoqués au premier chapitre
(plaques de champ, couches de passivation, grille profilée). De plus, des caractérisa-
tions thermiques et électriques précises ont été effectuées dans le but de fournir une
base solide a l'interprétation des résultats du prochain chapitre.

Aprés avoir rappelé quelques points théoriques sur la mise en ceuvre des tran-
sistors dans les amplificateurs, nous avons détaillé la conception des amplificateurs
de test, supports des campagnes de vieillissement détaillées au prochain chapitre.
Conformément au cahier des charges fixé, ces amplificateurs développent une puis-
sance de 50W a 2dB de compression, en régime pulsé & 3GHz et dans des conditions
de polarisation nominales. Le rendement en puissance ajoutée dépasse 50% en ce
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point de fonctionnement RF. L’Input Return Loss est, quant a lui, bien en dega des
-10dB visés, pour toute puissance d’entrée.



CHAPITRE 3

Evaluation de la fiabilité du
NPTBO00050 en régime de

fonctionnement RF pulsé saturé

3.1 Introduction

Aprés avoir décrit précisément le NPTB00050 ainsi que les amplificateurs sup-
ports de son étude, nous allons maintenant présenter les tests de vieillissement réa-
lisés dans le cadre de ce travail. Comme nous ’avons vu au premier chapitre, les
HEMT AlGaN/GaN sont singuliers a la fois par leur architecture et par les proprié-
tés des matériaux qui les composent. Les types de dégradations observés sont ainsi
spécifiques a cette technologie. Il est donc nécessaire de repenser, pour chaque nou-
velle technologie de transistors, la maniére d’appréhender leur fiabilité & travers des
méthodes judicieusement construites. Ce sera le propos de la premiére partie de ce
chapitre. Ceci nous ameénera, dans un second temps, & présenter le banc de vieillisse-
ment utilisé dans le cadre de cette étude. Les caractéristiques innovantes de ce banc
seront détaillées au travers d’un premier test visant & qualifier le NPTB00050 dans
des conditions de fonctionnement standards de type RADAR (fonctionnement pulsé
saturé). Nous aborderons ensuite les tests de vieillissement accélérés en conditions
RADAR également. Ces tests, sous contrainte de tension de polarisation de drain,
permettront de dégager une tendance et de déterminer le mécanisme de dégradation
prépondérant, dans un régime de fonctionnement de type opérationnel. Enfin, la
valorisation de ces tests passera par la description et la construction d’un modéle de
transistor non linéaire dans lequel sera intégré les paramétres intrinséques variables,
identifiés au cours de ces vieillissements accélérés. Ce type de modéle pourrait, a
terme, fournir des indices aux concepteurs quant aux baisses de performances in-
duites par des conditions de fonctionnement spécifiques.
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3.2 Estimation pratique de la fiabilité : méthodes et des-
cription du banc utilisé

3.2.1 Les méthodes d’estimation de la fiabilité des transistors de
puissance radiofréquences
3.2.1.1 Le contexte

L’industrie des semi-conducteurs, depuis ses débuts, subit une croissance impres-
sionnante. Ceci est vérifié par les densités d’intégration toujours plus grandes. La
preuve la plus flagrante de ce point est la fameuse loi de Moore (voir figure 3.1).
En effet, Gordon E. Moore, I'un des fondateur d’Intel conjecture dés 1975 que le
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FI1GURE 3.1 — La loi de Moore.

nombre de transistors d’un microprocesseur double tous les deux ans. Bien que cette
intuition ait pu se transformer, peu & peu, en une régle a suivre, le temps a montré
que cette prédiction était exacte.

Cette forte croissance se vérifie également par la multitude des technologies de
transistors existantes. Cette fuite en avant effrénée contraste avec la durée de vie
imposée dans certains équipements critiques pour la sécurité, tels que les RADAR,
ou critiques par leur non maintenabilité (les satellites). De plus, ces technologies
sont bien souvent trés différentes les unes des autres, par leur fonctionnement et leur
mode de défaillance. Cela oblige & envisager, dés la phase de conception, I'estimation
de la fiabilité en mettant en place des tests répondant au contexte (industriel ou
recherche pure) et aux objectifs fixés (déterminer un MTTF ou valider l'utilisation
d’un matériau spécifique pour le contact de grille). Ainsi, deux philosophies sont
possibles : les tests "amonts" et les tests en condition opérationnelle.

3.2.1.2 Les tests "amonts"

On trouve dans un premier temps, les tests destinés a évaluer les différents modes
de dégradation possibles pour une nouvelle technologie de transistors. Ces tests, trés
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spécifiques, ne cherchent & discriminer qu'un mode de dégradation & la fois. On peut
par exemple citer :

Stockage thermique [129]

Décharge électrostatique [130]

Evaluation de la tension de rupture du cristal semi-conducteur [S6]
Résistance a ’humidité et corrosion [131]

Exposition aux rayonnement ionisants X et/ou «y [132]

Stress mécanique [133]

Dans ce sens, ces tests sont utiles pour le concepteur du transistor, afin de valider ou
rejeter une conception. Ils permettent aussi de focaliser les contraintes sur des zones
précises du composant (contact de grille, interfaces, etc...). Cette batterie de tests
spécifique permet de déterminer 1’éventail des dégradations pouvant se produire
dans le transistor.

3.2.1.3 Les tests en condition opérationnelle

Une fois cet éventail connu, d’autres tests complémentaires visent a placer le
transistor dans un environnement aussi proche que possible de application réelle.
Connaissant a priori les différents types de dégradation occurrents dans une tech-
nologie de transistor particuliére, ce type de test permet de déterminer le mode de
dégradation prédominant pour une application donnée. C’est de ce type de test dont
il sera question dans la suite de ce travail. En effet, notre choix s’étant porté sur une
technologie commerciale, celle-ci a déja fait 'objet d’études spécifiques menées par
le fabricant lui méme (93] [102]. Il convient maintenant de I’évaluer dans un contexte
précis, le fonctionnement RADAR.

Les tests DC

Les tests de type DC sont les parents pauvres de cette catégorie. Ils permettent
néanmoins d’approcher des conditions d’utilisation classiques en plagant le compo-
sant au point de repos.

La variante DC-HTOL (Direct Current - High Temperature Operating Life) in-
clue I'aspect température [134]. Celle-ci est trés utilisée par les fabricants pour four-
nir au client une estimation du MTTF en fonction de la température de canal. En
effet, ces tests permettent de suivre facilement les évolutions du courant de drain Ip,
de la transconductance g,,, du courant de fuite de grille I5 etc.. Il faut cependant
garder & l'esprit qu’ils ne tiennent pas compte des excursions courant-tension se
produisant dans le composant pendant son fonctionnement RF ni de la dépendance
temporelle des phénomeénes de piéges qui en découle [79]. Cet aspect est incontour-
nable étant donné la sensibilité des HEMT AlGaN/GaN aux champs électriques.
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Les tests RF

Afin de remédier aux inconvénients des tests DC-HTOL, on peut, en plus du
fonctionnement DC, y superposer un fonctionnement RF. Il s’agit des tests de
type RF-HTOL (Radio Frequency-High Temperature Operating Life). Cette fois-
ci le composant peut fonctionner dans des conditions de fonctionnement identiques
& celles de Dapplication & laquelle il est destiné. Les excitations radiofréquences
peuvent se faire selon différents mode :

e en sinus continu ( Continuous Wave, CW'), pour les applications de chauffage

par induction

e en sinus pulsé, pour le fonctionnement RADAR

e en sinus modulé, pour des applications de communications numériques

Les tests en CW sont les plus répandus car ils constituent une bonne base d’in-
formations pour les cas particuliers que sont les applications pulsées et modulées.
Néanmoins, le comportement thermique du transistor est tout a fait différent d’un
mode d’excitation & 'autre. Sur de longues périodes de test, cela peut conduire &
des comportement en vieillissement divergents.

Afin d’étre le plus fidéle a 'application RADAR, nous avons effectué des tests
RF-HTOL en excitation sinus pulsée. On parlera alors de Pulsed-RF-HTOL.

3.2.2 Présentation du banc de vieillissement et qualification du
NPTBO00050 en fonctionnement RADAR

3.2.2.1 Description du banc de vieillissement RF pulsé
Architecture générale

Afin de mener des tests de fiabilité tels que ceux que nous venons de décrire,
un banc de vieillissement a été spécialement développé lors de précédents travaux
traitant de la fiabilité des transistors LD-MOSFET [135]. Ce banc de vieillissement
permet d’adresser des composants fonctionnant dans la bande [2; 4] GHz (bande
S). Le schéma synoptique de ce banc est donné en figure 3.2.

Tel que l'on peut le voir sur la figure 3.2, ce banc est composé de trois sous-
ensembles indépendants & savoir :

e Une partie hyperfréquence de puissance.

e Des modules thermiques pour fixer la température de chéssis de chaque am-

plificateur & tester.

e Une partie controle/mesure du banc gérée par ordinateur, permettant le pilo-

tage et I'enregistrement des données issues des instruments de mesure.

La génération de signal est confiée a un synthétiseur modulé en impulsion via
son entrée de déclenchement. Le déclenchement est provoqué par les impulsions de
synchronisation issues du chéassis de pilotage du banc. Le signal RF pulsé est en-
suite injecté dans un amplificateur de puissance délivrant 80W de puissance saturée.
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ORDINATEUR+BILT

Amplificateur 80W Pl& Wattmeétre RF P‘UT
créte

Source RF
modulée

pu— 1 X 8

Circulateur

DUT
Atténuateur 40

Atténuateur 20dB dB

Coupleur
30dB

Switchs RF 8 > 1

Wattmetre RF
Ll moyen

FIGURE 3.2 — Schéma synoptique du banc de vieillissement RF pulsé [135].

Ce signal amplifié est enfin divisé en huit afin d’attaquer chacune des voies de me-
sure. Huit voies identiques de test sont disponibles afin d’effectuer, si besoin est,
des tests sur un grand nombre de maquettes de test. La figure 3.3 illustre une de
ces voies. Chacune des voies comprend un atténuateur suivi d’un coupleur 30dB et

Atténuateur Coupleur Amplificateur
variable Circulateur sous test

Tuner Atténuateur

FiGURE 3.3 — Photographie et constitution d’une des huit voies de mesure du banc
de vieillissement.

d’un circulateur. Ces dispositifs permettent d’ajuster (équilibrer) finement le niveau
de puissance d’entrée entre chaque voie et de mesurer les puissances incidente et
réfléchie par deux wattmeétres distincts, 'un étant un wattmétre créte et 'autre un
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wattmetre moyen. Chaque amplificateur est placé sur une base individuelle permet-
tant, a la fois, d’acheminer les tensions de polarisation et de figer I’état thermique
du chéssis de 'amplificateur grace a un élément Peltier asservi en température. La
sortie de 'amplificateur est ensuite connectée & un tuner Load Pull manuel permet-
tant de modifier les impédances de charges en vue de le désadapter. En bout de
chaine, nous trouvons un atténuateur de puissance 40dB permettant accord des
niveaux de puissance avec la sonde de mesure de puissance de sortie. Le contréle du
générateur RF et des wattmeétres, ainsi que la gestion des alimentations et le sto-
ckage des données est assurée par une plateforme BILT pilotée par PC. Les données
sont enregistrées en dur de maniére & se prémunir contre les coupures électriques.
Afin de limiter davantage ce risque, les appareils de pilotage et de mesure sont sur
onduleurs. Tous les paramétres de mesures ainsi que la commande des instruments
du banc sont accessibles a partir de 'interface logicielle de pilotage de la plateforme.

Calibration

Avant le lancement d’une campagne de vieillissement, une étape de calibration
du banc est nécessaire. Elle counsiste & faire correspondre les niveaux de puissance
lus dans le logiciel de pilotage avec les niveaux mesurés par un wattmeétre externe,
de référence. La méthode générale est la suivante :

Celle-ci débute par la calibration des deux wattmeétres du banc. Un wattmeétre
étalonné a la fréquence de travail couplé & une sonde de 2W est utilisé pour mesurer
une puissance de référence & l'entrée de 'amplificateur sous test. Cette puissance
doit étre du méme ordre de grandeur que la puissance de travail du banc durant le
test de fiabilité, afin d’éviter tout erreur liée & d’éventuelles non linéarités dans les
éléments de la chaine. Etant donné que la puissance d’attaque des amplificateurs
de test sera d’environ 8W, nous avons choisi 1W pour cette puissance de référence.
Lorsque cette puissance est atteinte, la puissance d’entrée lue sur I'interface de pi-
lotage est corrigée de maniére & la faire correspondre avec la puissance de référence
(IW). Dans un second temps, ’étage de sortie est connecté directement a I’étage
d’entrée sans modifier la puissance de référence. De cette maniére, la puissance de
sortie lue sur l'interface de pilotage est corrigée a son tour. Enfin, I'opération est
répétée pour la puissance réfléchie : I’étage d’entrée est en circuit ouvert de telle
sorte que l'intégralité de la puissance incidente soit réfléchie dans le circulateur. La
puissance réfléchie lue sur U'interface de pilotage est ainsi corrigée. Pour chaque me-
sure, on vérifie que le facteur de correction (offset) ajusté dans le logiciel de pilotage
correspond environ aux pertes des atténuateurs, cibles, commutateurs etc. ..

3.2.2.2 Environnement de mesures

Les paramétres relevés au cours des campagnes de vieillissement sont les sui-
vants :

e La puissance injectée dans 'amplificateur Pg.

e La puissance réfléchie par 'entrée de 'amplificateur Prpp.
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La puissance de sortie de 'amplificateur Pg.
La tension de drain Vpg (fixée).

Le courant de drain Ip.

La tension de drain Vg (fixée).

Le courant de grille Ig.

La température de chéssis Topssis (fixée).

La puissance dissipée par le module Peltier Ppgjtier-

L’évolution de ces parameétres est ainsi visible tout au long du test. Ce sont cependant
des parameétres "externes" résultants de la variation des paramétres intrinséques
du transistor (gm, Vp, Rpson, Ia, Vrm). 1l est donc indispensable d’effectuer des
mesures électriques a priori et a posteriori du test de vieillissement pour caractériser
I’état du transistor.

Analyse statique

Un banc de mesure I(V) pulsé a été utilisé pour effectuer toutes les caractéri-
sations électriques statiques. Il s’agit du banc de mesure I(V) pulsé développé par
la société AMCAD FEngineering (voir figure 3.4). Comme nous ’avons signalé au

FIGURE 3.4 — Banc de mesure I(V) pulsé.

cours du second chapitre, cette méthode permet de se prémunir efficacement contre
les effets d’auto-échauffement, ceux-ci modifiant les caractéristiques électriques du
composant. D’autre part, la mesure pulsée permet de conserver un état de piéges a
peu prés constant tout au long de la mesure, étant donné la rapidité des impulsions
de mesure. Ceci garantit une bonne reproductibilité et comparabilité des mesures.
Ainsi, nous avons choisi un unique point de repos pour le relevé des réseaux I(V) de
chaque transistor testé : Vpgo=28V et Viggp=-2.5V.
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Analyse dynamique linéaire

Afin de compléter les mesures statiques, certains transistors ayant subi les tests
de vieillissement ont été caractérisés en paramétres [S]. Ceci permet de corroborer
des hypothéses issues de ’analyse des résultats de vieillissement bruts et des mesures
I(V) pulsées. En outre, cela nous renseigne également sur I’état des éléments para-
sites réactifs du transistors. Nous avons déja détaillé ce point au cours du second
chapitre.

Analyse physique

Certains transistors ayant passé les tests de vieillissement ont été analysés par
voie physique (microscopie optique, & émission de photons, électronique & balayage,
¢électronique en transmission). Cela nous permet, en derniére instance de pointer du
doigt la zone sensible du composant, & 'origine de la dégradation. Nous aurons l'oc-
casion d’y revenir en détail, le dernier chapitre de ce manuscrit y étant entiérement
consacré.

3.2.2.3 Qualification du NPTB00050 en fonctionnement RADAR nomi-
nal

Nous allons illustrer cette description du banc par un test de vieillissement visant
a évaluer la tenue des performances du NPTB00050 en conditions de fonctionnement
standards, préconisées par le constructeur.

Protocole et mesures de référence

Le fonctionnement retenu pour ce test est le suivant :

Vpso=28V et Ipy ~ OmA (classe B).

Fréquence de travail : 3GHz.

Température de chéssis : 80°C.

Fonctionnement RF pulsé : rapport cyclique 15%, durée des impulsions 500us.
Régime saturé : 1dB de compression (Pg ~40W).

Durée totale du test : 1280 heures.

Nous avons choisi de fixer la température de chéssis & 80°C afin de simuler un
régime de fonctionnement légérement contraint et évaluer la tenue en température
du composant, tout en restant dans un fonctionnement nominal. Deux amplificateurs
identiques ont été éprouvés dans des conditions de fonctionnement similaires. Voici,
en figure 3.5, les performances de référence.

On remarque que le gain petit signal n’est que de 10dB environ par rapport aux
12dB de la figure 2.45, au second chapitre. Ceci est normal puisque dans le cas de
ce test, le composant est polarisé en classe B : la transconductance du transistor est
tres faible & basse puissance ce qui explique cette chute de gain.
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FIGURE 3.5 — Performances de I’amplificateur pour Vpgo=28V et Ipg ~0mA.

Le rendement en puissance ajoutée s’éléeve a 55.5% ce qui, compte tenu des
performances de I’amplificateur, induit une puissance dissipée dans I'impulsion RF
de 28.5W. D’aprés le travail de caractérisation thermique effectué au second chapitre
(voir figure 2.13, cette puissance dissipée occasionne, en régime thermique établi,
un échauffement du canal de 74°C, lequel s’ajoute & la température de boitier. La
température de canal atteint donc, & 1dB de compression et dans ces conditions de
fonctionnement, une valeur d’environ 154°C, ce qui reste bien en deca des limites
fixées par le fabricant (voir [101]). La constante de temps thermique estimée au
second chapitre permet de visualiser le transitoire de température pendant le signal
radiofréquence. Celui-ci est représenté en figure 3.6.

Concernant la contrainte en tension de drain, nous sommes, 14 aussi dans les li-
mites définies par le constructeur (fonctionnement nominal prévu pour 28V, pouvant
étre étendu a 32V). Pour les classes de fonctionnement sinusoidales, on considére
avec une bonne approximation, que la tension Vpg créte, au niveau du transistor
intrinséque, atteint la valeur :

Vbsmaz = Vpso + Vbso — Vooude = 2Vpso (3.1)

Dans notre cas, la tension drain-source culmine donc a environ 56V, valeur bien
inférieure aux mesures de claquage présentées au chapitre précédent.

Résultats des tests de vieillissement et discussion

Cette campagne de vieillissement se décompose en deux temps :
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FIGURE 3.6 — Estimation de la température de canal pendant l'impulsion RF.
PsipgldB:40W, VDS():QSV et IDO ~0mA.

e De tg a tp+480h, le relevé de la caractéristique de transfert du transistor de
chaque amplificateur est effectuée toutes les 48 heures, ceci pour suivre une
éventuelle dégradation rapide des performances du transistor.

e De tg+480h & tp+1280h, les amplificateurs sont laissés en fonctionnement sans
interruption et les parameétres de chaque amplificateur sont enregistrés (Pg,
Gain, PAE, TIRL), afin de suivre les performances & plus long terme.

La figure 3.7 montre les caractéristiques de transfert des transistors, toutes les
48 heures jusque to+480h et pour Vpgo=28V. Aucune modification de la transcon-
ductance g,,, ni de la tension de pincement Vp n’est visible sur ces relevés.
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FicUrE 3.7 — Caractéristiques de transfert des transistors tracées toutes les 48
heures, jusque tg1480n, pour Vpso=28V.

La puissance injectée dans chaque amplificateur, au cours de la seconde phase
du test, est donnée en figure 3.8. Celle-ci varie de + 0.1dB (£2.3%). Cette variation,
ainsi que le bruit visible sur ces courbes correspond en partie aux variations de
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températures jour/nuit influant sur les appareils de mesure. Les variations de tension
de secteur sont filtrées grace & une batterie d’onduleurs alimentant le systéme.
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0 200 400 600 800 1000
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FiquRrE 3.8 — Puissance injectée a l’entrée de chaque amplificateur, en fonction du
temps.

L’évolution temporelle des caractéristiques des amplificateurs (de la seconde par-
tie du test) sont visibles en figure 3.9. Le léger écart de performances entre les deux
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FIGURE 3.9 — Traces temporelles de chacun des deux amplificateurs fonctionnant a
28V, en classe B et & PidB.

amplificateurs est du a la dispersion entre les composants mais également a la réa-
lisation des amplificateurs elle-méme. Le courant de grille observé (négatif) est un
courant de fuite. En effet, la puissance injectée n’est pas suffisamment élevée pour
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rendre passante les jonctions grille-source et grille drain. Enfin, les variations de
puissance de sortie sont inférieures & 0.1dB étant donné le régime légérement com-
pressé. La constance de g, et de Vp se retrouve dans la puissance de sortie, la
puissance réfléchie, les courants de drain et de grille moyens : il n’y a pas de baisse
des performances. On pouvait s’y attendre puisque g,,, et Vp interviennent directe-
ment dans la puissance de sortie et le courant de drain. Une derniére caractérisation
des transistors en fin de test a confirmé cette invariabilité (voir figure 3.10).
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FIGURE 3.10 — Performances d’un amplificateur ayant subi le test de vieillissement :
en rouge, les performances initiales et en bleu, les performances finales.

Ainsi, aucune baisse des performances n’est & noter au bout de quasiment deux
mois de fonctionnement.

Conclusion

Nous avons montré au cours de cette premiére campagne de vieillissement de
deux amplificateurs identiques, en fonctionnement nominal type RADAR, que les
performances électriques du NPTB00050 ne sont pas affectées. Conscients du fait
qu’un test de 1280 heures ne peut pas statuer clairement sur la stabilité & trés long
terme de la technologie, cette étape était pourtant nécessaire afin de s’appuyer sur
une référence pour les prochains tests a venir.
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3.3 Caractérisation du NPTBO00050 en vieillissement ac-
céléré, sous tension de drain augmentée

3.3.1 Contexte et problématique

Au cours du premier chapitre, nous avons mis en lumiére les forces et faiblesses de
la technologie HEMT AlGaN/GaN. La réalité n’est hélas pas aussi binaire. En effet,
les fortes densités de puissance, conséquences de la grande largeur de bande interdite
du matériau, nécessitent une maitrise toute particuliére de la composante thermique.
Car méme si 'exceptionnelle tenue en température du GaN est souvent vantée, il
faut davantage penser le transistor de puissance, non pas en terme de matériau, mais
en terme d’édifice et d’assemblage complexes résultant de 'empilement de couches
de divers matériaux. Les interfaces formées sont généralement plus sensibles & la
température que le matériau massif, en raison de leur fragilité intrinséque. Le contact
Schottky en est le parfait exemple. Ainsi, la dérive des performances observée a la
suite d’'un fonctionnement contraint en température ne sera pas exclusivement relié
au semiconducteur utilisé, mais plutot a la tenue de ces zones critiques.

Nous avons également montré, au cours du second chapitre et grace a des ca-
ractérisations de piéges relatifs & Viggo et Vpso, & quel point ces phénomeénes de
piéges sont présents et significatifs. Ceux-ci sont d’autant plus importants que les
contraintes en tension, sur grille et/ou drain sont élevées (ionisation par impact et
création de nouveaux sites de piéges). En parallele, d’autres études pointent égale-
ment la contribution de ces champs électriques élevés sur les dégradations physiques
ayant trait au caractére piézoélectrique du semiconducteur.

En régime de fonctionnement opérationnel de type RADAR, ces conditions de
forts champs et de hautes températures de canal sont souvent réunies puisque :

e Le drain voit son potentiel varier entre quasiment 0V et la tension de claquage.
e Le rendement électrique de 'amplificateur n’est jamais unitaire, mais généra-
lement compris entre 50% et 70%.

Si ce second point est généralement vérifié, il n’en est pas de méme pour le premier.
Bien que les transistors LD-MOSFET ou encore MESFET AsGa possédent des ten-
sions d’utilisation nominale Vpgg d’environ Vpgy,-/2, ce n’est pas le cas des HEMT
AlGaN/GaN qui sont généralement bridés a Vpgp,/3 voire Vpgy,/4. Cette limita-
tion se justifierait a cause de la baisse des performances induite par les phénoménes
de piéges puisque l'ionisation par impact et l'activation des piéges interviennent
d’autant plus que le champ électrique est élevé [108].

Cette restriction de Vpgg, en plus de limiter les champs électriques intenses,
affecte dans le méme temps la densité de puissance du composant, donc la puissance
dissipée, et par conséquent, la température de canal. En réalité, il n’est pas acquis
que pour des transistors & trés fort développement de grille, et en fonctionnement
opérationnel sous fort champ, les effets de piéges soient les plus significatifs. La
question qui se pose est alors :
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Qui de ces deux phénomeénes, thermique et électrique, contribue le plus auz dé-
gradations des performances, en fonctionnement opérationnel de type RADAR, sous
Vbso augmentée ¢

Si le probléeme de la fiabilité ne se pose pas exactement en ces termes sur les LD-
MOSFET, puisque la principale butée des performances reste la tension de claquage
Vbser, tandis que les densités de puissance sont plus modestes et les probléemes de
piéges plus marginaux que dans le GaN, on voit que dans notre cas, ce probléme se
pose a 'envers. D’oi, une fois de plus, la grande spécificité des HEMT AlGaN/GaN.

Le NPTBO00050 sera donc soumis & un fonctionnement de type RADAR sous
tension Vpgo accentuée de maniére & discriminer I'impact de ces deux voies de
dégradation possibles.

3.3.2 Protocole de test et performances de référence des amplifi-
cateurs

Au cours de cette campagne de vieillissement, cing composants ont été testés.
Cela peut sembler peu au regard des voies disponibles sur le banc. Il faut néanmoins
garder a l’esprit que la mise en place de ce type de test nécessite de longues étapes
de caractérisation des composants et des amplificateurs de test. La durée des tests,
qui s’éléve a plus de 3600 heures cumulées pour ces cinqg composants, ainsi que les
aléas techniques - et ils ont été nombreux - limitent aussi le nombre d’échantillons
vieillis.

Cependant, nous verrons au cours de ce qui va suivre que méme si les conditions
de fonctionnement électriques et thermiques sont un peu différentes d’un test a
I’autre, des tendances identiques ont été observées sur les composants vieillis.

3.3.2.1 Protocole de test

L’objectif est de déterminer le phénoméne physique (électrique ou thermique)
prépondérant dans la dégradation des performances des amplificateurs. Pour cela,
les mémes amplificateurs de test (mémes circuits d’adaptation) ont été utilisés, seule
la polarisation Vpgg et Ipg des transistors a changé.

En effet, le rendement électrique des amplificateurs variant relativement peu avec
Vbso, cette fagon d’opérer permet d’augmenter simultanément ’excursion en tension
de drain, et la puissance dissipée par le composant (i.e. la température de canal).
Vu les températures de canal induites par ces tests (dépassant parfois les 350°C), il
a été choisi de ramener la température de chéssis a une valeur plus modeste.

Par ailleurs, les impédances de source et de charge demeurant identiques, le
cycle de charge du transistor ne subira normalement qu'une translation en Vpg par
rapport & Vpgo=28V. Cela signifie également qu’en fort signal, la jonction grille-
source sera rendue passante bien avant que amplificateur n’entre en saturation dure
dans la zone ohmique (les caractéristiques Vizg>0 étant atteintes avant le coude de
saturation du réseau Ip(Vps)). Nous 'avons effectivement constaté lors des mesures.
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Ainsi, le critére retenu pour fixer la puissance d’entrée de 'amplificateur sera basé
sur ce courant moyen direct de grille.

Le protocole des présents tests s’inspire donc fortement de celui utilisé pour
évaluer le composant en fonctionnement nominal. Il est le suivant :

e Fréquence de travail : 3GHz.

e Température de chéassis : 20°C.

e Fonctionnement RF pulsé : rapport cyclique 15%, durée des impulsions 450 us.

e Puissance d’entrée, Pr=39.5dBm, ajustée de telle sorte que Igmoyen>+3001A.

Ceci correspond & un régime légérement saturé (environ 1dB de compression).

Les polarisations retenues pour les différents tests sont les suivantes :
Vpso=40V et Ipg ~ OmA (classe B)

Vbso=40V et Ipp=600mA (classe AB profonde, Ipgs ~ 6A)
Vpso=43V et Ipy ~ 0mA (classe B)

Vpso=45V et Ipg =~ OmA (classe B)

Vbso=45V et Ipp=200mA (classe AB profonde)

Les cas relatifs & la classe AB ont été testés pour estimer I'influence du courant de
repos sur la dégradation des performances.

D’apreés la mesure de la tenue en tension du transistor (voir second chapitre) et
de l'estimation du Vpgmas, la tension de claquage n’est pas atteinte dans ces tests.
Dans le pire cas (Vpgso=45V), elle devrait étre légérement inférieure & 90V, ce qui
laisse encore une marge suffisante (pour rappel Vpgp.>110V mesuré).

La caractéristique Ps = f(Pg) de chaque amplificateur est relevée avant et
aprés chaque test tandis qu'une analyse statique (I(V) pulsé) ainsi qu'un relevé de
paramétres [S| en régime CW sont effectués sur les transistors.

Enfin, afin de garantir la stabilité des appareils de mesures, ces tests se sont dé-
roulés sans interruption. Chaque amplificateur a été testé durant plusieurs centaines
d’heures. Le tableau 3.1 donne chacune de ces durées.

Polarisation | Durée du test (heures)
40V OmA 837
40V 600mA 752
43V OmA 819
45V OmA 791
45V 200mA 432

TABLE 3.1 — Durée de chaque test de vieillissement.

3.3.2.2 Impact du régime RF pulsé sur le courant de repos Ipg

L’utilisation de la classe AB nous pousse a faire un aparté. Avant de donner les
performances des amplificateurs aux points de polarisation cités ci-dessus, arrétons-
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nous un instant sur un phénoméne caractéristique de la technologie HEMT Al-
GaN/GaN. Nous avons remarqué une importante dépendance entre Ipg, courant de
repos entre les impulsions radiofréquences, et la puissance injectée dans le compo-
sant : Ipg diminue & mesure que la puissance d’excitation augmente. Un phénoméne
similaire de compression de courant a déja été signalé [136] et semblerait étre da
aux piéges de surface.

Pour bien illustrer ce phénomeéne, la mesure de ce courant de repos entre im-
pulsions radiofréquences a été effectué sur une des maquettes, a différentes puis-
sances d’entrée en régime pulsé et pour une polarisation de 28V et 200mA de courant
de repos. La température de chassis est de 20°C. Un signal RF pulsé de gabarit 100us
15% est injecté pendant environ 5 secondes, puis il est stoppé durant 20 secondes.
Ipg est mesuré durant toute cette période. Ce dernier est visible en figure 3.11. On
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F1GURE 3.11 — Variation du courant de repos entre impulsions radiofréquences pour
plusieurs puissances d’entrée : en bleu 27dBm, en rouge 30dBm, en vert 33dBm et
en mauve 38dBm (ce dernier point correspond a Pgar).

distingue trois choses :
e [’application de signaux RF pulsés provoque la baisse immédiate de Ipyg.
e Plus la puissance d’entrée est élevée, plus la baisse de courant est importante.
e A Textinction du signal RF, Ipg est d’autant plus long & se rétablir que la
puissance d’entrée est élevée.

La dissymétrie des constantes de temps de chute et de rétablissement plaide
en faveur des phénoménes de piéges plutdt que de la thermique. Sachant que les
piéges de substrat dépendent plutot de Vpg alors que les piéges de surface sont liés
a Vs, des mesures similaires pour différents Vpgg et Vigso (i.e. Ipg) ont été effec-
tuées. Ainsi, il est possible de connaitre plus précisément leur origine. La figure 3.12
représente le pourcentage de baisse de Ipg et l'allure de la relaxation.

L’état thermique des composants est certes différent pour chaque cas, mais des
mesures visant a estimer l'influence de la température sur les constantes de temps
des piéges (non détaillées ici) ont montré une contribution beaucoup moins marquée
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F1GURE 3.12 — Variation du courant de repos entre impulsions radiofréquences pour
plusieurs points de polarisation : en bleu 14V 200mA, en rouge 28V 200mA, en vert
28V 1A.

que dans le cas présent.

Malgré la différence importante d’excursion de tension drain-source entre 14V et
28V, il semblerait que ce phénoméne soit surtout sensible & la tension de grille. En
effet, un faible décalage de Vizgo vers les positifs entraine une réduction drastique du
phénomene. Pour une puissance d’entrée donnée, lorsque Viggo est diminué (en valeur
absolue), la tension maximale de grille (en valeur absolue) est également diminuée.
Ainsi, leffet néfaste, sur les piéges de surface, d'un Vg créte trés négatif s’estompe
et moins de charges sont piégées. Ipg subit donc une baisse moins importante et
relaxe beaucoup plus rapidement lors de 'arrét du signal RF. Selon nos observations,
I’hypothése des piéges de surface évoquée dans [136] est donc tout a fait crédible.

Ce phénomeéne est particuliérement génant pour calculer le rendement électrique
de lamplificateur dans 'impulsions radiofréquence. D’ordinaire, le rendement en
)
puissance ajoutée dans 'impulsion radiofréquence se calcule comme suit :

B Ps — Pg
Vpso - (Ip — (1 — ) - Ipo)

PAE (3.2)

ou Ip est le courant moyen consommeé par 'amplificateur, Ipg le courant de repos
et a est le rapport cyclique des impulsions radiofréquences.

Or dans notre cas, Ipg dépend de la puissance d’entrée. En pratique, nous avons
vu que le courant de repos effectif entre impulsions radiofréquences est inférieur au
courant de repos sans signal RF. On retranche alors au courant de drain consommé,
une valeur de courant de repos erronée ce qui conduit & surestimer le rendement.
Lorsque le phénomeéne est trés important, le rendement peut méme dépasser 100%.
Afin de contourner cet effet, il faut, soit fonctionner en classe B, auquel cas le
courant de repos est nul, soit mesurer le courant de repos entre les impulsions ra-
diofréquences.
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3.3.2.3 Performances de référence

La figure 3.13 présente les performances électriques des amplificateurs testés sous
les différents points de polarisation, a 20°C et en régime pulsé 450us 15% a 3GHz.
Elles sont résumeées dans le tableau 3.2.
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FI1GURE 3.13 — Performances de référence des amplificateurs testés sous Vpgo aug-
menté & 20°C et en régime pulsé 450us 15% & 3GHz : en bleu 40V OmA, en rouge
40V 600mA, en vert 43V 0mA, en violet 45V 0mA, en cyan 45V 200mA.

Polarisation | Pg (dBm) | Gain (dB) | PAE (%) | IRL (dB) | Ppiss (W)
40V OmA 50 10.5 63 -14.4 52.5

40V 600mA 49.8 10.3 45.5 -21.3 NC
43V OmA 49.6 10.1 50.5 -12.9 80.8
45V 0mA 49.9 10.4 56.5 -31.3 68.5

45V 200mA 49.9 10.4 o1 -16.6 86.4

TABLE 3.2 — Résumé des performances des amplificateurs testés pour Pr=39.5dBm
(Iemoyen=>-+300pA).

Quelques commentaires sur ces chiffres. En moyenne, la puissance maximale
atteint quasiment deux fois la puissance nominale sous 28V, conséquence directe de
la plus grande excursion en tension drain-source.

De plus, les dispersions visibles sur le rendement en puissance ajoutée et I’ Input
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Return Loss sont probablement dues aux légeres différences de réalisation des ma-
quettes de test. L’exemple le plus frappant est le cas 43V OmA présentant des per-
formances moindres que les cas 40V OmA et 45V OmA.

Enfin, d’aprés la discussion qui précéde concernant l’influence de la puissance
d’entrée sur le courant de repos entre les impulsions radiofréquences, nous pouvons
signaler deux choses :

e Pour 'amplificateur fonctionnant sous 45V 200mA, on considére un fonction-
nement classe B car Ipoef fectif ~0mA sous fort signal. Le rendement électrique
est donc calculé sans tenir compte du courant de repos. Ainsi, le léger écart
de PAE par rapport au cas 45V OmA est davantage imputable aux dispersions
de fabrication des maquettes qu’au courant de repos.

e Ceci n'est pas vrai pour le cas 40V 600mA ol Ipoeffectif reste significatif
compte tenu du rendement électrique inférieur aux autres amplificateurs. Ne
disposant pas d’une valeur précise de Ipoeffectis @ PE=39.5dBm, la puissance
dissipée dans I'impulsion radiofréquence n’est pas communiquée. Néanmoins,
si 'on considére une réduction de Ipg de 40% (crédible par rapport a la fi-
gure 3.12), cette puissance dissipée s’éléverait a environ 61W, ce qui est tout
a fait plausible.

Forts de ces données, la température de canal tout au long des impulsions ra-
diofréquences peut étre évaluée, grace aux caractérisations thermiques présentées
dans le second chapitre. La figure 3.14 présente ces estimations. La courbe de tem-
pérature du cas 40V 600mA est calculée pour une puissance dissipée de 61W (voir
ci-dessus). Les températures maximales de canal en fin d’impulsion sont résumées
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FIGURE 3.14 — Evaluation de la température de canal pendant I'impulsion radiofré-
quence, pour Pg=39.5dBm : en bleu 40V 0mA, en rouge 40V 600mA, en vert 43V
OmA, en violet 45V OmA, en cyan 45V 200mA.

dans le tableau 3.3.
Les mesures et caractérisations préliminaires étant effectuées, les résultats de ces
tests de vieillissement peuvent maintenant étre détaillés et discutés.
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Polarisation | Température de canal (°C)
40V OmA 194
40V 600mA 237
43V 0mA 356
45V 0mA 280
45V 200mA 394

TABLE 3.3 — Températures maximales de canal en fin d’impulsion radiofréquence
pour Pr=39.5dBm.

3.3.3 Reésultats des tests de vieillissement et caractérisations

Toutes les grandeurs des amplificateurs seront exprimées en échelle relative afin
de faciliter les comparaisons.

3.3.3.1 Suivi des performances des amplificateurs

A linverse de la température de chassis, la puissance injectée dans les ampli-
ficateurs n’est pas régulée. Il faut donc s’assurer que celle-ci reste aussi constante
que possible durant toute la durée des tests. Les variations de Pg sont visibles sur
la figure 3.15. Les variations sont, dans le pire des cas, de +5%. En moyenne, elles
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F1cURE 3.15 — Variation de la puissance d’entrée pour chaque test : en bleu 40V
OmA, en rouge 40V 600mA, en vert 43V OmA, en violet 45V OmA, en cyan 45V
200mA.

sont plutot de £2%.

La variation des caractéristiques des amplificateurs (puissance de sortie Pg, cou-
rant moyen de drain Ip et courant moyen de grille /) affectant chaque maquette est
représentée en figure 3.16 La baisse des performances est résumée dans le tableau 3.4.
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FIGURE 3.16 — Variation des paramétres de chaque amplificateur : en bleu 40V OmA,
en rouge 40V 600mA, en vert 43V OmA, en violet 45V OmA, en cyan 45V 200mA.

Polarisation | APg (%) | Alp (%) | Alg (%)
40V 0mA -3.0 -24 ~+90

40V 600mA -3.9 -16 ~-+100
43V OmA -13 -7.8 ~+220
45V OmA -10 -5.5 ~+150

45V 200mA -12 -5.2 ~+200

TABLE 3.4 — Evolution des performances électriques des amplificateurs en fin de test.
Les performances du cas 45V 200mA sont extrapolées a 800 heures a titre indicatif.

Premiére observation : les plus fortes baisses de puissance de sortie affectent
préferentiellement les amplificateurs fonctionnant a puissance dissipée élevée (45V
200mA, 45V 0mA et 43V OmA). Si 'on fait d’ailleurs abstraction du caractére
chaotique de la puissance d’entrée pour le cas 45V 200mA (courbe cyan), on retrouve
une dégradation de la puissance de sortie trés similaire & celle de 43V 0mA, ces deux
cas ayant des puissances dissipées trés voisines. On remarque également que les cas



Chapitre 3. Evaluation de la fiabilité du NPTB00050 en régime de
118 fonctionnement RF pulsé saturé

40V OmA et 40V 600mA subissent une dégradation de puissance de sortie similaire,
signe d’une contribution minime du courant de repos Ipg sur la dégradation.

Deuxiémement, un élément ressort particulierement de ces données : il s’agit de
la forte baisse du courant de drain dans le cas 40V 600mA. Celle-ci n’est pas corrélée
avec une baisse concomitante de la puissance de sortie. Elle est méme comparable au
cas 40V OmA, dont le courant de drain moyen ne varie quasiment pas. Cela signifie
que cette diminution de Ip provient exclusivement d’une baisse du courant de repos
Ipg durant le test. Si tel est le cas, le rendement électrique de "amplificateur doit
avoir augmenté au cours du test. Nous verrons que ¢a l’est effectivement.

Enfin, on remarque une trés forte augmentation du courant de grille moyen.
Celui-ci, d’environ 300uA au début des tests, double voire triple au cours du vieillis-
sement. Rappelons que ce courant n’est pas un courant de fuite, mais qu’il est
la conséquence du régime de fonctionnement légérement saturé (la jonction grille-
source du transistor devient passante). Comme la puissance d’entrée reste constante
au cours du test, la tension de seuil, Vg, de cette jonction a certainement diminué.
Ce point sera confirmé par la suite.

3.3.3.2 Caractérisations RF

Les caractéristiques Ps = f(Pg) et Ip = f(Pg) des amplificateurs ont été
mesurées avant et aprés chaque test. Le gain et le rendement électrique sont calculés
d’aprés ces mesures.

Le tableau 3.5 regroupe les variations, a I’issue des tests, des gains en puissance
des amplificateurs mesurés a faible (30dBm) et forte (39dBm) puissance d’entrée,
respectivement AGpg et AGe.

Polarisation | AGps (dB) | AG¢ (dB)
40V OmA +0.4 -0.1

40V 600mA 0 -0.2
43V 0mA +0.4 -0.2
45V 0mA -0.2 -0.4

45V 200mA -0.4 -0.4

TABLE 3.5 — Variation des gains en puissance des amplificateurs. Gpg est le gain
petit signal et G¢ est le gain compressé.

Le gain en fort signal diminue pour tous les amplificateurs testés. Ceci est en
accord avec les baisses de puissance observées précédemment. D’autre part, certaines
maquettes ont augmenté leur gain en petit signal. Enfin la compression de gain
entre petit et fort signal a augmenté, ce qui signifie probablement que la baisse
des performances des composants se fait surtout sentir sur les fortes excursions
Vbs/Ip. 1l sera donc pertinent d’examiner la transconductance g, proche de la
zone ohmique, ainsi que la résistance & l'état passant Rpgon, ces deux éléments
conditionnant le gain & fort signal.
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Le tableau 3.6 regroupe les variation du rendement électrique maximal a
Pr=39dBm ainsi que des courants de drain moyen en faible (Pp=30dBm) et fort
(Pr=39dBm) signal, AIpps et Alpcomp respectivement.

Polarisation | APAE (points) | Alpps (%) | AIpcomp (%)
40V 0mA 2.4 +5.2 -1.3

40V 600mA +1.8 -6.3 -9.4
43V 0mA 4.2 +7.9 -1.9
45V OmA -3.3 +14.8 -4.4

45V 200mA -0.6 -2.3 -1.9

TABLE 3.6 — Variation du rendement électrique maximal et des courants de drain
moyen en faible et fort signal.

Toutes les maquettes voient leur courant de drain en fort signal Ipcom, chuter.
Ceci abonde toujours dans le sens d'une dégradation de g,,, proche de la zone
ohmique, ainsi que de Rpgon.-

Par ailleurs, on remarque pour quasiment tous les autres cas, que le courant de
drain en petit signal Ippg a augmenté. Ceci peut expliquer la hausse du gain petit
signal des cas 40V OmA et 43V 0mA, car le courant de repos a également augmenté.
Etant donné que les amplificateurs fonctionnent en classe B, la transconductance
au pincement varie grandement avec Ipg, lui-méme conditionné par la tension de
pincement Vp. Il conviendra d’examiner ce parameétre. La baisse de gain petit signal
dans les cas 45V OmA et 45V 200mA trouve cependant sa cause ailleurs. On peut
indiquer, a ce titre que les deux composants fonctionnant sous 45V ne viennent pas
du méme lot de fabrication que les trois autres.

On note, pour le seul cas 40V 600mA, une légére augmentation du rendement
électrique. Cela confirme ’hypothése formulée dans le paragraphe précédent, selon
laquelle la forte diminution du courant de drain Ip observée au cours du test pro-
vient exclusivement d’une baisse du courant de repos Ipg. Ceci est corroboré avec
les diminutions conjointes de Ippg et de Ipcomp. La contribution de Ipg dans le
rendement est donc moindre et celui-ci s’en trouve amélioré.

3.3.3.3 Mesures statiques

Des mesures de réseau statiques de sortie Ip = f(Vpg), d’entrée I = f(Vas)
et de courant de fuite I = f(Vpeg) ont été effectuées afin de relier les variations de
performances des amplificateurs aux grandeurs intrinséques du transistor. Par esprit
de synthése, seuls les paramétres pertinents extraits des réseaux seront présentés.

La figure 3.17 montre néanmoins le réseau du transistors ayant subi le test a 45V
200mA. Celui-ci comporte les dégradations typiquement observées sur les autres. De
maniére générale, les réseaux de sortie des transistors vieillis montrent une augmen-
tation de la résistance a I’état passant Rpgo, et une diminution de la transconduc-
tance ¢, sous faible Vpg, comme il était pressenti. Il est donc fort probable que
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F1GURE 3.17 — Réseau statique de sortie du cas 45V 200mA : avant vieillissement
(en bleu) et apres vieillissement (en rouge). -1.8V<V5g<0V par pas de 0.1V.

les baisses de puissance de sortie observées résultent de ces altérations. En effet, la
conjonction de ces deux éléments induit une rentrée du coude de saturation dans le
réseau diminuant dans le méme temps l'excursion Vpg/Ip maximale possible, donc
la puissance de sortie. Sous fort Vpg cependant (supérieur & 15V), la diminution de
la tension de pincement Vp (vers les valeurs négatives) prend le pas sur la baisse de
gm.- La figure 3.18 illustre ces deux points.
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Figure 3.18 — Caractéristiques de transfert & Vpg=3.5V, imageant la baisse de
gm (graphe de gauche) et & Vpg=30V, montrant le décalage de Vp vers les valeurs
négatives (graphe de droite). Courbes bleues : avant vieillissement ; courbes rouges :
aprés vieillissement.

Le tableau 3.7 recense donc les variations de Rpgon, de gm & Vps=3.5V et de
Vp a Vps=30V.
Les chiffres attestent de tendances trés claires : tous les transistors voient leur
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Polarisation | ARpgon (%) | Agm (%) | AVe (%)
40V OmA +9.4 +0.5 -1.8
40V 600mA +5.1 -0.5 -1.8
43V 0mA +124 -4.3 -2.9
45V 0mA +9.2 -5.5 -2.1
45V 200mA +12.6 -4.2 -1.6

TABLE 3.7 — Variation de Rpgson, de gm & Vps=3.5V et de Vp a Vpg=30V.

tension de pincement diminuer ainsi que presque tous, leur transconductance. La
résistance a 1’état passant de chaque composant croit également.
Les hypotheses formulées a la vue des résultats RF sont maintenant confirmées :
e Les baisses de puissance a fort signal sont bien dues & ’augmentation de Rpson
et la diminution de g, a faible Vpg.
o Les hausses de gain petit signal proviennent de la diminution de Vp, ce qui a
pour conséquence d’augmenter le courant de repos, donc g,,, pour un méme
Viaso fixé. Pour les cas 45V 0mA et 45V 200mA, la baisse plus importante de
gm masque probablement ce phénomeéne.

Finissons ce tour des paramétres statiques par ’analyse des caractéristiques d’en-
trée des transistors. Nous avons remarqué lors des tests de vieillissement une impor-
tante hausse du courant de grille, due & la mise en conduction de la jonction grille-
source. A noter que la jonction grille-drain pourrait également entrer en conduction
mais il faudrait pour cela que le cycle de charge soit suffisamment plat pour at-
teindre une tension Vpg suffisamment basse, Vz devant étre supérieure a Vp pour
que la conduction s’amorce.

La variation de la tension de seuil Vry a été mesurée pour chaque composant
aingi que le courant de fuite de grille Igin,. Ce dernier vaut en moyenne -40pA
sur les composants neufs. Il s’agit donc d’effectuer un relevé des caractéristiques
I¢ = f(Vigs) pour la partie directe et I = f(Vpg), en régime bloqué et inverse,
pour la mesure du courant de fuite. Ce dernier est mesuré pour Vgg=-1.8V et
Vpa=45V. Les caractéristiques du transistor fonctionnant sous 43V OmA sont don-
nées en figure 3.19. Elles présentent les dégradations typiquement observées.

Les résultats sont résumés dans le tableau 3.8.

On remarque que le pourcentage de baisse de Vpp suit 'augmentation du cou-
rant de grille évoqué plus haut. L’origine de celui-ci est donc maintenant clairement
établie. Concernant les courants de fuite, le constat n’est pas aussi tranché. Les tran-
sistors fonctionnant sous haute température de canal (43V 0mA, 45V 0mA et 45V
200mA) ne présentent pas les mémes comportements. Rappelons simplement que
les transistors fonctionnant sous 45V ne proviennent pas du méme lot de fabrication
que les autres.

Une attention toute particuliere a été portée & la caractéristique d’entrée du
transistor ayant fonctionné sous 43V OmA. En effet, en plus de présenter une trés



Chapitre 3. Evaluation de la fiabilité du NPTB00050 en régime de

122 fonctionnement RF pulsé saturé
0,25 0~
0,20 + 50 7
-100
0,15 + T
= = 150
i E
0,10 + =
-200
0,05 + 250
0,00 T T -300 T T T T |
0,0 0,5 1,0 0 10 20 30 40 50
Vas (V) Vs (V)

F1GURE 3.19 - Caractéristiques d’entrée en directe I = f(Vizs) (graphe de gauche)
et en inverse I = f(Vpg) (graphe de droite), pour le transistor fonctionnant sous
43V O0mA. Courbes bleues : avant vieillissement ; courbes rouges : aprés vieillisse-

ment.
Polarisation | AVyty (%) | Alginy (%)
40V OmA -2.6 +104
40V 600mA -1.6 +128
43V OmA -5.9 +770
45V 0mA -6.3 -88
45V 200mA -5.5 -76

TABLE 3.8 — Variation de la tension de seuil Vg de la jonction grille-source et du
courant de fuite Igine-

forte augmentation du courant de fuite et une chute de la tension de seuil, celle-ci
a évolué de maniére qualitative et semble maintenant présenter deux hauteurs de
barriéres & la suite du tests de vieillissement. L’effet est également visible sur le
cas 45V OmA mais de maniére plus ténue. La caractéristique en régime direct et en
échelle logarithmique est visible en figure 3.20.

Les caractéristiques physiques de ces barriéres sont données dans le tableau 3.9.

On remarquera le mauvais coefficient d’idéalité de la seconde barriére, apparue au
cours du test de vieillissement. Selon [106], ce phénomeéne de double barriére a déja
été rencontré dans des diodes Schottky de type Ti/4H-SiC, pour le redressement
de puissance. 11 est attribué a la création d’état d’interface au niveau du contact
Schottky, durant le test de vieillissement.

3.3.3.4 Analyse des paramétres [S]

Parmi les transistors testés, ceux présentant la plus grande variation de perfor-
mances A l'issu des tests ont été mesurés en régime dynamique petit signal. Des
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FI1GURE 3.20 — Phénomeéne de double barriére apparu aprés le test de vieillissement
pour le transistor fonctionnant sous 43V O0mA. Courbes bleues : avant vieillissement ;
courbes rouges : aprés vieillissement.

Avant vieillissement | Aprés vieillissement
o1 (eV) 1.76 0.98
m 1.31 1.54
Ry () 0.29 0.28
o2 (eV) - 0.54
79 - 4.39
Ry () - 0.3

TABLE 3.9 — Variation de la tension de seuil Vg de la jonction grille-source et du
courant de fuite Igine-

montures de test ont été spécialement fabriquées pour ces mesures (voir second cha-
pitre). Ces mesures, ont été effectuées sur un analyseur de réseau vectoriel de type
HP 8510C dans la bande [0.5; 4/GHz. Les paramétres S ont été relevés pour les
points de polarisation suivants :

e Vpso=0V et Vggo=0V
e Vpso=5V et Ipg=400mA
L] VDS():ZQV et ID():QOOHIA

Le point de polarisation Vpgo=0V et Viggo=0V permet de caractériser les éventuelles
variations des caractéristiques du boitier, tandis que les autres permettent d’estimer
les évolutions des performances "petit signal" du transistor, en différents points de
la caractéristique. A noter que ces mesures ont été réalisées en régime de polarisation
continue.
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Ces mesures ayant donné des résultats extrémement proches, seules celles mon-
trant une déviation significative seront présentées : il s’agit du cas 45V 200mA. Les
paramétres [S] & Vpgo=0V et Viggo=0V sont présentés en figure 3.21. Les impé-

FIGURE 3.21 — Paramétres [S| pour une polarisation de Vpgo=0V et Viggo=0V.
Courbes rouges : avant vieillissement ; courbes bleues : aprés vieillissement. Les co-
efficients de transmission direct et inverse sont confondus dans le cas d’un dispositif
passif : So1 = Sio.

dances d’entrée et de sortie sont parfaitement superposées. Il n’y a donc pas eu de
modification des éléments du boitier (fils de bondings, capacités de plot).

On retrouve, sur la figure 3.22, représentant les paramétres [S| sous une polari-
sation de Vpgo=5V et Ipp=400mA, la chute de gain conséquence de la diminution
de g, a faible Vpg évoquée plus haut. En fait, Ipp=440mA car, la méme tension
Vaso est appliquée pour les caractérisations pré et post vieillissement. La encore,
les impédances d’entrée et de sortie reste extrémement proches ce qui indique que
les capacités parasites intrinséques du transistor n’ont pas évolué de maniére signi-
ficative.

La mesure a Vpgo=22V et Ipp=200mA (non présentée) a montré le resserre-
ment de l’écart de gain S2;. Ceci confirme que la dégradation de g,, se manifeste
préférentiellement & faible Vpg.
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FIGURE 3.22 — Parameétres [S] pour une polarisation de Vpgo=5V et Ipp=400mA.
Courbes rouges : avant vieillissement ; courbes bleues : aprés vieillissement.

Disposant des paramétres [S], la stabilité linéaire du transistor a été comparée
entre les états neuf et vieilli, en étudiant le facteur de Rollet. Cet indicateur s’exprime
de la maniére suivante :

_ 1 —|S11522 — 521512‘2 - ‘Sll|2 - |522|2

K
2|S21(]S12]

(3.3)

La stabilité linéaire du transistor est conditionnée par la valeur de K qui doit étre
supérieure 4 1. Un examen rapide de cette formule permet dire que le transistor
sera d’autant plus instable qu’il aura beaucoup de gain et sera peu unilatéral (on
retrouve quelque peu les conditions de Barkhausen [137]).

La figure 3.23 montre le facteur de Rollet du transistor pour Vpgo=bV et
Ipg=400mA et pour Vpgo=22V et Ipg=200mA.

Comme on pouvait s’y attendre, la 1égére chute observée de Sy; tend a stabiliser le
transistor & mesure qu’il se dégrade. Le vieillissement agit telle une loi de modération.
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FiGURE 3.23 — Facteur de Rollet pour une polarisation de Vpgo=5V et Ipo=400mA
(courbes de gauche) et Vpgo=22V et Ipp=200mA (courbe de droite). Courbes
bleues : avant vieillissement ; courbes rouges : aprés vieillissement.

3.3.4 Discussion sur 'origine des dégradations

Les investigations menées dans les paragraphes précédents montrent une filiation
claire entre le niveau de dégradation des composants et la température de canal. Par
ailleurs, il se dégage plusieurs tendances :

e La baisse de la transconductance g,, a faible Vpg et augmentation conjointe
de la résistance a 1’état passant Rpgson semble expliquer la compression de
puissance plus importante, et donc la perte de puissance de sortie.

o Les tensions de pincement Vp ont toutes dévié vers des valeurs négatives, a
fort Vpg, entrainant une augmentation du courant de repos (donc de g, petit
signal) et une augmentation du gain petit signal pour certain composants.

e Le recul de la tension de seuil de la jonction grille-source est effective pour tous
les composants testés. Ceci explique 'augmentation importante du courant
direct de grille pendant les tests de vieillissement.

Toutes ces dégradations électriques affectent en partie la commande du transistor.
Il est donc probable que la région la plus impactée dans le composant soit la zone
de grille. Ceci semble étre confirmé par le fait que la barriere Schottky soit affectée
au cours des tests ayant les contraintes thermiques les plus sévéres.

Une étude de la relaxation électrique des composants a été également entreprise
afin d’estimer la place des phénomeénes de piéges dans ces tests de vieillissement. En-
fin, pour apporter des éléments supplémentaires en faveur d’une dégradation d’ori-
gine purement thermique, la mise en étuve de deux transistors a été réalisée. Ces
deux points sont détaillés dans les paragraphes suivants.
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3.3.4.1 Deégradations d’origine thermique

Deux transistors neufs et n’ayant subi aucun test de vieillissement ont été stockés
en étuve a 250°C pendant 200 heures puis & 300°C, de nouveau 200 heures. Des
mesures du réseau statique de ces composants ont été effectuées afin de suivre une
éventuelle modification de leurs caractéristiques. Ils sont comparés aux mesures de
références. Les paramétres suivants ont été extraits de ces mesures :

® Rpson

® g, & Vpg—4V

e VpaVpg=4V

e Vry

Etant donné la similitude des comportements, seuls les résultats d’un des deux
transistors sont présentés. La figure 3.24 montre la caractéristique de transfert pour
chaque température de stockage. La variation des paramétres relevés sont répertoriés

7 7

6 6

5 5

a4 _ —_
< 45,

.~ =

2 2

1 1

0 0

3 2,5 2 1,5 1 0,5 0 3 2,5 2 1,5 1 0,5 0
Vgs (V) Vs (V)

FI1GURE 3.24 — Caractéristiques de transfert mesurées & Vpg=4V, consécutivement
au stockage thermique : & 250°C (courbes de gauche) et 300°C (courbe de droite).
Courbes bleues : avant vieillissement ; courbes rouges : aprés vieillissement.

dans le tableau 3.10.

Température | Agy, (%) | AVe (%)
250°C -2.2 -8.3
300°C -5.1 -20.8

TABLE 3.10 — Variations de g,, et Vp a Vpg=4V.

On remarque que la température influe de maniére importante sur la tension de
pincement Vp et assez peu sur g,,. Comme cette tension de pincement diminue, et
que la pente du transistor varie peu, les performances en courant & Vgs=0V aug-
mentent ! Et cela d’autant plus que la température de stockage est élevée. Ceci a
pour conséquence de diminuer "virtuellement" Rpg.,. Les variations de ce para-
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meétre sont indiqués dans le tableau 3.11. Nous avons vu précédemment, que lors des
tests de vieillissement RF, Rpgon diminuait. En effet, dans les cas étudiés, Vp ne
varie pas autant et la baisse de g,, & faible Vpg suffit & diminuer les performances
en courant, donc augmenter Rpgon-

Température | ARpgon (%)
250°C -3.3
300°C -4.6

TABLE 3.11 — Variations de Rpson-

Enfin, les caractéristiques de grille ont été mesurées afin de déterminer les varia-
tion de tension de seuil Vrp. Les résultats sont donnés dans le tableau 3.12. Nous

Température | AVry (%)
250°C -1.6
300°C -8.0

TABLE 3.12 — Variations de Rpgon.

constatons une baisse de la tension de seuil (7.e. de la hauteur de barriére Schottky)
d’autant plus importante que la température de stockage est élevée. Notons éga-
lement que le courant de fuite de la jonction grille-source (pour Vgs—-4V) a été
multiplié par 10 & 'issue du stockage & 300°C alors qu’il est resté identique aprés le
stockage & 250°C.

Dans I'ensemble, le sens de variation des paramétres étudié confirme bien I'im-
pact de la température sur les dégradations observées au cours des tests de vieillis-
sement RF. D'un point de vue quantitatif, les variations sur Vp dépassent celles
mesurées pendant les tests de vieillissement RF. Plusieurs causes sont possibles :

e Rappelons que méme si la température de canal créte atteinte pendant les tests
RF dépasse parfois allégrement les 300°C, ceci ne s’effectue pas en régime établi
comme pour le stockage thermique.

e Pendant les tests RF, il se peut qu’il y ait un autre phénomene entrant en
concurrence avec celui propre 4 la thermique, induisant une variation de Vp
vers les valeurs positives.

o Il est également possible que la répartition des dégradations d’origine ther-
mique sur la puce soit non uniforme dans le cas des tests de vieillissement RF
(se souvenir de la répartition de la température en polarisation DC), alors que
la distribution de température est uniforme pendant un stockage thermique.

Notons enfin que le caractére irréversible de ces dégradations a été constaté.



3.3. Caractérisation du NPTB00050 en vieillissement accéléré, sous
tension de drain augmentée 129

3.3.4.2 Deégradations d’origine électrique

Dans le but de déceler une éventuelle contribution des phénomeénes de piéges
dans les vieillissements RF, quelques composants ayant subi ces tests et laissés au
repos (& température ambiante, sans polarisation et a 'obscurité) ont été de nouveau
caractérisés en régime statique. Ils ont ensuite été ouvert afin d’illuminer la puce,
avant une ultime caractérisation statique.

Ces mesures montrent que le comportement électrique du transistor évolue méme
apres le stress. Trois composants sont concernés par ces mesures (45V 200mA, 45V
OmA et 40V 600mA) et tous montrent des variations similaires. L’exemple le plus
flagrant est la caractéristique de transfert du cas 45V 200mA, représentée en fi-
gure 3.25. On remarque que la tension de pincement Vp ne cesse de décroitre méme

2,0
11,5
11,0
=
40,5
—_ : : : 0,0
-1,8 -1,6 -1,4 -1,2 -1,0

VGS (V)

FIGURE 3.25 — Caractéristiques de transfert mesurée & Vpg=30V du transistor vieilli
a 45V 200mA : avant test (courbe bleue), aprés test (courbe rouge), aprées 4000
heures de repos (courbe verte) et aprés ouverture du boitier et illumination de la
puce (courbe violette).

pendant la période de repos, alors que la transconductance du composant demeure
quasi inchangée. Ce type de relaxation sans contrainte électrique ou thermique in-
dique que ’on est en présence de phénoménes de piéges. Ceci est d’ailleurs confirmé
par la réaction du composant a 1’éclairement, qui abaisse encore Vp. Ces phéno-
meénes de piéges sont probablement relatifs a des charges piégées dans le substrat.
En effet, il a été montré dans le second chapitre que les piéges de substrat influaient
davantage sur la tension de pincement que sur la transconductance. Ce décalage vers
les négatifs de Vp (i.e. augmentation du courant de drain & méme Vgg) est donc
compatible avec une libération a posteriori de charges piégées durant les tests de
vieillissement RF.

Il a également été noté une évolution de la caractéristique de grille. La figure 3.26
décrit la caractéristique d’entrée du cas 40V 600mA.

On constate, 14 aussi, une diminution de la hauteur de barriére consécutive a cette
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FIGURE 3.26 — Caractéristiques de grille du transistor vieilli & 40V 600mA : avant
test (courbe bleue), aprés test (courbe rouge), aprés 4000 heures de repos (courbe
verte) et aprés ouverture du boitier et illumination de la puce (courbe violette).

période de relaxation et éclairement de la puce. Les charges piégées sont certainement
en cause, mais dans ce cas, elle seraient localisées dans la région de grille, en surface.
Ce point reste sujet & caution étant donné que la transconductance du composant
n’a que trés peu varié. Nous avons en effet montré au cours du précédent chapitre
que les piéges de surface affectaient plutot la transconductance alors que les piéges
de substrat, la tension de pincement.

Ajoutons que ces phénomeénes de relaxation affectent aussi bien les composants
ayant fonctionné sous 40V que sous 45V. La notion méme de relaxation nous indique
que ces phénomeénes présentent un caractére réversible, & I'inverse de celui activé
par la température, évoqué au précédent paragraphe. Nous avons donc affaire a un
double mécanisme de dégradation que nous allons maintenant détailler.

3.3.4.3 Meécanisme de dégradation global

D’aprés ce qui vient d’étre discuté, ’hypothése d’'un double mécanisme de dé-
gradation peut étre posée. Nous avons en effet vu que :

e Un lien peut étre établi entre 'amplitude des dégradations et la température
de canal estimée.

e La température affecte la tension de pincement, la transconductance, la ré-
sistance & 1’état passant et la tension de seuil de jonction grille-source du
composant.

e Prise seule, la température provoque des dégradations plus importantes que
lors des tests de vieillissement RF, et ce, sur des durées plus courtes.

e Les caractéristiques des composants continuent d’évoluer aprés les tests de
vieillissement RF, notamment la tension de pincement.
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11 a, en effet, été remarqué que la tension de pincement poursuivait sa déviation
vers les valeurs négatives durant ces périodes de relaxation. Un examen de la litté-
rature sur ce point montre que généralement, les phénomeénes de piéges (de substrat
notamment) induisent une variation de tension de pincement vers les valeurs posi-
tives [138] [139] [140] [79]. Ces phénomeénes sont souvent réversibles : la tension de
pincement tend & revenir & sa valeur initiale aprés un certain temps. Ceci est accéléré
si le composant est chauffé et/ou éclairé. Ces observations sont tout & fait compa-
tibles avec les notres. En fait, pendant le vieillissement, deux phénomeénes entrent
en concurrence : la contrainte thermique, induisant une forte variation, irréversible,
de Vp vers les négatifs et le piégeage de charges, réversible, ramenant au contraire
Vp vers les valeurs positives mais avec une amplitude plus faible. La résultante de
ces deux actions est donc un décalage vers les négatifs de Vp, qui se poursuit apres
Parrét du vieillissement, puisque les charges piégées sont libérées. Ainsi, Vp devient
davantage négatif puis finit par se stabiliser. Un raisonnement similaire peut étre
fait en considérant Vrp. La figure 3.27 illustre ce scénario.

3.3.5 Modélisation comportementale des performances et extrac-
tion du diagramme d’Arrhenius

Dans le but d’affiner encore notre investigation sur cette série de tests,
intéressons-nous maintenant & 'extraction du diagramme d’Arrhenius. Celui-ci nous
permet de connaitre, & critére de défaillance et température de canal donnés, le temps
moyen avant panne du composant (MTTF). Pour cela, reprenons les enregistrements
des variations de puissance de sortie pour chaque amplificateur testé et tracons-les
en fonction de log(t) (voir figure 3.28). On remarque clairement un comportement
linéaire en fonction de log(t). Autrement dit, la variation de puissance de sortie sera
de la forme :

APs(%) = (A-t" —1)-100 (3.4)

avec A et n les parameétres d’ajustement. Ainsi, chaque courbe de mesures est ap-
prochée a 'aide de cette expression. Les valeurs de A et n sont données dans la
tableau 3.13.

Polarisation A n
40V OmA 1.02 | -8.5:1073

40V 600mA | 1.02 | -8.5-1073
43V 0mA 1.04 | -2.6-1072
45V 0mA 1.04 | -2.13-1072

45V 200mA | 1.05 | -2.4-1072

TABLE 3.13 — Valeur des coefficients A et n.

D’autre part, nous avons démontré, au cours des paragraphes précédents, 'im-
portante contribution de la température de canal dans 'amplitude des dégradations
observées. La loi d’Arrhenius, décrite au premier chapitre, peut ainsi étre utilisée
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F1GURE 3.27 — Illustration du scénario global de dégradation & travers les variations
de la tension de pincement : mise en lumiére d’un double mécanisme faisant inter-
venir un phénoméne irréversible liée & la température et un phénomeéne réversible
liée au piégeage de charges. Vpg est la valeur initiale de Vp.

pour modéliser la durée avant défaillance en fonction de la température. Rappelons
que son expression est :

MTTF = A - %t (3.5)
avec A’ un coefficient d’ajustement, E, l’énergie d’activation, k la constante de
Boltzmann et T la température de canal.

Enfin, la connaissance de la cinétique de dégradation permet ainsi d’estimer la
durée pour laquelle la puissance de sortie de chaque amplificateur aura baissé de x
%. Généralement le critére le plus fréquemment rencontré est une chute de 10%. La
figure 3.29 et le tableau 3.14 donnent ces durées avec les températures maximales
de canal correspondantes, estimées plus haut.

Le diagramme d’Arrhenius peut finalement étre tracé et une expression peut étre
déterminée (voir figure 3.30). Ces résultats ont été comparés aux données fournies
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F1GURE 3.28 — Modélisation des variations de puissance de sortie : en bleu 40V OmA,
en rouge 40V 600mA, en vert 43V OmA, en violet 45V OmA, en cyan 45V 200mA.
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Fi1GURE 3.29 — Estimation des durées avant défaillance pour chaque amplificateur
testé : en rouge 40V OmA et 40V 600mA, en vert 43V OmA, en violet 45V OmA, en
cyan 45V 200mA.

par le fabricant [101]. Les valeurs de A’ et E, sont répertoriées dans le tableau 3.15.

On peut remarquer une certaine similitude des énergies d’activation (pentes)
entre les résultats de cette étude et les données du fabricant basées sur des tests en
température. Ceci confirme, encore une fois, la place prépondérante de celle-ci dans
les dégradations rencontrées lors de ces tests de vieillissement. On note également
un écart significatif entre les A’ prévus par Nitronex et par nos résultats. Ceci vient
probablement du type de stress effectué. En effet, lors des vieillissement de type
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Polarisation | Durée avant défaillance (heures) | Tcanal ("C)
40V 0mA 3108 194
40V 600mA 3-106 237
43V OmA 250 356
45V OmA 900 280
45V 200mA 600 394

TABLE 3.14 — Durées avant défaillance et température maximale de canal pour
chaque amplificateur testé.

A’ (heures) | E, (eV)
Résultats 4.0-107° 1.39
Données Nitronex 4.0-10~17 1.99

TABLE 3.15 — Durées avant défaillance et température maximale de canal pour
chaque amplificateur testé.

1,0E+08 -

1,0E+07 -

1,0E+03 -

1,0E+02 -

1,0E+01 -

1,0E+00 ; . .
1 1,5 2 2,5
1000/T,,, (1000/°K)

FI1GURE 3.30 — Diagramme d’Arrhenius : en bleu le modele issu de cette étude (les
points correspondent aux mesures) et en rouge les données du fabricant.

RF pulsé, la température de canal n’est pas constante, elle varie au rythme des
impulsions RF. Les transformations physico-chimiques relatives & la température,
ayant lieu a l'intérieur de la structure, ne s’effectuent donc que par a-coups selon
le rapport cyclique des signaux d’excitations. Ceci est surement d’autant plus vrai
que la durée des impulsions est grande devant la constante de temps thermique
de la puce. Il n’est donc pas surprenant d’obtenir une durée de vie de composant
supérieure dans le cas pulsé que dans le cas CW. Ainsi, il serait intéressant et
instructif de reprendre ce type d’étude pour différents rapport cycliques afin de
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déterminer la loi de variation de A’ en fonction de la constante de temps thermique
de la puce, de la durée des impulsions RF et du facteur de forme.

Ces résultats doivent cependant étre considérés avec prudence. En effet, pour
améliorer leur consistance, davantage de points auraient été nécessaires, particulié-
rement & des température d’environ 250°C, 1a ou les données manquent. De plus,
cette modification ne tient pas compte d'une éventuelle variation de ’énergie d’ac-
tivation avec la température qui, en toute rigueur, existe. Dans le cadre de 1’étude
d’un édifice aussi complexe qu’un transistor, cet aspect doit inciter a la réflexion sur
ces résultats.

3.3.6 Conclusion

Une batterie importante de tests électriques a été mise en place afin de dé-
terminer, aussi finement que possible, l'origine des dégradations. L’examen de ces
signatures électriques a permis de cerner peu & peu le probléme, la région de grille,
et la cause des dégradations observées, la température de canal en premier lieu et
les phénomeénes de piéges. Ceci a permis de proposer un scénario de défaillance glo-
bal, faisant intervenir deux sous-mécanismes couplés et d’estimer la durée de vie du
composant dans ces conditions de fonctionnement.

Afin de valider nos hypothéses quant au réle de I'intégrité physique de la grille
(et du contact Schottky) dans ces dégradations électriques, le dernier chapitre de ce
manuscrit sera consacré & ’analyse physique d’un composant vieilli.

3.4 Construction d’'un modéle de transistor prenant en
compte I’évolution des paramétres intrinséques

3.4.1 Objectifs

La modélisation des transistors est un sujet trés en vogue depuis les années 80.
En effet, c’est a cette période que les progrés importants en informatique (voir la loi
de Moore au début de ce chapitre) ont permis la percée des simulations numériques :
étude de la propagation des ondes par la discrétisation des équations de Maxwell,
analyse statistique, simulations thermiques, modélisation de composants actifs etc...

Depuis, la complexité et la fidélité des modéles n’a cessé de croitre au point qu’ils
sont désormais devenus multi-physiques [78]. Les modéles de transistors fournis aux
concepteurs ne dérogent pas & cette régle, si bien que les modéles électro-thermiques
sont devenus monnaie courante 83| [108]. Il peuvent étre de différente nature :

e Physiques : des principes et équations physiques régissent le fonctionnement
du modéle de transistor. Cela nécessite une connaissance trés fine des carac-
téristiques du composant et de son procédé de fabrication [141].

e Phénomeénologiques : le comportement du transistor est approché par une
série d’équations purement mathématiques sans lien avec la physique du com-
posant. La précision du modéle dépendra beaucoup de la structure de ces
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équations et de leur capacité & retranscrire, le plus fidélement possible, le
fonctionnement du transistor [142] [143] [144].

e Tabulaires : Dans ce troisiéme cas, le modéle est directement issu de mesures
faites sur le composant. Le nombre important de points de mesure permet de
synthétiser tout autre point par le biais de fonctions d’interpolation [145].

Cette derniére partie traite donc de la création d’un modéle phénoménologique de
transistor capable de prendre en compte les variations de ses paramétres intrinséques
en fonction de ses conditions de fonctionnement. Il ne s’agira pas de fabriquer un
modéle extrémement précis pouvant étre utilisé en conception, mais plutét d’amorcer
une démarche novatrice visant & considérer la fiabilité d’un amplificateur trés tot
dans sa fabrication, idéalement dés la phase de conception. Il a été volontairement
choisi de restreindre le nombre de variables afin de simplifier 'implantation des
paramétres intrinséques variant selon les conditions de fonctionnement, l'objectif
étant g,,=1 paramétre, Vp=1 paramétre etc...

3.4.2 Modélisation du transistor

Le modéle complet utilisé pour cette étude est donné en figure 3.31.

Mgd
Grille T4 Drain
Dgd
— v WN—
. _ /1
Patte de grille Lg Rg cgd Rd Ld Patte de drain

Vgs SZDQS Id=gm*vgs_gg:;£_cds

Ri

Ls

Source

FIGURE 3.31 — Modéle équivalent de transistor & effet de champ utilisé.

Il s’agit du modéle classique de transistor a effet de champ. La modélisation du
transistor passe par la description des différentes parties du transistor, détaillées
ci-dessous.

3.4.2.1 Caractérisation du boitier

La modélisation du transistor débute par une caractérisation petit signal en
FET froid (Vps=0V) & canal ouvert (Vos=0V) afin de modéliser les éléments pas-
sifs linéaires du boitier et du transistor (et accessoirement les éléments passifs non
linéaire du transistor, pour ce point de repos). Les montures de tests décrites au
second chapitre sont utilisées pour ces caractérisations. Elles ont lieu dans la bande
[0.5;4]GHz.
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Dans ce régime, la source de courant et la capacité de sortie sont court-circuitées
par la trés faible résistance a ’état passant Rpgon- Celle-ci est, en réalité, la somme
de la partie intrinseéque de Ry et d’une résistance d’acceés liée aux pattes et fils de
bonding.

Rappelons que les pattes d’accés du boitier sont des troncons de ligne mesurant
1.3mm x 6.2mm x 0.13mm, déposées sur un substrat d’alumine de 430um. Les
2x8 fils de bonding desservant les électrodes de grille et de drain ont été décrits
avec le modele Philips/TU Delft disponible sous ADS. Ils sont équivalents a deux
inductances de 250pH. Celles-ci sont en série avec les inductances parasites propres
a la puce (longueur/largeur des doigts, ponts & air). Une inductance mutuelle de
10.5pH a été placée entre grille et drain de maniére & améliorer les caractéristiques
en réflexion/transmission, a ce point de fonctionnement. Enfin, les neuf via holes
ramenant les contacts de source au fond du boitier sont modélisés par une inductance
de 26pH.

Le schéma équivalent petit signal de la structure ainsi que les valeurs des com-
posants sont donnés respectivement en figure 3.32 et dans les tableaux 3.16 et 3.17.

Grille //H Drain

— """ 3 | WV ——
W = 6.2mm Lg Rg l cgd Rd Ld W = 6.2mm
L=1.3mm L =1.3mm

Rds §

Ri i
Transistor
intrinséque

Ls

Source

FIGURE 3.32 — Schéma équivalent petit signal du transistor & Vps=0V et Vgg=0V.

Ly (pH) | Lg (pH) | Ls (pH) | Myq (pH) | Cys (PF) | Cya (pF)
480 510 26 10.5 66 6

TABLE 3.16 — Valeur des éléments réactifs du modéle du transistor & Vps=0V et
Vas=0V.

Les valeurs de Cys, Cyq, R; et Rgg ont été optimisés avec les éléments du boitier.
Le résultat de simulation est donné en figure 3.33.
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Ri(Q) | Ras(Q) | Rg(2) | Ra(2)
0.3 0.3 0.18 0.15

TABLE 3.17 — Valeur des éléments résistifs du modéle du transistor & Vpg=0V et
Vas=0V.

F1GUurE 3.33 — Comparaison modéle/simulation du transistor & Vpg=0V et
Ves=0V : en bleu, la mesure et en rouge, le modéle.

3.4.2.2 Modélisation de la zone active

Il a été volontairement choisi de restreindre le nombre de variables afin de sim-
plifier I'implantation des paramétres intrinséques variant selon les conditions de
fonctionnement, 'objectif étant g,,=1 paramétre, Vp=1 parameétre etc...

La source de courant

La modélisation de la dépendance en Vpg du courant de drain Ip repose sur
I'utilisation de la fonction tangente hyperbolique. Ce principe est emprunté au mo-
deéle de Curtice [143]. Quelques subtilités ont été ajoutées afin de décrire au mieux
les spécificités du NP TB00050, avec toujours comme objectif de limiter le nombre de
parameétres du modéle. L’équation de contréle du courant de drain est la suivante :

Ip = f(Vas, Vps) - tanh(krpson - Vs - f(Vas, Vbs)) (3-6)

ol krpSon €st un facteur permettant d’ajuster Rpson, et f(Vas, Vps) est la fonction
de commande du courant de drain Ip.
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La réalisation de cette fonction de commande part d’un constat simple : il y a
une grande similitude entre ’allure de la caractéristique de transfert du NPTB00050
et la caractéristique courant-tension d’un contact redresseur résistif. En effet, la trés
bonne linéarité de ce transistor (g, relativement constant) permet de modéliser son
transfert avec un circuit diode + résistance en série, en ayant une bonne précision.
La partie diode modélisera la région autour de la tension de pincement, tandis que
la résistance fixera la pente du transistor. La contribution de Vpg y est également
ajoutée afin de tenir compte de la conductance de sortie non nulle du composant.
Comme l'information de commande est portée par le courant circulant dans le cir-
cuit, un étage amplificateur trans-résistance de gain 1€) effectue la conversion cou-
rant/tension pour obtenir la fonction de commande f(Vgs, Vpg). La figure 3.34
donne le schéma fonctionnel.

k-Vds
§ Rgm

V Id=A-exp[B-(Vd+Vp)]

o T v

—

@ f(Vgs,Vds)

FIGURE 3.34 — Schéma fonctionnel de ’équation de commande du courant.

La loi des mailles appliquée au circuit donne :

VGS:]C'VDS‘FRgm'Id—l-l-ln <Id>—Vp (3.7)
B A
ou k permet d’ajuster la conductance de sortie du composant, A et B modulent la
forme de la caractéristique de transfert dans la région du pincement, Ry, fixe la
transconductance et Vp la tension de pincement.

Comme on peut le voir, le nombre de paramétres est relativement limité, mais
surtout l'acces au grandeurs caractéristiques du transistor (g,,, Vp etc...) est direct.
Ils apparaissent clairement et ne sont pas combinaisons de plusieurs paramétres. Les
valeurs des paramétres de la source de courant sont donnés dans le tableau 3.18.

krpson V1A [k | Ry (Q) | A(A) | B(VTYH | Vp (V)
0.2 7.1073 0.263 2.8 25 1.31

TABLE 3.18 — Valeur des éléments de la source de courant.
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L’ajustement de ces parameétres est basé sur un relevé de la caractéristique 1(V)
pulsé. Le résultat est illustré par la figure 3.35. Quelques différences sont a noter dans
la région faible Vpg et faible Ip. En effet, il est difficile de modéliser parfaitement
le réseau en tout point avec un modeéle de source de courant a peu de paramétres.

a

Ip (A)
w £

N

o b b P by

-

o

o
a
-
o
-
(3]
N
o

FIGURE 3.35 — Réseau de sortie modélisé : mesures (points) et simulation (trait
plein).

Les jonctions grille-source et grille-drain

Les jonctions grille-source et grille drain sont modélisées par la mise en série d’'une
diode parfaite et de résistances Rys et Ryq. Le courant circulant dans ces jonctions
est modélisé par une équation inspirée du modéle thermo-ionique du type :

I=1Iy-lexp(gr - (V +g2)) — 1] (3.8)

ol I et V sont respectivement le courant traversant la jonction et la tension a
ses bornes. g1 et go sont des facteurs d’ajustement et Iy le courant de fuite. La
détermination des valeurs de Rys et Ryq tient compte des résistances de boitier R,
et Ry définies plus haut. Les valeurs des éléments sont regroupées dans le tableau 3.19

Rgs (Q) Rgd (Q) IO (A) g1 (V_l) g2 (V)
0.05 0.25 1-1074 26.8 -0.86

TABLE 3.19 — Valeur des éléments des jonctions grille-source et grille-drain.

Les capacités parasites intrinséques

Les capacités intrinséques non linéaires du transistor (Cgs,Cap et Cpg) ont
été extraites & partir d’un modéle éclaté qui nous a été fourni par I'entreprise M C?2.
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Celles-ci sont normalement 2-dimensions (fonction de Vpg et de Vizg), mais elles ont
été ramenées a une dimension afin de simplifier leurs expressions. Il a été montré
[108] que la simplification apportée par un modéle & une dimensions n’occasionne
pas d’erreur importante dans la plupart des cas. Ce choix est également justifié par
le fait qu’une précision importante n’est pas requise.

La capacité Cgp a été modélisée par une fonction exponentielle décroissante avec
Vpg. En effet, cette capacité décroit & mesure que la tension & ses bornes augmente.
Son équation est donnée ci-dessous :

—V;
Cap = Capo + Cap1 - exp ( CGZS) (3.9)

Les valeurs des parameétres sont reportées dans le tableau 3.20.

Cepo (PF) | Caep1 (PF) | Capz (V)
9.5-10713 510712 8.5

TABLE 3.20 — Valeur des éléments du modéle de Cqp.

La capacité Cgg est, quant a elle, modélisée par une fonction tangente hyper-
bolique. Celle-ci posséde une valeur stable & Vigg négatif, augmente entre Vp et 0V
puis se stabilise pour les valeurs positives de Vgg. L’équation utilisée est celle-ci :

Cas = Caso + Casi - tanh(Cas2 - (Cass + Vas)) (3.10)

Les valeurs des paramétres sont reportées dans le tableau 3.21. La figure 3.36 donne
I’allure de ces capacités en fonction des tensions a leurs bornes.

Caso (pF) | Cas1 (pF) | Case (V1) | Cass (V)
3.5-10711 | 2.5.10711 2.5 1.4

TABLE 3.21 — Valeur des éléments du modéle de Cgg.

Enfin, il a été constaté que la capacité Cpg variait trés peu avec Vpg. Elle a
donc été fixée a 6pF.
3.4.3 Evaluation du modéle

Le modele du transistor étant construit, il reste & ’évaluer en régimes petit et
grand signaux.
3.4.3.1 En paramétres [S]

Le modéle a tout d’abord été évalué en régime dynamique petit signal. La com-
paraison est faite pour une polarisation de Vpgo=22V et Ipg=200mA, et dans la
bande [0.5;4|GHz. La figure 3.37 donne les résultats de cette comparaison.
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FIGURE 3.36 — Variation des capacités non linéaires Cop (& gauche) et Cgs (3
droite) en fonction des tensions & leurs bornes.

FIGURE 3.37 — Evaluation du modeéle en paramétres [S| : mesures (courbes bleues)
et modeéle (courbes rouges).

On note une bonne similitude des parameétres Si; et Sia. Quelques différences
sont & noter sur So;. Ceci est probablement du aux écarts observés sur la modélisa-
tion de la source de courant. Ceci se retrouve quelque peu sur Sos.

3.4.3.2 En régime grand signal

Le modéle a été testé en régime grand signal, en se basant sur les impédances
préconisées par la notice du transistor, celles-ci faisant office de référence (voir ta-
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bleau 3.22).

Fréquence (GHz)

ZSource (Q>

ZC’harge (Q)

3.0

44513

5.2-j5.3

TABLE 3.22 — Impédances préconisées par la notice du composant.

Les résultats attendus sont résumés dans le tableau 3.23.

Psyr (dBm)

Gain petit signal (dB)

Rendement de drain (%)

47

13

60

TABLE 3.23 — Performances typiques du transistor & 3GHz et selon les impédances

spécifiées par le fabricant.

Les résultats issus du modéle sont présentés en figure 3.38.
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FIGURE 3.38 — Evaluation du modéle en régime grand signal.

On remarque que les performances annoncées par le fabricant sont relativement
proches de celles obtenues en simulation. L’ Input Return Loss n’est pas spécifié par
le fabricant, mais il a été jugé utile de le donner. C’est en effet une caractéristique
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importante d’un amplificateur. Celui-ci est supérieur au critére des -10dB. Il n’en
est cependant pas trés éloigné (= -8dB). Il a d’ailleurs été remarqué, tout au long de
cette étude, la difficulté récurrente que pose 'adaptation en entrée des composants
de puissance.

3.4.4 Intégration des parameétres intrinséques variables et résultats

Au cours des caractérisations électriques des composants, nous avons déterminé
les parameétres du transistor évoluant au cours des tests de vieillissement. Il s’agit
de :

La transconductance g,
La tension de pincement Vp
La résistance a ’état passant Rpson

La tension de seuil des jonctions grille-source et grille-drain Vrg

Il a, par ailleurs, été constaté que la variation de la puissance de sortie suivait
une loi du type :
APs(%) = (A-t" —1)-100 (3.11)

Les variables du modéle agissant respectivement sur les parameétres énoncés ci-
dessus ont donc été remplacés par des fonction dépendantes du temps, soit :

Ry (t) = Rymo - 1" (3.12)
Vp(t) = Vpg - t™ (3.13)
krpson(t) = krDSono - 1 (3.14)
92(t) = gao - 14 (3.15)

ol Rgmo, Vo, krDsono €t goo sont les valeurs initiales des variables (pour t=1
heure), tandis que n, m, p et ¢ sont déterminées a la fin du tests pour t = ¢ finq, de
maniere a ce que chaque parameétre & t i,y ait atteint sa valeur finale (déterminée
d’apreés les caractérisations électriques).

Prenons par exemple le test de vieillissement 45V OmA, afin d’illustrer cette
méthode. Une fois ces coefficients déterminées, on peut tracer les réseaux de carac-
téristiques simulés initiaux et vieillis. Ils sont visibles en figure 3.39.

Enfin, en polarisant ce modéle de transistor sous 45V 200mA et en le chargeant
par les impédances de source et de charge du circuit réalisé, on retrace ’évolution de
la puissance de sortie & la puissance d’entrée de test (39dBm). La figure 3.40 montre
la comparaison entre mesure et simulation. Bien que les courbes présentent une
bonne similitude, on remarque un certain écart. Ceci peut étre du & la modélisation
perfectible des variations de parameétres intrinséques.

11 est également possible, mais cela dépendra beaucoup de la précision du modele,
d’évaluer I'impact de la modification des paramétres sur les formes d’ondes intrin-
séques et sur le cycle de charge, & 39dBm en entrée. A titre indicatif, les formes
d’ondes de tension et de courant Vpg et Ip intrinseques sont données en figure 3.41.
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FiGURE 3.39 — Comparaison des réseau statiques simulés avant et aprés vieillisse-
ment, pour le cas 45V 200mA.
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FIGURE 3.40 — Comparaison des variations de puissance de sortie : mesures (courbe
bleue), modele (courbe rouge).

Enfin, le cycle de charge est visible en figure 3.42. Celui-ci confirme 'hypothése faite
plus haut, selon laquelle la tension drain-source créte atteint environ deux fois la
tension de polarisation.

3.4.5 Pour aller plus loin...

La construction de ce modeéle n’est qu’un point de départ. Afin de le compléter
et de l'affiner, il faudrait maintenant lier les équations décrivant les paramétres
variables (gm, Vp etc...) a(aux) la(les) grandeur(s) la(les) plus influente(s) sur les
dégradations du composant, la température de canal en est ’exemple le plus flagrant
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FicUuRE 3.41 — Formes d’ondes de tension et de courant Vpg et Ip intrinséques
simulées avant et aprés vieillissement. Les fleches indiquent le sens de variation dans
le temps.
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FI1GURE 3.42 — Cycle de charge simulé avant et apres vieillissement. La fleche indique
le sens de variation dans le temps.

qui ressort de ce travail. Celle-ci pourrait étre reliée a la température de boitier et
au rendement de 'amplificateur, donc aux conditions de fermetures de celui-ci. Le
concepteur aurait donc une estimation de la fiabilité en fonction des impédances de
source et de charge présentées aux accés du transistor.

Finalement, il ne s’agit que de reprendre les principes des modéles électro-
thermiques en y ajoutant des contributions a long terme, relatives aux phénoménes
de vieillissement, ceux-ci étant préalablement étudiés lors de tests, en conditions
proches de l'utilisation réelle, similaires & ceux que nous avons présentés.
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3.5 Conclusion

Au cours de ce troisiéme chapitre, nous avons évalué le comportement du tran-
sistor NITRONEX NPTB00050 sous différentes contraintes.

Un état des lieux de la tenue des performances du composant, en régime nominal
RF pulsé saturé et & température de boitier significative, a tout d’abord été entrepris.
Aucune variation des performances n’est & déplorer au bout de 1300 heures dans ces
conditions de fonctionnement.

Afin d’étudier davantage les phénoménes de vieillissement de ce transistor, il
a été choisi d’effectuer des tests de vieillissement sous tension de polarisation de
drain accentuée. Cela repose sur la volonté d’augmenter, & la fois, la contrainte en
champ électrique dans le composant et la contrainte thermique via ’augmentation de
puissance de sortie. Ce type d’épreuve a permis discriminer le mécanisme de vieillis-
sement prépondérant, 1ié & la thermique, et de proposer un scénario global de la
dégradation faisant intervenir la contrainte électrique, via les piéges, et la contrainte
thermique. Les dégradations occasionnées par ces deux aspects sont respectivement
réversibles et permanentes.

Ces tests ont également permis d’extraire un diagramme d’Arrhenius basé sur un
fonctionnement RF pulsé saturé, ceux-ci s’appuyant habituellement sur des tests DC
voir RF CW au mieux. La méthodologie étant construite, il faudrait soumettre a ces
tests, une population de composants plus importante afin de renforcer la pertinence
quantitative de ce diagramme.

Enfin, les signatures électriques et les comportements similaires, obtenus sur
les composants vieillis, ont rendu possible la construction d’un modéle non linéaire
de transistor tenant compte de la dégradation du composant. Ce point peut étre
considéré comme une premiére étape vers la prise en compte de la fiabilité dés la
conception des amplificateurs de puissance radiofréquences.

Le comportement des composants vieillis, & travers leurs signatures électriques,
est un indice précieux quant a la localisation des défauts physiques ayant pu ap-
paraitre dans la structure du composant. Cependant, seule une analyse physique
de cette structure permet d’affirmer ou infirmer les hypothéses formulées. C’est cet
aspect qui sera développé dans le quatriéme chapitre.






CHAPITRE 4
Analyse physique des transistors
dégradés

4.1 Introduction

Les différentes caractérisations électriques menées sur les composants soumis aux
tests de vieillissement sous Vpg augmenté ont permis de :
e Déterminer le mode de dégradation prépondérant : la température de canal.
e Proposer un scénario faisant intervenir les aspects thermiques et électriques
dans les dégradations observées.

Afin d’apporter plus de consistance a ces hypothéses, nous allons détailler dans
les paragraphes suivant les analyses physiques complémentaires effectuées sur les
transistors les plus impactés par les tests de vieillissement. Ces analyses, allant de
I'inspection & I’échelle macroscopique jusqu’a I’échelle nanoscopique, permettront de
localiser et d’analyser les défauts physiques créés par les tests de vieillissement, et
de confirmer le role important joué par la température de canal.

Nous effectuerons, dans un premier temps, une inspection visuelle des transis-
tors vieillis, par microscopie optique et électronique a balayage afin de repérer un
éventuel changement d’aspect extérieur de la puce. La microscopie & émission de
photons sera ensuite utilisée pour rechercher les zones d’'intérét présentant une si-
gnature particuliére. Enfin, une fois ces zones d’intérét identifiées, un prélévement
de lame mince et une analyse en microscopie électronique en transmission seront
conduits afin de déceler une modification de la structure du transistor élémentaire.
Un paralléle avec les mesures électriques pourra ainsi étre fait.

4.2 Inspection visuelle des composants

La premiére étape d’une caractérisation physique consiste & ouvrir le boitier du
composant afin d’accéder & la puce. Trois composants, correspondant & un type de
vieillissement, ont été choisi pour ces caractérisations physiques. Ils sont les suivants :

e 45V 200mA

e 45V OmA

e 40V 600mA

Les clichés réalisés ont été comparés avec un transistor neuf de référence.
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4.2.1 Technique d’ouverture des composants

Rappelons que le couvercle céramique du composant est solidaire du boitier grace
4 un joint époxy non hermétique. La dureté de celui-ci est fortement dépendante de
la température. Ainsi, une exposition de quelques dizaines de secondes a une tempé-
rature de 120°C (bien inférieure a la température de canal maximale recommandée)
permet de le ramollir. Le couvercle peut ainsi étre 6té sans effort grace & une pince,
sans détériorer le cablage interne ainsi que la puce.

La caractérisation des transistors avant et aprés ouverture a permis de confirmer
cette intégrité, puisque les réseaux statiques sont semblables. Une légére diminution
de la tension de pincement Vp, déja évoquée pour les tests de relaxation au précédent
chapitre, semble correspondre au dépiégeage de charges a prior: dans la structure.
Ceci est tout a fait en accord avec ’action de chauffer et d’illuminer la partie active
du transistor. Par ailleurs, les performances RF sont sensiblement modifiées. Ceci
s’explique probablement par la présence du capot céramique qui modifie quelque peu
les propriétés des lignes de transmission formées par les pattes d’accés du composant,
ainsi que le couplage a l'intérieur du boitier. Les impédances de source et de charge
varient donc légerement.

4.2.2 Observation au microscope optique

Un cliché de référence a été réalisé sur un transistor neuf. Il est donné en fi-
gure 4.1.

FiGURE 4.1 — Cliché optique de référence d’un composant neuf.

On peut remarquer la parfaite uniformité de la métallisation. La figure 4.2 re-
présente la micrographie d’une puce vieillie (cas 45V 200mA). On remarque un
changement d’aspect de la métallisation des doigts de source et de drain. Ces der-
niers apparaissent avec une texture plus granulaire. On note également la présence
de défauts sur les plots de source (vias) : des empreintes similaires a des "impacts"
ainsi que des craquelures. L’aspect granulaire des doigts de source et de drain semble
se répartir de maniére elliptique & la surface du composant. En effet, les extrémités
de chaque doigt sont indemnes ainsi que les doigts périphériques. Les deux autres
transistors examinés présentent également cette répartition.

Il est intéressant de confronter la répartition des dégradations des métallisa-
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FiGURE 4.2 — Cliché optique du composant testé en RF pulsée saturée sous 45V
200mA.

tions, & la cartographie de température réalisée sur un composant de référence. La
figure 4.3 permet cette comparaison. Les répartitions de dégradations et de tempé-

" >

50°C

140°C

F1GURE 4.3 — Comparaison entre les distributions de température, pour une puis-
sance dissipée de 45W, et les dégradations des métallisations de source et de drain.
Cliché réalisé & TRT, Palaiseau.

rature présentent une grande similitude. Ceci prouve que la cause de ce changement
de texture est bien liée & la température des doigts de source et de drain.

Il n’est pas possible d’obtenir davantage de détails avec la microscopie optique car
la taille moyenne des défauts est de ’ordre du micromeétre, soit 'ordre de grandeur de
la longueur d’onde. Pour pouvoir observer ces défauts plus finement, il est nécessaire
d’imager 'objet avec des particules offrant une meilleure résolution. Plutot que de
diminuer la longueur d’onde des photons (microscopie a rayons X), on utilisera les
électrons.

4.2.3 Observation au microscope électronique a balayage

La microscopie électronique & balayage (MEB) a donc permis d’observer les
défauts de métallisation avec une meilleure résolution qu’en microscopie optique.
Avant de d’aborder les résultats, donnons le principe de cette technique d’imagerie.
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4.2.3.1 Principe

Contrairement a la microscopie optique, ot I’'objet est imagé par les photons ré-
fléchis par 'objet, la microscopie électronique a balayage met en ceuvre les électrons.
Le faisceau de lumiére est remplacé par un faisceau d’électrons qui vient frapper 1’ob-
jet. Au cours de l'interaction entre le faisceau d’électrons et la matiére, différentes
particules peuvent étre émises par I’échantillon. Ces derniéres sont recueillies par
des détecteurs adéquats, permettant l'imagerie.

Les électrons secondaires

Parmi les particules détectées, signalons tout d’abord les électrons secondaires.
Il s’agit d’électrons faiblement liés & la structure atomique (électrons sur les orbites
périphériques). Ainsi, la collision d'un électron (primaire) du faisceau avec un de ces
électrons périphériques (secondaire), va provoquer I’éjection de ce dernier, entrainant
également une ionisation.

Etant donné la faible énergie de ces électrons, ils sont généralement émis par des
atomes proches de la surface de I’échantillon, ce qui en fait une particule intéressant
pour imager le relief et la géométrie de I'objet. Par contre, vu leur position éloignée
du noyau, ils subissent peu son influence ce qui les rend peu efficace pour mesurer
I’homogénéité chimique de ’échantillon.

Les électrons rétrodiffusés

Les électrons rétrodiffusés sont issus du faisceau primaire. Il s’agit d’électrons
interagissant de maniére quasi élastique avec les atomes de ’échantillon. Ils sont
donc réémis dans une direction proche de celle d’origine avec peu de perte d’énergie.

Etant directement issus du faisceau primaire et peu freinés lors de I'interaction
avec ’échantillon, ils possédent un grande énergie. Ainsi, il peuvent étre émis par
les couches profondes de I'objet. Il sera donc peu judicieux de d’utiliser ce mode
d’imagerie pour les reliefs. En revanche, ils permettront d’obtenir un bon contraste
chimique car la déviation et la réémission de ces électrons seront plus importantes
pour les atomes lourds.

Les électrons Auger

Nous avons vu que le faisceau d’électrons primaire pouvait ioniser les atomes de
Péchantillon en leur 6tant des électrons périphériques (émission d’électrons secon-
daire). En raison de leur haute énergie, les électrons primaires peuvent également
éjecter un électron présent sur une couche profonde de 'atome. La lacune ainsi créée
est comblée par un électron provenant d’une couche supérieure. La perte d’énergie
subie par cet électrons se manifeste soit par I’émission d’un photon X, soit le trans-

fert d’énergie a un électron d’une orbite extérieure. Ce dernier est alors éjecté et
récupéré par un détecteur.
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Comme ces électrons sont de trés faible énergie et qu’ils sont caractéristiques de
I’atome qui les a émis, ils permettent d’obtenir des informations sur la composition
chimique et sur la surface de ’échantillon. Ils nécessitent cependant un niveau de
vide plus intense.

Les photons X

Il s’agit d’un scénario un peu similaire & I’émission d’électrons Auger. La lacune
laissée par un électron d’une couche profonde, éjecté par un électron primaire, est
comblée par un électron d’une couche périphérique. Lors de cette transition, cet
¢électron peut émettre un photon X.

C’est ce photon X qui est détecté et qui permet 'imagerie. L’énergie de ces
photons étant caractéristique de I’atome, il est possible de discriminer les espéces
chimiques présentes dans I’échantillon. Ce type d’analyse porte le nom de spectrosco-
pie dispersive en rayons X et est désignée par 'acronyme EDS (pour X-Ray Energy
Dispersive Spectroscopy). Nous avons déja présenté des clichés réalisés en EDS lors
de la description physique du transistor, au second chapitre. Nous aurons l'occasion
d’y revenir par la suite.

La figure 4.4 illustre ces quatre cas.

© Electron incident © Electron incident © Electron incident © Electron incident
et rétrodiffusé

1
i © Electron secondaire
: © Electron Auger © Photon X

Electrons secondaires Electrons rétrodiffusés Electrons Auger Photons X

FIGURE 4.4 — Interactions possibles entre le faisceau d’électrons et la matiére de
I’échantillon.

4.2.3.2 Observations et discussions

De la méme maniére que pour les observations faites en microscopie optique,
des clichés de référence de la texture de la métallisation sont réalisés. Ceux-ci sont
visibles en figure 4.5. Malgré un relief bosselé, la métallisation apparait comme
relativement homogéne.

La comparaison peut étre ainsi faite avec un composant vieilli (cas 45V 200mA).
Des micrographies similaires sont données en figure 4.6. La différence de texture
est sans appel. L’aspect granulaire observé en microscopie optique se précise. La
surface de métallisation est extrémement accidentée et contient une forte de densité
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Signal A= SE2 Date 27 Feb 2012 —
Mag= 250KX Time 1:3902

Date 27 Feb 2012
Time 112326

| ignal A = SE2
Dato 27 Fob 2012 Mag= 213KX
Time 10.06:34 .

Fi1GURE 4.6 — Cliché MEB des métallisations de source et de drain sur un composant
dégradé (45V 200mA).

de craquelures. Les "impacts" visibles sur les plots de sources peuvent également
étre observés avec une grande finesse (voir figure 4.7). La encore, le méme type de

Date 27 Febb 2012 i Date 27 Feb 2012
Time 94457 = g = Time 95734 WD =104 mm Mag = 1000 KX
YT e G e WA -

FI1GURE 4.7 — Cliché MEB des plots de source sur un composant dégradé (45V
200mA).

structure accidentée que sur les doigts de source et de drain, est visible.
D’aprés la distribution de ces défauts, la réle de la température est certain. Plu-
sieurs hypothéses sont possibles pour expliquer ce phénoméne et ces micro-ruptures
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de meétallisation. Le coefficient d’expansion thermique du GaN et du Si sont respec-
tivement de 3.4-1076 K~ [146] et de 2.5-107K 1 4 300°K [147]. Celui de I’Au est
de 14.2.1079K~!. Considérons une élévation de température de 350°C, ce qui est
proche des conditions de température de canal estimées. La différence d’élongation
entre I’Au et le GaN, pour un doigt de 200pum de longueur, est d’environ 0.77um.
Cela semble modeste mais le phénoméne est dynamique. En effet, la température
n’est pas constante tout au long du test et le cyclage thermique se répéte plusieurs
centaines de fois par seconde, d’oul des contraintes mécaniques oscillatoires. Il est
donc probable qu'une fatigue mécanique des métallisations apparaisse. Dans cette
estimation, nous avons fait 'hypothése que les coefficients d’expansion thermiques
étaient constants avec la température, ce qui n’est pas tout a fait exact, en réalité,
il ont tendance a augmenter.

L’impact de la température sur la texture plaide également pour une seconde hy-
pothése, celle d'un changement de configuration cristallographique (phase) de I’Au.
En effet, au cours des contraintes en températures, les grains d’or de la métallisa-
tion peuvent se réagencer de maniére différente et provoquer des craquelures dans
la structure.

4.2.4 Conclusion

Cette premiére analyse permet de renforcer I’hypothése selon laquelle la tem-
pérature est responsable des dégradations électriques et physiques. En effet, il y a
une corrélation certaine entre la répartition du changement de texture de la mé-
tallisation de doigts et celle de la température. On pourra ajouter que méme si les
dégradations électriques semblent modestes, cette modification de la métallisation
est assez significative. En effet, les craquelures observées pourraient & terme provo-
quer des ruptures de conducteurs, isolant peu & peu des zones du transistor. Couplé
a un éventuel phénomeéne d’électromigration, ce scénario serait tout a fait plausible.

Cette analyse est une premiére étape dans l'investigation. Cependant, elle ne
nous renseigne que sur son aspect extérieur et pas sur ’état interne de la structure
du transistor. Pour aller plus loin, il est nécessaire de sonder cette structure. Etant
donné la taille importante du transistor par rapport aux régions et échantillons
analysables, une localisation du(des) défaut(s) doit étre faite au préalable, afin de
cibler une zone d’intérét. Comme nous ’avons vu, les doigts périphériques semblent
relativement épargnés par cette dégradation. Il sera donc intéressant de prélever un
échantillon de transistor élémentaire au bord de la structure et de le comparer & un
autre échantillon, pris a I'intérieur de cette structure. Reste & choisir judicieusement
I’endroit...



156 Chapitre 4. Analyse physique des transistors dégradés

4.3 Localisation des défauts par des techniques non des-
tructives

Au cours de cette partie, nous allons détailler les deux moyens de localisation des
défauts que nous avons utilisés pour conduire notre investigation : la microscopie a
émission de photons et la radiographie X.

Nous rappelons que les composants examinés sont les cas :

e 45V 200mA

e 45V OmA

e 40V 600mA

Tous ces composants ont présenté des signatures semblables en photo-émission et
aux rayons X.

4.3.1 Analyse du NPTB00050 au microscope a émission de pho-
tons (MEP)

4.3.1.1 Principe du microscope a émission de photons

Abondamment utilisée en analyse de défaillances depuis une vingtaine d’année, la
microscopie a émission de photons est une technique non destructive de localisation
des défauts dans les semiconducteurs [148] [149]. Cette technique permet de détecter
I'infime quantité de photons émise par la partie active du composant. La localisation
des défauts s’effectue par comparaison des signatures obtenues sur un composant
défaillant et un composant vierge. On comprend donc que ce type d’analyse ne peut
qu’aider a la localisation mais en aucun cas fournir une explication sur le mécanisme
de dégradation. La résolution spatiale de cette technique est, qui plus est, limitée
par la longueur d’onde des photons émis. On ne pourra donc pas espérer descendre
sous le micrométre. Cette technique ayant fait ses preuves pour les filiéres FET et
HBT AsGa [149], elle est également utilisée pour les HEMT GaN [150] [151] [152].

Les photons mesurés sont issus des mécanismes de génération-recombinaison des
paires électrons-trous générées lors du passage d'un courant dans les composants.
Ce comportement peut étre favorisé par la présence de certains défauts (jonctions
en avalanche, rupture de cristal semiconducteur, etc...). Ainsi, ces paires générées
seront d’autant plus facilement générées que le champ électrique sera grand. D’autre
part, leur nombre sera plus important si le courant est élevé. On peut ajouter que
dans le cas du HEMT AlGaN/GaN, le phénomeéne de génération-recombinaison
n’a pas uniquement lieu entre la bande de conduction et la bande de valence du
semiconducteur. En raison des phénomeénes de piéges, ces photons émis peuvent étre
issus de recombinaisons inter-bandes. Dans ce cas, le couplage de cette méthode a
de 'analyse spectrale peut permettre de discriminer certains type de piéges via leur
énergie [153].

Dans sa forme la plus générique, il s’agit d’un microscope avec optique classique
doté d’un détecteur de photons. Etant donnée la faible quantité de photons recueillie
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dans cette application, ce détecteur doit avoir le bruit intrinséque le plus faible
possible, d’ou un refroidissement indispensable. Ainsi, le microscope a émission de
photons utilisé, le HAMAMATSU Phemos 1000, posséde quatre optiques (x5, x20,
x50, x100) et un détecteur Si-CCD d’une définition allant jusqu’a 1024x1024 pixels.
Ce dernier est refroidi a -70°C, et 'appareil est confiné en chambre noire.

4.3.1.2 Protocole de mesure
Points de polarisation

Chaque composant (référent et vieillis) a été mesuré sous des conditions simi-
laires pour garantir un bon niveau de comparaison. Les transistors sont uniquement
polarisés en courant continu & plusieurs points de repos afin de déceler un éventuel
lien entre signature MEP et conditions électriques. Un flot de mesures est effectué
en régime transistor en mode passant juste au dessus de Vp :

e Vps=10V et Ip=15mA

[ VDSZQOV et ID:15H1A

e Vps=40V et Ip=15mA

Un second flot de mesures, dans des conditions de courant de drain plus élevé :
e Vps=10V et Ip=100mA
o Vps—20V et Ip—=100mA
e Vps=40V et Ip=100mA

Une mesure fort champ sous le pincement et une mesure faible Vpg a fort courant
sont également faites :

e Vpg=40V et Vg << Vp

[] VDS:3V et ID:1A

Pour compléter cette batterie de mesure, un dernier flot de mesures est effectué en
mode diode. La jonction considérée est la jonction grille drain car la plaque de champ
recouvrant I'espace grille-source masquerait une éventuelle émission de photons. La
source est donc en circuit ouvert et Vgp > 0V :

e [o=10mA

o [o=20mA

Paramétrages du microscope

Afin d’obtenir des clichés MEP exploitables, il est possible d’ajuster différents
parameétres :

Le temps d’exposition de chaque cliché
Le temps d’intégration total

La sensibilité du détecteur Si-CCD

Le grossissement
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Vu le nombre important de cas a analyser, ces parameétres sont adaptés a chaque
point de polarisation. En effet la différence de quantité de photons émis par le
transistor en fonctionnement pincé ou passant dépasse trés largement la dynamique
brute du détecteur. Il faut donc veiller & ne pas le saturer tout en garantissant un
bon rapport signal/bruit de la mesure.

Les défauts observés en photo-émission peuvent étre ponctuels et apparaitre sous
forme de spots (de 'ordre du micromeétre) ou au contraire étre étendus sur toute
une zone du composant. Généralement les défauts rencontrés sur les transistors sont
de la premiére espéce. Ils nous sera difficile d’accorder de I'importance & ce genre
de défaut puisqu’aucune mesure de photo-émission n’est faite sur les composants
vierges, avant vieillissement (les tests de vieillissements s’effectuant "transistor in-
tegre"). La mesure de photo-émission est donc envisagée, dans notre cas, comme un
moyen de comparer le comportement global du composant entre un état "neuf" et
"dégrade".

4.3.1.3 Observations et discussions

Malgré le grand nombre de points de polarisation choisis pour la mesure, au-
cune tendance n’a été remarquée. Les signatures sur un méme composant sont trés
similaires quelque soient le point de repos. On notera tout de méme que ces si-
gnatures apparaissent plus distinctement lorsque la Vpg est important et Ip faible.
La figure 4.8 représente deux clichés en photo-émission d’'un composant neuf, de
référence, et d’un composant vieilli (cas 45V 200mA). Ces clichés sont réalisés en
grossissement 5x et la sensibilité du capteur est réglée au maximum. Chaque cliché
nécessite un temps d’exposition de 1 seconde, tandis que le temps d’intégration est
de 5 secondes. L’image résultante est donc la superposition de 5 images. FEnfin, le
point de polarisation est identique dans les deux cas (Vps=20V et Ip=100mA).

e —
minmate e
minimale maximale

FIGURE 4.8 — Cliché MEP d’un transistor neuf (gauche) et dégradé (droite). Le
point de polarisation est de Vpg=20V et Ip=100mA.
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Le composant de référence présente une répartition uniforme de ’émission de
photons, sur toute la structure. A I'inverse, toute ’émission est concentrée au centre
sur le transistor vieilli. Ce phénoméne est le plus visible lorsque 'on se trouve proche
de Vp. La quantité de photons émise dépend de la densité de courant et du champ
électrique dans la structure, or tous les transistors élémentaires de la structure sont
équipotentiels et le courant de repos est identique. Cela signifie que la densité de cou-
rant dans les doigts centraux est plus importante que dans les doigts périphériques.
Il a, par ailleurs, été vérifié que les transistors élémentaires "éteints" fonctionnent
bien. En effet, & courant plus élevé, la différence de densité de courant s’estompe et
I’émission s’uniformise.

On peut donc dire que les transistors périphériques sont toujours bloqués alors
que les transistors centraux sont déja passants. Ceci plaide en faveur d’une tension
de pincement plus négative pour ces derniers que pour les doigts périphériques.
L’hypothése de la contribution de la température sur la diminution de la tension de
pincement est, encore une fois, corroborée.

Pourtant, nous avons vu lors de la caractérisation thermique du composant, qu’en
dehors de quelques doigts périphériques, la différence de température entre les doigts
a l'intérieur de la structure était relativement faible (de l'ordre de quelques °C). La
thermique seule ne peut donc pas expliquer le fait que les dégradations aient eu
lieu préférentiellement sur les dix doigts centraux plutot qu’ailleurs. Nous pouvons
également ajouter que sur les autres composants examinés, ces zones d’émission plus
intenses (significatives mais d’intensité plus faible pour ces autres cas) ne sont pas
forcément situées au centre du composant. Il est donc probable que ces zones soient
devenues des points chauds durant le test de vieillissement, accélérant localement
les dégradations.

Ceci présuppose donc une mauvaise évacuation de la chaleur due & une modifi-
cation de 'impédance thermique dans ces régions. Il est donc nécessaire d’examiner
I’état de la brasure de puce (contact puce - fond de boitier). Une caractérisation
radiographique des composants vieillis sera effectuée, ainsi qu’il I’a déja été fait sur
le composant de référence (voir second chapitre).

Notons enfin qu’aucune corrélation n’a été établie entre I’état des métallisations
des doigts de source et de drain, et I’émission de photons. Il existe donc une différence
qualitative de la répartition des dégradations affectant les "servitudes" (métallisa-
tions, plots d’accés) et la structure profonde du transistor (couches épitaxiées, canal,
contacts divers).

4.3.1.4 Conclusion

La microscopie & émission de photons est un outil puissant pour la localisation
des défauts dans les semi-conducteurs. Cette technique nous a permis de déterminer
et de réduire de maniére significative une seconde zone d’intérét pour 'extraction
d’un échantillon de transistor élémentaire, & analyser. Afin de statuer sur origine de
ces zones d’émission de photons, une analyse radiographique de la brasure de puce
sera entreprise sur les composants défaillants. En effet, nous avons remarqué, au se-
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cond chapitre, lors de la caractérisation thermique du composant, la présence signifi-
cative de vide de brasures sous la puce. Cette analyse pourrait corréler I'imagerie en
MEP & d’éventuels défauts de brasures, apparus pendant les tests de vieillissement.

4.3.2 Radiographie X des composants stressés
4.3.2.1 Généralités sur la radiographie en rayons X
Principe général

Cette technique d’imagerie non destructive utilise les photons de haute énergie
produits par une source dédiée. Un faisceau de photons éclaire ’échantillon & ana-
lyser, le traverse, interagit avec sa structure et est recueilli par un détecteur. Une
image, dont le contraste dépend a la fois de I’épaisseur et du coefficient d’atténuation
des structures traversées, est ainsi formée. Il s’agit donc d’une technique d’imagerie
en transmission.

A noter que différentes longueurs d’ondes peuvent étre utilisées suivant le type
d’objet a caractériser. Le spectre s’étend ainsi des rayons X jusqu’aux rayons gamina.
On parlera alors respectivement de radiographie X ou de gammagraphie. La radio-
graphie X est trés utilisée dans le domaine médical et industriel pour le controle
et le diagnostique. Les énergies s’étendent de quelque keV jusqu’au MeV, au dela
les installations deviennent trés encombrantes. La gammagraphie est, quant & elle,
majoritairement employée pour le controle de défauts de soudures dans des piéces
métalliques de forte épaisseur pour installations critiques (centrales nucléaires, oléo-
ducs). En effet, dans ce cas, des photons de trés haute énergie (du MeV a plusieurs
centaines de GeV') sont nécessaires.

Source de rayonnement

La production du rayonnement s’effectue grace & un tube & rayons X. Il s’agit
d’un tube de conception similaire & celle d’une diode & vide. En effet, il est composé
d’une cathode chauffée et d’une anode, disposées dans une enceinte sous vide dans
laquelle est pratiquée une fenétre transparente aux rayons X, pour permettre leur
passage. Lorsqu’une tension positive de quelques dizaines de kV est appliquée entre
anode et cathode, les électrons de cathodes sont accélérés vers ’anode. Ces derniers
finissent leur course dans ’anode, provoquant un important échauffement de celle-
ci (transfert d’énergie électron-électron). Cependant, I'interaction électron-matiére
au niveau de I'anode induisant une forte variation de la vitesse des électrons du
faisceau, un rayonnement de photons, dit de freinage ou Bremsstrahlung est produit
sous forme de rayons X. Ce rayonnement est préférentiellement normal a la surface
de ’'anode, ce qui explique la configuration parfois oblique de ’anode. La puissance
rayonnée dépend de la tension d’accélération U, du numeéro atomique Z de ’anode
au point d’impact du faisceau, d’'un coefficient K dépendant de la géomeétrie du
systéme et du flux d’électron F. Elle est donnée par la formule suivante :

1
PX:§'K-F'Z~U2 (4.1)
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La puissance fournie au tube est :
Ppc=U-i=U-F-e (4.2)

ol e est la charge élémentaire. Le rendement du tube, %XC, est donc proportionnel
a 7 et U. Typiquement, il est de l'ordre de 1%, ce qui impose des systémes de
refroidissement imposants pour les sources de forte puissance.

Détection et imagerie

L’objet & analyser est placé & une certaine distance de la source de maniére
a considérer le faisceau de rayons X comme homogéne. Selon 'espéce chimique et
I’épaisseur des matériaux composant 1’échantillon, les rayons X sont plus ou moins
atténués. Le faisceau global ainsi affecté frappe un détecteur, lequel est sensible
a l'énergie des photons X incidents. Le contraste de l'image est donc directement
dépendant de I’énergie de ces photons.

Jusque récemment, les films photographiques AgBr étaient utilisés comme sup-
port d’image. Ceux-ci nécessitaient des étapes intermédiaires (révélation, fixation)
avant d’obtenir le cliché définitif. Ces films étant sensibles a la fois aux rayons X et
a la lumiére visible, ils étaient parfois couplés & des écrans phosphorescents disposés
de part et d’autre. La sensibilité étaient donc accrue grace & l'illumination du film
par des photons visibles.

Meéme si ce mode d’imagerie est longtemps resté une référence pour sa bonne
sensibilité et résolution spatiale, I’évolution de I’électronique a permis d’améliorer
le procédé, surtout au niveau du temps requis pour la prise de cliché. Ainsi, le
film photographique a laissé la place & un numériseur sensible aux photons visibles
générés sur ’écran phosphorescent frappé par les photons X. Il s’agit de capteurs
& conversion indirecte. Des dalles de phototransistors sont également utilisées pour
convertir directement les rayons X en signaux électriques directement exploitables.

4.3.2.2 Observations et discussions

La caractérisation de la brasure est effectuée sur les trois composants cités plus
haut (cas 45V 200mA, 45V O0mA et 40V 600mA). Comme la température semble
étre la principale cause des dégradations, le composant stocké & 300°C a également
été examiné aux rayons X. Les clichés de radiographie X sont confrontés aux clichés
réalisés en microscopie & émission de photons.

Les figures 4.9, 4.10, 4.11 effectuent la comparaison des clichées RX et MEP des
cas 45V 200mA, 45V OmA, 40V 600mA. La figure 4.12 présente I’état de la brasure
du composant stocké & 300°C.

Nous remarquons que la brasure comportant les vides les plus nombreux et
imposants est celle du cas 45V 200mA. Viennent ensuite, par ordre décroissant
de dégradation, les cas 45V OmA et 40V 600mA. Rappelons que les températures
crétes de canal estimées pendant les tests RF 4 45V 200mA, 45V OmA et 40V 600mA
sont respectivement de 394°C, 280°C et 237°C. En revanche, ’état de celle-ci, sur le
composant stocké & 300°C, reste assez comparable & celui d’'une brasure d’origine.
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FIGURE 4.9 - Clichés RX (gauche) et MEP (droite) du transistor dégradé en RF
pulsé sous Vpg=45V et Ipp=200mA. Le point de polarisation pour le cliché MEP
est de Vps=20V et Ip=100mA.

FIGURE 4.10 — Clichés RX (gauche) et MEP (droite) du transistor dégradé en RF
pulsé sous Vpg=45V et Ipp=0mA. Le point de polarisation pour le cliché MEP est
de Vps=20V et Ip=100mA.

On notera également la remarquable similitude entre les clichés RX de la brasure
et les zones fortement émissives des clichés MEP. Cela signifie que les points chauds
créés par une dénaturation locale de la brasure a provoqué un recul de Vp vers
les valeurs négatives, induisant davantage de courant de drain pour un Vg donné,
donc plus de photons émis. Ceci est cohérent avec les caractérisations électriques
effectuées sur le composant stocké thermiquement. Le role de la température est
donc clairement établi.

Comme il I’a été spécifié au second chapitre lors de la description du composant,
la brasure entre la puce et le fond de boitier est constituée d'un eutectique Au/Si. La
particularité des eutectiques est aussi de présenter une température de fusion bien
inférieure a celle des deux corps pris séparément. Cet alliage est couramment utilisé



4.3. Localisation des défauts par des techniques non destructives 163

FI1GURE 4.11 — Clichés RX (gauche) et MEP (droite) du transistor dégradé en RF
pulsé sous Vpg=40V et Ipo=600mA. Le point de polarisation pour le cliché MEP
est de Vps=20V et Ip=100mA.

i

FIGURE 4.12 - Clichés RX du transistor en stockage & 300°C (gauche) et d’un
transistor neuf (droite).

en microélectronique pour réaliser des assemblages [154]. La température eutectique
de cet alliage est de 370°C [155] pour des proportions massiques de 97.15% de Au et
de 2.85% de Si. Pour cette température et ces proportions, la transition liquide/solide
s’effectue a température constante.

La brasure étant en contact directement avec le boitier et isolée du canal par le
substrat de Si, celle-ci devrait avoir une température inférieure a sa température de
fusion lors des tests RF. Elle est également le siege d’un important gradient de tem-
pérature (spatial et temporel), gradient qui n’est pas présent en stockage thermique,
puisque l'intégralité du composant est & la méme température et en permanence.
Il est donc possible que la température créte de la brasure soit plus basse pendant
les tests RF que durant un stockage thermique. Cependant, ’apparition de points
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chauds peut provoquer localement une modification de la brasure. La température
augmentant dans le méme temps & cause de la hausse de Rrp, le phénoméne s’am-
plifie et la surface des zones dégradées augmente.

4.3.2.3 Conclusion

Grace a l'analyse de la brasure en radiographie X, il est possible de préciser
le phénoméne sous-jacent & 1’émission de photons localisée. Ceci montre que les
faiblesses du composant ne semblent pas seulement dues & sa structure intrinséque
ni aux matériaux utilisés mais plutot aux éléments annexes effectuant la liaison avec
le monde extérieur (la brasure). A la lumiére de cette caractérisation, mettant en
évidence la zone la plus dégradée, un échantillon peut étre prélevé, afin de corréler
les mesures électriques a ’analyse physique du transistor.

4.4 Analyse micro-structurale des dégradations

4.4.1 Préparation des échantillons

Les techniques et observations présentées jusqu’alors ne nous ont permis que de
localiser les dégradations et leurs effets sur des aspects particuliers (impact de la
température sur les métallisations, signature MEP en lien avec la dégradation de
la brasure puce-boitier). En effet, ces moyens ne nous permettent pas d’observer
directement la structure intime du transistor, a savoir les contacts (ohmique et
redresseur), 'hétérojonction AlGaN/GaN formant le canal et les couches de report
sur le substrat Si, plus généralement ce qui influe directement sur le fonctionnement
électrique du composant.

Afin de pouvoir mener cette ultime investigation, une étude du composant en
profondeur est requise. Elle nécessite 'utilisation d’un matériel particulier, le micro-
scope électronique en transmission. Etant donné extréme résolution et la technique
d’imagerie de ce type de microscope, I’échantillon doit répondre & des critéres de
taille particuliers. Ceci oblige, comme nous ’avons dit plus haut a repérer des zones
d’intérét sur les composant vieillis, pour y prélever un échantillon.

A la lumiére des analyses détaillées ci-dessus, ces zones d’intérét ont été dé-
terminées. Des échantillons ont ainsi été extraits de la puce, servant de support a
I’analyse physique de la structure intrinséque des transistors élémentaires. Les sites
d’extraction sont visibles en figure 4.13. Afin d’avoir une base de référence quant a
la structure des transistors élémentaires, un échantillon a été prélevé sur un compo-
sant vierge, au centre de la puce. Cet échantillon sera appelé TEM — 1. Deux lames
minces ont été réalisées sur le transistor vieilli en RF pulsée sous 45V 200mA :

e une en périphérie de la puce, en zone de faible émission de photons (brasure

peu modifiée et effets de la température moindres). Elle sera appelé TEM — 2.

e une au centre de la puce, en zone de forte émission de photons (brasure trés

impactée et effets de la température maximaux). Elle sera appelé TEM — 3.
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FIGURE 4.13 — Sites de prélévement d’échantillons : au centre sur composant neuf (2
gauche), et en zone de forte et de faible émission de photons sur composant vieilli,
au centre et en périphérie respectivement (a droite).

Ces deux échantillons permettront d’évaluer le niveau de dégradation occasionné
par une brasure endommagée.

4.4.1.1 Le FIB

L’extraction des échantillons utilise un instrument bien connu dans l'univers
de l'analyse des matériaux. Il s’agit du FIB (pour Focused Ion Beam), que 'on
pourrait traduire par faisceau d’ions focalisé, mais que l'on rencontre plutét sous
I'appellation sonde ionique focalisée.

En analyse des matériaux, cet instrument est couplé a un systéme d’imagerie
de type MEB et est dédié¢ au micro-usinage. Les colonnes MEB et FIB utilisent
donc la méme chambre sous vide. Bien qu’il soit surtout utilisé pour la découpe
et extraction d’échantillons, il peut également étre employé pour la soudure et la
micro-fabrication, pour les M EM S (MicroElectroMechanical Systems) notamment.

Le faisceau d’ions est fabriqué & partir d’une source & métal liquide. Le métal
en question est le Gallium, bien que des canons a ions employant I’Or ou I'Iridium
existent aussi. La particularité du Gallium est d’avoir une température de fusion
basse (environ 30°C). Il est donc tout indiqué dans la fabrication d’une source &
métal liquide. La Gallium liquide mouille une pointe de Tungsténe au rayon de
courbure extrémement petit, laquelle est le siege d’'un champ électrique important.
Les atomes de Gallium sont ainsi ionisés, accélérés & une énergie comprise entre 1
et 50KeV et focalisés par un jeu de lentilles électrostatiques. Selon I’énergie des ions
et le courant de faisceau, il est possible, soit d’imager 1’échantillon, soit de I'usiner.

En configuration usinage, le faisceau d’ions de haute énergie pulvérise ainsi les
atomes de la surface de ’échantillon. Dans le méme temps, les ions de Gallium sont



166 Chapitre 4. Analyse physique des transistors dégradés

implantés dans celui-ci sur une épaisseur de quelques nanomeétres. Cela modifie aussi
localement la structure cristalline de I’échantillon & usiner. Ainsi, d’un point de vue
pratique, il est souvent nécessaire de détourer grossiérement I’échantillon avec un
faisceau trés énergétique et sous fort courant puis d’effectuer la finition avec quelques
passes a tres faible courant sous faible énergie pour limiter I'implantation ionique et
conserver 'intégrité du réseau.

4.4.1.2 Technique d’extraction de lame mince et de report sur grille
d’analyse

Nous allons maintenant détailler la technique de prélévement des échantillons &
analyser en microscopie électronique en transmission. Les échantillons TEM — 1,
TEM — 2 et TEM — 3 sont des coupes transversales de transistors élémentaires
(voir figure 4.14).

EHT= 200/ ‘Signal A= InLens Date 21 Sep 2011 1pm EHT = 200V Signal A = InLens Date 21 Sep 2011
WD= 50mm Mag = 250 KX FIBMag= 432KX — WD = 50mm Mag= 1000KX  FlBMag= 432KX

F1GURE 4.14 — Zone d’intérét typique et échantillon.

L’extraction des échantillons utilise évidemment le FIB et s’effectue en plusieurs
étapes. Tout d’abord, le pourtour de I’échantillon est dégagé grace a un faisceau
d’ion intense. Un certain angle de dépouille est nécessaire afin de faciliter 'extraction

future de ’échantillon. La figure 4.15 illustre cette étape.

EHT = 5.00kV Signal A = SESI Date :15 Sep 2011
WD = 5.0 mm Mag= 2.02KX FIBMag= 4.37 KX

FIGURE 4.15 — Détourage de ’échantillon & ’aide d’un faisceau d’ions intense.
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Une pointe d’extraction au rayon de courbure d’environ 2um est ensuite appro-
chée et soudée & I'échantillon grace & la projection d’un mélange gazeux contenant
du Platine ou du Tungsténe. Ceci est visible en figure 4.16.

EHT = 5.00kV Signal A= InLens. Date 115 Sep 2011 EHT = 5.00kV/ i ons Date :15 Sep 2011
WD = 50mm Mag= 24X FIBMag= 147X F——  wo=s50mm Mag= 147X FIBMag= 147X

FIGURE 4.16 — Extraction de I’échantillon & I'aide d’une micro-pointe.

Le "pied" de I’échantillon est ensuite trongonné et extrait de la structure générale
pour étre reporté sur une grille ad hoc pour I’analyse en microscopie électronique en
transmission (voir figure 4.17). L’échantillon est soudé sur cette grille par le procédé
évoqué juste avant.

EHT = 500K/ Signal A= Inens. Date 115 54p 2011
F——  wp=ssmm Wag= 147X FiBMag= 147X

EHT = 500KV Signal A= InLens. Dt 115 Sep 2011
wo = 50mm Mog= 428KX  FIBMag= 428KX

F1GURE 4.17 — Report de ’échantillon sur une grille d’analyse.

La derniére étape de la préparation consiste a réduire ’épaisseur de I’échan-
tillon pour le transformer en une lame mince adaptée a ’analyse au microscope
électronique en transmission. En effet, celui-ci doit étre rendu quasi transparent aux
électrons. Ainsi, ’épaisseur brute d’environ 2um doit étre ramenée & environ 40nm.
Ceci est réalisé par des passes successives a faible courant. Afin de ne pas rogner
les couches supérieures de I’échantillon (passivation, plaque de champ, etc...), une
couche métallique (de Platine ou de Tungsténe) est déposée sur celui-ci. Le résultat
de ces étapes est illustré en figure 4.18.

A ce stade, la lame mince est enfin préte pour 'analyse en transmission. On
remarque sur ces deux clichés, imagés a partir des électrons secondaires, 'impression
de transparence sur la lame amincie. Les lignes verticales reflétent les variations
d’épaisseur de la lame. Non visible sur ces clichés, la lame mince peut se cintrer
légérement sous l'effet des contraintes mécaniques internes. Cet effet peut étre corrigé
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1um EHT = 200 kv Signal A = SES| Date 115 Sep 2011 EHT = 500V Signal A= SESI Date 110 Jan 2012

FIGURE 4.18 — Amincissement et finition de la lame mince : brute (4 gauche) et
amincie (& droite).

en rognant davantage certaines sur-épaisseurs.

4.4.2 Observations au Microscope Electronique en Transmission
4.4.2.1 Description générale du microscope électronique en transmission
Principe

Le principe du microscope électronique en transmission (MET) a été mis au point
en 1931 par Max Knoll et Ernst Ruska. Contrairement au microscope électronique
a balayage qui image 'objet & partir des électrons secondaires ou rétro-diffusés, le
microscope électronique en transmission utilise un faisceau d’électrons transmis a
travers un échantillon trés mince. Les interactions électrons/matiére donnent ainsi
naissance a une image, dont la résolution peut avoisiner I’ Angstrom. L’électron pou-
vant étre considéré comme une onde, ce mode d’imagerie hautement résolutif per-
met également d’étudier I’échantillon dans l’espace de Fourier (en diffraction), ce
qui apporte des informations supplémentaires quant & sa nature cristallographique.
Il est aussi possible d’étudier la composition chimique de I’échantillon en mesu-
rant le rayonnement X provoqué par le faisceau électronique. Enfin, contrairement
aux microscopes optiques, la résolution n’est pas limitée par la longueur d’onde des
électrons, mais par les aberrations dues aux lentilles magnétiques conditionnant le
faisceau.

Apres la traversée de ’échantillon, le faisceau frappe un écran phosphorescent
qui transforme l'image électronique en image optique. Sur les microscope récents,
des détecteurs Si-CCD remplacent avantageusement les écrans phosphorescents. Il
permettent, en outre, tous les post-traitements réalisables avec I'outil informatique.

Les applications de la microscopie électronique couvrent un trés vaste domaine,
de 'observation d’échantillons biologiques, comme le noyau des cellules a ’analyse
d’échantillons industriels dans la métallurgie ou l'industrie des semi-conducteurs.
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Le JEOL ARM 200F

Le microscope électronique en transmission utilisé est le modele ARM 200F de
JEOL. 1l ’agit d’un microscope électronique en transmission ayant une résolution
en mode STEM (Scanning Transmission Electron Microscopy) pouvant atteindre
0.08nm. La taille de sonde utilisée pour réaliser les clichés en mode STEM-HAADF
(Scanning Transmission Electron Microscopy - High Angle Annular Dark Field),
donnant une image en contraste chimique, est de 0.1nm. La tension d’accélération
maximale du canon a électrons, de type FEG (Field Emission Gun), est de 200kV. 11
dispose également d’une dalle CCD pour 'acquisition des clichés, en plus de I'écran
phosphorescent traditionnel. En figure 4.19 est représenté le microscope.

FIGURE 4.19 — Le MET Haute Résolution JEOL ARM 200F.

Il est, en outre, doté de 'option d’analyse dispersive d’énergie en rayons X (EDS).
Cette mesure permet d’identifier les espéces chimiques présentes dans I’échantillon
par la caractérisation des photons X émis par celui-ci, & la traversée du faisceau
électronique. La taille de sonde utilisée pour ce type d’analyse est de 0.2nm.

4.4.2.2 Analyse des zones critiques et discussions

Dans les échantillons TEM — 1, TEM — 2 et TEM — 3, plusieurs régions ont
été analysées. Il s’agit de zone critiques, reconnues pour influer sur le comportement
électrique du transistor. Il s’agit des zones suivantes :

e Les contacts ohmiques de source et de drain (1).

e L’interface passivation-semiconducteur (2).

e Les couches de report sur le substrat (3).

e L’interface Schottky de grille (4).

Ces zomnes sont illustrées par la figure 4.20.
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FiGURE 4.20 — Tlustration sur TEM — 1 des régions critiques du transistor élémen-
taire, analysées au MET.

Les contacts ohmiques

Des contacts ohmiques dépendent la liaison du transistor intrinséque avec le
monde extérieur. Ces éléments doivent donc étre aussi parfait que possible, c’est &
dire avoir la résistance la plus faible et présenter une bonne tenue aux températures
élevées ainsi qu’aux fortes densités de courant. Comme nous ’avons dit au second
chapitre, les contacts ohmiques sont du type Ti/Al/Au. La figure 4.21 illustre les
contacts ohmiques de source et de drain de TEM — 1.

Contact ohmique de drain Coté grille Contact ohmique de source

FIGURE 4.21 — Clichés MET des contacts ohmiques de TEM — 1 : drain (& gauche)
et source (& droite).

Une analyse EDS a été menée sur le contact de source, afin de vérifier la présence
des espéces chimiques mentionnée plus haut. La figure 4.22 donne la répartition de
ces espéces chimiques le long de la ligne de mesure.

On peut remarquer que la zone de transition métal-semiconducteur est floue.
Ceci est du au procédé de fabrication qui consiste a effectuer sur ces contacts, un
recuit afin de neutraliser toute barriére de potentiel [156]. On notera également la
présence d’une "inclusion" & I'extrémité du métal de drain, coté grille. Il s’agit d’'un
agglomérat de Nitrure de Titane. Ce méme type d’inclusion a été trouvée sur un
le contact de source de TEM — 3 mais est absent sur TEM — 2. 1l semblerait que
ces inhomogénéités soient relatives au procédé de fabrication du composant, plutot
qu’au stress électro-thermique subi pendant les tests de vieillissement. La figure 4.23
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Metal

SisN, Ti Au Ti GaN

100

000 — 5 I I Distance I I 0483 pm

F1GURE 4.22 — Analyse EDS du contact ohmique de source. Les points de la ligne
cyan, sur le cliché MET, représentent les endroits de sondage.

montre le contact ohmique de drain de TEM — 3. A noter que le cliché apparait
en négatif par rapport aux autre photographies car le contraste est, cette fois ci,
cristallographique.

Passivation

FI1GURE 4.23 — Cliché MET du contact de drain de TEM — 3.
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Les différentes comparaisons effectuées entre les contacts des transistors neufs et
vieillis n’ont montré aucune différence de structure. De plus, aucun comportement
résistif parasite n’a été remarqué lors des mesures électriques. L’augmentation de
la résistance de drain aurait du se manifester par une chute de courant de drain
sur tout le réseau I(V), or les tests RF et thermique ont montré que ce n’était
pas vraiment le cas, voir l'inverse (augmentation de Ipgg pour les transistors en
stockage thermique). Par ailleurs, 'augmentation de la résistance de source devrait
se traduire par une baisse de la transconductance effective de maniére homogéne
sur le réseau I(V) (par contre réaction en courant dans la source), ce qui n’était
sensiblement le cas qu’a faible Vpg.

Ceci conforte 'hypothése d’une non évolution des contacts ohmiques, quel que
soit ’état du transistor.

D’un point de vue thermique, la zone des contacts ohmiques est probablement
exposée & des températures moindres qu’au niveau de la grille, puisque ces contacts
bénéficient de larges métallisations qui aident & évacuer la chaleur.

L’interface passivation-semiconducteur

Les fabricants de HEMT AlGaN/GaN de puissance utilisent préférentiellement
la passivation des puces pour se prémunir des piéges de surface [88] [82]. En outre,
il a été montré [80] que cette technique permettait de réduire le courant de fuite de
grille; car il s’avére que celui-ci est assisté par ces mémes piéges de surface.

La vue générale de la passivation sur TEM — 1 est donnée en figure 4.24. Celle-

FiGURE 4.24 — Cliché MET de la passivation de TEM — 1.

ci couvre entiérement le semiconducteur. On remarque une structure en couche,
témoignant de de la déposition en plusieurs étapes de cette passivation. Elle est
composée en majorité de SigNy. On remarque une excellente cohérence entre le
semiconducteur et cette couche de passivation. Aucun défaut (vide, délamination)
n’a été remarqué. Le contraste cristallographique met cependant en évidence de
nombreux défauts dans le semiconducteur. Nous y reviendrons dans le paragraphe
suivant.

La figure 4.25 représente l'interface passivation-semiconducteur de TEM — 3
dans l'espace grille-drain.

A Tissu d’un des plus éprouvants tests RF (cas 45V 200mA), aucune dégra-
dation de la passivation n’est remarquée. En effet, un phénoméne récurrent sur la
passivation est la délamination (décollement) de celle-ci [153]. Un cliché détaillé de
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Coté grille

Passivation

Coté drain

FI1GURE 4.25 — Cliché MET de la passivation de TEM — 3.

cette interface est visible en figure 4.26. La cohérence des couches est excellente sur

F1GURE 4.26 — Gros plan de l'interface passivation-semiconducteur de TEM — 3.

I’échantillon vieilli. On note une zone d’interdiffusion passivation-semiconducteur
d’environ 3nm de profondeur.

Une analyse similaire sur TEM — 2 n’a fait état d’aucune dégradation particu-
liere. Ainsi, nous pouvons affirmer que la technique de passivation est relativement
résistante aux hautes températures et ne montre pas de dégradation particuliére
jusqu’a des températures avoisinant les 400°C.

Rappelons a ce sujet que le transistor dont les lames TEM —2 et TEM — 3 sont
tirées (cas 45V 200mA), a vu son courant de fuite diminuer apres le test de vieillisse-
ment. Ceci correspond a une ameélioration de cet indicateur de performance. Le cas
inverse s’est également produit, notamment pour le test & 43V OmA. Il conviendrait
d’analyser aussi ce transistor.

Un autre aspect qui a déja été discuté dans la littérature est la pénétration
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de la passivation en bord de grille, coté drain [87] [86]. Ce type de défaut, créé
par des contraintes électriques en Vpg intenses, serait responsable d’une diminution
de courant de saturation de drain, Ipgg. Ce point a été examiné sur TEM — 1
et sur TEM — 3. La figure 4.27 représente cette zone du transistor pour les deux
échantillons. Nous pouvons remarquer que ce type de défaut est déja présent sur

Passivation Passivation

-

F1GURE 4.27 — Interface passivation-semiconducteur au niveau du bord de grille,
coté drain : TEM — 1 (a gauche), TEM — 3 (a droite).

le composant neuf et qu’il ne semble pas plus proéminent sur 1’échantillon vieilli.
Ceci confirme que les dégradations irréversibles observées lors des caractérisations
électriques ne sont pas relatives a ce type de modification structurale, et ne sont

donc pas liées aux contraintes électriques subies pendant les tests de vieillissement
RF.

Les couches de report sur le substrat

Le bati sur lequel est gravée la zone active est également d’une grande impor-
tance pour les performances électriques et leur maintien dans le temps. Etant donné
Pimportant désaccord de maille entre le GaN et le Si (voir premier chapitre), et les
contraintes électromécaniques qui en découlent, il est nécessaire de mettre en place
des techniques de report efficaces de la zone active sur le substrat. Nous avons dé-
taillé, au second chapitre, la technique de report employée par NITRONEX. Celle-ci
consiste & se faire succéder, du haut de la puce vers le bas, des couches d’AlGaN ol
la fraction molaire d’Al augmente au détriment de celle du Ga. Les contraintes et
défauts sont donc, en principe, reportés sur la couche directement en contact avec
le substrat Si, la couche d’AIN.

Pour rappel, cette structure est visible en figure 4.28. On remarque effectivement
que les défauts (ruptures cristallines et dislocations) sont majoritairement situées
au niveau des deux couches les plus proches du substrat. Les couches supérieures
n’en sont cependant pas complétement exemptes.

L’analyse des couches de report de TEM — 3 a révélé une densité de défauts
comparable & celle de TEM — 1 et une invariance de la structure (voir figure 4.29).
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Grille

Gallium
Silicium
Aluminium

FIGURE 4.28 — Structure des couches de report sur le substrat (TEM — 1) : procédé
de gestion du désaccord de maille (les deux clichés de gauche) manifestation des
contraintes mécaniques (& droite).

La quantité de dislocations ne semble pas avoir évolué de maniére significative entre
le composant neuf et le composant vieilli.

Coté drain Passivation Coté grille

FIGURE 4.29 — Structure des couches de report sur le substrat (I'"EM — 3).

La présence de nombreuses dislocations est autant de sites potentiels pour les
charges piégées. 1l a été montré, au cours du second chapitre, que l'influence des
piéges de substrats affecte préférentiellement la tension de pincement. En effet, celle-
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ci se décale d’autant plus vers les valeurs positives que la tension de repos de drain,
Vbso, est importante (davantage de charges piégés). D’autre part, nous avons montré
que des charges piégées étaient responsables du décalage de la tension de pincement,
Vp, vers les valeurs positives pendant le test RF, d’aprés le phénoméne de relaxation
post-vieillissement identifié au troisiéme chapitre. Ces observations sont cohérentes
avec la présence de piéges de substrat et I’analyse structurale montre que la structure
riche en défauts et contraintes mécaniques des couches tampons, entre la zone active
et le substrat, est tout a fait propice au piégeage de charges.

Ainsi, durant les tests de vieillissement, des charges peuvent se retrouver, peu a
peu, piégées dans ces couches profondes sous ’action des intenses excursions RF en
Vps. Ceci provoque le décalage de Vp vers les positifs, puis aprés stress, ces charges
sont libérées et Vp revient petit & petit vers les valeurs négatives.

L’interface Schottky de grille

La derniére zone examinée est I'interface Schottky de grille. Il s’agit du ceeur
du transistor car de cette région dépend la commande du courant de drain. C’est
aussi la zone ou les contraintes électrique et thermiques sont les plus importantes.
En effet, les électrons ont acquis une grande vitesse et une densité élevée en sortie
en sortie de grille, coté drain. A cet endroit, le champ électrique est maximal. Nous
avons cependant vu que cette zone de la grille ne semble pas affectée par ces champs
intenses. D’autre part, la température de canal est trés importante. Elle ’est d’au-
tant plus qu’il n’y a pas de structure, dans cette zone, & méme de dissiper la chaleur
produite, si ce n’est le doigt de grille lui méme.

La figure 4.30) illustre linterface Schottky des trois échantillons TEM — 1,
TEM — 2 et TEM — 3. Rappelons que ce contact redresseur est du type
Au/Ni/AlGaN (voir second chapitre).

Coteé drain Coteé source

Au Grille

Ni

F1GURE 4.30 — Détail de linterface Schottky de grille pour TEM — 1 (cliché de
gauche), TEM — 2 (cliché du centre) et TEM — 3 (cliché de droite).

L’interface de I’échantillon TEM —1 (neuf) fait apparaitre les différentes couches
de maniére trés nette. Chaque espéce chimique est bien délimitée. En revanche pour
les échantillons TEM — 2 (périphérie du composant stressé) et TEM — 3 (centre
du composant stressé, dans la zone de photoémission intense), ’Au semble avoir
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diffusé dans le Ni, jusqu’a atteindre, par endroit, le semiconducteur, changeant ainsi
la nature du contact redresseur. L’ampleur de la modification est également plus
importante sur TEM — 3 que sur TEM — 2. La température de canal y est aussi
plus importante. On peut noter que la dégradation du contact s’effectue de maniére
relativement homogéne sur toute la longueur de la grille, excluant ainsi le champ
électrique comme cause de la dégradation. On remarquera cependant que le contact
Schottky en bord de grille, c6té drain posséde une inclusion d’Au qui se retrouve
sur les trois échantillons. Ceci est certainement d au procédé de fabrication.

Une analyse EDS (profil et cartographie chimiques) sur I'échantillon TEM — 3 a
été entreprise afin de confirmer les espéces chimiques en présence. Celle-ci est visible
en figures 4.31 et 4.32.

AlGaN Au Ni

100

atom %

vgy —————— I Distance I 2008 nm

F1quRE 4.31 — Profil EDS du contact Schottky dégradé de TEM — 3, au niveau du
bord de grille, c6té source.

Ces observations expliquent la diminution de hauteur de barriére constatée en
mesures électriques, et donc le courant direct de grille croissant pendant les tests RF.
En effet, la hauteur de barriére dépend du travail de sortie du métal en contact avec
le semiconducteur. Selon [157] le travail de sortie de I’Au est compris entre 5.1V et
5.47eV, tandis que celui du Ni varie entre 5.04eV et 5.35eV, la valeur dépendant le
configuration cristallographique de I’élément. Il est alors possible que le travail de
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F1GURE 4.32 — Cartographie EDS du contact Schottky dégradé de TEM — 3, au
niveau du bord de grille, coté source.

sortie de la couche métallique résultante (Au+Ni) ait diminué avec le vieillissement
RF. 1l est également probable que le décalage irréversible de la tension de pincement,
Vp, trouve son origine dans le changement de nature de cette jonction.

Puisque ce défaut est reparti de maniére uniforme sur toute la longueur de grille,
la température en est certainement la cause. L’extréme proximité du métal de grille
et du canal induit un transfert de chaleur important vers le doigt de grille. L’Au
étant un excellent conducteur thermique, le flux thermique y est important. Le fait
que Dinterface apparaissent davantage dégradée sur TEM — 3 (point chaud) que
sur TEM — 2 (périphérie de la puce), prouve que la cause de cette modification
irréversible du contact Schottky est bien la température. Nous avions, & ce propos,
remarqué que les variations de Vp sur les composant stockés a 300°C étaient plus
importantes. Dans le cas du stockage thermique, les dégradations s’effectuent de
maniére uniforme sur tout le transistor, alors que dans le cas des vieillissements RF,
cette répartition est beaucoup plus irréguliére : certains points chauds, diis aux vides
de brasures apparaissent plus dégradés que d’autres, ol cette brasure est intacte.

Il a enfin été remarqué la présence d’oxygéne exactement & l'interface métal-
semiconducteur (voir le profil EDS ci-dessus) sur tous les échantillons. Quelques
analyses EDS ont été effectuées le long du semiconducteur sur TEM —1, & Uinterface
meétal-semiconducteur et passivation-semiconducteur, afin de doser la proportion
atomique de I'oxygéne (voir figure 4.33). On remarque que cette concentration évolue
de maniére relativement importante et semble étre centrée sur 10%. Le fait d’en
trouver sur toute la surface du semiconducteur montre qu’il s’agit probablement
d’un artefact du au procédé de fabrication. Ce n’est donc pas un artifice technique
qui consisterait & insérer une trés fine couche isolante entre le métal de grille et le
semiconducteur, afin d’augmenter ponctuellement la hauteur de barriére et diminuer

le courant de fuite de grille. Ce procédé avait pourtant été expérimenté avec succes
dans [104].
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F1GURE 4.33 — Dosage de I'oxygéne sur TEM — 1, a U'interface métal /passivation-

semiconducteur.

4.4.3 Résumé

Les tendances qui se dégagent de cette analyse micro-structurale sont les sui-

vantes :

e L’inspection des contacts ohmiques de source et de drain n’a révélé aucune

modification de structure. La tenue au stress de ces éléments semble excellente.
Ceci est en accord avec les mesures électriques détaillées au troisiéme chapitre
(pas d’évolution des résistance d’acces).

L’examen de l'interface passivation-semiconducteur a également montré le bon
comportement de cette zone au contraintes thermiques et électriques. Aucune
dégradation de type "diffusion dans le canal” ou "délamination", favorisant
la création de piéges de surface n’a été relevée. Ceci prouve 'efficacité de la
couche de passivation, mais aussi de la plaque de champ. Ces observations
sont cohérentes avec les mesures électriques.

La caractérisation des couches de report sur le substrat ont montré une quan-
tité non négligeable de défauts (dislocations). Leur concentration est cepen-
dant restée stable au cours des tests de vieillissement. Méme si de nouveaux
sites de piégeage n’ont probablement pas été créés, les mesures électriques
semblent confirmer la contribution des piéges de substrat dans la partie réver-
sible des dégradations électriques.

L’inspection de l'interface Schottky de grille a révélé une dégradation impor-
tante du contact (diffusion inter-métallique Au/Ni), cohérente avec la tempé-
rature (dégradations uniformes sur la longueur de grille et plus fortes dans
les régions "chaudes"). Cette modification structurale est a relier directement
aux variations de Vp et Vg vers les négatifs, en raison de I’évolution de la
nature du contact semiconducteur (variation de la hauteur de barriére). Cet
effet, qui a été mis en évidence par la microscopie & émission de photons, a
été favorisé par les vides de brasures observés en radiographie X, les points
chauds accélérant la diffusion Au/Ni. Ceci constitue la partie irréversible des
dégradations électriques. Les champs électriques ne semblent pas contribuer a
ce phénomeéne.
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Afin d’offrir une vue d’ensemble et de faire le lien avec les mesures électriques,
un schéma synthétique est proposé en figure 4.34.
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FIGURE 4.34 — Synthése des analyses structurales et lien avec les caract

électriques.
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4.5 Conclusion

Au cours de ce chapitre, les outils spécifiques de 'analyse de défaillance ont
été décrits et utilisés dans le but d’effectuer des comparaisons entre les transistors
dégradés et de référence. L’objectif était aussi d’unifier les observations physiques
et les mesures électriques.

Nous avons ainsi caractérisé les transistors, dans leur globalité, grace & une ins-
pection visuelle en microscopie optique et électronique. Cette premiére analyse nous
permis de relier la dégradation des métallisations avec la température induite par le
canal, en fonctionnement.

Ces observations ont été affinées par la caractérisation des transistors au mi-
croscope & émission de photons, qui a mis en évidence une certaine inhomogénéité
du comportement électrique des transistors élémentaires. Ceci a pu étre mis en lien
avec une dégradation d’origine thermique, puisque la radiographie X a révélé une
modification importante de la brasure, créant localement des points chauds.

Cette étape a permis de cibler les zones d’intérét, pour le prélevement d’échan-
tillons & analyser en microscopie électronique en transmission. Cette étape ultime a
conforté, une fois encore, 'importance de la température et la contribution moindre
des champs électriques dans les dégradations physiques observées, ces champs élec-
triques intervenant plutédt dans les phénomeénes de piéges.

En résumé, chacun de ces outils spécifiques permet d’apporter un éclairage dif-
férent mais 6 combien utile pour la compréhension des phénoménes de dégradation.
Ces différentes analyses sont complémentaires.



Conclusions générales et
perspectives

Les meécanismes de défaillance occurrents dans un transistor RF de puissance de
type HEMT AlGaN/GaN, sur substrat Silicium, ont été étudiés en fonctionnement
RADAR.

Compte tenu des spécificités de cette technologie de transistors, non seulement
par sa structure intrinséque (hétérojonction, gaz 2D d’électrons) mais surtout par les
matériaux qu’elle met en ceuvre, et les phénomeénes physiques sous-jacents, il a tout
d’abord été mené une description précise du composant choisi. Des amplificateurs
de test ont été concus et caractérisés afin de mener des tests de vieillissement dans
des conditions de fonctionnement aussi proches que possible de I'utilisation réelle,
grace a un banc de vieillissement spécifique.

Le fil directeur de ce travail, au dela de la vérification de la tenue des perfor-
mances en conditions nominales, a été d’évaluer le role joué conjointement par les
effets de piéges et par la température de canal lors d'un fonctionnement pulsé sous
fort champ électrique a haute température, c’est & dire un fonctionnement de type
RADAR.

Par ailleurs, nous avons vu que la tenue du transistor aux hautes températures
n’est pas seulement la conséquence des bonnes propriétés physiques du GaN, mais
dépend surtout de la qualité des différentes interfaces dans le composant. Il s’avére en
effet que le contact de grille est la région du transistor la plus sensible a la tempéra-
ture. Les propriétés thermiques du substrat sont donc d’une extréme importance. Le
transistor retenu pour ’étude étant basé sur un substrat Silicium de conductivité
thermique modeste, ce point devait étre considéré avec attention. L’autre aspect,
propre a l'utilisation du GaN, sont les phénoménes de piéges. Nous avons montré
que ce composant n’en était pas exempt, a travers diverses caractérisations. Comme
ils se manifestent sous fort champ électrique, par des baisses de puissance et des
variations de paramétres, il était également indispensable de les évaluer.

Les vieillissements sous tension de drain accentuée ont rendu possible ’étude
de ces deux aspects simultanément. Les diverses caractérisations consécutives a ses
tests ont permis de formuler des hypothéses quant & la nature des dégradations, pour
partie réversibles et irréversibles. Il s’avére qu’elles sont causées majoritairement
par les contraintes thermiques pour la partie irréversible, et par les phénoménes de
piéges, pour la partie réversible. Ces hypothéses ont été confirmées par divers tests
annexes et par des analyses physiques de la structure du transistor. Ces derniéres
ont révélé d’'importantes modifications du contact Schottky, expliquant la variation
de certains parameétres électriques (tension de pincement et tension de seuil des
jonctions grille-source et grille-drain).
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L’apport de la microscopie & émission de photons couplée & une analyse radio-
graphique du composant a, de plus, permis d’établir une corrélation spatiale entre
ces dégradations de grille et la dénaturation de la brasure entre la puce et le fond du
boitier (formation de vides de brasure). Ces défauts provoquant une augmentation
locale de la résistance thermique et induisant des surchauffes dans la structure du
composant, cela a accéléré la modification du contact Schottky, dans ces zones.

Les résultats de ces tests de vieillissement ont également été utilisés afin d’estimer
la durée de vie du composant pour un fonctionnement de type RF pulsé sous un
certain facteur de forme.

L’identification des paramétres responsables de la baisse des performances a
aussi permis la construction d’'un modeéle non linéaire de transistor tenant compte
de l'aspect fiabilité. A terme, ce type de modeéle pourrait aider le concepteur dans
ses choix technologiques afin d’optimiser la durée de vie de 'amplificateur.

Les perspectives offertes par ce travail exploratoire sont extrémement vastes.

Cette étude a été menée pour une filiere HEMT AlGaN/GaN sur substrat Si-
licium et un seul facteur de forme. La place de la thermique étant primordiale, il
serait judicieux d’effectuer une étude similaire pour d’autres facteurs de forme afin
d’évaluer leur impact sur la durée de vie du composant.

La problématique du substrat et de la brasure de puce devrait également étre
approfondie. On pourrait ainsi envisager une étude de ce type pour une filiére sur
substrat Carbure de Silicium.

Les analyses micro-structurales entreprises ont permis d’éclairer certains points
concernant les signatures obtenues lors des caractérisations électriques. La lourdeur
de ces analyses (préparation des échantillons, disponibilité des microscopes) n’ont ce-
pendant permis 1’étude que de trois lames minces. Il serait souhaitable de multiplier
ces caractérisations sur les composants ayant montré des variations de performances
significatives, ceci afin d’augmenter la taille de I’échantillon statistique.

Le modéle de transistor intégrant la dépendance des paramétres intrinséques aux
conditions de fonctionnement mériterait d’étre approfondi, et notamment affiné en
terme de précision. Il reste beaucoup a faire dans ce domaine et les demandes sont
nombreuses.

Enfin, les classes de fonctionnement de type haut rendement devraient également
retenir 'attention. Les formes d’ondes y sont différentes et les excitations en champ
électriques parfois plus éprouvantes (classe F~!) que pour les classes sinusoidales,
a puissance de sortie égale. L’amélioration de la fiabilité due & la plus faible tem-
pérature de canal ne serait-elle alors pas perdue par des excursions en tension plus
fortes ?
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Analyse des mécanismes de défaillance dans les transistors de puissance
radiofréquences HEMT AlGaN/GaN.

Résumé

Les HEMT AlGaN/GaN sont en passe de devenir incontournables dans le monde de
I’amplification de puissance radiofréquence, grace & leurs performances exceptionnelles. Ce-
pendant, en raison de la relative jeunesse de cette technologie, des études de fiabilité dans
plusieurs modes de fonctionnement sont toujours nécessaires pour comprendre les méca-
nismes de défaillance propres & ces composants et responsables de leur vieillissement. Cette
étude porte sur analyse des défaillances dans les transistors HEMT AlGaN/GaN de puis-
sance, en régime de fonctionnement de type RADAR (pulsé et saturé). Elle s’appuie sur
la conception d’amplificateurs de test, leur caractérisation et leur épreuve sur bancs de
vieillissement. La mise en place d’une méthodologie visant & discriminer les mécanismes de
dégradation prépondérants, conjointement & une analyse micro-structurale des composants
vieillis, permet d’établir le lien entre 1’évolution des performances électriques et ’origine
physique de ces défauts.

Mots clés

HEMT AlGaN/GaN, amplificateur de puissance RF, fonctionnement RADAR, fiabiliteé,
tests de vieillissement RF pulsés, analyse de défaillance, caractérisations électriques, analyse
micro-structurale.

Failure mechanisms analysis in Al1GaN/GaN power HEMTs.

Abstract

AlGaN/GaN HEMTs are on the way to lead the radiofrequency power amplification
field according to their outstanding performances. However, due to the relative youth of
this technology, reliability studies in several types of operating conditions are still necessary
to understand failure mechanisms peculiar to these devices and responsible for their wearing
out. This study deals with the failure analysis of power AlGaN/GaN HEMTs in RADAR
operating mode (pulsed and saturated). This is based on the design of test amplifiers, their
characterization and their stress on ageing benches. The setting up of a methodology aiming
at discriminating predominant degradation modes, jointly with a micro-structural analysis
of aged devices, permits to link the evolution of electrical performances with the physical
roots of these defects.

Keywords

AlGaN/GaN HEMT, RF power amplifier, RADAR operating mode, reliability, pulsed-
RF ageing tests, failure analysis, electrical characterizations, micro-structural analysis.
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