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Introduction générale

Le transistor est un composant fondamental des appareils électroniques et des circuits
logiques. Ce dernier a été inventé en 1947 par des chercheurs Américains (John Bardeen,
William Shockley et Walter Brattain) suite a leurs travaux sur les semi-conducteurs. Depuis,

ce composant est le sujet de nombreuses recherches dans le domaine actif de I'électronique.

Les travaux de recherche effectués sur ce composant ont donné naissance a différents
types de transistors tels que les transistors bipolaires et les transistors a effet de champ (FET).
Ce dernier concurrence le transistor bipolaire dans de nombreux domaines d’application.
Parmi les transistors a effet de champ, on peut distinguer plusieurs familles dont les princi-
pales sont les suivantes : MOSFET (Métal/Oxyde/Semi-conducteur), MESFET (MEtal Semi-
conducteur) et HEMT (High Electron Mobility Transistor). Le transistor HEMT, qui fait I'objet
de cette these, est composé de deux semi-conducteurs de bandes interdites différentes qui
forment a leur frontiere un puits quantique dans lequel les électrons sont confinés formant

un gaz bi-dimensionnel d’électrons (2DEG).

Parmi les différents semi-conducteurs utilisés dans la technologie HEMT, les HEMTs Al-
GaN/GaN ont démontré depuis quelques années les plus grandes potentialités pour I'am-
plification de puissance aux fréquences micro-ondes grace a leur gaz bidimensionnel d’élec-
trons de forte densité (> 1013 cm—2) et de haute mobilité (1500cm?/ V' s) ainsi qu’aleur champ
de claquage tres élevé (> 3MV/cm). Ces performances font de cette technologie une excel-
lente candidate pour I'amplification de puissance des futurs systémes radar pour des appli-

cations militaires ou civiles.

Cependant, les HEMTs GaN sont particulierement impactés par les effets mémoires liés
aux états de pieges. Les recherches effectuées sur cette technologie sont focalisées sur 'amé-
lioration de la fiabilité de ces composants en réduisant ces effets de pieges. Pour les appli-
cations radars, la technologie HEMT GaN est critique dans les amplificateurs de puissance
cOté émission car I'impact de ces effets mémoires dégradent la précision de détection des
cibles dans un environnement contraint (fouillis) comme nous le présenterons au travers de

la stabilité pulse a pulse.

La précision de détection de cibles radars est une caractéristique trés critique pour les
transmetteurs radars. Ce critére est évalué par la performance en stabilité pulse a pulse (P2P)
permettant de caractériser la variation d’amplitude et de phase de 'enveloppe du signal RF
entre les impulsions successives d'une rafale radar.

De ce fait, cette these a pour objectifs de proposer de nouvelles techniques de caractéri-
sations temporelles sous-pointes de transistors en technologie GaN, en parallele aux outils

classiques (IV-DC, IV-impulsionnel,parametres [S],...) afin d’étudier les effets mémaoires et
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les phénomeénes de non-linéarité des HEMTs GaN au plus prés du composant et leurs im-

pacts sur les performances fondamentales notamment la stabilité P2P.

Dans les modeles actuels, la mesure "Load-Pull" représente généralement la derniere
étape pour valider les modeles non-linéaires des transistors de puissance. Bien que cette
caractérisation permet d’ajuster certains parametres du modele pour reproduire les perfor-
mances grand-signal du transistor, elle reste cependant insuffisante pour déterminer le com-
portement du transistor soumis a des signaux radar. Les résultats de mesure de I'évolution
temporelle du courant basse-fréquence et de la stabilité P2P, déterminés grace aux nouvelles
mesures temporelles proposées dans cette these, sont un outil supplémentaire dans ce tra-
vail qui démontrera une amélioration significative du modele complet. En outre, un nou-
veau modele de piege thermique déterminé a partir de mesures de I'admittance de sortie
basse-fréquence Y>, a différentes températures sera proposé dans ce manuscrit permettant

également d’améliorer la modélisation non-linéaire des HEMTs GaN.
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1 Introduction

Le nitrure de gallium (GaN) est un composé binaire (groupe III/groupe V). Ce matériau
peut étre utilisé dans la production des dispositifs de puissance a semi-conducteurs ainsi
que de composants RF et de diodes électroluminescentes (LED). Le GaN a démontré sa ca-
pacité a étre la technologie de rupture dans les applications de conversion de puissance RF
analogiques. Ce matériau posséde des propriétés fondamentalement supérieures aux autres
matériaux telles qu'un fort champ de claquage (5MV/cm), une importante vitesse de satu-
ration des porteurs (2.5 x 10’ cm/s) et une conductivité thermique trois fois plus élevée que
pour I’AsGa. Grace a ses propriétés électriques et physiques, il est devenu rapidement le ma-
tériau de choix pour les transistors HEMTs de puissance. En effet, ce fort potentiel fait du
transistor HEMT GaN un bon candidat pour les amplificateurs de puissance micro-ondes
dans les futurs systemes radar afin de remplacer les transistors bipolaires et LDMOS (Late-
rally Diffused Metal Oxide Semiconducteur) qui ont montré des limites en termes de fré-

quence maximale.

Plusieurs structures de transistors HEMT a base de GaN ont été développées et ont mon-
tré des performances différentes. L'hétérojonction AlGaN/GaN fait I'objet des recherches
actuelles notamment dans ces travaux de these, cependant I’hétérojonction du futur InAl-
GaN/GaN a émergé comme une alternative prometteuse pour réduire les effets de piege.

Cette nouvelle technologie sera illustrée dans le dernier chapitre.

Ce premier chapitre décrit la structure cristalline du GaN ainsi que ses propriétés élec-
triques et physiques qui seront comparées avec celles d’autres alliages semi-conducteurs
II1-V. Les caractéristiques nécessaires a la compréhension des transistors a base de I'hété-
rojonction AlGaN/GaN sont proposées dans ce chapitre. Les effets mémoires limitatifs pré-
sents dans ce type de composant seront détaillés notamment les phénomeénes thermiques

et les effets de pieges.

Enfin, les principes généraux d'un systeme radar impulsionnel qui est le systeme de ré-
férence de ces travaux de recherche seront développés. Le critere de la stabilité pulse a pulse
est associé a ce systeme radar, il sera également présenté dans ce chapitre avecl'intérét d'uti-

liser des transistors HEMTs GaN dans ces applications.

2 Le Nitrure de Gallium

La forme cristallographique hexagonale la plus stable que peut prendre le GaN du point

de vue thermodynamique est appelée la structure de Wurtzite, représentée sur la Fig.1.1. Elle
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est formée d'un élément de la colonne III : le Gallium (Ga), associé al’azote (N) de la colonne
V. Ces atomes sont interpénétrés et décalés suivant I'axe c [1]. Ce déséquilibre génere deux
orientations possibles dont I'orientation de la polarité a la surface du matériau peut suivre

soit la direction [0001] (face Ga) soit la direction inverse [0001] (face N) [2].

Face — Ga Face— N

Substrat Substrat

(a) (b)

FIGURE .1 — Structure cristallographique idéale pour un alliage de GaN de type Wurtzite (a)
face Ga (b) face N.

Cette structure cristalline permet d’avoir des propriétés telles qu'une haute conductivité
thermique, un fort champ de claquage et de grandes vitesses de dérive des porteurs libres.
Ces propriétés ont montré une augmentation des performances en fréquence et en puis-
sance des transistors. Les parametres de ce matériau GaN sont présentées dans le TableauI.1

en comparaison a celles des autres matériaux afin de mettre en évidence ses performances.

Page 6



Chapitre 1 - Les transistors HEMT GaN pour les applications radar

9.5
0.3 0.4 3 5.6 5

1.5x1010 | 2x10% | 1x1078 1.6x10%7 2x10710

1350 8000 720 1900 1000 a 2000

2.5

Tableau 1.1 — Propriétés électriques et thermiques des principaux semi-conducteurs (Si,
AsGa, Sic-4H, Diamant) et du GaN.

Les transistors HEMTs AlGaN/GaN sont usuellement congus sur des substrats de type
SiC ou Si. Il faut noter que le type de substrat a une influence directe sur les parametres
thermiques de ces composants.

Le Tableau I.1 démontre que le GaN se distingue par de meilleurs parametres en vue des
applications de puissance a haute fréquence en comparaison avec d’autres semi-conducteurs
(Si, AsGa et le SiC-4H). Si le diamant dispose de performances supérieures, il reste délicat
d’utiliser ce matériau en buffer. Toutefois, des recherches ont montré que le diamant pour-
rait a 'avenir améliorer les performances des HEMTs [3] [4]. En effet, son utilisation en tant
que substrat permet de réduire la valeur de la résistance thermique. De plus, I'utilisation des

couches de diamant dopées ont déja été présentées dans des structures MESFET [5].

2.1 Hauteur de bande interdite

Pour des applications de puissance, la hauteur de bande interdite est une caractéristique
fondamentale. En effet, ce parametre quantifie la quantité d’énergie fournie par un électron
excité par un champ électrique afin de passer de la bande de valence a la bande de conduc-
tion.

La puissance supportée par un matériau avant détérioration est proportionelle a la quan-
tité d’énergie fournie. Etant donné que le GaN dispose d’un fort gap supérieur a 3eV @ 300K,
il appartient donc a la famille des matériaux dits a "grand gap" et représente un tres bon can-

didat pour ces applications. La relation entre la hauteur de barriére, notée Ej, et le champ
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de claquage, noté E,, est définie par: E.a Ey .

La hauteur de bande interdite a permis au GaN d’avoir d’autres avantages. En effet, elle a
un impact direct sur la densité de porteurs dans le canal et donc sur les densités de courant.
D’autre part, I'intérét d’utiliser des couples de matériaux a grand gap réside dans le fait que
les températures élevées n'ont pas une grande influence sur la faible densité de porteurs in-
trinseques. Cela permet de modérer le courant de fuite dans le composant [6]. Par ailleurs,
la hauteur de barriere est inversement proportionnelle au parametre de maille qui est ap-
proximativement égal a 3.2 A pour le GaN; ce dernier permet d’avoir des liaisons courtes
entre les atomes. Cela implique une grande énergie de cohésion entre les cristaux, offrant au
matériau une stabilité chimique et thermique [7]. Cependant, cette stabilité complexifie la
fabrication des composants. En effet, les gravures sont plus complexes a réaliser et les temps
de croissance sont plus longs.

2.2 Mobilité et vitesse des porteurs

ATétat d’équilibre thermodynamique d’un semi-conducteur et en 'absence d’'une exci-
tation extérieure, les électrons se déplacent de maniére aléatoire dans le cristal sous I'effet de
'agitation thermique. Ceci ne donne lieu a aucun déplacement de charges car la somme vec-
torielle des vitesses des porteurs est nulle. En revanche, lorsqu'un champ électrique externe
est appliqué, les porteurs de charges libres sont entrainés avec une énergie suffisante pour
que la vitesse des porteurs v reste proportionnelle au champ électrique appliqué si celui-ci
reste faible (< 10°V/cm) [8]. Ainsi, les porteurs se déplacent sans interaction avec le réseau
cristallin pendant un temps de relaxation qui correspond au libre parcours moyen sans choc
permettant de définir la mobilité des porteurs. En outre, une perturbation du réseau causée
par 'ajout d’atomes dopants ou 'augmentation de la température, entraine une diminution
de cette mobilité. Lorsque le champ électrique devient plus important, la mobilité des por-
teurs diminue ce qui implique la saturation de la vitesse qui tend vers la vitesse thermique.
Elle s’exprime d’'une maniere générale par une variation non linéaire de la vitesse de dérive

des porteurs :

v=2+u(E).E (L.1)
avec v la vitesse de dérive, y(E) la mobilité des porteurs et E le champ électrique.
La loi de variation de la mobilité par rapport au champ électrique varie d'un matériau a

I'autre, en fonction de la nature de la structure de bandes du semi-conducteur [9] comme le
montre la Fig.I.2.
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Si et llI-V semi-conducteur vs AsGa

Semi-conducteur grand gap vs AsGa
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FIGURE 1.2 — Variation de la vitesse de saturation en fonction du champ électrique pour
différents matériaux en comparaison avec I’AsGa [9]

A partir de cette figure, nous pouvons constater que les éléments des colonnes III-V pré-
sentent un pic de sur-vitesse contrairement aux autres matériaux dont la vitesse de dérive
des porteurs est contintiment croissante jusqu’a la saturation. A titre d’exemple, les pics
de sur-vitesse interviennent pour un champ de 5kV/cm pour ’AsGa et environ 200kV /cm
pour le GaN.

L'hétérojonction utilisée dans la structure des HEMTs permet de renfermer les porteurs
dans un puits de potentiel a I'interface non dopée. Cela permet d’augmenter sensiblement
leur mobilité. Dans le cas du GaN, cette mobilité passe de 900cm?/V s dans le matériau épi-
taxié sans hétérojonction, a une valeur d’environ 1500 2 2000cm?/ V's dans le puits de poten-
tiel.

Il faut noter que la mobilité des électrons définit partiellement les fréquences maximales
que peut atteindre le matériau. En effet, plus la mobilité d'un matériau est élevée plus ses
capacités de travailler a haute fréquence est prometteuse. Cela explique la possibilité de tra-
vailler a de tres hautes fréquences en utilisant I’AsGa qui posséde une mobilité des électrons
huit fois supérieure a celle du GaN [9]. De plus, une meilleure mobilité entraine une diminu-
tion de la résistance Roy, soit une diminution des pertes et donc une augmentation du gain
et de la PAE du transistor HEMT. Cependant, le GaN va se substituer au Si et a ’AsGa lorsqu’il
est question de franchir des tensions de polarisations élevées et des densités de puissance
importantes.

La vitesse de saturation v, est issue de l'interaction entre les électrons et le réseau cris-
tallin. Elle représente la capacité du matériau a travailler en haute fréquence tout en accep-

tant de fortes puissances. Pour les matériaux a grand gap, cette caractéristique est obtenue

Caractérisation et modélisation des transistors HEMTs GaN
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pour des champs électriques beaucoup plus grands que ce que I'on obtient généralement
pour les matériaux Si ou AsGa. Etant donné que la vitesse des porteurs est presque trois fois
plus grande dans le GaN que dans I’AsGa, ceci implique que les densités de courant sont
plus élevées dans les transistors a base de GaN que dans ceux a base d’AsGa. Cependant,
I’augmentation de la température crée une déformation du réseau cristallin qui induit une

dégradation de la vitesse de saturation et donc une diminution du courant.

3 Letransistor HEMT AlGaN/GaN

Le transistor HEMT est basé sur une hétéro-jonction entre des matériaux ayant des bandes
d’énergie différentes. Cette hétérojonction lui permet d’avoir plusieurs privileges selon les
différences de gap :

- le controle de la concentration des porteurs dans une zone non dopée qui constitue le
canal du transistor,

- la réduction du temps de transit des électrons contribuant a la génération du courant
dans le semi-conducteur,

- augmentation de la mobilité des électrons, permettant ainsi un bon fonctionnement

aux hautes fréquences [10].

L'un des avantages du nitrure de gallium réside en sa potentialité de former une hété-
rojonction avec d’autres semi-conducteurs III-N. L'hétérojonction consiste a associer une

couche de GaN et une couche d'un alliage III-N adjacent.

3.1 Legazbidimensionnel d’électrons 2DEG

Comme mentionné précédemment, I'hétérojonction AlGaN/GaN est obtenue suite a la
juxtaposition d'une couche de GaN et d'une fine couche d’AlGaN. La Fig.1.3 représente le
bilan de polarisations dans ces deux couches et les charges surfaciques. La couche d’AlGaN
(appelée "barriere") est contrainte en tension di au fait que ses parameétres de mailles sont
plus faibles que ceux de la couche GaN (appelée "canal"). Cette derniéere est supposée re-
laxée et seule sa polarisation spontanée intervient. Cela implique une double polarisation a
I'interface barriere/canal formant une densité de charges positives du coté AlGaN [11]. Les
électrons libres, permettant de compenser cette densité, engendrent un gaz bidimensionnel
d’électrons dans la zone de I'interface c6té GaN [11] [12] dénommé 2DEG. Ce puits de po-
tentiel entraine une accumulation d’électrons avec une densité qui dépend de la polarisation
des couches, de I'épaisseur de la couche GaN ainsi que sa fraction molaire d’aluminium [11]
[13].

Page 10



Chapitre 1 - Les transistors HEMT GaN pour les applications radar

t

J,aiu

e e e Y S s

L

o

&
it bbbEEHAS S

(b)

Egaigan

©

FIGURE 1.3 - (a) [llustration schématique des charges induites dans la structure AlGaN/GaN,
(b) Distribution de charges présentes dans la structure, (c) Illustration de la courbure du
diagramme de bandes de I'hétérostructure AlGaN/GaN [8].

3.2 Structure dun HEMT AlGaN/GaN

Dans la version la plus simple, la structure d'un HEMT se présente selon un empilement
de trois couches comprenant le substrat, une couche appelée "buffer" comprenant le canal
et une couche barriere comme le montre la Fig.I.4. Pour créer 'hétérojonction, I'utilisation

d’un canal en GaN et une barriere en AlGaN est la plus répandue dans une structure HEMT.

G

Barriere AlGaN

FIGURE 1.4 — Structure d'un HEMT AlGaN/GaN..
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Les contacts ohmiques de drain et de source sont généralement constitués d’alliages plus
ou moins complexes (Platine, Nickel, Or) ou I'épaisseur des matériaux est également un pa-
rametre d’optimisation afin d’obtenir une résistance de contact la plus faible possible. Pour
diminuer les résistances d’acces, les contacts de drain et de source sont dopés.

Le choix du substrat se porte sur le matériau idéal ayant des parametres de maille lui
permettant de s’adapter avec les couches actives de I’hétérostructure ainsi que les meilleures
propriétés thermiques. Le substrat SiC est utilisé par plusieurs technologies HEMT grace a
son faible cofit et sa facilité a I'intégration. Sa conductivité thermique lui offre des bonnes

performances dans les applications forte puissance malgré un cott relativement élevé.

4 Les effets mémoires dans les HEMTs a base de GaN

Un transistor HEMT est considéré comme une source de courant commandée en ten-
sion. Son objectif consiste a amplifier la puissance avec des performances adéquates a l’ap-
plication a laquelle il est destiné. Cependant des effets dispersifs limitent le fonctionnement
d’'un transistor impliquant une différence entre les performances en puissance micro-ondes
obtenues et attendues. Ces effets limitatifs sont principalement d’origine physique, dus a

des défauts dans la structure cristalline du composant.

Les principaux phénomenes de dégradation étudiés dans ce travail sont ’auto échauffe-
ment et les pieges qui ont un impact direct sur le fonctionnement des HEMTs en amplifica-
tion de puissance dans notre cas d’étude [14]. Les modeles électriques non-linéaires réalisés
pendant ces travaux prennent en compte les effets thermiques et les phénomeénes de pieges
afin de mieux prédire le fonctionnement des transistors et étudier leurs impacts sur le critere

de stabilité pulse a pulse que nous définirons par les applications radar.

4.1 Phénomenes thermiques

La puissance électrique dissipée due a I'effet joule induit un auto-échauffement du tran-
sistor qui, avec la température ambiante, détermine I’état thermique du composant lors de

son fonctionnement. Cette puissance dissipée s’exprime de la maniere suivante :

Pgiss = Pgyc(1 - PAE) 1.2)

ol P4, est la puissance continue fournie et PAE est le rendement en puissance ajoutée du
transistor en fonctionnement radio-fréquence.

Il est ainsi important de choisir un substrat avec une bonne conductivité thermique afin
d’évacuer par conduction la chaleur générée. AT’heure actuelle, le SiC est le meilleur substrat

pour cette fonction, et c’est la raison pour laquelle la plupart des composants a base de GaN
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sont épitaxiés sur des substrats SiC. Cependant, I'accumulation de chaleur reste inévitable
dans les HEMTs GaN fonctionnant a des puissances élevées ainsi la gestion thermique reste

un point crucial [15].
D’un point de vue électrique, on définit la résistance thermique par :

RTH:AT/Pdiss (1-3)

avec AT :1’élévation de température en °K. Cette grandeur, qui est inversement proportion-
nelle a la conductivité thermique, associe I'élévation de la température a la puissance dissi-
pée par le composant.

Ce phénomene d’auto-échauffement impacte fortement les caractéristiques des semi-

conducteurs. Les trois principaux parametres influencés sont :

o Lavariation de la hauteur de gap:

Laugmentation de la température induit une dilatation a cause de ’augmentation des
longueurs des mailles atomiques du matériau. Etant donné que la hauteur de la bande in-
terdite est inversement proportionnelle a la température, la dilatation du matériau implique

une réduction de la tension de claquage [16].

2

T+pB

Eg(T) = Eg(0)-a (1.4)

avec T la température en K, E¢(0), « et § des constantes d’ajustage.

Les matériaux grands gaps restent néanmoins robustes par rapport aux autres technolo-
gies.

e Limpact sur la conductivité thermique :

Comme cité précédemment, ce parametre varie sensiblement en fonction de la tempé-
rature. La conductivité thermique est bien plus élevée dans le GaN que dans 1’AsGa, cela
signifie que I"évacuation de la chaleur dans I’AsGa est plus lente que dans le GaN.

L'élévation de la température des composants HEMTs GaN entraine directement des li-
mitations de son fonctionnement. Il est donc nécessaire d’évaluer la température du com-

posant afin de la controler le mieux possible.

K(T) = Ko( )X(i)_“ (L.5)
= KolPp 300 .

avec T la température en K, pp la densité de dislocation, Ky et a des constantes d’ajustage.

e Linfluence sur la mobilité :

Lauto-échauffement entraine des perturbations dans le réseau cristallin induisant une
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diminution de la mobilité des porteurs dans le canal [17], il en résulte une chute de courant
de drain I;,, entrainant une chute de la transconductance de sortie. Les travaux publiés de
J. Kuzmik [18] illustrent ces affirmations. La Fig.I.5 représente la variation de la vitesse des
électrons ainsi que celle de la concentration des électrons en fonction de la température

dans un semi-conducteur GaN.
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FIGURE 1.5 — Variation de la mobilité et de la concentration des électrons dans un semi-
conducteur GaN [18].

4.2 Les effets de pieges

En dépit des propriétés attractives du GaN dans la structure HEMT telles que la largeur
de bande interdite et la conductivité thermique, il ressort que celui-ci reste pénalisé par les
impuretés présentes dans la structure que ce soit en volume ou en surface [19]. Ces défauts
génerent des niveaux énergétiques vacants dans la bande interdite qui peuvent étre occupés
par des porteurs sans contribuer a la conduction pendant un temps qui peut durer jusqu’a
quelques secondes. En effet, plus la hauteur de gap est élevée, plus la possibilité de I'effet de
piégeage de porteurs s’accroit. Ces pieges ont donc la capacité d’émettre ou de capturer un
électron avec des constantes de temps variables provoquant ainsi des effets transitoires sur
le courant de sortie des transistors [20] [21].

Il existe deux types de pieges :

- Piege donneur : chargé positivement quand il est vide et neutre lorsqu’il est rempli par
un électron. Ainsi, un donneur vide peut capturer un électron ou émettre un trou et un don-

neur rempli peut émettre un électron ou capturer un trou.

- Piege accepteur : neutre lorsqu’il est vide et chargé négativement lorsqu’il est rempli

par des électrons. Etant rempli, ce type de piege peut émettre un électron ou capturer un
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trou tandis que lorsqu'’il est vide, il peut capturer un électron ou émettre un trou

La constante de temps de capture des pieges a une durée généralement inférieure a la
microseconde qui reste trés inférieure a la constante de temps d’émission dont les valeurs
peuvent atteindre la milliseconde voire les secondes [22]. Le phénomene de capture est donc
plus rapide que celui d’émission qui nécessite plus d’énergie pour que la particule soit arra-
chée de son état.

Au sein des HEMTs, deux phénomenes se distinguent tant par leur mécanisme que par
leur mode d’activation. Il s’agit des phénomeénes de gate-lag et de drain-lag [15] [23] [24].
Le premier réagit au changement de polarisation de grille alors que le second intervient lors
d’'un changement de polarisation de drain. Ces phénomeénes de piégeage se traduisent en
mode CW par une saturation accentuée de la puissance de sortie avec la tension V,;; et une

diminution de la PAE en fonctionnement grand signal [25].

o Gate-lag:

Ce type de piege est généralement engendré par les impuretés présentes en surface du
composant, son effet peut étre intensifié par les impuretés présentes dans la barriere AlGaN
[14] .1l en résulte un retard généralement observé dans |’établissement du courant I;; quand
la tension Vg est rapidement modifiée. Les mesures de gate-lag permettent de mettre en évi-

dence les pieges de surface situés sous la grille.

e Drain-lag:

Contrairement au gate-lag qui répond a la variation de la tension Vg, le drain-lag est
observé lors d'un changement brusque de la tension V. Il induit une réponse lente et tran-
sitoire du courant I, lorsque la tension de drain varie brusquement. Ces effets transitoires
de courant sont particulierement attribués aux électrons chauds piégés dans la couche buf-

fer de GaN [19]. Cela implique une réduction significative du courant de sortie.

Pendant ces travaux de these, différentes mesures ont été réalisées pour identifier et mo-

déliser ces défauts. Elles seront représentées dans le chapitre II.

5 Lesradars

Les systemes radars doivent beaucoup aux travaux de J].C Maxwell et H.R Hertz a la fin du
1987 siécle. C’est en 1904 qu’a lieu la premiére détection "radar" suite 2 une expérimenta-
tion de C. Hiilsmeyer, mais il a fallu une trentaine d’année pour que la CSF mette au point le

premier systéme radar opérationnel via les travaux de N. Tesla.
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Les techniques radars liées aux applications militaires se voient améliorées lors de la se-
conde guerre mondiale et n'ont cessé de se développer permettant 'emploi des systéemes
radars sur de nombreuses plates-formes pour des cibles diverses avec des ambiances sou-

vent perturbées par des bruits naturels ou intentionnels.

Bien que la premiere utilité du systeme radar fit dans les applications militaires, les
champs d’application du radar se sont aujourd’hui considérablement élargis avec les do-
maines de 'aéronautique, la détection météorologique, le secteur de I’automobile et méme
du médical.

Lutilité du systéme radar ainsi que son principe de fonctionnement seront plus appro-
fondis dans les paragraphes suivants qui aborderont de nombreux aspects permettant de
situer ce travail de these. L'objectif final étant d’améliorer la modélisation non-linéaire grace
a des mesures innovantes, notamment la stabilité pulse a pulse (P2P) destinée aux applica-
tions radars, il est nécessaire de définir cette notion et les parametres qui peuvent l'influen-

Cer.

5.1 Le systéme radar
5.1.1 Fonctionnement et utilité

Un systeme radar a pour objectif de détecter la présence d’objets tels que les avions
avec la détermination de sa position ainsi que de sa vitesse. En effet, les ondes envoyées par
I’émetteur sont réfléchies par la cible pour renvoyer des échos radar qui seront par la suite

captés et analysés par le récepteur du méme systeme [26] [27] comme l'illustre la Fig.1.6.

FIGURE 1.6 — Principe de détection d’'une cible.
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Il existe différentes facons d’émettre ces ondes parmi lesquelles nous présenterons es-
sentiellement par la suite les ondes radars pulsées :

- Le radar a émission continue : ['émission est continue a partir d'une antenne et la
réception est effectuée a I'aide d’'une seconde. Ce principe permet d’indiquer la présence
d’'un objet sans le localiser.

- Les ondes radar pulsées : Londe est constituée d'un signal haute-fréquence impul-
sionnel, appelé aussi parfois signal CW (Continuous Wave) impulsionnel. La représentation
de ce signal dans le domaine temporel est illustrée sur la la Fig.1.7 (a). Le motif de base idéal
de ce signal radar consiste en I’émission d'un signal porteur RF périodique de période Tgr
pendant une durée d’'impulsion 7 trés courte avec une période de répétition des impulsions
T nommée aussi PRI (Période de Répétition des Impulsions). La représentation de ce signal
dans le domaine fréquentiel est indiquée en Fig.1.7 (b) obtenue par une simple transformée
de fourrier.

Dans ce cas, le radar émet une impulsion et attend le retour. Il est impossible de recevoir
un signal pendant I’émission, les impulsions seront émises de fagon a ce que le signal soit

recu lorsque I'antenne n’émet pas.

Amplitude
(a) x(t) Signal radar impulsionnel

(b) Xl JA
1
T
e
frr 1 Fréquence
T

FIGURE 1.7 — Représentation temporelle (a) et fréquentielle (b) du signal radar impulsionnel.

La figure ci-dessus fait apparaitre les parametres caractéristiques suivants :

e 7 : durée ou largeur de I'impulsion haute fréquence qui est courte (de 1 a 60 ws) pour la
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veille a une faible distance), et longues (de 100 a 500 s) pour la veille lointaine.

o T : période de récurrence des impulsions (PRI) appelée aussi en anglais PRT (Pulse Re-
petition Time).

e Tgr : période du signal haute fréquence (fréquence porteuse frr) pendant les impul-

sions.

A partir de la Fig..7, on remarque que la durée de I'impulsion () définit I'espacement
des lobes fréquentiels. Une durée plus petite donnerait des lobes plus larges et, par consé-

quent une plus grande bande passante de fréquences.

Afin d’avoir plus d’informations sur la cible, il est donc nécessaire que le signal envoyé
soit impulsionnel avec une période T entre les impulsions de durée 7. Cela permet de me-
surer le retard (At) entre I'impulsion émise et celle recue. La distance radar/cible est alors
déterminée par la simple équation :

D= c.\t 1L6)
== .

ou c est la vitesse de déplacement du signal RE

La direction est déterminée a partir de la position angulaire de 'antenne a laquelle 'onde

réfléchie a été captée. Quant a la vitesse, elle est déterminée grace a I’effet Doppler [28] :

. AAg
CAmAt

ol A estla longueur d’onde émise et A¢ le déphasage entre deux impulsions successives.

(I.7)

Sila cible est immobile, I’écho sera toujours percu avec un méme temps de retard (Az1).
Par contre, si la cible est mobile, le temps de retard va changer (Af2) créant un décalage
fréquentiel entre les deux signaux (émis et réfléchis). Cette variation de fréquence est plus
facile a mesurer a travers la variation de phase A¢ représentée sur la Fig.1.8 (a). La Fig.1.8 (b)

illustre le principe de mesure de la vitesse d'une cible.
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Cible

Rad (a) )
acar mouvante Amplitude

Signal émis

Emission Réception a t1

Réception a t2

Enveloppe des impulsions radar émises Enveloppe des impulsions
radar réfléchies

Signal réfléchi

Signal réléchi >«
A Mouvement : ; :

. de la cible ’ T T Temps
Variation de phase

FIGURE 1.8 — (a) Variation de la phase par une cible mouvante, (b) Principe de calcul de la
vitesse d'une cible avec un radar impulsionnel.

Dans le cas d’'un signal sinusoidal périodique, la puissance créte RF (P.,) délivrée pen-
dant I'impulsion s’exprime par :
2

17 . A
Pcr:_f v(n).i(Hdt=— (1.8)
T Jo 2

avec A : 'amplitude normalisée sur 1Q. A partir de cette puissance créte, il est possible de

déterminer la puissance moyenne délivrée sur une période T :

Proy = pPcr (L.9)

tel que p est le rapport cyclique des impulsions représenté par
p=1!/T (1.10)

Si les cibles sont trop proches de fagon a ce qu’elles se trouvent dans le méme cone de
rayonnement de 'antenne, il risque d’y avoir un chevauchement entre leurs ondes réfléchies
lors de la réception, ce qui rend la discrimination de la cible impossible. Afin de pouvoir aug-
menter la capacité de détection, il faut réduire la largeur 7 de I'impulsion et augmenter sa

puissance créte.

Il faut noter que la puissance du signal recu est directement liée a la directivité de I'an-

tenne et par conséquent a la position de la cible dans le cone de rayonnement de I’antenne.

Comme le montre le Tableau 1.2, la fréquence de fonctionnement d'un systeme radar,
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et donc la longueur d’onde, est principalement définie en fonction de I'application visée.
Généralement, une grande longueur d’onde permet de porter a des milliers de kilometres
da a sa capacité de rebondir sur 'ionosphere. Il faut noter que seuls les objets dont la taille

est au moins de |'ordre de la longueur d’onde sont visibles.

3-30 MHz Utilisée par les radars cotiers et "au-dela de I’horizon"
30-300 MHz Les radars a tres longue portée et a pénétration de sol
0.3-1 GHz Les radars a tres longue portée et a pénétration de sol
1-2 GHz Le controle aérien de longue portée
2-4 GHz Surveillance aérienne, les radars météorologiques et navals
4-8 GHz Pour les transpondeurs et les radars météorologiques
8-12 GHz Météo, controdle routier, radar de navigation, cartographie
12-18 GHz Cartographie a haute résolution, altimétrie satellitaire
18-27 GHz | Détection des gouttelettes de nuages, radars routiers manuels
27-40 GHz Cartographie, radars routiers automatisés, anti-collision
40-60 GHz Communications militaires
50-75 GHz Auto-direction de missiles
75-110 GHz | Anti-collision, observation météorologique a haute résolution

Tableau 1.2 — Plages de fréquences radar en fonction de ’application

5.1.2 Constitution d’'un systeme radar

Le radar est un systéme qui utilise de puissantes ondes électromagnétiques produites par
un oscillateur de référence qui permet la synchronisation entre les signaux émis et recus. Le
signal émis est modulé en fréquence par le train d'impulsions radar avant d’étre amplifié par
un bloc amplification qui contient plusieurs étages d’amplificateurs dont le nombre dépend

de la puissance d’émission souhaitée. Enfin, ce signal est envoyé grace a une antenne-radar.

Une fois réfléchi par la cible, le signal réfléchi est capté par la méme antenne. A I'aide
d’'un circulateur, il est alors dirigé vers la chaine de réception qui intégre tout d’abord un
limiteur permettant de protéger la chaine de réception de signaux parasites puissants. Puis,
le signal utile est amplifié et transposé vers une fréquence intermédiaire (FI) avant d’étre
a nouveau filtré. Enfin, le signal est démodulé et traité numériquement. Ce signal permet
par la suite d’extraire les informations de position et vitesse mentionnées précédemment.

Le synoptique d’'un systeme radar classique est schématisé dans la Fig.1.9.

5.1.3 Echos parasites

La fonction principale d'un radar est de détecter la présence d’objets d'intérét noyés dans

un bruit ambiant considéré comme processus aléatoire[26]. Ce bruit perturbe la qualité de
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Chaine d’émission

CNA P>{Modulateur 1/Q —)—%
de signaux

Amplification

Oscillateur
de
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FIGURE 1.9 - Synoptique de fonctionnement d'un systéme radar.

détection et provient généralement de I'électronique du radar (bruit thermique). Dans cer-
tains cas, le radar doit aussi faire face a '’environnement situé tout autour de 1'objet a dé-
tecter. La réception est alors perturbée par les échos indésirables. En plus de la pluie, de la
neige, du verglas et autres précipitations, le radar peut recevoir des échos provenant d’autres
sources. Les principaux polluants des données sont :

-Les insectes a tres basse altitude et les oiseaux surtout en temps de migration

-Les obstacles solides comme les montagnes et les réflexions venant de plans d’eau a
angle rasant

-La mer et le fouillis végétal

D’autre part, d’autres problemes d’échos sont liés aux parametres du signal. Dans les ra-
dars pulsés, les échos doivent étre détectés et traités avant que I'impulsion suivante ne soit
émise. Lambiguité sur la distance se manifeste lorsque le temps que met le signal pour faire
I’aller-retour avec la cible est supérieur au temps d’écoute entre deux impulsions. Ces "échos
de second retour" apparaitront sur l'affichage comme des cibles plus proches qu’elles ne le
sont en réalité. Pour obtenir un écho utilisable la plupart des systemes radar émettent des
impulsions de facon continue et la période de répétition des impulsions (PRI) est fonction
de l'usage que 'on fait du systeme. L'écho recu de la cible est intégré par un systeme de
traitement du signal a chaque impulsion afin de le rendre plus lisible. Plus la période de ré-
pétition est élevée, plus la portée du radar est augmentée. Cependant, cela fait apparaitre de
nouveaux problemes comme la mauvaise représentation de la cible et une ambiguité sur la

vitesse obtenue par les radars Doppler pulsés [28].

Caractérisation et modélisation des transistors HEMTs GaN Page 21



Seifeddine FAKHFAKH

Les radars modernes utilisent des périodes de répétition (PRI) de quelques dizaines de
micro-secondes qu'’ils font varier pour lever 'ambiguité et atteindre les portées souhaitées.
Dans le cas des PRI variables, l'intervalle de temps entre les impulsions d'une rafale a une
longueur un peu différente du précédent et est en décalage par rapport a la référence. A la
fin de la rafale, I'intervalle revient a sa valeur initiale conformément a la référence de la base
de temps. Tous les échos peuvent ensuite étre corrélés avec I'impulsion TO de la rafale et étre
reconnus comme «vrais» pour le calcul de la distance si leur décalage temporel est bon. Les
échos provenant des autres impulsions de la rafale (échos fantdbmes) seront supprimés de
I'affichage ou annulés par le traitement du signal [26] [29]. C’est un peu comme si le sys-
téme donnait une étiquette a chacune des impulsions de la rafale et vérifiait au retour quelle

impulsion revient de la cible.

5.2 Lastabilité pulse a pulse (P2P)

Comme mentionné précédemment, les ondes envoyées par un systeme radar doivent
étre suffisamment puissantes afin de pouvoir parcourir des grandes distances dans des en-
vironnements plus ou moins perturbés. Cette fonction est réalisée grace a 'amplificateur de

puissance qui est donc I'élément clé de la chaine d’émission.

La maitrise des signaux envoyés par un systeme radar est primordiale afin d’augmen-
ter la probabilité de la détection des cibles et éviter les échos parasites fantdmes qui en-
gendrent des fausses alarmes [26] [29] [30]. Il est donc nécessaire d’étudier les causes de
variations entre les différentes impulsions du signal radar émis qui peuvent étre générées
lors de son amplification. Ces études peuvent étre effectuées au niveau de I’amplificateur
[31], mais pour des raisons de modélisation et de compréhension, il convient de les réaliser

au niveau du transistor qui est le coeur d'un amplificateur et de toutes ces variations.

Ces études vont permettre de déterminer les raisons internes de distorsions inter impul-
sion des signaux radar impulsionnels. Il est aussi essentiel de quantifier leurs déformations
au cours du temps parce que plus la déformation est élevée, plus la probabilité de détec-
tion des cibles dans le fouillis parasite diminue. Pour ce faire, il faut comparer les impulsions
entre elles pour en tirer leurs niveaux de ressemblance ou de stabilité : on parle ici de sta-
bilité pulse a pulse [32]. Ce critere est trés important pour les fabricants de radar car une
mauvaise stabilité pulse a pulse impacte fortement la validité des traitements radar. La dis-
tinction entre une vraie cible mobile et le clutter requiert donc une excellente stabilité entre

les impulsions d'une méme rafale en émission.

Jusqu’a présent, ce critére a été mesuré pour des amplificateurs [33] [34] mais jamais au
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niveau des transistors ce qui est essentiel pour modéliser ces impacts et savoir les simuler.
Les travaux réalisés dans cette these se sont focalisés plus particulierement sur 'apport de
la stabilité P2P sur la modélisation des transistors HEMT en technologie GaN. Lobjectif final
est de permettre de mieux modéliser les transistors pour simuler la stabilité P2P et concevoir
les HPAs radar sur ce critére. Par conséquent, les résultats de mesure de stabilité P2P seront

aussi utiles afin de proposer une modélisation non-linéaire plus fine des effets limitatifs.

5.2.1 Définition

La stabilité pulse a pulse d'une rafale radar s’exprime en décibels (dB). Elle est définie par
la variation d’amplitude et de phase de I'’enveloppe du signal impulsionnel entre toutes les

impulsions successives de la rafale.

Il faut noter que les déformations générées par I'effet non-linéaire du transistor sont gé-
néralement identiques dans les impulsions successives d'une rafale radar. Ces déformations,
représentées sur la Fig.1.10 (a), ne dégradent donc pas la stabilité P2P et ne posent pas de pro-
bleme au traitement radar. Cependant, les déformations générées par les effets mémoires
qui peuvent étre causés par I'auto-échauffement et/ou les effets de pieges [35], schémati-
sées sur la Fig.1.10 (b), ne se comportent pas de la méme maniere d'une impulsion a une
autre. Dans ce cas, le niveau de stabilité est sensiblement impacté et il dépend fortement
des parametres temporels de la rafale tels que la largeur de I'impulsion, la période de répé-
tition ou encore son amplitude. Ces points seront développés et analysés plus précisément

dans le chapitre VI.
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G Effets non-linéaires: Déformation identique des N impulsions
RF _

(a)

Bonne stabilité pulse a pulse Temps

G Effets mémoires: Déformation non-identique des N impulsions
RF

(b)

Temps

Instabilité pulse a pulse

FIGURE .10 — Impact des effets non-linéaires (a) et des effets mémoires (b) du transistor sur
les impulsions successives d'une rafale radar.

Il existe d’autres phénomenes indésirables qui peuvent affecter un signal radar impul-
sionnel tels que I'instabilité dans I'impulsion, qui se traduit par des variations au niveau de
phase et d’amplitude du signal émis durant la durée de chaque impulsion de fagon quasi-
similaire, ou aussi I'instabilité inter-impulsions due en grande partie aux signaux parasites
générés par les alimentations de puissance et les fuites hyperfréquences mais qui restent ce-
pendant tres faibles. Ces instabilités sont schématisées dans la Fig.I.11 et ne doivent pas étre

confondues avec l'instabilité pulse a pulse représentée auparavant.

Amplitude _
Instabilité
dans I'impulsion
a»
N @
— Temps
Instabilité
h inter-impulsions H

FIGURE I.11 — Représentation temporelle des instabilités inter-impulsion et dans I'impul-
sion.
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5.2.2 Les causes d’instabilité P2P

Linstabilité pulse a pulse peut étre reliée a des causes externes (en dehors de la chaine
d’amplification) et/ou internes (au niveau de la chaine d’amplification) [32] [35]. Ces sources
d’instabilité provoquent des perturbations qui peuvent étre aléatoires, difficiles a controler
et suivent des fluctuations temporelles non régulieres et/ou prédictibles et donc plus diffi-

ciles a modéliser.

 Les causes externes:

- L'instabilité du signal micro-onde de faible niveau, qui est appliqué a I'’entrée du mo-
dule amplificateur de puissance, est principalement due a l'oscillateur local, au mélangeur,
au multiplicateur et au bruit de phase du filtre. (aléatoire)

- Le choix de la rafale radar : les parametres de la rafale utilisée (période de répétition
(PRD), largeur de I'impulsion (7), ...) ont un impact direct sur le niveau de la stabilité P2P
final. (prédictible)

- Perturbations électromagnétiques [36] : elles provoquent un couplage parasite entre
I'amplificateur a I'état solide et les modules voisins. Dans le pire des cas, un tel effet peut
dégrader la stabilité finale d’environ 20dB. (aléatoire)

- Un défaut matériel [37] : chaine de transmission, mélangeurs, filtres , CAN. (aléatoire)

- Désadaptation entre les différents modules de la chaine d’émission. (aléatoire)

 Les causes intrinseques :

- La cause la plus importante est la variation des effets mémoires au niveau du transistor
HEMT GaN. Cela provoque des fluctuations d’amplitude et de phase. (prédictible)

- Un environnement de fonctionnement non adéquat de I'amplificateur de puissance :
désadaptation d'impédance, alimentation DC (classe de fonctionnement), puissance injec-
tée. (prédictible)

- Les changements des caractéristiques des circuits dus au vieillissement des compo-

sants. (aléatoire)

Les causes d’instabilité externes sont généralement aléatoires contrairement aux sources
de perturbation intrinseques qui sont prédictibles. D’ici vient 'intérét dans le cadre de ces
travaux de these de caractériser I’ensemble des causes prédictibles d’instabilité P2P liées au
transistor et aux parametres du signal qui seront présentées dans le chapitre IV. Uensemble

des causes d’instabilité P2P a été résumé dans la Fig.1.12.
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FIGURE .12 — Les sources d’instabilité pulse a pulse dans une chaine de transmission.

5.2.3 Les méthodes de quantification de la stabilité pulse a pulse

Deux méthodes sont utilisées pour évaluer la stabilité P2P d’'un émetteur radar :

-La méthode fréquentielle basée sur 1'analyse spectrale et le calcul de la densité spec-
trale de puissance. Avec cette méthode, la stabilité globale (amplitude/phase) est calculée
Stabglobale(dB) (38].

-La méthode temporelle avec deux calculs : écart type et RMS (Root Mean Square). Avec
cette méthode, les stabilités P2P d’amplitude Stabgmp(dB) et de phase Stabypase(dB) sont
calculées séparément. Néanmoins, il est possible d’en déduire la stabilité globale a travers la

formule suivante :

Stabgiopate(dB) = 10.10g(105/Pamp(@BI10 41 ¢Stabphase [@B)I10, (L11)

Ces deux calculs (écart type et RMS) utilisent I’évolution temporelle du signal radar en
amplitude et en phase pour en déduire les stabilités P2P d’amplitude et de phase calculées

le long d'une impulsion d’une rafale entre les impulsions successives.

La Fig.I.13 représente |’évolution temporelle du module de I'’enveloppe complexe Xgr(£).
La stabilité P2P d'une rafale radar est calculée a chaque instant #; dans la largeur de I'im-

pulsion 7. Il faut noter que I'instant fx, qui correspond au temps écoulé depuis le début de
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I'impulsion, est situé a la méme position dans chacune des N impulsions de I'’enveloppe de
la rafale. A partir de tous les échantillons d’enveloppe complexe %;,, (f) pour la i impul-
sion de la m¢™® rafale, la stabilité P2P est donc définie par une fonction Stab(t;) a chacune

des positions (#;) entre 0 et 7.

|Xrr(t)]

>
»

Z00M Temps

~ x t X t
a2y ) A6\
Néme f
=N <impulsi0n) il jjrre e,
m =1 (1°"¢ rafale) \ Temps
tl tz tk
k Echantillons d’enveloppe complexy

FIGURE .13 — Module de I'’enveloppe complexe |Xrp(tx)].

Afin d’assurer la validité du calcul de la stabilité P2P, la cohérence du signal doit étre par-

faite.

Pour le calcul de la stabilité P2P en amplitude, le module de I'’enveloppe complexe de la
rafale radar, |Xrp(fx)| nommé aussi A(#x), est normalisé par rapport a son maximum dans la

rafale.

La précision du niveau de stabilité P2P peut étre améliorée en calculant la stabilité moy-
enne extraite a partir de plusieurs rafales successives et cohérentes pour ne représenter
qu'une seule rafale moyenne cohérente. Ainsi, pour une série de M rafales constituées cha-
cune de N impulsions, v;(f;) est définie et représente la valeur de I'enveloppe moyenne de

%im(tx) alinstant z; dans la i¢™e impulsion de la rafale moyenne :

1 M
Vilth) = — Y Xim(t) (.12)
M m=1
A partir de cette derriere équation, il est possible de calculer la stabilité d’amplitude ou

de phase en calculant respectivement le module ou 'argument de la variable v; ().
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e Méthode écart-type:
Pour cette méthode, la stabilité P2P est déduite de la valeur quadratique moyenne de
I’écart de phase et d’amplitude pour les différentes impulsions d'une rafale calculé par rap-

port a leur valeur moyenne comme illustré sur la Fig.1.14.

t;

E— Rafale moyenne

Impulsion moyenne
tk tl ........... de la rafale
ad t
tk
: v
i—1 i=2 i=3 Temz;s

FIGURE 1.14 — Illustration du calcul écart-type de la stabilité pulse a pulse.

Pour une rafale de N impulsions, nous avons;

-La stabilité d’amplitude en dB :

N -
3 X LA () — At LN
L . avec Al ==Y Ai(ty)  (L13)
Ni=1

1=

Stabamp (i) (dB) =10 log

A(ty)

-La stabilité de phase en dB :

1 N - — 1 X
Stabppase(t)(dB) =10 log NZ[(Pi(tk)—(P(tk)]z avec w(rk)zﬁzw(rk) (.14)
i=1 i=1

e Méthode RMS (Root Mean Square) :

Cette méthode est représentée sur la Fig.1.15. La stabilité est calculée a partir de la valeur
quadratique moyenne de la variation d’amplitude et de phase entre les impulsions succes-
sives d'une rafale.
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t1
i t,
7 /\tl
N ty
\¢ t,
_/ ‘J : T Rafale moyenne
\_/
i=1 i=2 i=3 Temps

FIGURE 1.15 — Illustration du calcul RMS (Root Mean Square) de la stabilité pulse a pulse.

-Stabilité d’amplitude :

1 Nt Ry,
I ,Zl [Ai+1— Ail

_ 1 X
Stabgamp (1) (dB) =10 log : 5 avec Alty) = — Y Ai(ty) (1.15)
At N o
-Stabilité de phase :
1 N-1 )
Stabphase([k) (dB)=10 lOg ﬁ Z [@iv1(tk) — @i (tp)] (I.16)
—ti=1

Dans ces travaux, les deux méthodes ont été évaluées. Il est important de noter que les
résultats obtenus avec les deux différentes méthodes sont trés proches. Les différences de
valeurs seront liées aux variations de 'amplitude ou de la phase entre les impulsions succes-
sives d'une méme rafale radar. En effet, une variation rapide mene a une valeur de stabilité
RMS moins favorable. Cependant, une lente variation induit une stabilité RMS plus favo-
rable. Les résultats de stabilité P2P mesurés ou simulés présentés dans la suite de ce manus-

crit sont principalement calculés selon la méthode RMS.

La stabilité P2P est liée aux parametres de la rafale. Cela indique qu'une performance de
stabilité pour un radar ne peut pas étre spécifiée seule. Il est nécessaire d’indiquer claire-
ment la méthode de détermination et les conditions de mesure (signal radar utilisé : nombre

d’impulsions, largeur d’'impulsion et rapport cyclique).
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5.3 FEtatde P'art de la stabilité pulse a pulse

Une étude bibliographique des travaux de recherche effectués sur la stabilité P2P est syn-

thétisée dans le Tableau 1.3 qui fait apparaitre les acronymes suivants :

DST : Dispositif Sous Test
SST : Solid State Transmitter
AP : Amplificateur de Puissance (HPA de I'anglais "High Power Amplifier")

MTI : Moving Targert Indicator
MTBF : Mean Time Between Failures
MTBCEF : Mean Time Between Critical Failures

T/R : Transmitter/Receiver

Certains de ces travaux seront discutés avec plus de détails dans le chapitre IV lors de
I'étude de la stabilité P2P.
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[39] 1993 SST | S-band T:igg(g s Conception, fabrication, développement et per- | Le SST développé permet de surmonter les limitations
P=207% 1 formances d’un SST 12kw. des émetteurs a tube avec une stabilité pulse a pulse
(MTI>90dB), largeur de bande de 200 MHz, un facteur
MTBEF >22.000 heures avec une fidélité d'impulsion ex-
trémement élevée et un fonctionnement a basse ten-
sion pour un rendement élevé.
[40] 1995 SST | S-band T:E_)g; s Conception, fabrication, développement et per- | Le SST développé fournit des performances améliorées
p=o7 formances d’'un SST 22kW faible cofit. permettant de remplacer ceux qui utilisent les tubes :
gain global de 32 dB, facteur MTI >75 dB et de la largeur
de bande de 1200 MHz avec plus de 100.000 heures de
MTBCE
[32] 1998 SST | S-band X Présentation du banc de mesure homodyne | La stabilité P2P d'un SST est meilleure que celle d'un
(HP16500A) 50 Q avec des exemples de la stabi- | émetteur a tube micro-onde (autour de 50dB). Un blin-
lité P2P pour différentes puissances et rafales a | dage approprié permet de réduire le couplage parasite
un point donné dans I'impulsion. électromagnétique, et donc d’améliorer considérable-
ment la stabilité d’environ 20 dB.
[33] 2000 SST | S-band T:i?g; s Conception et performances d'un SST 36kW ca- | Le SST développé dispose d'un facteur MTI >80dB et
P=07% 1 ractérisé en termes de stabilité P2P de phase. d'une stabilité P2P de phase >70dB atteinte grace a
la réduction du bruit pendant I'impulsion RF / Laug-
mentation de la température impacte les performances
d’'un transistor / Le AP estla clé pour une bonne perfor-
mance de SST.
[36] 2000 SST | S-band T:i?g; % | Etude de l'effet des radiations BF des APs sur la | Les champs électriques et magnétiques rayonnés
P=07%"1 stabilité P2P / Détermination de certaines ori- peuvent modifier les performances micro-ondes / Avec
gines des parasites / Proposition de quelques so- | !'effet thermique, les perturbations électromagnétiques
lutions pour améliorer la stabilité globale dun | sont!'une des causes d’instabilité identifiées.
équipement.
[34] 2006 T/R | S-band ‘r=7_01(;)ts Développement d'un module T/R et d'un banc | La limitation du bruit du banc de mesure est reliée aux
p= de mesure pour le caractériser / Quantification | performances du signal RF généré / Avec un bruit sinu-
des stabilités P2P. soidal ajouté (1MHz) la stabilité est améliorée.
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[41]

2014

T/R

S-band

7=70 us
p=10%

Développement d'un module T/R 1.4kW et d'un
systeme de mesure afin d’étudier 'impact de la
température, 7, p sur sa stabilité P2P.

La performance du radar est sensible au module T/R.
Le T/R développé dispose d’'une stabilité P2P d’ampli-
tude et de phase <-60dB. Les variation de la tempéra-
ture ambiante (entre 10°C et 40°C) et du rapport cy-
clique p (de 0.1% a 10%) n’ont quasiment pas d'impact
sur la stabilité P2P du module T/R développé. Cepen-
dant, le passage d'une largeur d'impulsion 7 de 1us a
100 améliore la stabilité P2P d’environ 25dB.

(31]

2014

AP
GaN

S-band

7=50 us
p=20%

Développement d'un systeme de mesure hété-
rodyne pour caractériser I'impact du train d'im-
pulsions irrégulier, des effets thermiques et de
temps de silence sur la stabilité P2P / Com-
paraison mesures et simulations d’enveloppe
de ce critére avec un regard particulier sur les
constantes de temps thermiques du modele
non-linéaire.

La présence d'un silence dégrade la stabilité P2P avec
un impact plus visible sur la premiére impulsion /
Les mesures et les simulations de la stabilité P2P au
niveau du circuit sont d'une importance primordiale
pour avoir un apercu précoce des causes des instabi-
lités.

[42]

2014

GaN

S-band

7=50 s
p:ZO%

Ftude de I'impact de la durée de silence, de
chaque impulsion RF et de l'impédance de
charge sur la stabilité P2P afin d’évaluer la ca-
pacité d'un modele HEMT non-linéaire de re-
produire les mesures temporelles de ce critére
/ Etude de I'impact des modéles non-linéaire et
drain-lag sur les simulations d’enveloppe de la
stabilité P2P.

Les effets mémoires doivent étre considérés pour re-
trouver les mesures de stabilité P2P d’'un AP / Ce cri-
tere est amélioré quand la premiere impulsion n’est
pas prise en compte dans le calcul (une impulsion
peut étre insérée au début de la rafale pour réduire
I'impact négatif du silence) / La variation de I'impé-
dance de charge influence sensiblement la stabilité /
Un compromis existe entre la stabilité et les autres per-
formances doivent étre prises en considération dans le
cycle de conception du AP.

[43]

2015

APs/
GaN
LDMOS

S-band

7=40 us
p:lS%

Caractérisation de la stabilité P2P pour diffé-
rents composants dans des environnements dif-
férents de test et avec différents types de pola-
risation / Développement d’'un nouveau circuit
de pré-correction utilisant un circuit modula-
teur de phase.

La méthode de correction développée permet de corri-
ger les déficiences des effets mémoires sur la rafale et
donc d’améliorer la stabilité P2P des composants GaN
dont les pieges ont un impact majeur sur le compor-
tement du courant pendant la rafale contrairement au
LDMOS / Pour le AP caractérisé : la stabilité P2P est dé-
gradée avec une polarisation impulsionnelle et elle est
proportionnelle a 7, Vg et inversement proportion-
nelle au p, V4.
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[35] | 2016 Cf; 1;\] S-band Tp__410 5'[(;: Etude de I'impact de 7 et p sur chaque impulsion | La présence des effets mémoires durant la rafale impact
de la rafale afin d’illustrer 'énorme impact des | la stabilité P2P / Pour le AP caractérisé : 'amplitude et
effets mémoires sur les réponses d’enveloppe et | la phase ne se comportent pas dans le méme sens selon
la stabilité P2P d’'un AP GaN. différents 7 (impact la stabilité d’amplitude) et p (im-

pact la stabilité de phase).
AP . R P . - - e

[44] | 2016 GaN S-band X Développement d'un modele comportemental | La pré-distorsion numérique améliore la stabilité du
basé sur une topologie de réseau Foster (tech- | systéme, mais réduit le temps nécessaire pour que le
nique de pré-distorsion numérique) pour atté- | systeme atteigne la stabilité souhaitée / La mise en
nuer I'impact des transitoires qui sont le résul- | ceuvre de cette technique peut nécessiter des modifica-
tat des effets mémoires et reproduire ses formes | tions ou des réaménagements de 'architecture du sys-
mesurées. teme radar.

AP 7=100 us . ) . . , . . ) o .

[45] | 2018 GaN S-band p=10% Conception, développement et simulation d'un | La commutation de grille permet d’améliorer les stabi-

AP GaN 45W / Analyse de la stabilité P2P avec et
sans une commutation de grille

lités d’amplitude et de phase, ainsi que la PAE du AP
caractérisé.

Tableau 1.3 — Ftat de I’art des travaux effectués sur la stabilité pulse a pulse (P2P)
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5.4 Apportdu HEMT GaN pour les applications radar

Comme décrit dans les paragraphes précédents, le GaN présente les meilleures potentia-
lités en termes de puissance, de fréquence et de gestion thermique. Limplémentation de ce
matériau dans les transistors assure ainsi un saut technologique ou des objectifs de minia-

turisation, de tres fortes densités de puissances et de robustesse deviennent réalisables.

Ces trés bonnes potentialités font que les transistors HEMT GaN sont tout a fait adaptés
pour répondre aux contraintes de fortes puissances des applications radars. En effet, cette
technologie est capable de fournir les plus fortes densités de puissance, de trés bons ren-
dements et gains en puissance, ainsi que des impédances d’entrée et de sortie plus élevées
que les autres technologies, ce qui est un avantage considérable lors de la conception des
amplificateurs de puissance. La gestion thermique est favorisée par I'utilisation du carbure

de silicium comme substrat permettant de supporter de hautes températures.

Il est tres difficile de comparer les performances de différentes technologies entre elles.
En effet, en fonction de I'application et des critéres de performances recherchés, une tech-
nologie peut étre adaptée dans un cas et inadaptée dans un autre. Néanmoins, le principal
concurrent pour cette technologie jusqu’a la bande S est le transistor LDMOS Silicium [46]
qui peut fournir de plus grandes puissances pour des développements équivalents [47], mais

sur une bande de fréquences RF réduite et une fréquence maximale limitée.

Le principal inconvénient de la technologie GaN est son coft qui est pour le moment
supérieur a celui des autres technologies du fait des forts cofits de réalisation de la couche
active GaN. Les autres désavantages se situent au niveau de la fiabilité des composants et
des pieges méme si les études menées aujourd’hui sur les technologies AllnGaN laissent en-

trevoir une meilleure fiabilité des dispositifs et la diminution des effets de pieges.

6 Conclusion

Ce premier chapitre introductif était constitué de deux parties. Une premiere partie a
présenté les différentes propriétés du matériau GaN avec une comparaison vis-a-vis des
autres semi-conducteurs. Nous avons également décrit les transistors grand gap et parti-
culierement les transistors HEMTs AlGaN/GaN avec leur principe de fonctionnement. Ces
transistors semblent étre les meilleurs candidats pour les applications radar d’amplification
de puissance car ils combinent a la fois des performances remarquables de puissance et de
fréquence. Cependant, ils possedent quelques défauts limitant leurs performances dont les

principales causes (thermiques et pieges) ont été discutées dans cette premiere partie.
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La deuxieme partie était dédiée aux principes généraux des systémes radars. L'objectif
principal de cette partie était également de présenter le critére de stabilité pulse a pulse qui
constitue le sujet principal de ces travaux de these pour les transistors HEMTs GaN. Il a été
montré que I'instabilité P2P peut provoquer plusieurs erreurs indésirables lors du traitement
du signal, en particulier lors de la suppression d’objets fixes (MTI : Moving Target Indicator),

ce qui permet généralement de ne conserver que les cibles mobiles.

Une étude bibliographique basée sur les travaux liés a la stabilité P2P a été résumée dans
un tableau. Ces travaux ont commencé concretement a partir des années 90 mais seulement
sur des amplificateurs a I'état solide. La prise en compte de ce critere dans les travaux de
modélisation d’'un HPA ainsi que I'analyse de I'impact des différents parametres sur son ni-
veau ont commencé quelques années plus tard. Certains travaux ont montré 'importance
primordiale des simulations de la stabilité P2P au niveau du circuit pour avoir un apercu
précoce des causes d’instabilités. Cependant, ce critére n’a jamais été quantifié au plus prés
du composant (au niveau du transistor), ce qui sera donc I'objectif de ces travaux de these
afin d’améliorer la modélisation non-linéaire électrothermique des HEMTs GaN et étudier
I'impact des effets mémoires sur ce critere. Cet objectif nécessite le développement d’outils

de mesure spécifiques qui seront décrits dans les chapitres suivants.
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Chapitre 2 - Mesures et modélisation non-linéaire électrothermique des HEMTs

AlGaN/GaN

ovse L]

Mesures et modélisations non-linéaires

électrothermiques des HEMTs AlGaN/GaN
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1 Introduction

Lintérét des transistors HEMTs GaN pour I'amplification de puissance aux fréquences
micro-ondes a été décrit dans le chapitre précédent. Ce chapitre va s'intéresser aux différents
moyens de mesure nécessaires a leur modélisation électrique non-linéaire pour la CAO des

circuits.

Il existe deux principales méthodes pour réaliser le modéle d'un transistor de puissance.
La premiere méthode appelée "modélisation physique" se fonde sur les propriétés physiques
des semi-conducteurs et les empilements de couches, tandis que la deuxieme méthode ap-
pelée "modélisation électrique" s’intéresse a définir un schéma électrique équivalent du
transistor afin de reproduire ses performances électriques mesurées. Dans ces travaux de
theése, on s’intéresse a la modélisation électrique appliquée sur les HEMTs AlGaN/GaN dont

I'association des éléments localisés aux couches de matériaux est représentée dans la Fig.II.1.

Source Drain

Grille

Cpg

Rs[] Cgs>\ ~Cgd [:!Rd

all @_I //
| Rds /)
Cds '

FIGURE II.1 - Coupe d'un transistor HEMT GaN et représentation des éléments localisés
associés aux couches de matériaux [48].

Les principaux outils nécessaires a la modélisation non-linéaire électrothermique des
HEMTs AlGaN/GaN seront présentés dans ce chapitre. Ces techniques ne sont pas spéci-
fiques aux HEMTs GaN et ont déja été utilisées intensivement dans plusieurs travaux de re-
cherche afin de caractériser et extraire les modeles d’autres technologies comme les HBTs
(6] et les HEMTs AsGa.
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La présentation des outils sera illustrée par les résultats de mesure inhérents au transis-
tor étudié pendant ces travaux afin de pouvoir faire la liaison avec la suite du travail effectué
dans le prochain chapitre consacré a 'amélioration des modeles permettant de prédire la
stabilité P2P.

Dans ce manuscrit, une modélisation non-linéaire électrothermique et des pieges en
fonction de la température pour les transistors HEMTs GaN sera présentée. La topologie
complete du circuit équivalent incluant les éléments correspondants aux effets thermiques

et pieges utilisée dans ces travaux de these est illustrée sur la Fig.I1.2.

Cgd(T°) Rgd Drain
L

H—w

Cgs
(T) * o
LB Gate-lag + + Drain-lag
= lgs ¥ -F. Vgs Vgs, . (t.T°) D Cds :F
) - Ids (Vgs, Vds, T°JVgs,.(t, T°))
>

L T

Source === Extrinséque

FIGURE II.2 — Schéma électrique grand signal du modele HEMT GaN incluant les effets ther-
miques et de pieges.

Lextraction des parametres du modele est réalisée chronologiquement selon plusieurs
étapes qui sont résumées dans la Fig I1.3 avec les moyens de caractérisation nécessaires
pour chacune d’elles. La modélisation non-linéaire électrothermique sera représentée dans
ce chapitre partant de I'extraction des éléments extrinseques qui sera détaillée dans la pre-
mieére partie, puis la modélisation des diodes d’entrées ainsi que de la source de courant
non-linéaire qui sera abordée par la suite. Ensuite, nous étudierons dans une troisieme par-
tie la modélisation des variations thermiques qui est primordiale car, comme il a été évoqué
précédemment, I'échauffement des composants a une influence non négligeable sur les per-
formances en puissance. Enfin, une derniére partie de ce chapitre détaillera la modélisation

des capacités non-linéaires qui ont un impact direct sur les caractéristiques grand signal.
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Dans le troisieme chapitre de ce manuscrit, nous étudierons les différentes étapes per-
mettant la modélisation des pieges. Cette modélisation permettra de mieux reproduire les
caractéristiques I-V en fonction de la polarisation et d’obtenir une meilleure précision sur

les variations des performances lors de 'application de signaux de puissance.

4 21s - 4, - Y- g ~\
Modélisation électrique petit signal . w .
. quep g Extraction des éléments extrinseques et
. Mesu'res parametres [S] au point de intrinseques a cette polarisation de repos.
fonctionnement.
y, \ y,
¥ !
( Y . ra . ) ( )
Modéle non-linéaire Détermination des capacités non-linéaires de la
e Mesures |-V et [S] impulsionnelles. source de courant non-linéaire.
< 4 \_ Y,
| l
( \ a-z-n z a ) (. . . 2 L)
Modéle non-linéaire électrothermique Détermination de la dépendance thermique
+ |-V en DC et impulsionnelles a # T(°C). des paramétres du modéle et des cellules
b el électrothermiques.
¢ Mesure de transitoire du courant. ) ¢ q )
¥ ; l
Modélisation de piéges thermiques p 8
¢ |-Vimpulsionnelles a # polarisations. Détermination et ajustement des parametres
* Y22enBFazT(°C). des modéles de piéges (Gate-lag et Drain-lag)
* Mesure des transitoires du courant. _ et de ses équations non-linéaires. |
'»  Mesure du courant BF. h :
{
Vahdft'?jn dllll mOdeIe. comdPIEt d Ajustement des différents parametres du
Mesures Loa -‘Pu ‘ pour # impédances de inaele nenincaiie.
charge et polarisations de repos.

! |

Amélioration du modele complet Ajustement des différents paramétres du

. I | | | | | . iii —— modele complet et particulierement les cellules

FIGURE II.3 — Différentes étapes de modélisation et de validation du modéle non-linéaire
électrothermique et de pieges d'un HEMT GaN.

Pendant ces travaux de thése, deux transistors différents ont été modélisés. Le transistor
de référence étudié tout au long de ce manuscrit est un HEMT AlGaN/GaN 10W de la filiére
GH25 provenant de la fonderie UMS (10 doigts de grille de 275um de largeur). En complé-
ment, des résultats de mesures et de simulations d’'un transistor HEMT AlGaN/GaN 10W
provenant de la fonderie Qorvo (12 doigts de grille de 210um de largeur), dont la modélisa-
tion compléte a également été réalisée en parallele, seront présentés dans le dernier chapitre
lors de I’étude de la stabilité P2P.

Généralement, la mesure "Load-Pull" représente la derniere étape pour vérifier |'extrac-
tion des modeles non-linéaires des transistors de puissance. Bien que cette caractérisation
donne la possibilité d’ajuster certains parametres du modele pour reproduire les perfor-
mances grand-signal du transistor avec une simulation effectuée dans les mémes conditions
que la mesure, elle reste cependant insuffisante pour déterminer le comportement du tran-
sistor avec des signaux radar. La mesure de la stabilité P2P est un outil supplémentaire dans

ce travail qui démontrera une amélioration significative du modéle complet. De plus, elle
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permet de déterminer le comportement du transistor lorsque les effets mémoires varient en
fonction de la température. Dans cette étape, une comparaison mesures-modele sera réa-
lisée afin d’ajuster les parametres des modeles de pieges et des cellules électrothermiques.
Comme il a été évoqué précédemment, ces effets mémoires ont un impact déterminant sur
la stabilité P2P des composants HEMTs GaN.

2 Mesure des parametres [S] CW (Continuous Wave)

2.1 Modele électrique linéaire

Le schéma du modele électrique linéaire (petit signal) classique d'un HEMT est repré-
senté sur la Fig.I.4. Il est composé de deux parties : une partie intrinseque et une partie
extrinseque. Chacun des éléments électriques peut étre associé a une zone propre dans la

structure du composant.

[SEXT] [SlNT] Paramétres intrinseques [SlNT] [SEXT]
| Lg Rg |  Cgd Rgd ! Rd Ld :
..i.rwv\ J_ VAN ,l ”—\N\,‘ W\ _I_ rnnn.l..
Cpg - Cgs : Cpd
:I?: : gm e™® Rds ::éﬁds J?:

é H s ;
Rs

Parameétres extrinseques

Ls

FIGURE I1.4 - Modele électrique équivalent petit signal d'un transistor HEMT.

Il convient de noter que 'utilisation de ce modeéle linéaire ne représentera le transistor
que pour de faibles niveaux de puissance autour d'un point de polarisation donné. Afin de
pouvoir représenter le comportement grand signal, certains de ces parameétres doivent étre

définis par des non-linéarités, comme nous le verrons dans la suite de ce chapitre.
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2.2 Détermination des éléments extrinseques et intrinseques

Pour réaliser un modele électrique d'un transistor, il est indispensable d’extraire, dans un
premier temps, les valeurs de ses éléments extrinseques qui sont supposés indépendants de
la polarisation :

-Lg, Ld, Ls : inductances parasites liées aux acces métallisés du transistor.

-Rd, Rs : résistances parasites dues aux contacts ohmiques et aux zones conductrices du
canal entre les métallisations de drain et de source et la limite de la zone désertée.

-Rg : résistance dynamique de grille liée aux pertes métalliques du contact Schottky.
-Cpg, Cpd : capacités parasites des plots d’acces du transistor.

L'extraction de ces parametres extrinseques a pour objectif de permettre un changement
du plan de référence afin de prendre en compte uniquement le transistor intrinseque. Cette

procédure d’extraction des éléments parasites extrinseques est aussi appelée de-embedding
[49].

Une méthode d’extraction des éléments extrinseques consiste a optimiser leur valeur de
telle sorte que les valeurs extraites alors des éléments intrinseques soient indépendantes de

la fréquence [50]. Cette procédure est réalisée grace a un algorithme d’optimisation basé sur

I'extraction de la matrice admittance intrinseque [Y]'"! par transformations successives des

parametres [S] extrinseques mesurés. Cette méthode est illustrée dans la Fig.IL.5.

Circuit intrinséque

S11 S12 = Zy1-jwlg Z12 IVW Ml
S21 S22 l l Zy4 Zyz-jwLqg - -
(a) (b)

Yi1-jwC Y

1171 %%pg 12 Z11-Rg Z12-Rg

—AAMA L AAA— Ry-jwl jwL,
Y21 Y22-jwCpq Z31-Rs Z32- R
(©) iwlks Ra-jols | (q)

FIGURE IL.5 — Algorithme d’extraction de la matrice des parameétres extrinseques du schéma
équivalent petit signal d'un transistor de I'étape (a) jusqu’a I'étape (d).
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A partir de la matrice admittance intrinséque ainsi obtenue pour un jeu de valeurs extrin-
seques, les éléments intrinseques sont calculés analytiquement a I’aide des équations d’ex-
traction qui sont clairement détaillées dans plusieurs théses [51] [21]. Connaissant un jeu de
valeurs extrinseques, nous pouvons déterminer par un simple calcul analytique ’ensemble
des parametres intrinseques (Cgd, Rgd, Cgs, Gd, Cds, Ri, Gm, T) du modele a chaque point
de fréquence mesuré. Puis, les valeurs finales retenues pour ces éléments résultent d’'une

moyenne fréquentielle dans la bande de mesure qui doit tres peu varier.

Ainsi, la mesures des parametres [S] sous pointes du transistor HEMT GaN UMS 10 x
275um, en utilisant un analyseur de réseau vectoriel a un point de polarisation précis, consti-
tue la premieére étape du travail. Cette caractérisation a été appliquée sur une bande fré-
quentielle d’analyse [0.5 GHz - 20 GHz] par pas de 0.5 GHz sous une polarisation de repos en
classe AB (Vgso = —3.2V, V50 = 30V) permettant d’avoir un courant de repos I;50 = 350mA.

Les valeurs extraites des éléments extrinséques sont représentées dans le Tableau II.1.

1.8 1.78 0.2 69 40 1.2 36 78

Tableau II.1 — Valeurs des éléments extrinseques du transistor GaN UMS 10x275u m.

A partir de ces valeurs extrinseéques, et a 'aide de la méthode d’extraction directe définie
auparavant, les valeurs des parametres intrinséques extraites pour ce point de polarisation
sont représentées dans le Tableau I1.2.

3.64 0.015 0.33 35 0.94 2.2 483 15

Tableau II.2 — Valeurs des éléments intrinseques extraites au point de polarisation (Vgyo =
-3.2V; V50 = 30V) du transistor UMS 10x275u m.

La Fig.I1.6 présente une comparaison entre les parameétres [S] mesurés et simulés du mo-
déle petit signal qui démontre une bonne corrélation a ce point de polarisation dans la bande
[0.5-20 GHz].
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FIGURE I1.6 — Comparaison des parametres [S] simulés (bleu) et mesurés (rouge) sur une
bande fréquentielle [0.5GHz 20GHz] pour Vgg = —3.2V, Vg = 30V (HEMT GaN UMS
10x275u m).

3 Mesure I-V impulsionnelle

Afin d’extraire le modéle non-linéaire électrique, nous nous intéressons maintenant a la
premiére et plus importante non-linéarité du transistor qui est la source de courant drain-
source.

La mesure I-V de la source de courant peut se faire de différentes manieres : I-V continue
(DC) et I-V impulsionnelle. Cependant, la mesure en mode continu présente des inconvé-
nients majeurs entrainant des imprécisions lors de la réalisation du modele. En effet, la puis-
sance dissipée continue dans le dispositif varie pendant la caractérisation et provoque des
effets d’auto échauffement, donc la température n’est pas constante. En outre, les transistors
HEMTs GaN manifestent des effets de pieges qui modifient les caractéristiques de courant
continu, induisant des erreurs importantes dans la détermination de la conductance et la
transconductance de sortie RE De plus, les zones d’avalanche doivent étre caractérisées afin
de fournir un modele non-linéaire avec toutes les limites qui peuvent étre atteintes par les
grands signaux. Ces régions sont impossibles a mesurer avec une polarisation continue sans
provoquer la destruction du composant. Lensemble de ces inconvénients ont entrainé le
développement de techniques de mesures basées sur des impulsions grace auxquelles des

modeles tres élaborés de transistors peuvent étre réalisés.
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3.1 Principe de fonctionnement et banc de mesure en impulsion

La mesure I-V impulsionnelle consiste a décrire 'ensemble du réseau I-V par des me-
sures quasi-isothermes dans des conditions expérimentales qui minimisent les effets ther-
miques et/ou de piéges en appliquant de bréves impulsions autour d'un point de polarisa-
tion de repos choisi. Les impulsions doivent balayer tout le domaine des tensions accep-
tables par le transistor en cours de caractérisation afin de décrire point par point un réseau

de caractéristiques.

La durée (1) des impulsions doit étre la plus courte possible afin de s’affranchir des effets
thermiques (7 << 7ry=constante de temps thermique) mais suffisamment grande pour at-
teindre le régime établi et permettre la mesure. De plus, le temps d’attente entre deux impul-
sions doit étre suffisamment long pour que le composant refroidisse et que la température
se stabilise a celle qui est déterminée par sa puissance dissipée au point de repos. Générale-
ment, un temps de repos de quelques microsecondes est suffisant pour permettre le retour
de la température a son état d’équilibre. Ces conditions a respecter permettent la gestion des
effets thermiques pour une meilleure précision des résultats de caractérisation car la tem-

pérature est alors déterminée par le point de polarisation choisi et sa puissance dissipée.

Il faut noter que dans les transistors HEMTs AlGalN/GaN la température varie rapidement
au cours de I'impulsion a cause des fortes puissances dissipées et I’auto-échauffement n’est
plus négligeable apres des durées d’'impulsion 7 de quelques centaines de nanosecondes [6].
Cela induit que les mesures ne sont pas totalement isothermiques si T n’est pas inférieure a

la centaine de nanosecondes.

Le banc de mesure I-V en régime impulsionnel est représenté sur la Fig.I1.7. Il est consti-
tué principalement d'un générateur d’'impulsions connecté a un systeme d’acquisition de

données par bus GPIB.

Les générateurs d’'impulsions utilisés au sein du laboratoire XLIM sont le "BILT" de la
société AMCAD ou un générateur "Keithley" [52]. Ces générateurs disposent respectivement
d’'une durée minimum d’impulsion d’environ 4007s et 607ns. Bien que le générateur "Keith-
ley" possede une bonne précision pour des faibles courants, ce dernier reste limité en termes
de puissance. En raison de sa limitation en puissance malgré sa tres faible durée d’impul-
sion, le générateur "Keithley" est généralement réservé aux caractérisations de composants
faible puissance [52]. Le générateur d'impulsions utilisé pour caractériser les HEMTs GaN de
fortes puissances est donc le "BILT AMCAD" avec une génération d'impulsions qui peuvent
atteindre 250V/10A.

Page 46



Chapitre 2 - Mesures et modélisation non-linéaire électrothermique des HEMTs
AlGaN/GaN

Ce banc dispose d’'une table sous pointe équipée d’'une station thermique ainsi que des

tés de polarisation qui ont pour role d’assurer la polarisation du composant.

Systéme X
d’acquisition —
|_ Sonde de grille Sonde de drain
i Tés de
| __—7 polarisation (\
e optionnels

C1—§

50Q

500

DST
Sous-pointes

DC

2s°c B3
[ -1+ 0 =~

Station Thermique

FIGURE II.7 — Synoptique du banc de mesure I-V en mode impulsionnel.

Afin de réaliser de mesures cohérentes qui répondent aux besoins de I'utilisateur, il est
important de comprendre le fonctionnement des instruments utilisés car une mauvaise ma-
nipulation peut engendrer des problémes au cours de la caractérisation induisant des faux
résultats dégradant la qualité du modele. La compréhension du fonctionnement permet de

choisir la configuration s’adaptant au mieux avec le dispositif testé.

Pour une présentation précise du mode de fonctionnement du systeme de mesure utilisé,
il convient de mentionner tous les parametres dont on peut avoir besoin pendant la configu-
ration d'une mesure I-V impulsionnelle a 'aide du générateur "BILT AMCAD". Les signaux
de polarisation utilisés pour cette caractérisation sont représentés sur la Fig.I.8. En effet,
ces mesures considérent un point de polarisation de repos initial défini par les tensions Vg
et V50 a partir desquelles, la caractéristique I-V est décrite par 'intermédiaire d'impulsions
en tension instantanée (Vgs_pyise €t Vigs_puise) comme illustré par la Fig.I1.8 pour assurer des

conditions particulieres d’équilibre thermique.
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FIGURE II.8 — Principe de la caractérisation I-V en mode impulsionnel.
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Des mesures I-V impulsionnelles ont été effectuées avec les deux configurations (ascen-
dante et descendante) définies dans la Fig.I1.8, c’est a dire correspondant respectivement
a une mesure du réseau [-V du pincement vers I n,qx Ou de Izs max vers le pincement.
Les résultats issus de ces deux configurations ne montrent pas une grande différence sur les
transistors caractérisés lors de ces travaux validant ainsi les paramétrages des timings des
impulsions.

Le systéme de mesure "BILT AMCAD" utilise la technique d’échantillonnage entrelacé

[53] pour reconstituer le signal comme que l'illustre la Fig.IL.9.

Mes “Ox mes W MeS“ 3
] 20ps + 20ns | 20us + 20ns I
“ LL "" ’l,I I '*I’II
— - = le—
" g
) Periode = 20us '
Mes n°1 Mes n°2 Mes n°3
l '+ 20ms l T+ 20ns l Vitesse maximale: 1 Mes/20uS
: ? T Résolution horizontale: 20nS
! 1 [
' \ !
I‘ " ~,
- Aa— = .
Y Lo L
"« T =20us P

Reconstitution de I'impulsion avec une résolution de 20ns

FIGURE I.9 — Technique d’échantillonnage entrelacé utilisée par le "BILT AMCAD".

Etant donné que la fréquence maximale d’échantillonnage est de 50k Hz, une mesure
peut étre faite chaque 20us [53]. D’autre part, la résolution maximale de la restitution de la
forme de I'impulsion est de 20ns, ce qui correspond a une fréquence de 50 MHz.

Grace a cette technique de mesure, cet instrument est capable de tracer I'évolution tem-
porelle des tensions/courants a I'entrée/sortie du DST a chaque point du réseau I-V [54].
Cependant, il faut noter que si'option de tragage de I’évolution temporelle n’est pas activée
dans la configuration du systeme, la mesure de chaque point du réseau I-V (méme polarisa-
tion instantanée) est faite un nombre de fois égal au parametre "Sampling cout" de moyen-
nage au niveau de la fenétre de mesure afin de reconstituer seulement les points qui sont
situés au niveau de cette fenétre. Dans le cas inverse, ou le tracage de I'évolution temporelle
est activée, la mesure est effectuée un nombre de fois égal au parametre "trace points" afin

de reconstituer tous les points de la fenétre de tracage [53] [54].
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Le principe de moyennage appliqué au niveau de la fenétre de mesure est illustré dans
la Fig.I.10. Il est défini avec le parametre "Sampling count" dans la configuration avec une

résolution maximale de 20ns [55].

Fenétre
de mesure

El Moyennage

0000 0 0000000

Fenétre de tracage

A X, aﬂ#lc L -
A A N A A A A B A i_\ WA
LA A A A A S A AR LY J

FIGURE I1.10 — Principe de moyennage au niveau de la fenétre de mesure pour une polarisa-
tion instantanée du réseau I-V.

Les nombres de points possibles au niveau de la fenétre de tragage et de la fenétre de
mesure sont limités par la résolution maximale de 20ns et sont définis par les équations

suivantes :

Largeur dela fenétrede tracage
Résolution maximale

Nbpts maxdansla fenétrede tracage = (I.1)

Largeur dela fenétrede mesure
Nbpts maxdansla fenétrede mesure = § ~ ,f - (I.2)
Résolution maximale

A titre d’exemple, sila fenétre de mesure a une largeur de 20075 avec un nombre d’échan-
tillons égal a 100, 1a résolution demandée est de 2ns, mais cette résolution étant plus grande
que la maximale, le systeme va donc prendre par défaut une résolution de 20ns qui corres-

pond a seulement 10 échantillons.
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Certaines précautions doivent étre prises en considération lors de la caractérisation des
transistors HEMTs GaN qui générent de fortes puissances. Apres plusieurs tests de mesures
[-V impulsionnelles effectuées, les principales précautions qu’il ne faut pas négliger sont les

suivantes :

-La résistance parasite série qui existe entre 'acces du transistor et le plan de mesure doit
étre prise en compte afin de ne pas avoir un décalage de la zone ohmique du réseau I-V.

-La polarisation impulsionnelle doit étre générée le plus proche possible du DST. Pour
cela, il faut utiliser des connexions aussi courtes que possible afin d’éviter que I'impulsion
parcourt un long cable présentant une inductance parasite. Cette inductance parasite ainsi
que d’autres éléments indésirables ( capacités, résistances,...) qui sont liés a I'installation
des cables, des tés de polarisation et du montage en général, jouent un role sur la précision
de la mesure. En effet, certains dépassements sur les formes d’ondes impulsionnelles en
courant et en tension nommés "overshoots" peuvent étre mis en évidence. Dans ce cas, si
la configuration choisie n'est pas adaptée pour atteindre le régime établi dans les fenétres
de mesure, il risque d’y avoir une mesure imprécise, avec des valeurs de courants I;; plus
grandes que la réalité, observées généralement a des faibles tensions V. Afin de bien mettre
en évidence ce phénomene, la Fig.II.11 présente des mesures I-V impulsionnelles effectuées
sur le transistor UMS 10 x 275um avec la méme configuration mais en utilisant des largeurs

d’impulsions différentes : Wy 45 = 1us et Wy 45 = 10us.
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FIGURE II.11 — Mesures I-V impulsionnelles avec des largeurs d'impulsions différentes (a)
Wygs =1.2us/ Wy gs = 1us (b) Wygs =10.2us/ Wy g5 = 10us.
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A partir de cette figure, nous pouvons conclure que la variation rapide des tensions de
polarisation, avec un temps de montée trop court, induit un "overshoot" observé principa-
lement au niveau de la forme d’onde du courant. Ce dernier peut impliquer que le réseau
I-V ne part pas du méme point pour une tension V;; nulle si la largeur des impulsions n’est
pas suffisante pour atteindre le régime établi (Fig.I.11 (a)). Le courant de sortie I, se stabi-
lise dans I'impulsion a partir de quelques microsecondes (Fig.I1.11 (b)); c’est la raison pour
laquelle la largeur des impulsions doit étre légerement supérieure a cette durée transitoire
afin d’éviter 'auto-échauffement.

On peut aussi remarquer que plus la tension V;; augmente, moins le courant de sortie
145 nécessite de temps afin d’atteindre le régime établi. Cela peut étre expliqué par le fait
que I'état de piege du transistor GaN est principalement dii a la variation de la tension Vi

comme nous le verrons dans le chapitre suivant.

Des mesures I-V impulsionnelles sans tés de polarisation ont montré une réduction sur
le temps de rétablissement du courant I;; comme peut le montrer la Fig.I1.12. Cela peut étre

expliqué par le fait que la capacité du té de polarisation engendre un courant supplémen-

taire.
FORMES D'ONDES TEMPORELLES AVEC TE-POLAR FORMES D'ONDES TEMPORELLES SANS TE-POLAR
—12(-1,25V;1,48V) 12(-1,25V;0,66V) ——I12(-1,25V;0V) ——12{-1,25V;1,48V) 12(-1,25V;0,66V) —I12(-1,25V;0V)
1.4 1,4
(a) (b)
1,2 1,2
1 1
E 0,8 - g 0,8
i w
a
- 06 2 e )
0,4 0,4
0,2 0.2
0 — 0 J
0,00E+00 1,00E-06 2,00E-06 3,00E-06 4,00E-06 5,00E-06 6,00E-06 7,00E-06 0,00E+00 1,00E-06 2,00E-06 3,00E-06 4,00E-06 5,00E-06 6,00E-06 7,00E-06
- -0,2
o TEMPS (S) TEMPS (S)

FIGURE I1.12 — Formes d’ondes temporelles de quelques points du réseau I-V impulsionnel
mesurées avec tés de polarisation (a) et sans tés de polarisation (b).

Cependant, pour faire des mesures en parametres [S] impulsionnels a chaque point du
réseau I-V, ces tés de polarisation sont essentiels. Les mesures [-V impulsionnelles représen-
tées dans la suite de ces travaux ont été effectuées sans le té de polarisation pour caractériser
la source de courant afin d’utiliser des impulsions courtes qui permettent d’éviter 1'auto-
échauffement.

En tenant compte du mode de fonctionnement de I'instrument de mesure ainsi que des

caractéristiques de transistor étudié, et apres avoir effectué quelques mesures afin de ne
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pas négliger toutes les précautions mentionnées précédemment, la configuration des im-
pulsions choisie est représentée sur la Fig.I1.13. Cette configuration est utilisée pour toutes
les caractérisations I-V impulsionnelles effectuées dans le reste du manuscrit qui impose un

rapport cyclique de 0.06%.

: ngs_puIse = 800ns :
H H 1 1
—
wmesu'r‘e
Vgso \. =60ns
|
/ Wyds puise = 60005 |

L 3
w

Tpuise = 1ms

FIGURE II.13 — Diagramme temporel des impulsions de mesure des réseaux I-V impulsion-
nels.

3.2 Modélisation non-linéaire de la source de courant
3.2.1 Modeéle non-linéaire statique

Nous arrivons maintenant a la deuxieme étape de la modélisation concernant les diodes
et la source de courant non-linéaire. En effet, la technique de mesure I-V impulsionnelle
présentée auparavant est mise en oeuvre pour cet objectif. Le premier modele non-linéaire
présenté dans cette partie ne prend pas en compte les effets thermiques et les phénomenes
de pieges de maniere générale. Cependant, il prend en compte I'état des pieges pour le point
de polarisation choisi et dans une zone restreinte autour de ce point vu que les caractéris-
tiques I-V utilisées pour établir le modele dépendent de la polarisation de repos. Ce modele
HEMT non-linéaire, représenté sur la Fig.II.14, permet une description convective du tran-
sistor. Il se compose de plusieurs éléments :

-les résistances d’acces (Rg, Rs, Ry) extraites des mesures hyperfréquences. Néanmoins
les résistances R, et R; peuvent étre aussi déterminées a partir des mesures I-V grace a la
somme R + R.qana1 + Rg = Ron, mais il est préférable de garder les valeurs extraites avec les
mesures RF et de les réajuster si nécessaire.

-les diodes d’entrées (Igs, Ig4) sont des générateurs de courant non-linéaires permettant
de modéliser le courant positif de grille mesuré pour de fortes valeurs positives de Vg et des

faibles valeurs de V ;.
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-le modele de la source de courant (I;5) commandée par les tensions Vg et V5 permet-
tant de définir I'effet fondamental du transistor.

()

—
Rg Ibk Rd
—/ WA >} A\~
lgd

lgs ¥ C‘ Ids(Vgs,Vds))

Rs

FIGURE II.14 — Source de courant non-linéaire intrinseque d'un HEMT.

Les parametres des diodes d’entrées sont extraits a partir de la mesure du courant de
grille en fonction de la tension de polarisation de drain représentée en rouge dans la Fig.11.15
(a). Pour une modélisation précise, il convient d’avoir un courant Ig; d’'une intensité de
I'ordre de quelques milliampeéres; c’est pourquoi cette mesure a été effectuée pour des va-
leurs positives de la tension Vg pyse allant jusqu’a 1V avec des faibles tensions Vs pyise-

Les équations utilisées pour modéliser ces diodes sont les suivantes :

[ q.Vgs

Igs = Isgs. eNgs-k-T - 1 (II.3)
q.ng

Igq = Isgq. | eNed T _1 (IL4)

tel que g est la charge électrique, (Isgs, Isga, Ngs, Ngq) sont des facteurs d’ajustement, k
la constante de "Bolzmann" et T la température. Les valeurs trouvées des parametres sont
représentées dans le Tableau I1.3. Le courant Igs simulé prenant en compte les valeurs pré-
sentées lors de la modélisation de la diode montre une bonne corrélation avec la mesure

comme nous pouvons le voir sur la Fig.I1.15 (a).

1.5e~" | 5.86 | 6.8¢~' | 3.9

Tableau I1.3 — Valeurs des parametres des diodes idéales du transistor HEMT AlGaN/GaN
UMS 10 x 275um.
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FIGURE I1.15 - Comparaison mesure/modele du courant de grille Igs en fonction de la ten-
sion de drain Vds (a) et des caractéristiques Id(Vds) (b) en impulsions pour une polarisation
de repos en classe AB en utilisant le modele Tajima modifié pour le transistor UMS 10x275u
m.

Létape suivante consiste a modéliser la source de courant non-linéaire. Le modele de
référence utilisé pendant le processus de cette modélisation est basé sur les équations du
modele Tajima [49] permettant de décrire assez précisément les caractéristiques de sortie
du transistor. Un terme multiplicatif (ag,;4) a été ajouté a la description du courant afin de
prendre en compte la variation de la transconductance gm en fonction de la tension de grille
et régler 'amplitude de la résistance de sortie Rds. La formulation complete est appelée
"modele de Tajima modifié" [56].

Il convient de noter que la modélisation de I'avalanche n’a pas été réalisée pendant ces
travaux car les tensions d’avalanche observées sont tres supérieures aux limites d’utilisa-
tion de nos applications liées a notre polarisation drain-source de 30V et donc nos tensions
maximales de |'ordre de 60V.

Les parametres de la source du courant ont été extraits grace aux caractéristiques I-Vim-
pulsionnelles mesurées simultanément avec le courant de grille utilisant la méme configura-
tion. Ce réseau peut étre séparé en deux régions. Une région linéaire ohmique dans laquelle
la densité de porteurs dans le canal reste sensiblement dépendante de la tension qui la po-
larise; le courant de drain varie donc proportionnellement avec la tension V. La deuxieme
région est dite de "saturation", ou le courant I, est sensiblement indépendant de V. En
effet, lorsque la tension de drain s’accroit, I’effet du champ électrique s’accentue a la sortie
de la grille provoquant un ralentissement de la croissance du courant /;;. Ce comportement
peut étre mis en jeu a cause de trois mécanismes : le pincement du canal, la saturation de
vitesse des électrons en régime de transport et le transfert apres régime de sur-vitesse [57].
Cette mesure est représentée en rouge dans la Fig.I1.15 (b). Le Tableau I1.4 ci-dessous pré-
sente les parametres trouvés pour le modele "Tajima modifié" [56] de la source de courant

non-linéaire.
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|
0029 0026 | 00015 | 0|
Ve | Van

95 | 0.053 | 09 | 0.27 | 9.36 19.8 8e3

Tableau I1.4 — Valeurs des parametres de la source de courant du transistor HEMT Al-
GaN/GaN UMS 10 x 275um pour une modélisation en classe AB (V50 = 30V/Vggo = —3.2V)
en utilisant le modele "Tajima modifié" [56].

La validation de ce modéle est obtenue par comparaison entre la simulation et les me-
sures des caractéristiques I-V en impulsion du transistor UMS 10 x 275um illustré dans la
Fig.I1.15 (b). Cette comparaison montre une bonne corrélation entre les mesures et le mo-
déle, qui permet une description complete du comportement statique a l’aide de I’ensemble

des éléments du modele I-V déterminés dans la premiére partie.

3.2.2 Modéele non-linéaire dynamique

Contrairement au modele non linéaire statique présenté précédemment ou |’extraction
des parametres est faite a partir d'un réseau I-V polarisé au point de fonctionnement, ici I'ex-
traction des parametres pour un modele électrothermique non linéaire incluant les effets de
pieges sera faite a partir d'un réseau I-V polarisé a "froid" (Vgso = 0V et Vg0 = 0V) a une
température ambiante représenté en rouge dans la Fig.I1.16. En effet, la mesure du réseau
[-V a cette polarisation de repos est défini a la température ambiante avec le minimum d’in-
fluence des phénomeénes de pieges sur les caractéristiques de sortie. C’est donc ce réseau qui
est modélisé car les effets mémoires (thermique et pieges) seront pris en compte dans des
sous-circuits spécifiques. Cette modélisation permettra de reproduire les caractéristiques I-
V dans tous les cas possibles de polarisation.

Ici, la technique de modélisation des sources de courant est toujours la méme que celle
utilisée pour un modele statique, cependant certains parametres associés sont quelque peu

différents.
Le Tableau IL.5 récapitule les nouvelles valeurs des parametres modifiés pour la source

de courant principale a partir duquel le modéele électrothermique non-linéaire incluant les

effets de pieges sera réalisé. Les parametres des diodes d’entrées sont conservés identiques.

0.9 | 3.52 | 0.008 | 0.2 | 3.53

Tableau I1.5 — Valeurs des parametres modifiés de la source de courant du transistor HEMT
AlGaN/GaN UMS 10 x 275um pour une polarisation a froid (V50 = Vgs0 = 0V) et de la résis-
tance d’acces Ry.
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FIGURE I1.16 — Comparaison mesure/modele des caractéristiques Id(Vds) en impulsions
pour une modélisation a froid en utilisant le modeéle "Tajima modifié" pour le transistor UMS
10 x 275um.

La modification de ces parameétres s’explique par le fait que la majorité d’entre eux dé-
pend de la polarisation et donc de la puissance dissipée qui définit la température de jonc-
tion. Ces parametres seront par la suite définis par des équations en fonction de la tempéra-
ture pour déterminer le modele électrothermique.

La Fig.I1.16 montre un bon accord obtenu entre les mesures I-V impulsionnelles a froid
et leur modélisation avec les valeurs des parametres trouvées notamment pour les courants

de drain élevés.

4 Mesures I-Vimpulsionnelles en température

L'état thermique d’'un transistor résulte conjointement de la température ambiante et
de I'auto-échauffement généré par la puissance dissipée dépendant principalement de la
polarisation de repos (classe de fonctionnement) et de 'amplitude du signal RE Une forte
élévation de température peut impacter sensiblement les performances des transistors. La
caractérisation de I’évolution de la température de jonction au sein des dispositifs est donc
indispensable.

Différents moyens de mesures existent pour évaluer avec plus ou moins de précision
ces effets thermiques qui peuvent étre électrique [58] [59] ou optique [60] [61]. Dans cette
partie, I’étude thermique sera basée sur des méthodes électriques notamment les mesures

[-Vimpulsionnelles en température.
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4.1 Source de courant thermique

La source de courant non-linéaire drain-source modélisée jusqu’a maintenant dans notre
travail n’est pas thermique. Dans le but de proposer un modele qui prenne en compte I'in-
fluence de la température, plusieurs mesures de réseaux I-Vimpulsionnels a différentes tem-
pératures de socle (0°C, 25°C, 50°C, 75°C, 100°C) ont été réalisées a une polarisation de repos
"afroid" (Vgso = 0V'; V50 = 0V) impliquant une puissance dissipée nulle afin que la tempé-
rature du canal du transistor soit imposée par celle du socle. Ces résultats de mesures sont

illustrés dans la Fig.I.17 pour 5 températures de socle.

2.5

o
Vs pusse: —4.5Va —0,5v | —— | 0°C
Avec un pas de 0.5V
25°C

50°C
75°C
100°C

2.0
1.9

—
<
N
%)
L

1.0

Vys0 = OV
VdsO = OV

0.5+

0.0

0O 5 10 15 20 25 30 35 40
Vds (V)

FIGURE I1.17 — Influence de la température ambiante (de 0°C jusqu’a 100°C avec un pas de
25°C) sur les caractéristiques I-V impulsionnelles du transistor UMS 10 x 275um pour une
polarisation a froid (Vg5 = V750 = 0V) sans puissance dissipée.

A partir de la Fig.I.17, nous pouvons remarquer que 'augmentation de la température
ambiante induit une chute du courant de sortie qui est engendrée par la chute de la mobi-
lité des porteurs avec la température dans les transistors HEMTs. Cependant, ce phénomeéne
n’est vérifié que pour des tensions Vg 5. Supérieures a —3V. A titre d’exemple, nous pou-
vons noter une chute de 450mA sur le courant de sortie lorsque la température passe de
0 a 100°C pour Vgg puise = —0.5V/Vys puise = 15V qui perd donc environ 20% de sa valeur
initiale. Dans le cas inverse (Vgs_puise < —3V), 'augmentation de la température induit une
augmentation du courant de sortie dii a la diminution de la tension de pincement. Ce phé-
nomene inverse est lié aux effets des piéges et plus particulierement au drain-lag. En effet,

dans cette zone ot la tension Vg est tres faible et la tension Vj; est assez élevée, un champ
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électrique intense se crée sous la grille et une sensibilité aux pieges de buffer s'impose.

D’autre part, étant donné qu'’il y a peu de courant dans cette zone, 'auto-échauffement
est donc faible. La température impacte sensiblement I’émission des électrons piégés, dans
le sens ot elle ralentit quand la température diminue. La capture des électrons est donc pré-
dominante a des faible températures. Ainsi, pour des puissances dissipées encore modérées
avec des tensions Vg, appliquées inférieures a -3V, c’est le phénomene de piégeage des élec-
trons du gaz bidimensionnel qui prédomine (en décalant la tension de pincement et ainsi
en augmentant le courant a Vg donnée) sur le phénomene thermique (qui aurait tendance
a diminuer le courant a Vgg donnée).

En regardant plus en détails la Fig.I1.17, nous remarquons que les différents réseaux [-V
sont quasiment paralleles et équidistants dans la zone de saturation a partir d’'une certaine
valeur de V,;; d’environ 15V. Ceci peut étre expliqué par le fait que dans cette zone il est pos-
sible de considérer I'échauffement en fonction de la puissance dissipée comme linéaire sur

un intervalle de température défini qui dépend du composant testé.

A l'aide de ces mesures en température, il est possible de déterminer les équations qui
représentent |’évolution thermique de certains parametres du modeéle "Tajima" de la source
du courant. En effet, aprés avoir optimisé le modéle pour une température choisie, le passage
entre deux réseaux de courbes a deux températures différentes s’effectue par la modification
d’'un minimum de parametres. Les valeurs des parametres (Idss, P) et de la résistance d’acces
R, sont extraites pour chaque température et sont représentées dans la Fig.I1.18 montrant
des variations linéaires.

3,9 0,02 2,5

0,015

Idss = -0,0066 T(°C) + 3,685 Rd = 0,0151 T(°C) + 0,521

a. 0,01

P =-0,0001 T(°C) + 0,0178 -
0,005

0 25 50 75 100 0 25 50 75 100 0 25 50 75 100

T(°C) T(°C) T(°C)

FIGURE I1.18 — Evolution des parametres de la source de courant (Idss, P) et de la résistance
d’acces R; en fonction de la température ambiante pour le transistor UMS 10 x 275um.

Grace aux équations extraites a partir de ces variations données sur chaque courbe de
la Fig.I1.18, I’évolution des caractéristiques I-V en fonction de la température est facilement
estimable.

A titre d’exemple, une comparaison entre les caractéristiques I-V mesurées et simulées
est représentée dans la Fig.I1.19 pour deux températures différentes (50°C et 100°C). La di-
minution du courant de sortie quand la température augmente est relativement bien repro-

duite grace au modele incluant ces parametres qui dépendent de la température.
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FIGURE II.19 — Comparaison mesure/modele des caractéristiques Id(Vds) en impulsions
pour une polarisation a froid a deux températures différentes : (a) 50°C et (b) 100°C du tran-
sistor UMS 10 x 275um .

4.2 Détermination de la résistance thermique

A ce stade de notre étude, seul 'impact de la température sur les réseaux I-V des transis-
tors HEMTs GaN a été évoqué et un modele de la source de courant non-linéaire thermique
a été réalisé grace aux mesures présentées précédemment. Cependant, il est nécessaire de
déterminer les valeurs du réseau électrothermique permettant de relier la température in-
terne de canal a la température ambiante et a la puissance dissipée. Nous présentons ici la
premiere étape permettant de déterminer la résistance thermique du transistor. A partir de
cette résistance thermique, les cellules thermiques seront déterminées grace a la mesure des
constantes de temps thermiques qui sera présentée dans la derniére partie de ce chapitre.
L'ensemble permettra donc d’avoir un modeéle électrothermique complet intégrant les équa-

tions en température du modele non-linéaire et le réseau électrothermique.

4.2.1 Définition de la résistance thermique

Dans I’équivalence électrothermique entre 1'évolution de la température et un réseau
électrique RC, la résistance thermique notée (R7p) est exprimée en °C/W, elle permet de
caractériser 'augmentation de la température du composant par rapport a la température
ambiante lorsque celui-ci est soumis a une puissance dissipée électrique. Cette résistance
thermique est généralement une grandeur non-linéaire en fonction de la température dont
la valeur dépend essentiellement de I'épaisseur du matériau ainsi que de sa conductivité
thermique.

Il faut rappeler que I'évacuation de la chaleur générée dans un composant s’effectue sui-
vant différents modes de transfert d’énergie. Pour le cas d'un HEMT GaN, cette évacuation

s’effectue principalement par conduction généralement vers la face arriere. En régime éta-
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bli, la résistance thermique est donc définie par I'élévation de température AT au dessus de
la température ambiante qui résulte d'une puissance dissipée Pg;ss selon I'équation :
AT

R T =—— 11.5
TH(T) e (V) (IL.5)

4.2.2 Détermination de la résistance thermique

1l existe différentes méthodes afin de déterminer la résistance thermique d'un transistor

HEMT AlGaN/GaN sur un substrat SiC. Les principales méthodes utilisées sont les suivantes :

e Méthode du maximum I,;,,,, et de la résistance Ry

Cette méthode est basée sur les variations des parametres I;,,,x €t Ron du transistor en
fonction de la température ambiante et de la puissance dissipée qui ont un impact direct sur
la température de jonction du composant [58] [62]. Elle se déroule en deux étapes fondées
sur des mesures I-V impulsionnelles : un ensemble de mesures est réalisé avec différentes
températures de socle pour une polarisation a froid, puis une deuxiéme série de mesures a
une température ambiante fixe mais a différents points de polarisations donc a différentes

puissances dissipées. Cette analyse est bien détaillée dans la these de M. Avcu [63].

e Méthode du courant de grille :

Cette méthode est basée sur la variation de la tension de seuil de la jonction "Schottky"
en fonction de la température [21]. Cette approche requiert des mesures impulsionnelles du
courant de grille pour deux températures de socle différentes avec une polarisation de repos
a froid (Pg;5s = 0W). A partir de ces mesures, il est possible de calculer le rapport |#Yg‘s| ex-
primé en (°C/V) pour un fort courant de grille. L'étape suivante consiste a refaire les mémes

mesures mais cette fois pour une température de socle fixe et deux polarisations de repos

AVgs
APgiss
de grille. Lensemble de ces opérations sert a déduire la valeur de la résistance thermique a

différentes (# Pgjss). Cela permet de déterminer le rapport | | pour le méme courant

I'aide de I'équation suivante :

AT

APdiss

(IL.6)

RTH:‘

e Méthode du courant de drain

Cette méthode sera employée dans notre étude afin de déterminer la résistance ther-
mique du transistor UMS 10 x 275um. Son principe est basé sur la dégradation du courant
dans le canal a cause de ’augmentation de la température qui impacte la mobilité. U'applica-
tion de cette technique requiert des mesures des caractéristiques I-V avec des températures

et des conditions de polarisation différentes :
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-Une premiere mesure est réalisée dans une condition de polarisation continue pour une
température ambiante de 22°C.

-La seconde mesure est réalisée a froid en mode impulsionnel avec une température de
socle égale a 100°C. La configuration utilisée est mentionnée auparavant (Fig.I1.13) garantis-

sant une mesure quasi-isotherme dont la température du canal est imposée par le socle.

Le réseau I-V continu est obtenu par variations successives des niveaux continus de po-
larisation du transistor. Cela implique que '’ensemble de cette caractéristique est réalisé a
différents niveaux de puissance dissipée et donc de température de canal. Cela en résulte
que la température de canal du transistor est la somme de la température du socle et de
la variation de température AT due a son auto-échauffement qui dépend de la puissance
dissipée Pg;ss et de sa résistance thermique Rrp. Cette polarisation continue dégrade si-
gnificativement les performances statiques du composant contrairement a la polarisation

impulsionnelle comme nous pouvons le constater dans la Fig.I1.20.

=
2.5 I-V impulsionnelle a froid a 100°C
==ssuene |-V continue a T°C ambiante
2.0 ----
< 1.57
$ Vg —4.5Vaov
_8 Avec un pasde 0.5V
2 1.0
0.5_ SESSNESEEEEEEEENEEEREEEES
mﬁ-u-u-luuu-nuu---ulnnu--
O. T e e T T T

0 5 10 15 20 25 30 35 40
vds (V)

FIGURE I1.20 — Détermination de la résistance thermique grace a la mesure du courant de
drain du transistor UMS 10 x 275um.

Il faut noter que la variation du courant dans la zone des faibles tensions de la mesure
[-V continue est due a un phénomene appelé effet "kink". Il est défini comme une dégra-
dation brutale de courant de drain pour une certaine valeur de tension de drain, entrainant
une diminution de la conductance de drain g; et une compression de la transconductance
gm, dégradant ainsi les performances des transistors HEMTs GaN. Ce phénomene peut avoir

comme origine l'ionisation par impacts et les effets de piéges [21].
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Cependant, dans le cas de la mesure impulsionnelle a froid, il n'y a quasiment pas d’auto
échauffement dans I'impulsion, la température de canal est donc fixée par celle du socle

(100°C). On retrouve donc la forme habituelle du réseau I-V des transistors HEMTs.

La superposition des deux réseaux I-V, représentée dans la Fig.I1.20 définit des points
d’intersection entre la courbe en mode continu et celle en mode impulsionnel. Ces points
désignent les endroits pour lesquels les températures sont identiques [21]. Cependant, le
nombre de points d’intersection entre deux courbes d’'un méme V; dépend de la valeur de
cette derniére tension. Afin de minimiser I'’erreur lors de la détermination de la résistance
thermique, il convenait de choisir le point d’intersection a plus fort courant pour Vg =0V
au niveau duquel la puissance dissipée vaut 9.54W. Etant donné qu’a cet endroit la tempé-
rature de jonction du transistor en mode continu (Tj_continy) €st identique a celle en mode
impulsionnel (T} ,,5¢) et vaut 100°C, et que I'élévation de la température par rapport a la
température ambiante du socle en mode continu (Tsocre conriny) €St défini par le produit de
la résistance thermique avec la puissance dissipée, cela implique :

T puise — Tsocle_continu

Rry= =8.17°C/W (IL.7)
Pdiss

Il faut noter que la valeur de la résistance thermique obtenue est toujours soumise a l'in-
certitude sur la valeur méme minimisée d’élévation de température au sein de I'impulsion.
Cependant, cette méthode reste plus précise que celle du courant de grille qui est a éviter
dans le cas ot le transistor présente des pieges. En effet, les différentes valeurs de polarisa-
tion de repos utilisées dans cette derniere technique font de sorte que les phénomenes de
piége ne sont pas entierement désactivés dans les deux cas (seulement pour la polarisation

a froid) et impactent donc le calcul de AV, et donc la valeur de Rry.

4.3 Mesure des transitoires de courant apres une longue impulsion

La valeur de la résistance thermique totale du transistor étudié a été estimée grace aux
mesures [-V selon différents modes de polarisation dans les parties précédentes. Cependant,
cette résistance thermique a été obtenue pour le régime établi et ne permet donc pas de re-

présenter I’évolution non-linéaire de la température en fonction du temps.

Afin de représenter 1'évolution temporelle de la température au sein d'un transistor, il
faut déterminer les constantes de temps thermiques au travers d'une mesure électrique spé-
cifique. Le principe de cette caractérisation est basée sur la décroissance du courant de sor-
tie I lorsque le transistor est polarisé avec des longues impulsions de "chauffe" pour une
température de socle fixée a 22°C afin de tracer son évolution temporelle causée par I'auto-

échauffement.
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Le choix de I'impulsion de polarisation V;; de "chauffe" doit étre fait de sorte a ce que la
température atteigne son état établi dans 'impulsion avec la décroissance associée du cou-

rant de drain I4;.

Le synoptique du banc utilisé pour réaliser cette manipulation est représenté dans la
Fig.I.21 (a). Ce systeme de mesure dispose principalement d'un générateur d'impulsions
(Agilent 33250A) permettant de maintenir la tension V;; constante dans 'impulsion afin
d’assurer que la décroissance du courant soit seulement due a 'auto-échauffement et pas
a une variation de la tension injectée. Cependant, la tension générée avec ce module ne peut
pas dépasser 1V. Un amplificateur basse fréquence a faible impédance a donc été branché
ala sortie du générateur afin d’amplifier la tension impulsionnelle Vs 5. avant d’étre in-

jectée au niveau du drain.

10

(b)

8
Générateur d’impulsions Amplificateur BF faible impédance
S 6
Y
S 4
2
S Tiavees g EL 0 0,005 0,01 0,015 0,02
. ol o o Temps (s
T Vds ps (8)
VgS ~ VP (i @ 3 : )
0,7
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Té-Polar Té-Polar =00 0,6
BF BF 0,5
On Wafer E 0,4
DUT g 0,3
h\ 0,2
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FIGURE I1.21 — Synoptique du banc de mesure utilisé pour la mesure du transitoire de cou-
rant (a) donnant I’évolution temporelle de la tension Vs py5e (b) ainsi que du courant Iy

(c).

La tension Vs puise appliquée doit étre suffisamment forte pour la qualité de mesure du
courant mais restreinte pour minimiser la mise en jeu de phénomene de piege lors de cette
caractérisation. Quant a la tension de polarisation injectée au niveau de la grille Vg, elle est
générée en mode continu et légerement supérieure a la tension de pincement V), pour les

mémes raisons.

La configuration utilisée lors de cette manipulation est la suivante :
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- Vgs =-4V, Vds_min =0V, Vds_max =8V
- Wvds_pulse =10ms
- Tpyuise =1 seconde

- Nombre de points temporels = 500pts avec une résolution de 40us

Une sonde de courant ainsi qu'une sonde en tension sont branchées aux voies d'un os-
cilloscope afin de visualiser respectivement I'évolution temporelle de la tension Vs pyise
(Fig.I.21 (b)) ainsi que du courant I, (Fig.I1.21 (c)) qui illustre une décroissance temporelle
au début de 'impulsion avant d’atteindre son état établi ot il est stabilité pendant le reste de

I'impulsion.

Pour une meilleure visualisation de la décroissance du courant dans I'impulsion, il conv-
ient de tracer cette derniere en échelle logarithmique grace a laquelle nous serons capable
d’observer les différentes constantes de temps thermiques qui correspondent au temps de
propagation du flux de chaleur a travers les différents matériaux constituant le transistor

comme nous le verrons dans le paragraphe suivant.

4.4 Détermination des constantes de temps thermiques

A présent, dans I'équivalence électrothermique, I'allure du courant de sortie dans I'im-
pulsion doit étre reproduite a I'aide d'une équation mathématique qui peut étre une fonction

exponentielle négative de la forme suivante :

i(t):IO—ZIj.(l—exp(;—t)) (11.8)

j=1 J

N

ou:

» j estle nombre de constantes de temps nécessaires pour retrouver la méme allure que
i(1)

e Iy correspond a la valeur du courant au début de I'impulsion, et I; représente la dé-

croissance du courant pendant le temps ¢; avant d’atteindre son régime établi (¢; > 7)

A partir des valeurs I; et 7; déterminées lors de cette mesure et représentées dans le
Tableau I1.6, il est possible de définir le nombre de cellules électrothermiques équivalentes
RC nécessaires afin de retrouver la méme forme du courant i(¢) ainsi que les valeurs de ré-
sistance et de capacité associées a chaque cellule. Ici, la simulation de la décroissance du
courant en fonction du temps obtenue avec trois cellules RC est montrée en rouge dans la
Fig.I1.22. Ces trois cellules, dont les valeurs sont également définies dans le Tableau I1.6, sont

suffisantes pour retrouver la méme allure du courant. Ces valeurs ont été déterminées telles
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que:

TrH=Rru.Cru (11.9)

ou Crp est la capacité thermique équivalente d'une cellule.
I1 faut noter que les trois cellules RC ont été réalisées en respectant la condition définie

par I'équation suivante :

n
RTH_Totale = Z RTH_i (I1.10)
i=0

ol R7y Torale €St la valeur de la résistance thermique obtenue a partir de la mesure en ré-
gime établi (8.17°C/W).
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FIGURE I1.22 — Comparaison Mesure/Simulation de I’évolution temporelle du courant de
drain dans une impulsion de 10ms du transistor UMS 10 x 275um.

Cette modélisation électrothermique par réseaux RC correspond a une simplification de
I'effet de la température dans le composant puisqu’on ne tient pas compte de la distribution
de la température dans le volume du composant et que la résistance thermique n’est pas va-

riable en fonction de la température.
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Maintenant que les cellules RC du réseau électrothermique sont déterminées, le réseau
électrothermique intégrant la source de courant égale a la puissance dissipée par les réseaux
RC peut étre simulé dans un simulateur CAO électrique (ADS) afin de représenter 1'évolu-
tion de la température du canal. La Fig.I1.23 représente ce résultat de simulation pour une
puissance dissipée de 5W appliquée au cours d’'une impulsion de 10 ms a une température
ambiante de 22°C. L'échauffement AT est égal a la tension résultante aux bornes du réseau
RC. En ajoutant la température ambiante (sous forme d'une tension également), on obtient

la température du composant a chaque instant en fonction de la puissance dissipée.
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FIGURE I1.23 — Simulation de I’évolution de la température du canal dans une impulsion de
Vas_pulse = 10ms pour une Pg;ss = 5W et une température ambiante T, = 22°C.

5 Mesure de parametres [S] en impulsions

5.1 Synoptique du banc et intérét de la mesure en impulsion

La Fig.I1.24 schématise I'architecture du banc de mesures des parametres [S] en impul-
sions. La configuration utilisée pour cette caractérisation est quasiment la méme que pour
les mesures [-Vimpulsionnelles décrites précédemment avec l'intégration d'un analyseur de
réseau vectoriel (VNA) couplé a un boitier d’alimentations impulsionnelles. Ce systeme est
capable de mesurer les parametres [S] en mode impulsionnel ainsi que les caractéristiques
"Load-Pull" en mode impulsionnel en intégrant le tuner en sortie.

Le module VNA utilisé est de marque "Rohde & Schwarz ZVA 40" possédant une dyna-
mique de 110dB en mode continu (CW) qui passe a environ 65dB en mode impulsionnel
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dans la plage de fréquences de 10MHz a 40GHz a cause des pertes de réception dans ce
mode. Ce module ne permet pas d’effectuer des mesures impulsionnelles sans étre raccordé
a un module complémentaire "ZVAx" qui est donc nécessaire pour ce genre de mesure. En
effet, il permet de générer les impulsions RF de faible puissance. La synchronisation entre
les différents modules composant ce systeme de mesure doit étre impérativement assurée
pour que les impulsions DC et RF soient générées de maniere cohérente. La commande de
ces appareils ainsi que le traitement des données se fait au travers du logiciel IVCAD de la

société AMCAD Engineering.

Cable GPIB

Systéme
d’acquisition

Sonde de grille

DC Trigger‘ .

e DC

=1 Tés de 2

N . s - ___ 1=

RF 0 polarisation LS | ke
DC+RF

e
DC+RF pst
Sous-pointes
S—

FIGURE II.24 — Synoptique du banc de mesure des parametres [S] et des caractéristiques I-V
en mode impulsionnel.

Les tés de polarisation utilisés dans ce banc (Agilent 11612A) ont des performances en
bande passante afin de ne pas déformer les impulsions DC de faible largeur. Les deux che-
mins (DC et RF) ne se rejoignent qu’au niveau de la voie de sortie de ce té de polarisation,

c’est a dire au plus prés du composant.

Les mesures de caractéristiques I-V et de parametres [S] impulsionnels sont effectuées
simultanément suite a la superposition d'une onde RF de faible puissance pendant I'état
établi des polarisations impulsionnelles pour chaque point mesuré de la caractéristique I-V
comme peut le montrer la Fig.I11.25. Ces mesures nous permettent d’acquérir les parametres
[S] autour d'un point de polarisation instantané dans toute la zone d’'utilisation possible du
transistor, et ceci pour un état thermique et de pieges fixés par le point de repos des impul-

sions.
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FIGURE I1.25 — Principe de la mesure des parametres [S] impulsionnels associés a chaque
point de mesures I-V [48].
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Comme tout appareil de mesure, le VNA doit étre étalonné avant d’entreprendre les me-
sures RF des dispositifs a caractériser. Le principe d’étalonnage de mesures de parametres
[S] impulsionnels reste sur le méme principe que celui du mode CW. En effet, si le calibrage
est effectué en mode CW, il sera détérioré par le changement des parametres d'impulsion car
la linéarité des mélangeurs n’est pas parfaite sur une grande plage de dynamique.

Lautre particularité qui doit étre prise en compte concerne le niveau de puissance RE
En effet, cette derniere doit étre constante sur toute la plage de fréquence sélectionnée pour
I’analyse petit signal du DST avec un bon contréle afin de ne pas affecter la précision et ne
pas générer de nombreux harmoniques. Toutes les pertes dues aux connecteurs et cables
doivent étre prises en compte pour maintenir une puissance constante présentée au plan de
référence de DST.

Afin de déterminer les non-linéarités de certains parametres du transistor UMS 10 x
275um, une mesure de parametres [S] a été effectuée au point de repos souhaité dans I'ap-
plication radar pour une polarisation en classe AB (V5 = 30V; Vgs = —3.2V). A ce point de
polarisation, le fonctionnement du transistor est proche de celui utilisé en régime fort signal,
étant donné que I'état thermique et de piége du composant dépendra du point de repos sta-
tique choisi et de la puissance du signal hyperfréquence en entrée.

Pour ne pas modifier I'état thermique du composant lors de la mesure, il faut choisir des
temps d'impulsions suffisamment courts ainsi qu'un rapport cyclique adapté minimisant
les effets mémoires.

La configuration des impulsions utilisée pour la mesure des parameétres [S] impulsion-
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nelles est illustrée dans la Fig.I1.26. La durée de 'impulsion RF est de 10us avec une période
de répétition de 100us.
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FIGURE I1.26 — Diagramme temporel des impulsions de la mesure des parameétres [S] impul-
sionnels.

5.2 Modélisation des capacités non-linéaires

A ce stade, le modele réalisé n’est pas suffisant pour décrire le fonctionnement complet
du transistor en grand signal. En effet, certains éléments varient en fonction de la polari-
sation et il est essentiel de les modéliser. Etant donné que les éléments extrinséques sont
indépendants de la polarisation, leurs valeurs peuvent étre gardées fixes dans le modele
non-linéaire. Cependant, les éléments intrinseques dépendent plus ou moins fortement des
valeurs de tensions de polarisation appliquées Vg et V5 et ont un impact direct sur les per-
formances grand signal. Pour cette raison, la mesure des parametres [S] pour chaque point
de mesure [-V a été réalisée permettant une extraction multi-polarisations de ces parametres
afin de déterminer leurs variations non-linéaires en fonction des tensions de polarisations
instantanées.

Il faut noter que les résistances R; et Rgq, la capacité Cy; et le retard 7 varient faible-
ment en fonction des tensions de polarisations de telle sorte qu’ils seront considérés comme
constants dans le modele non-linéaire. Cependant, la capacité C,;; doit généralement étre
définie par une fonction non-linéaire dans le cas particulier d'un fonctionnement en com-
mutation.

Les principales non-linéarités du modeéle en fonction des tensions de polarisation instan-
tanées du transistor étudié sont les capacités (Cqs et Cgq) qui décrivent les interactions ca-
pacitives grille/source et grille/drain et qui ont un impact direct sur les performances grand
signal. Les valeurs de ces capacités dépendent de la zone de fonctionnement prévue par

I'application. Ces non-linéarités sont déterminées a partir des parametres [S] impulsionnels
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mesurés sur le cycle de charge prévu dans le réseau I-V. Le cycle de charge choisi dans notre
application est représenté sur la Fig.11.27 (a).

Pour chaque point d’intersection entre le réseau I-V et la droite de charge, nous avons des
valeurs des capacités Cq; et Cgq qui dépendent respectivement des tensions de polarisation
instantanées Vg et Vgg. A partir de ces valeurs mesurées, il est possible de déterminer la va-
riation de ces capacités non-linéaires et de les modéliser a partir des équations définies dans
[21]. Les valeurs extraites pour les parametres de ces capacités non-linéaires sont données
dans le Tableau II.7.

l.1e—-13 | 1.22¢—-12 | 2.4e-13 | 0.07 | 4.02 | -1.3 | =3.3

Tableau I1.7 — Valeurs des parametres des capacités non-linéaires du transistor HEMT Al-
GaN/GaN UMS 10 x 275um pour les modeles non-linéaires définis dans [21].
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FIGURE I1.27 — (a) Droite de charge utilisée pour I'extraction des capacités non-linéaires. (b)
(c) Comparaison extraction/modele des capacités Cgs et Cgq en fonction de Vi et Vgq du
transistor HEMT AlGaN/GaN UMS 10 x 275um dans la bande de fréquence [0.5-20 GHz].

La Fig.I1.27 (b) et la Fig.I.27 (c) montrent respectivement la comparaison entre les ca-
pacités Cgs(Vys) et Cgq(Vgq), extraites des mesures [S] en impulsion avec leurs modeles qui
démontrent une bonne concordance.

On doit cependant noter que les modeles des capacités sont aussi sensibles aux effets
thermiques.
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6 Conclusion

Tout au long de ce deuxieme chapitre, nous avons présenté une méthodologie d’extrac-
tion des parametres du modele non-linéaire électrothermique d'un transistor HEMT Al-
GaN/GaN fonctionnant en mode d’amplification de puissance. Cette méthode de modéli-
sation est basée essentiellement sur des mesures I-V et de parametres [S] impulsionnelles

dont le principe de fonctionnement a également été décrit dans ce chapitre.

Une étude thermique a été réalisée a partir de mesures électriques mettant en avant I'’ef-
fet de la température sur les performances du transistor. Nous avons ainsi présenté les dif-
férentes méthodes électriques utilisées pour la mesure de la résistance thermique et avons
choisi, pour une raison de précision, d’utiliser celle du courant de drain. Grace a la valeur de
la résistance thermique déterminée, et a I’aide de la mesure du transitoire de courant apres
une longue impulsion, nous avons pu déterminer le réseau électrothermique RC équivalent
du transistor HEMT GaN étudié.

Bien que cette modélisation non-linéaire électrothermique permette de reproduire cer-
taines caractéristiques de sortie de ces composants, elle reste cependant insuffisante pour
des transistors HEMTs en technologie GaN au sein desquels les phénomenes de pieges ont
un impact tres fort sur les performances en puissance. Une nouvelle étape de modélisation
thermique des effets de piége par un modele électrique équivalent doit donc étre ajoutée a
la phase de modélisation afin de prendre en compte le comportement dynamique des états

de piéges et leurs variations en température.

Lobjectif de la suite des travaux sera désormais de modéliser les effets de pieges du tran-
sistor HEMT GaN étudié et de quantifier leurs impacts sur la stabilité pulse a pulse d'un

signal radar.
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1 Introduction

Au cours du chapitre I, nous avons vu que les performances obtenues avec les transistors
HEMTs GaN sont remarquables en termes de génération de puissance aux hyperfréquences.
Ces transistors en technologie GaN sont impactés par les phénomenes thermiques mais éga-
lement par la capture et I’émission des porteurs. Lensemble de ces phénomeénes représente
une des raisons conduisant a la nécessité de développer de nouveaux modeles intégrant le
comportement thermique et les effets dispersifs dus a la présence de pieges. La prise en
compte de ces effets est impérative pour améliorer la validité des modeles qui est I'un des
objectifs de ces travaux de thése et par conséquent rendre plus fiable I'étape de conceptions

des futurs circuits.

En complément des différentes techniques de caractérisation spécifiques de pieges telles
que les mesures [-Vimpulsionnelles, les mesures d’admittance de sortie Y2, basse-fréquence,
ce chapitre présente le fort potentiel d'une nouvelle technique de mesure temporelle sous-
pointes appliquée a des rafales irrégulieres d'impulsions RF pour la modélisation des pieges.
Cette configuration de mesure a été initialement développée pour caractériser la spécifica-
tion critique de la stabilité P2P pour les applications radar, qui sera présentée dans le dernier

chapitre.

Au sein de ce chapitre, nous montrerons différentes comparaisons entre modele et me-
sures réalisées sur le transistor HEMT GaN d’'UMS permettant de valider la méthode de mo-

délisation de piege thermique.

2 Origines physiques des pieges dans un HEMT GaN

En physique du solide, les pieges représentent des défauts localisés du matériau, dont les
niveaux d’énergie liés a 'absence d'un électron/trou dans la structure cristalline sont situés
dans la bande d’énergie interdite du semi-conducteur. Les effets de piégeage ont nécessité
de nombreuses années d’études pour plusieurs technologies de semi-conducteurs telles que
les transistors a effet de champ (FET) et les MESFET AsGa. Cependant, malgré des recherches
approfondies sur les phénomeénes de piégeage, la physique des défauts actifs n’est pas com-
pletement comprise pour les HEMTs GaN. Ainsi, une connaissance approfondie de |'origine
des pieges, de leur emplacement et de leurs mécanismes physiques est importante pour op-

timiser les performances du composant.

Le GaN contient de fortes densités de défauts qui sont principalement dues a une im-

perfection cristalline résultant de la croissance du matériau (comme les impuretés dans le
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réseau cristallin, dislocations et la non-concordance du réseau avec des substrats étrangers
tels que le SiC et le saphir). Ces imperfections génerent un centre de piégeage dans la bande
interdite des semi-conducteurs qui facilite la création d’électrons libres dans la bande de
conduction et/ou de trous dans la bande de valence. Ces processus nécessitent une petite
quantité d’énergie par rapport a une transition bande a bande directe. Comme nous 'avons
mentionné dans le premier chapitre, il existe deux types de piéeges : les pieges donneurs et
les piéges accepteurs. Un piége accepteur est neutre quand il est vide et devient donc négatif
lors de la capture d'un électron. Un piege donneur est quant a lui chargé positivement a vide

et devient neutre une fois rempli par un électron.

Les défauts peuvent étre classés suivant leur niveau d’énergie : les pieges ayant un ni-
veau d’énergie proche des bandes de conduction ou de valence (<1eV) sont appelés des
pieges de faible profondeur responsables des effets de dopage parasite, tandis que les pieges
avec un niveau d’énergie plus profond dans I'intervalle de bande interdite sont appelés les
pieges profonds. Le processus de piégeage et de dé-piégeage suit la théorie de "Shockley-
Read-Hall" [64] [65] qui décrit les interactions entre les porteurs libres (électrons et trous) et
les mécanismes de génération/re-combinaison pour une transition profonde vers ou depuis
une bande (comme illustré dans la Fig.III.1).

Dans la Fig.III.1, la lettre « c » illustre les phénomeénes de capture et la lettre « e » désigne
I’émission d’électrons et de trous. Les indices « p » et « n » font référence, respectivement, a

des échanges de trous et d’électrons. Il ressort ainsi 4 mécanismes différents :

- (a) : Emission de trous
- (b) : Piégeage et ré-émission d’électrons
- (c) : Piégeage et ré-émission de trous

- (d) : Re-combinaisons
Al'équilibre, il y a donc :
(Cn+ep).(Nr—ng)=(Cp+ep).nr (I11.1)
avec Nt le nombre total de piéges et ny le nombre de piéges occupés. Les termes C;, et C,

représentent les taux de capture d’électrons et de trous respectivement en s~ !, tandis que les

termes e, et e, sont les taux d’émission également en s~
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E 4

Bande de valence

FIGURE III.1 - Mécanismes d’échanges entre les défauts et les bandes énergétiques.

Ces taux de capture et d’émission étant I'inverse des constantes de temps 7, on retrouve :

1 1
et 1, = (II1.2)

(n,p)
Cin,p)

Feop = e(n,p)

De ce fait, les pieges entraineront des phénomenes transitoires sur le courant lors de la
capture ou de I’émission qui seront directement dépendants de ces constantes de temps.

Pour obtenir les propriétés des pieges telles que I'’emplacement physique dans la struc-
ture du composant et leurs signatures en termes d’énergies d’activation et de sections de
capture, qui sont les caractéristiques fondamentales du centre de piégeage, il est nécessaire
d’extrapoler les tracés d’Arrhénius. En fait, la comparaison avec d’autres énergies d’activa-
tion et sections de capture identifiées dans différents composants peut aider a comprendre
les mécanismes de piégeage des charges et a déterminer 'emplacement des centres de pié-
geage dans le dispositif.

Si 'on considere le cas d'un pieége rempli par un électron, le taux de ré-émission de ce
porteur vers la bande de conduction va étre dépendant de la nature du piege (sa signature)

et dela température selon laloi d’Arrhenius qui sera illustrée dans la partie 5.2 de ce chapitre.

3 Modele électrique non-linéaire de pieges

Les effets de gate-lag et drain-lag sont modélisés électriquement en fonction des tensions
de commande en ajoutant des sous-circuits de piege au modele de circuit électrique non-
linéaire, entre le port de grille et la source de courant (Fig.I1.2). Ces modeéles électriques non-

linéaires modifient dynamiquement la tension de commande de grille.
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Le modele de pieges utilisé dans notre étude initiale sur la modélisation électrother-
mique du HEMT AlGaN/GaN est basé sur celui décrit par O. Jardel [6]. Etant donné que les
pieges sont trés sensibles a la température, ce modele de piege de référence sera par la suite
modifié afin de représenter sa variation thermique et avoir un courant de sortie intrinseque
défini par une fonction paramétrique non-linéaire des tensions intrinséques instantanées
de grille Vig(#) et de drain Vy(7), de la température, de la tension de grille intrinseque cor-

respondant a I'effet de gate-lag et drain-lag Vg p;.

Lis(t) = fvr (Vgs(0), Vas(0), T, Vgs_int)) (II1.3)

3.1 Sous-circuit de gate-lag

Le schéma de sous-circuit de gate-lag, représenté dans la Fig.II1.2, fonctionne comme un
détecteur d’enveloppe sur la tension grille-source V(1) afin de modifier et de calculer la
nouvelle tension grille-source intrinseque Vg ;,; de la source de courant par la charge ou
la décharge d'une capacité notée Crr4p. Pendant le processus de capture qui correspond a
une diminution de Vg pour le gate-lag et donc a la conduction de la diode dans le modele, la
capacité Crrap se charge a travers la résistance Rc4p avec une constante de temps de cap-
ture Tcap = Rcap-Crrap car larésistance Rcap est tres inférieure a Rppy; . Au contraire, lors
du processus d’émission en gate-lag qui correspond a une augmentation de Vg, la diode est
bloquée et la capacité Crrap se décharge a travers la résistance Rgps; ¢ avec une constante
de temps d’émission Teyy 6 = REm1 6-Crrar (Rcap << Remi ). Ainsi, ce modele prend
également en compte 'hypothese d'une forte dissymétrie entre les constantes de temps
de capture et d’émission avec une constante de temps de capture située dans la plage des
nanosecondes-microsecondes tandis que la constante de temps d’émission est supposée se

situer dans la plage des microsecondes-secondes dans les HEMTs GaN.

Vs &) LI Rcap | '

Remi g

Vgs_i‘nt (t)

TEMIG

FIGURE III.2 — Schéma équivalent du modéle de gate-lag.

Le facteur K¢ représenté sur la Fig.II1.2 controle I'amplitude de I'effet du piege sur Vg, en

fonction du courant de drain estimé Idggst, avant que les pieges ne l'aient affecté, par :

Ke(UdgsT) = krelG.IdEST(Vgs) (I11.4)
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tel que krelg représente la somme de chaque contribution de piége krelg, dans le cas de n
états de piege différents :

n
krelg=) krelg, (11L.5)
1

Par conséquent, la nouvelle tension de commande de grille Vg ;,; obtenue a partir du

modele de gate-lag est définie dans le sous-circuit par I’équation suivante :

Vgs_int = Vgs + KG(IdEST)-(Vgs -Ve) (I11.6)

Ainsi, le courant de drain modifié sera exprimé comme suit :

Iis= f(VgS_int’ Vas) (ITL.7)

I faut noter que dans cette technologie AlGaN/GaN, 'effet de gate-lag a été fortement
réduit par la passivation et la plaque de champ [66]. Cependant, lors de nos travaux, le tran-
sistor UMS 10 x 275um étudié comme exemple, présente une quantité non négligeable de
gate-lag, qui sera illustrée dans la suite, c’est la raison pour laquelle ce sous-circuit de gate-

lag sera implémenté dans notre modele de source de courant de drain non-linéaire.

3.2 Sous-circuit de drain-lag

Il est important de mentionner que I'effet de drain-lag reste le principal phénomene de
piege qui affecte le mode de fonctionnement a grand signal d'un HEMT GaN. Ainsi, ce para-

graphe met I’accent sur le mode de fonctionnement du modeéle électrique de drain-lag.
Ce modele de drain-lag, représenté dans la Fig.IIl.3, est basé sur le méme principe de

charge/décharge que le modele de gate-lag. La tension instantanée de la capacité V,(¢) mo-

difie la tension de grille afin de controler la source de courant de drain non-linéaire.

Vo) LI Rcap ' |

Remrp

Vgs_int (t)

TEMID c TRAT T Ve(D)

FIGURE II1.3 — Schéma équivalent du modéle de drain-lag.

Un exemple de chronogramme de I'impact de drain-lag, observé dans les conditions dy-

namiques I-V, est présenté dans la figure Fig.II1.4. Il montre I"évolution des tensions internes
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dans le modele de drain-lag. Pour cet exemple, la tension Vs 45 €st supposée suffisam-
ment forte pour impliquer un processus de capture et la largeur d'impulsion est suffisam-

ment importante pour observer le processus d’émission et de capture.

A Vds (t)
Vds_max """""""""""""""""""""""
Vds_min ———————————————————————————— 3 oo
Te=m S
NAG) P
Vds_max
Vds_min
Te;nps
+ Virans (t) = ;KD(IdEST)- Vs (t) + Vc(t))
0 e
| TeT;Lps
t Vgs_int (t) = Vgs () + Virans (t)
VpO |/ ”””” K
Tefnps
“Ids(t). )
"""" Igsidéal——
i Emission

Te;nps

FIGURE II1.4 — Chronogramme des tensions internes et du courant de drain dans le modele
de sous-circuit drain-lag.

1) Le processus d’émission du drain-lag apparait lorsque la tension de drain varie de
Vs max @ Vas_min. Dans ce cas, la diode du sous-circuit drain-lag est bloquée et la capacité
Crrap se décharge via Rpp p avec une constante de temps associée Tgp; p. La tension
instantanée de la capacité V(1) est soustraite a la tension V. Le transitoire résultant Vi,
apres modification modifie la tension Vg pour donner la tension de sortie finale Vg ;,,; qui
génere alors le transitoire de courant I;; observé.

2) Le processus de capture de drain-lag apparait lorsque la tension de drain varie de
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Vs min @ Vas_max €n supposant que le processus d’émission soit terminé. La diode du sous-
circuit drain-lag est passante et la capacité Crg4p est chargée via Rcap (car Rcap << Rgmr p)
avec une constante de temps associée 7¢cp. La tension instantanée de la capacité est sous-
traite a V. La tension de sortie finale Vg _;,, forme directement le transitoire du courant de

drain I;;.

4 Mesures DLTS et DLOS de caractérisation des pieges

Plusieurs techniques de caractérisation de pieges existent déja, grace au développement
de méthodes de spectroscopie thermique, optique et électriques, reposant sur les méthodes
DLTS "Deep Level Transient Spectroscopy" [67] [68] [69] [70], DLOS "Deep Level Optical
Spectroscopy" et la relaxation isotherme [71]. Cette partie présente quelques techniques de
mesure et d’'identification d’effets de pieges parmi les plus souvent répertoriées dans la lit-
térature. Puis, la technique utilisée dans le cadre de cette these sera développée dans la suite
de ce chapitre avec une présentation des caractérisations spécifiques et la modélisation des

pieges associée.

4.1 Deep Level Transient Spectroscopy (DLTS)

Cette méthode est utilisée pour détecter les défauts dans un matériau semi-conducteur
afin de déterminer les propriétés de pieges. En effet, elle permet d’étudier |'évolution tem-
porelle des porteurs dans le processus de piégeage et, par conséquent, d’identifier le niveau
profond associé. Il existe plusieurs variantes de spectroscopie des centres profonds telles
que la Q-DLTS pour 'analyse de la charge, la U-DLTS pour I'analyse de la tension de seuil du
transistor et la I-DLTS pour analyser le courant qui traverse la structure [72].

Dans ce paragraphe, nous présentons une quatrieme variante, la C-DLTS qui s’appuie sur
I’étude de transitoires de la capacité induits par 'application d’'impulsions électriques pour
injecter des porteurs majoritaires ou minoritaires. Un balayage en température est effectué
pour faire varier I'état des pieges. Cette technique permet d’obtenir la signature complete
des pieges détectés, notamment leurs densités.

Le principe de cette mesure est d’envoyer une impulsion de tension puis d’échantillon-
ner la réponse de la capacité du composant (de la barriere dans le cas d'un HEMT) a deux
instants différents #; et r,. Comme I'émission des pieges est accélérée par I’augmentation de
la température, la valeur de la capacité va changer en fonction de la température imposée.
On releve alors la différence de cette valeur de capacité entre les deux instants de mesure
pour chaque température appliquée. Cette méthode est appelée «Boxcar Resolution» [73].

En tracant les relevés de transitoires de capacité en fonction de la température appli-

quée, on obtient alors une courbe formant un pic (Fig.II1.5). Le maximum de pic correspond
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au taux d’émission du piege, et la taille du pic renseignera sur sa densité. En utilisant la loi
d’Arrhenius qui sera reprise et détaillée dans la suite de ce chapitre, il devient possible d’ex-

traire la section efficace de capture du piége o, ainsi que I'énergie d’activation E,.

A A
-

5
Temperature

Transitoire de capacité pour une température croissante
L

' o -
ty fo Temps C(t1)-C(t2)
FIGURE II1.5 — Principe de la technique dite de Boxcar [73].

Le signal mesuré S(t) en sortie du dispositif dépendra donc des transitoires de capacité

mesurés aux instants f; et f a une certaine température :

S(t) = AC(r) — AC(1) (I11.8)
or
AC(ty) = AC(0).exp (_Ttx) (I11.9)
d’ou
—-h b
S(r) =AC(0) (exp(T) —exp (T)) (II1.10)

En se positionnant au maximum du lobe (dS(t)/dt = 0), ’équation I11.10 donne la valeur
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de T,4x :
=— (III.11)

tel que le taux d’émission d'un piege e, = 1/7.

Les amplitudes de ces transitoires renseigneront sur la concentration. Tandis que la forme
de ces transitoires renseigne également sur la nature des porteurs piégés [73].

Cette méthode C-DLTS qui s’appuie sur la technique de "boxar", illustrée sur la (Fig.I1L.5),
présente I'inconvénient de considérer seulement deux instants de mesure entre lesquels on
ne prend en considération que la variation globale du transitoire observé. Cependant, il peut
exister différents piéges entrainant des variations dans les transitoires mesurés qui ne sont
pas prises en compte, a plus forte raison si la fenétre temporelle est grande.

Pour pallier ce probleme, une méthode d’étude des transitoires de courant appelée "re-
laxation isotherme" [71] a été développée. Lidée de cette technique est d’échantillonner la
réponse du courant pas seulement a deux instants, mais dans sa globalité (a plusieurs ins-
tants). L'étape suivante de cette méthode consiste a représenter les n variations du signal
échantillonné avec une expression mathématique qui inclut n constantes de temps afin de
superposer les deux résultats. Enfin, les constantes de temps de différents pieges sont ex-
traites en prenant en compte les parametres optimisés de la formule mathématique.

Les autres variantes de cette méthode de spectroscopie DLTS telles que les méthodes
"constant drain current" ou "current transient methodology" sont détaillées dans les travaux
de theéses suivants : [48] [73].

4.2 Deep Level Optical Spectroscopy (DLOS)

La méthode DLOS est une technique utilisée pour déterminer les propriétés de pieges
responsables de courant de "Current Collapse" (CC) dans les transistors en technologie GaN.
L'avantage de cette méthode est d’extraire des pieges plus profonds en termes de niveau
d’énergie, possédant donc une constante d’émission plus grande.

Le principe de cette méthode est d’augmenter la température du composant afin d’ac-
célérer I’émission de pieges. Cependant, il est difficile d’augmenter suffisamment la tempé-
rature sans avoir de dégradations du composant. La solution est donc d’exposer les pieges a
certaines longueurs d’ondes afin de leur apporter I'énergie nécessaire al’émission [74]. Ainsi,
cette méthode se base sur la mesure de la dérivée des changements de la photo-capacité
lorsque I'on scanne en méme temps I'énergie de la source lumineuse.

Lapplication des conditions initiales de la DLOS peut se faire de trois différentes ma-
nieres :

-DLOS électrique : les conditions initiales sont fixées par I’envoi d’'impulsions électriques

commandeées.
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-DLOS thermique : le parametre de controle est la température appliquée avec des ni-

veaux €élevés.

-DLOS optique : I'excitation est effectuée par I'application d'un second faisceau de lu-

miere a forte intensité. L'énergie du spectre lumineux E est donnée par I’équation suivante :

E=hxv

(II1.12)

avec 1 la constante de Planck réduite : /1 ~ 4.1343359 x 1071° J.s, et v la longueur d’onde du

spectre lumineux avec des valeurs minimums de 'ordre de la centaine de terahertz. L'in-

convénient de cette méthode est la non-détection des pieges peu profonds car les faisceaux

appliqués ne peuvent pas avoir une énergie inférieure a 0.4eV'.

La Fig.I1L.6 [73] résume les caractéristiques des trois variantes de DLOS.
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FIGURE II1.6 — Résumé des trois méthodes d’utilisation de la DLOS [73].
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Les méthodes de détection de pieges évoquées précédemment dans ce chapitre utilisent
le temps comme échelle de mesure, mais on répertorie également des méthodes de mesure
basées sur la dispersion fréquentielle de certains parametres [75] [76]. Pendant ces travaux
de these, nous nous sommes tout particulierement intéressé a la mesure de I’admittance de
sortie basse-fréquence Y,, pour la détermination de la signature de piéges détectés qui sera

présentée dans le paragraphe (5.2).

5 Mesures électriques spécifiques des transistors pour la ca-

ractérisation des pieges

5.1 Mesures I-Vimpulsionnelles a différentes polarisations

Des mesures I-Vimpulsionnelles sont effectuées a plusieurs points de polarisation de re-
pos pour obtenir une caractérisation préliminaire et rapide des pieges et comprendre quels
mécanismes de piégeage peuvent affecter les performances du transistor. Cette technique
[-Vimpulsionnelle est trés utile car elle permet de distinguer les effets de piégeage des effets
thermiques et n'évaluent donc que les phénomenes électriques de I'état de piege en com-
parant les caractéristiques I-V pour différents états de pieges choisis [52]. Cette technique
permet surtout de pouvoir séparer les deux phénomenes (gate-lag et drain-lag) afin de pou-

voir les analyser finement.

Le banc de mesure ainsi que la configuration des impulsions utilisés pour la caractérisa-
tion I-V impulsionnelle ont été illustrés au chapitre II (Fig.I1.7 et Fig.II.13 respectivement).
En parallele avec l'investigation des types de pieges, les mesures obtenues avec cette confi-
guration a différents points de polarisation de repos sont utilisées pour la détermination des
parametres des sous-circuits (drain-lag et gate-lag) du modele de la source de courant non

linéaire du transistor.

Le gate-lag est observé par une diminution de tension de grille, comme par exemple
lorsque la tension de grille passe brusquement de Vg = 0V a une tension de pincement V),.
La mise en évidence des effets du drain-lag peut s’effectuer en reprenant le méme test que
celui réalisé pour mesurer le gate-lag, mais cette fois pour une augmentation de la tension de
drain, comme par exemple une tension de drain qui passe de V;; = 0V a une autre tension
beaucoup plus grande. Ces deux phénomenes ont le méme impact sur les mesures. En effet,
ils induisent un temps d’établissement du courant plus lent que la variation des tensions, et
sont donc a I'origine de transitoires de courant dont les constantes de temps dépendent des

niveaux de pieges sollicités.
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Afin d’identifier et quantifier les effets de pieges présents au sein du transistor UMS 10 x
275um, un protocole de mesures [-V impulsionnelles spécifique a été utilisé qui repose sur
des caractérisations a différents points de polarisation de repos :

Py (Froid) : (Vigso, Viaso) = (0V,0V) : correspond a un piégeage d’électrons négligeable.

P, (Gate-lag) : (Vgs0, Viaso) = (=5V,0V) : favorise le piégeage des électrons sous la grille.

P53 (Drain-lag) : (Vgs0, Vaso) = (—5V,30V) : favorise le piégeage des électrons sous la ré-
gion grille-drain.

P, (Chaud) : (Vgso, Viaso) = (=3.2V,30V) : représente le piégeage d’électrons au niveau de
point de fonctionnement dans des conditions de polarisation en classe AB (159 = 350m A).

Il faut noter que dans les trois premieres configurations, la puissance dissipée au repos
est maintenue nulle. Par conséquent, le composant est dans un état thermique défini par la

température ambiante.

La Fig.II1.7 représente les résultats de caractérisations I-V impulsionnelles aux différents
points de polarisation de repos (P; a P4) pour une méme température ambiante (T=25°C).
Ces résultats de mesures indiquent que le transistor HEMT GaN étudié présente a la fois du

gate-lag et du drain-lag dégradant le courant de sortie /5.

3.0 _
] Froid (OV;0V) —
2.5 Gate-lag (-5V;0V) =

] ’ Drain-Lag (-5V;30V) ==
2'0? g Chaud (350mA;30V) =
1.5 ///// —

os PP =
OO ' - ' L L L L
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Vds (V)

FIGURE II1.7 — Evaluation des effets de lags induits par des phénomeénes de piégeage, obte-
nue par des mesures [-V impulsionnelles avec quatre points de polarisation de repos diffé-
rents.

gate-lag

lds (A)

En regardant la Fig.II1.7 avec plus de détails, nous pouvons remarquer que le drain-lag a

le plus grand impact sur la chute du courant de drain. En comparant les caractéristiques I-V

Page 88



Chapitre 3 - Mesures et modélisations des pieges dans les HEMTs AlGaN/GaN

obtenues a une polarisation de repos (Vgs0 = =5V, V550 = 30V) avec celles obtenues pour une
condition de polarisation en classe AB (Vg5 = —3.2V, V450 = 30V), nous pouvons remarquer

que les niveaux de courant obtenus sont relativement inchangés.

Afin d’estimer quantitativement les chutes de courant dues aux effets de gate-lag "GL" et
de drain-lag "DL", il est possible d’exprimer leurs contributions en pourcentage a I’aide des

équations suivantes :
AT'. AV’

GL(%) = W (HIlg)
AT". AV

avec les couples (AI, AV), (AI', AV'), (AI", AV") représentant les variations maximales du
courant de drain 4, et de la tension de drain V;; pour les mesures I-V impulsionnelles réa-
lisées respectivement a des points de repos (Vgso = 0V, V50 = 0V), (Vgso = V), Vgso = 0V),
(Vgso = Vp, Vigs > 0V). Ces parametres sont illustrés graphiquement sur la Fig.II1.8 [73] ci-

dessous.
Ids A
ldss I (VgSO:OV, VdSO=OV)
------- T (Vg50=Vp, VdsO:OV)
| Cycle de charge
Al (Vgsozvp, Vys0=Q)

Al 7

A[!f

FIGURE II.8 — Courbes de I;; — V45 pour un Vgg >> V), pour trois points de repos des im-
pulsions de tensions d’alimentation Vy; et Vg, pour la mise en évidence du gate-lag et du
drain-lag [73].

La premiere étape d’extraction des modeles non-linéaires de gate-lag et drain-lag est réa-
lisée par la comparaison entre les mesures I-V de la Fig.II1.7 et la simulation non-linéaire I-V

impulsionnelle des modéles pour les 4 configurations de polarisation. On notera que la lar-
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geur des impulsions est trés supérieure a la constante de temps de capture tandis qu’elle est

tres inférieure a la constante de temps d’émission et a la constante de temps thermique.

Dans le but de modéliser le courant de drain, un fichier "template" de simulations I-V en
mode impulsionnel a été réalisé sur le logiciel ADS en utilisant une simulation transitoire.
Les simulations sont réalisées dans les mémes conditions que les mesures. Afin de valider le
modele initial de la source de courant non-linéaire thermique incluant le modele de piege
initial, une comparaison des caractéristiques I-V impulsionnelles mesurées et simulées au

niveau des différents points de polarisation de repos est illustrée dans la Fig.II1.9.

22 (a) Froid (V =0V / V,4,=0V) Z-g(b) Gate-Lag (V,=-5V / Vy5o=0V)
' =anm  Simulation ' ==an Simulation
2 2.0 — | Mesure g 2.0 m—  Mesure
» 1.57 o 1.57
© S
— 1.07 1.07 BT errreever
0.57 - 0.57 ------ lllll-..-
0.0 T T 0.0 o e
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35 40
3.0 Vds (V) 30 Vds (V)
2'57(C) Drain-Lag (V,s,=-5V / V45,=30V) 2'57(d) Chaud (1,,,=350mA / V,,=30V)
. ==sa  Simulation . ==m=  Simulation
= Mesure

. . UL UL B
0O 5 10 15 20 25 30 35 40 0O 5 10 15 20 25 30 35 40
Vds (V) Vds (V)

FIGURE II1.9 - Comparaison des caractéristiques I-V impulsionnelles mesurées et simulées
a différents conditions de polarisation de repos : (a) "froid", (b) gate-lag, (c) drain-lag et (d)
"chaud".

Cette derniere figure montre une bonne corrélation entre les caractéristiques I-V impul-
sionnelles mesurées et simulées pour les différentes conditions de polarisations de repos :
"froid", "chaud", "gate-lag" et "drain-lag".

Pour conclure, cette technique de caractérisation permet d’observer I'influence des ten-
sions de polarisation (Vgs/Vys0) sur les effets de pieges. Cependant, bien que cette mesure
apporte une information quantitative des taux de piégeage gate-lag et drain-lag (K et Kp)
permettant de reproduire les caractéristiques I-V mesurées, elle reste insuffisante pour dé-
terminer sa signature (section de capture et énergie d’activation), ainsi que pour extraire

avec une bonne précision les autres parametres de modele de piege tels que les constantes
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de temps d’émission (Tgym ¢ et TEmr p)- Des mesures complémentaires sont donc néces-

saires pour établir un modéle cohérent des effets de piéges dans les HEMTs GaN.

5.2 Mesure de 'admittance de sortie en trés basse fréquence

La conductance et la transconductance de sortie des HEMTs GaN montrent une disper-
sion significative aux basses fréquences (10 Hz - 100 MHz) [76] [77] car les constantes de
temps d’émission des pieges sont généralement lentes, de 'ordre de la microseconde a la
seconde et correspondent donc a de basses fréquences, entre le Hz et le MHz [78]. Or, méme
si ces effets sont situés sur une bande BE ils affecteront également le comportement haute
fréquence des composants [79]. Ainsi, afin de recueillir des informations complémentaires
sur les effets de piégeage dans le transistor UMS 10 x 275um, nous avons choisi d’étudier la
dispersion fréquentielle des parametres [Y] BF par des mesures de parametres [S] a faible
signal dans la plage de fréquences de [10 Hz-10 MHz]| (en raison de la limitation sur le Té de
polarisation). Le banc de mesure utilisé est équipé d’'un chuck thermique afin que les me-
sures de parametres [S] soient effectuées a plusieurs températures en utilisant un analyseur
de réseau vectoriel BF-RF (Agilent E5061b) [80] pour I'extraction des parametres de piégeage.
Comme illustré dans la Fig.III.10, la tension Vg est appliquée au Té de polarisation BF ex-
terne avec le port DC connecté a une simple alimentation continue. Le drain est connecté
au systeme de polarisation interne (port 1) du VNA. Un étalonnage SOLT sous pointes est

effectué a chaque température individuelle.

VNA E5061b (5Hz-3GHz)

Avawes gy

DST

Té-Polar BF ‘&us-pointes /

25°C

Station Thermique

FIGURE II1.10 — Synoptique du banc de mesure du parametre Y»», BF mis en place en confi-
guration 1-port.
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Dans le cas de notre étude, en suivant les travaux développés dans [73], nous avons ex-
ploité la dispersion fréquentielle de 'admittance de sortie Y>, et plus nettement sa partie
imaginaire que 'on notera Imag(Y>,) dans la suite du chapitre. La dispersion fréquentielle
de I'admittance de sortie Y, associée a un seul état de piége, dont la constante de temps
d’émission est 7,, peut étre modélisée par un réseau supplémentaire g,C, parasite ajouté

entre drain et source au modele petit signal [81] comme illustré a la Fig.ITI.11.
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/
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-
Y
B,
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FIGURE III.11 - Modele petit-signal d'un transistor HEMT comprenant un piege.

Selon ce modéle petit signal basse fréquence (Fig.II1.11), 'admittance de sortie Y, peut
étre exprimée en tres basse-fréquence en fonction de g4, g, et 7, par:
g1 . gn(0Ty) Cn

,avect, = — I11.15
1+ (wty)? 714+ (wty)? " gn ( )

Yoo=\8a+

T, correspond a la constante de temps d’émission. De cette facon, les constantes d’émission
dues a la dispersion de Y», peuvent étre extraites soit a partir des fréquences correspondant
aux points d’inflexion de la partie réelle, ou bien des fréquences correspondant aux valeurs

maximales de la partie imaginaire de 'admittance Y, [82] :

1
fRinf = freel [Yool au pointd'inflexion = m (II1.16)
1
prics = flmag (Yool au point maximum = 5 (IT1.17)
27T,

Le nombre de pieges est défini par le nombre de pics de la partie imaginaire Y»,, ou par
le nombre de points d’'inflexion de la partie réelle de Y. Ainsi que I’a démontré [73], il est
préférable de déterminer 7, au maximum de la partie imaginaire de Y, en fonction de la
fréquence équivalente fj,;.s. Cependant, dans le cas de deux centres de piégeage ou plus,
la simple détermination de la constante de temps d’émission a partir de fj;cs est perturbée

par les interactions entre les pieges [83]. Dans ce cas, des mesures complémentaires dans le
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domaine temporel du transitoire de courant peuvent également étre utilisées pour extraire
les constantes de temps d’émission, comme cela sera détaillé dans le paragraphe 5.4.
Comme nous I'avons évoqué, les valeurs maximales des parties imaginaires de Y, a plu-
sieurs températures permettent de déterminer la variation de la constante d’émission 7, en
fonction de la température et par la suite d’extraire I'énergie d’activation E, (en eV) qui cor-
respond a la position du piége en termes d’énergie, et la section de capture o, (en cm?) qui
reflete la taille du piege, en utilisant la formule d’Arrhenius [16] :
en _ OpAp

qE, Nevin 1
5 = —exp(— ) avec A, = S et ep=— (I11.18)
Tj g kBTj Tj Tn

Il convient de noter que e, est le taux d’émission, T; est la température de jonction en
K, g est la charge électrique, N, est la densité effective d’états pour les électrons dans la
bande de conduction, v, est la vitesse thermique, g est le facteur de dégénérescence et kg
la constante de Boltzmann. On notera alors que le tracé de la fonction [n(7, T]?) en fonction
de (q/kpT;) est une droite qui permet d’extraire la signature du piege par sa pente égale a
I'énergie d’activation (E,) tandis que son ordonnée a 'origine donne la section de capture
(0n):
qEq OnAn

In(r,T;?%) = Pl
Bl

) (I11.19)

L'analyseur vectoriel utilisé pour mesurer 'admittance de sortie Y, BF est muni d'un Té
de polarisation interne capable de supporter jusqu’a 100 mA de courant et 40 V de tension.
Pour cette raison, les mesures représentées dans la Fig.II1.12 ont été effectuées pour une
condition de polarisation de repos correspondante a (Izs0 = 100mA : Vggo = =3.6V/ Vg5 =
30V), tandis que le modéle non-linéaire électrothermique du transistor GaN UMS 10x275um
étudié est réalisé pour un point de fonctionnement en classe AB (Iz50 = 350mA : Vggo =
-3.2V/V 4 = 30V). Ces mesures de 'admittance Y, sont effectuées dans une gamme de
température ambiante T, allant de 25°C a 100°C avec une faible puissance RF de -15dBm sur

une plage de fréquence allant de 10 Hz a 10 MHz.

Il est important de noter qu'une diminution du courant de sortie est constatée suite a
une élévation de température puisque la mobilité s’en trouve modifiée. Dans le but de rester
dans un état bien établi du transistor lors de la mesure, ces variations de courant I,y doivent
étre compensées. La tension de grille Vi 50 appliquée doit donc étre ajustée pour chaque tem-

pérature.

A partir de la Fig.II1.12, nous pouvons constater que I'allure des courbes en partie réelle

et imaginaire de 'admittance varie avec la température. En effet, quand la température aug-
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mente, il y a une translation des courbes vers les hautes fréquences qui illustre le com-
portement d’'un piege. Etant donné qu'un seul lobe est présent chaque lobe présent sur
la courbe de Imag(Y>,) pour chaque température appliquée, ceci témoigne de la présence
d’un seul piége pour le transistor étudié a cette polarisation de repos (Izso = 100mA (Vg0 =
—-3.6V)/ V45 =30V). En plus de la dispersion fréquentielle du lobe de Imag(Y>2), nous pou-
vons aussi constater a partir de la Fig.II[.12 (a) que I'amplitude de ce lobe diminue quand la
température ambiante T, augmente. Le taux de piégeage Kp du transistor étudié est donc

inversement proportionnel a la température.

Ces mesures de 'admittance de sortie ont été effectuées sur différents transistors UMS
de méme développement avec des résultats trés semblables permettant de confirmer I'état
de piége présent dans ce transistor.

0.004 Imag (Y32) Real (Y33)
i f(a) AN 0.012: (0]

0.003" palic i (Rl ] ot AN
] PSS t{{g‘\,‘ L4 75°C 0.008+ Eay i

0.002+ $ 8 N0y e 100°C 1 ," .'.,’¢° ButiiifGady
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FIGURE III.12 — Mesure de la partie imaginaire d’ Y2, (a) et de la partie réelle d’Y», (b) avec
Ig50 = 100mA et Vg = 30V pour différentes températures pour le composant HEMT Al-
GaN/GaN UMS 10 x 275um.

Il est a noter que les pieges présents dans un transistor ne sont pas sensibles qu'aux
conditions de polarisation et de température mais aussi a d’autres facteurs tels que la lu-
miere ou le stress DC qui accélere le vieillissement des composants. Ainsi, d’autres pieges

peuvent apparaitre dépendamment de ces conditions et de la technologie utilisées [48] [73].

Connaissant la résistance thermique du transistor mesuré, (Rtg 100°c = 8.17°C/W) dé-
terminée au deuxiéme chapitre, les températures ambiantes imposées par le chuck ther-
mique (7,) et la puissance dissipée a la polarisation de repos (P;;ss = Viso-Vaso = 3W), nous

sommes capables d’en déduire la température de jonction T} selon la formule suivante :

Tj=Ta+Rru(Ta).Paiss (111.20)
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On utilise ici une loi empirique de variation thermique de Ry pour cette technologie :

0.54
Rr1(Ta) = Ren_soorc- |1+ 755+(Ta = 100) (I1.21)

En reprenant I’équation d’Arrhenius (I11.19), les points correspondants aux valeurs de
In(r,T; 2) forment une droite de régression linéaire en fonction de (q/kp T;) représentée
dans la Fig.III.13 ci-dessous. L'énergie d’activation E, donnée par la pente de cette droite
passant par les points extraits est de 0.347eV, ce qui correspond a I"énergie du centre don-

neur implémenté dans le modele, avec une section de capture o, de 8.1 x 10~ °cm?.

Graphique d’Arrhenius

3,5
3 25°C
L

. y=0,3477x - 9,9588
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Ln(Tj*x7,)

so+ Lineaire
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q/kT]

FIGURE III.13 - Courbe Arrhenius du transistor HEMT AlGaN/GaN UMS 10 x 275um pour

une plage de température allant de 25°C a 100°C, donnant une énergie d’activation appa-
2

rente de 0.347eV et une section de capture de 8.1 x 10~ °¢cm?.

La conversion de la dispersion fréquentielle de la partie imaginaire Y,, dans le domaine
temporel correspond a un décalage de la constante de temps d’émission du modele de piege
lorsque la température augmente. Cette dispersion est sensible principalement au phéno-
mene de drain-lag. Ainsi, en complément avec les mesures I-V impulsionnelles précédentes,
la deuxiéme étape d’extraction du sous-circuit de drain-lag repose sur les mesures illustrées
dans la Fig.I11.12 permettant de déterminer avec précision la constante de temps d’émission.

La Fig.Ill.14 montre la comparaison des parties imaginaires Imag(Y>,) BF mesurées et
simulées a 25°C dans les mémes conditions de polarisation de repos (1550 = 100mA/ Vg5 =
30V) (le sous-circuit gate-lag (Fig.II1.2) garde les mémes valeurs de parametres déterminées

a partir des mesures I-V impulsionnelles).
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FIGURE III.14 - Comparaison mesure/simulation de la partie imaginaire de Y, dans une
gamme de fréquences de 100 Hz a 10 MHz a (1350 = 100mA/ V44 =30V) et T, = 25°C.

Dans le modele électrique d'un piege, on utilise une seule valeur de capacité Crrap et
deux valeurs de résistance Rcap et Rgpy;_p qui permettent de définir respectivement (Tcap =
Rcap-Crrap) et Tgm1 p = Remr p-Crrap). Par conséquent, une variation de la constante de
temps de capture/émission due a une augmentation de la température ne peut étre modélisé
qu’a travers une modification de la résistance de capture/émission. Cependant, le modeéle
de piege de drain-lag initial utilisé jusqu’a présent est non-thermique de telle sorte que la
dépendance en température de 77 p des pieges n’'est pas prise en compte. En effet, le taux

de piégeage Kp, ainsi que la constante de temps d’émission 77 p sont des constantes :
krelp = krelp(25°C) = cste (I11.22)

TEMI D = TEMI_D(ZSOC) =cSte (I11.23)

Ce modele initial permet donc uniquement de reproduire les mesures de 'admittance
de sortie en basse fréquence pour une seule température donnée (25°C) comme le montre la
Fig.IIL15.
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FIGUREIII.15 - Comparaison de résultats de mesures et de simulations du modéle drain-lag
non-thermique de la partie imaginaire de Y2, dans une gamme de fréquences de 100 Hz a 10
MHz a (1350 = 100mA/V;40 = 30V) pour différentes températures.

Le sous-circuit de drain-lag a donc été modifié afin de le rendre dépendant de la tempé-
rature. De plus, pour simplifier et faciliter I'extraction des principaux parametres du modele
drain-lag, il convient de déterminer le bon jeu de parametres permettant d’ajuster les ré-
sultats de mesure de Imag(Y>,) BF en simulation pour chaque température donnée [84]. La
variation en température de la résistance d’émission est extraite a partir du décalage fré-
quentiel du lobe en fonction de la température, tandis que la variation du taux de piégeage
Kp, est extraite de I’évolution de I'amplitude du lobe en fonction de la température. Ensuite,
un tracé de I'évolution thermique de ces parameétres permet de définir leur modele mathé-
matique en fonction de la température. Une fonction linéaire est généralement suffisante
pour ajuster la variation de taux de piégeage Kp, a travers le facteur krelp, tandis que la dé-
pendance thermique de la constante de temps d’émission Ty p, et donc de la résistance

d’émission Rgpr p, est reproduite avec une fonction exponentielle [84] :
krelp(T)=—a1.T + by (II1.24)

REM]_D(T) = ag.exp(—bz.T) et donc TEM]_D(T) = CTRAp.(ag.exp(—bg.T)) (IH.25)

Etant donné que le modele établi prend également en compte 'hypotheése d’'une forte
dissymétrie entre les constantes de temps de capture et d’émission (Tgyr p >> Tcap), la dé-

pendance thermique du processus de capture n’est pas appliquée, et le reste des parametres
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de ce modele de piege sont indépendants de la température.
La Fig.II1.16 représente le modele de drain-lag que nous avons modifié pour prendre en

compte la température [84].

Vast I —|L—Ai_|—>|—

Tcap
Remrp

k'rEI_D (T°)

Vgs_i‘nt (tr TD)

Tem1 p(T°) CTRA%_E T Ve(t)

FIGURE III.16 — Schéma équivalent du modele de drain-lag thermique [84].

Ce nouveau modele de piege thermique permet de reproduire avec une bonne précision
les résultats de mesures de ImagY>, BF pour les différentes températures ambiantes comme

le montre la Fig.I11.17.
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FIGURE III.17 — Comparaison de résultats de mesures et de simulations du modele drain-lag
thermique de la partie imaginaire de Y», dans une gamme de fréquences de 100 Hza 10 MHz
a (Igs0 =100mA/Vys =30V) pour différentes températures.

Cette comparaison permet de valider, sous excitation petit signal, le modele non-linéaire
électrothermique incluant le nouveau modele de piege dépendant de la température. Cette

validation reste cependant insuffisante de telle sorte que ce modeéle de piege (Fig.I11.16) sera
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vérifié par rapport aux résultats de mesures temporelles et de mesure "Load-Pull" présentées
dans les sections suivantes. Les parameétres de ce nouveau modeéle de piege seront réajustés
dans cette étude afin de reproduire les mesures complémentaires effectuées en grand signal,
qui seront présentées dans la suite, tout en gardant un bon ajustement mesures/simulation
des autres caractérisations déja effectuées. Les valeurs finales de 'ensemble de ces para-

metres seront donc indiquées a la fin de cette étude.

5.3 Mesures "Load-Pull"

Le modele linéaire du transistor UMS 10 x 275um a été tout d’abord validé sous une ex-
citation a petit signal pour le point de polarisation correspondant au mode de fonction-
nement de 'application RF (I;4 = 350mA; V5 = 30V) (Fig.11.6). Bien que ce modele ini-
tial montre une bonne corrélation avec les résultats de mesures, il a été nécessaire d’expri-
mer différemment certains de ses parametres : comme des équations non-linéaires élec-
trothermique pour les capacités (Cgs et Cgq), Ou pour certains de ses parametres extrin-
seques/intrinseques. Enfin, afin d’illustrer la validité du modele que nous avons établi, des
comparaison entre les parametres [S] mesurés et simulés pour différentes polarisations de
repos : (Igso = 350mA; Vi = 30V) et (Igs0 = 50mA; Vg0 = 30V) sont représentées dans la
Fig.II1.18 (a) et Fig.I11.18 (b) sur une bande de fréquence [0.5-20 GHz].

A partir de la Fig.III.18 (a), nous pouvons constater que suite aux différentes étapes de
modélisation, les résultats de simulation des parametres [S] pour la polarisation de repos
(Izs0 = 350mA; V50 = 30V) sont moins fidelement ajustés aux résultats de mesures réalisée
dans les mémes conditions. Cependant, I'écart (mesure/simulation) reste raisonnable, ce
qui nous permet de valider le modéle non-linéaire électrothermique et de pieges thermiques
sous une excitation a petit signal au niveau de cette polarisation de repos. La comparaison
mesure/modele des parametres [S] pour la polarisation de repos (1350 = 50mA; V50 = 30V)
montre une bonne corrélation pour les coefficients de transmission (S»; et Sy2). Les coeffi-
cients de réflexion (S;; et S»»2) sont moins bien corrélés, mais la différence reste néanmoins
faible permettant une validation sous une excitation a petit signal pour une polarisation de

repos différente de celle de I'extraction du modele.
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FIGURE II1.18 — Comparaison des parametres [S] du modele non-linéaire électrothermique
et de pieges thermiques (bleu) et de la mesure (rouge) sur une bande fréquentielle [0.5GHz
20GHz] pour (a) I 5 = 350mA, Vs =30V et (b) Iys0 = 50mA, Vg0 = 30V (UMS 10x275um).

L'étape suivante concerne une validation en mode de fonctionnement a grand signal qui
est la plus importante afin de juger la qualité du modeéle en termes de reproduction des per-
formances en puissance (rendement en puissance ajouté (PAE), gain, puissance de sortie,..).
Dans ce cas, le modele non-linéaire électrothermique et de pieges thermiques doit corres-

pondre le plus fidelement possible aux mesures RE Dans la suite du paragraphe, nous pré-
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sentons des comparaisons entre les mesures et les simulations "Load-Pull" pour différents

points de polarisation.

Le systeme de mesure temporelle développé au sein d’XLIM, et représenté sur la Fig.I11.19
ci-dessous, permet une caractérisation temporelle calibrée 4-canaux de type "Load-Pull".
Cette caractérisation consiste a placer un dispositif sous test dans des conditions réelles de
fonctionnement pour mesurer les 4 formes d’ondes temporelles (al, b1, a2, b2) au niveau du

plan d’accés du transistor lorsque 'impédance de charge varie.

Sonde de grille

i

Générateur de signaux RF
SMBV (9KH2-6GH?Z)

a
—

DST
Sous-pointes

-
il - 9
! R CHI cH2 CH3 CHa
1 P LN
! Générateur d’horloge Récepteur 4-canaux a base de THAs
0 . ..., .05 5 Lo | RS >

FIGURE III.19 — Synoptique du systéme de mesure pour la caractérisation Load-Pull tempo-
relle calibrée 4-canaux.

Comme nous pouvons le voir dans la Fig.I11.19, 'amplitude du signal d’entrée du tran-
sistor est contrdlée par 'association d'un générateur de signaux RF et d'un amplificateur de
puissance permettant d’obtenir une puissance d’entrée suffisante pour un fonctionnement
en régime non-linéaire du transistor. Deux filtres passe-bas ont été ajoutés sur les voies de
mesure pour éviter le repliement des fréquences RF harmoniques. Le DST est polarisé grace

aux tés de polarisation par une alimentation continue qui est le BILT AMCAD.

Ce systeme de mesure temporelle est automatisé, que ce soit pour les procédures d’éta-
lonnage ou pour les mesures elles-mémes, en utilisant le logiciel Matlab [85]. Ainsi, 'ac-
quisition des ondes temporelles est réalisée grace a un systeme de traitement numérique
inter-connecté avec le systeme de mesure par un bus GPIB.

La variation de I'impédance de charge pendant cette étude est effectuée avec la tech-
nique de charge passive permettant de faire varier la charge vue par le DST au moyen d’'un
tuner passif constitué d'une ligne RF passive avec une impédance caractéristique 50 Q et de

plongeurs ou "Slugs".
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Il existe une autre technique de variation d'impédance de charge appelée technique de
la boucle active qui consiste a prélever une portion du signal transmis par le DST, a modi-
fier son amplitude et sa phase avant de le réinjecter en sortie de celui-ci pour modifier le
coefficient de réflexion en sortie du transistor et donc son adaptation en impédance. Cette
technique permet de synthétiser des impédances de charges beaucoup plus faibles qu’en

utilisant un tuner passif.

Afin de réaliser des mesures de puissance calibrées au niveau du plan d’acces du transis-
tor, il faut tout d’abord effectuer la procédure d’étalonnage sous-pointes. En effet, comme le
signal utilisé pour cette mesure est un signal CW de fréquence fy = 3.525GHz, ce banc doit
étre calibré a cette fréquence fondamentale afin de déterminer sa matrice de correction des
erreurs de mesure. Puis, cette calibration est vérifiée grace a une comparaison des formes
d’ondes temporelles (al et b2) apres la correction, pour des différents niveaux de puissance
d’entrée.

Cet étalonnage est effectué pour une valeur d'impédance de charge de 50 Q. Cependant,
les mesures vont étre réalisées pour différentes valeurs d'impédance. Une vérification sup-
plémentaire pour différentes valeurs d'impédances autre que 50 Q est donc nécessaire pour
valider I'étalonnage. Toutes les étapes de calibration de ce systéeme de mesure (Fig.I11.19)

pour une mesure "Load-Pull" sont détaillées dans la these de L. Ayari [86].

Dés lors que notre systeme de mesure est calibré, le transistor UMS 10 x 275um est placé
sous-pointes, puis un nuage d'impédances est généré pour chercher I'impédance optimale
en puissance de sortie pour un maximum de PAE a la fréquence fondamentale. Cette impé-
dance optimale correspond a la valeur Z,,,; = 18 + j29.

Une fois 'impédance optimale de ce composant déterminée, le comportement fort si-
gnal est mesuré a cette valeur d'impédance de charge particuliere avec un signal CW mono-
porteuse a la fréquence fondamentale fj. Afin de comprendre comment ce comportement
RF est sensible a la classe de fonctionnement, nous avons mesuré les caractéristiques (PAE,
gain, Pin, Pdc) en fonction de la puissance de sortie pour deux points de polarisations de re-
pos Q1 : Iz50 = 350mA (Vggo = —3.2V/ Vg5 = 30V) et Q2 : Izs0 = 50mA (Vgso = —3.8V/ Vg0 =
30V). Ces résultats de mesure sont représentés en pointillés sur la Fig.II1.20. Pour la polari-
sation Q1 a 350mA, autour de laquelle notre modélisation non-linéaire est effectuée, nous
avons mesuré une puissance de sortie maximum de 40dBm (10W), avec un gain petit signal
de 21.5dB et un rendement en puissance ajoutée (PAE) de 62%. Pour cette derniere polari-
sation, la comparaison entre les mesures et les simulations du modele non-linéaire électro-

thermique et de pieges thermiques (Fig.I11.20) décrit une bonne concordance.
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FIGURE II1.20 - Comparaisons mesures/simulations (modele complet) a 3.5GHz aux points
Q1 : 150 = 350mA (Vg0 = —3.2V/ Vg0 = 30V) et Q2 : 450 = 50mA (V50 = —3.8V/ Vygo = 30V),
des caractéristiques de puissance (PAE, gain, Pout, Pdc) en fonction de la puissance d’entrée
Pin pour une impédance Z,,; = 18 + j29.

Bien qu'un bon accord soit observé entre les mesures et la simulation pour Q1, I'écart
entre les résultats dans le cas d'une polarisation au point Q2 a 50mA (en bleu dans la Fig.I11.20)
est moins négligeable. Cette différence s’explique par le fait que le modele est réalisé pour
un fonctionnement autour du point Q1 et non Q2. Toutefois, ce faible écart (mesure / si-
mulation) permet de valider en partie le modele non-linéaire électrothermique et de pieges
thermiques réalisé pour une polarisation de repos différente de celle de 'extraction du mo-
dele. Ces résultats vont nous permettre par la suite de comparer les résultats de stabilité P2P
au niveau de cette polarisation.

On peut noter sur la Fig.I11.20 I'impact des pieges sur la puissance Pdc et donc le courant
moyen de sortie quand le transistor est polarisé au point Q1. Cette décroissance du cou-
rant dans la plage des puissances d’entrée faibles, est significative de la nature asymétrique
des constantes de temps de capture des pieges. Ce phénomene de décroissance du courant
moyen est observé seulement pour les puissances d’entrée variant de -10dBm a 10dBm.

Il est aussi intéressant de noter que le modele incluant les sous-circuits de pieges permet

de reproduire la forme du courant moyen mesuré lors de la mesure "Load-Pull", ce que ne
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permet pas le modele sans piéges [87] comme nous le verrons dans la suite dans le cadre de
I’étude des effets mémoires sur les caractéristiques RE

Afin de mettre en avant 'importance de la modélisation de pieges en fonction de la tem-
pérature, les mesures "Load-Pull" effectuées pour une impédance de charge Z,,; a une po-
larisation de repos Igs0 = 350mA (Vgs0 = —=3.2V/Vys0 = 30V), sont comparées aux résultats
de simulation du modele non-linéaire électrothermique avec différentes configurations du

modele de pieges dans la Fig.II1.21.
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FIGURE II1.21 — Mise en évidence de 'importance de la modélisation des pieges ther-
miques pour reproduire les performances de puissance : comparaison mesure/simulations
a 3.5GHz pour une impédance de charge Z,,; et une polarisation de repos Iz = 350mA
(Vgso = =3.2V [ Vg5 =30V).

A partir de la figure ci-dessus, nous pouvons constater que la simulation du modele non-
linéaire électrothermique, sans prendre en compte les sous-circuits de piéges, ne permet pas
de retrouver les mémes performances de puissance mesurées avec un plus grand écart me-
sure/simulation. Cependant, la mise en ceuvre du modele de piege non-thermique permet
de se rapprocher de la mesure avec un écart beaucoup moins important. Enfin, le modeéle
de piege thermique reproduit les performances "Load-Pull" mesurées et réduit le décalage
entre la mesure et le modeéle. En effet, dans cette derniére configuration, le facteur d’ampli-

fication du piege Kp varie en fonction de la température et donc de la puissance injectée
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au niveau du dispositif testé permettant de réduire encore le décalage entre la mesure et la

simulation et d’avoir un meilleur ajustement.

Dans le but de juger I'impact de différents types de pieges sur I’évolution du courant
moyen en fonction de la puissance d’entrée et mieux illustrer les pieges critiques lors du
fonctionnement en puissance d’un transistor, nous avons effectué de multiples simulations
avec diverses configurations de drain-lag et gate-lag qui sont comparées a la mesure dans
la Fig.III.22 pour une impédance de charge Z,,; a une polarisation de repos I = 350mA
(Vgso = —3.2V/ Vg0 = 30V).

0.60 e e o Mesure
0.55 —| — Modele sans piéges o
—— Modeéle sans drain-lag ’." &
0.50 — 4+ Modele sans gate-lag ’0’ ”,
0.45— — Modéle complet "“ ”
< ¢"-‘ "
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FIGUREIII.22 — Mise en évidence de 'impact des différents types de pieges (drain-lag et gate-
lag) sur I'’évolution du courant moyen en fonction de la puissance d’entrée : comparaison
mesure/simulations a 3.5GHz pour une impédance de charge Z,,; et une polarisation de
repos Igs0 =350mA (Vgso = =3.2V Vg0 = 30V).

La premiere conclusion que I’on peut tirer de cette comparaison (Fig.I11.22) est que I'im-
précision du modeéle quand les effets de pieges ne sont pas pris en compte est trop impor-
tante. Nous pouvons aussi remarquer que les deux effets de drain-lag et gate-lag ont chacun
un impact sur le courant moyen avec un impact plus important du drain-lag. Lamélioration
apportée par la prise en compte des effets de piéges est particuliecrement notable et les ré-

sultats prouvent que les modeéles de pieges sont d'un grand intérét dans ce sens.

Bien que ce modele non-linéaire permette de reproduire les caractéristiques "Load-Pull",

qui devrait étre la derniere étape de validation du modele, il manque cependant de précision
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pour reproduire les caractéristiques issues d'un signal radar, telles que le courant basse fré-
quence I;; pr etlastabilité pulse-a-pulse (P2P) pour lesquels les effets mémoires ne se com-
portent pas de la méme maniere qu’avec un signal CW. Dans la suite, de nouvelles mesures
innovantes avec des rafales radar irrégulieres vont étre mises en oeuvre afin d’améliorer le

modele non-linéaire sans pour autant changer son architecture.

5.4 Impactdes pieges sur les transitoires de courant

Les techniques de modélisation avancée des pieges ont été illustrées dans les parties pré-
cédentes par des mesures I-V impulsionnelles et de I'admittance de sortie Y,, a basse fré-

quence effectuées sur un transistor HEMT GaN 10 W a différentes températures.

Cette partie présente maintenant une nouvelle technique de mesure sous pointes dans
le domaine temporel appliquée a des rafales irrégulieres d’'impulsions RF afin d’améliorer
la modélisation électrothermique non-linéaire des pieges dans les HEMTs GaN. En effet,
bien que nous ayons initialement développé la mesure temporelle sous-pointes des cou-
rants de drain basse fréquence I;; gr et des stabilités P2P pour les applications radar, il s’est
avéré qu’'une telle configuration de mesure présente un grand potentiel pour améliorer la
modélisation non-linéaire électrothermique des piéges et mieux comprendre les différents
comportements dynamiques des HEMTs GaN. Cela s’explique par le fait que les réponses
du composant sont trés sensibles a un train d’impulsions RF irrégulier comparé avec ses
différentes constantes de temps thermiques et de piégeage. Cette caractérisation complé-
mentaire est donc essentielle afin d’évaluer le comportement dynamique des transistors Al-
GaN/GaN alimentés par des signaux modulés de puissance (CW impulsionnel). Contraire-
ment aux conditions en mode CW continu, ot les effets de pieges et la thermique sont fixés,
les applications en mode impulsionnel peuvent créer des effets parasites notables qui ne

peuvent plus étre ignorés.

Pendant ces travaux de these, et en coopération avec des doctorants du laboratoire XLIM,
nous avons mis au point un systeme spécifique de mesure de stabilité P2P, qui implémente
un récepteur temporel a 4-canaux basé sur 'utilisation des THA "Track and Hold Ampli-
fier" et utilise une technique de démodulation DQD "Digital Quadrature Demodulation" [86]
pour I'extraction des enveloppes complexes RF qui sera détaillée dans le prochain chapitre.
Bien que cette configuration présentée a la Fig.I11.23 ait été initialement dédiée a la spécifi-
cation radar de la stabilité P2P, elle démontre une grande capacité a améliorer et a valider les

modeles thermiques et de pieges des transistors HEMTs GaN.
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FIGURE II1.23 — Synoptique du systeme de mesure temporelle RF et BF a base de THAs pour
des rafales radar.

Comme le montre la Fig.I11.23, le systeme de mesure temporelle sous-pointes développé
permet de mesurer simultanément le courant et la tension de sortie basse fréquence avec
une sonde de courant et une sonde de tension, ainsi que les formes d’ondes temporelles RF
al’entrée et a la sortie du dispositif sous test a partir desquelles les stabilités P2P seront cal-
culées et présentées dans le dernier chapitre. Le té de polarisation utilisé dans le banc de
mesure permet de couvrir la bande BF (DC-400 MHz).

Lamesure del’évolution temporelle du courant basse-fréquence I ;5 g requiert une pro-
cédure d’étalonnage BF qui s’effectue d’'une maniere simultanée a celle de la RE Dans cette
partie, nous nous intéressons uniquement a I’étalonnage BF qui s’effectue al’aide d'un géné-
rateur de signaux arbitraires (AWG) capable de générer un signal multitons BF [86]. La pro-
cédure de I'étalonnage RF sera présentée plus tard lors de I'étude de la stabilité P2P. Le signal
multitons BF utilisé pendant cette étude est défini dans une bande de fréquences comprises
entre 100 kHz et 10 MHz avec une résolution de 100 kHz.

Cette procédure d’étalonnage permet d’établir dans le domaine fréquentiel les relations
entre les ondes de tensions des plans m,p et mops (Fig.I11.23) pour les N composantes fré-

quentielles constituant le signal multitons BF d’étalonnage définies par la matrice suivante :

N N N
Ayp BF| _ N 1 By sr| | %M Br (I1.26)
pN ~BF | N &N pN )

2D _BF Y> Br 92 BFl |P2Mm BF

N N N N
Les vecteurs [aZD_BF, bZD_BF] et [aZM_BF’ bZM_BF

de tensions incidentes et réfléchies du signal multitons BF mesurées dans le plan de réfé-

] correspondent respectivement aux ondes
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rence sous pointes m,p et en sortie de I'unité de mesure m,); de la Fig.I11.23.

Le but de cette procédure d’étalonnage est donc de déterminer collectivement les quatre
coefficients complexes inconnus de la matrice d’étalonnage (K3, ﬁé\i BE yé\i s 0 é\i »p) pour
toute la grille fréquentielle du signal multitons BF afin de se rendre au plus prés du compo-

sant lors de la mesure BE Cette procédure d’étalonnage BF s’effectue en plusieurs étapes :

- Etalonnage relatif BF sous pointes : permet d’extraire simultanément les trois coeffi-

cients complexes ,697 BE’ yév g €0 éV g atoutes les fréquences BF d’intéreét.

- Etalonnage absolu BF sous-pointes : le principe de réciprocité [88] [89] est appliqué a
cette procédure d’étalonnage BF entre les plans 71 et mop permettant d’établir la relation
entre les ondes de tensions incidente et réfléchie des plans 7, et m2); comme si les stan-
dards étaient connectés dans le plan de référence sous-pointes. Il convient de rappeler que
I’étalonnage absolu BF doit étre effectué simultanément avec I'étalonnage absolu RF afin

d’avoir un signal multitons d’étalonnage total (BF+RF) sur la méme base temporelle.

- Etalonnage absolu BF dans le plan de sortie de référence sous pointes : permet de dé-
duire le coefficient K éVF en amplitude et en phase pour toute la grille fréquentielle du signal

d’étalonnage multitons BE

Une fois que les coefficients de la matrice d’erreur sont extraits simultanément a toutes
les fréquences BE les ondes de tensions incidente et réfléchie mesurées dans le plan 72, du
systeme de mesure sont corrigées en utilisant I'équation (II1.26) reliant les ondes mesurées

et celles présentes dans les plans de référence sous pointes m,p.

Maintenant que la procédure d’étalonnage est réalisée, I'étape suivante consiste a véri-
fier cette calibration avant de passer a la mesure afin de juger la qualité de I’étalonnage du
systeme de mesure temporelle. Cette vérification repose sur la comparaison des ondes de
tensions incidentes et réfléchies dans les différents plans d’étalonnage (7, et m2p) avec un
signal BF CW impulsionnel injecté a I'’entrée BF du té de polarisation en connectant les deux
pointes a la ligne "Thru" (Fig.I11.23). Pour cette vérification, le systeme de mesure est chargé
par une impédance 50 Q2 dans le plan du générateur 7.

Le principe de fonctionnement de ce systeme de mesure (Fig.I11.23), ainsi que sa procé-

dure d’étalonnage, sont bien détaillés dans la these de L. Ayari [86].

La Fig.II1.24 représente le signal de test radar utilisé dans notre étude pour la caractérisa-

tion en stabilité P2P de I'émetteur. Ce signal a été défini a partir des spécifications indiquées
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par "Thales Air Systems".

Les signaux radar sont tres diversifiés selon les applications civiles et militaires visées.
Que cela soit pour la durée de I'impulsion 7, la période de répétition des impulsions RF
Tpyrse ou bien encore le temps de silence Torr, les choix sont nombreux. Pour notre étude,
il a été ainsi nécessaire de définir un signal radar de référence qui sera utilisé pour 'ensemble
de nos mesures. Toutes les mesures et simulations effectuées dans le cadre de cette étude
correspondent a un signal de test radar irrégulier de 10 ms, composé de deux séquences
temporelles successives et périodiques. La premiere séquence a une durée totale Toy de
2ms, constituée de N = 8 impulsions RF périodiques avec une période de répétition des im-
pulsions de 250us. Chaque impulsion RF @ 3.525 GHz a une largeur de 7 = 50us avec des
temps de montée et de descente de 5us. La seconde séquence est un long silence avec une

durée totale Torr de 8ms.

Puissance
Trarate
T Teurse
I : : i
W W M W W W W — W
; Temps
Ton Torr
Rafale radar mesurée @ 3.5GHz
N = Nombre des impulsions N =8
T = Largeur de I'impulsion T =60 s
Teuse = Période des impulsions Toyrse =250 ps
Ton = Durée du signal impulsionnel Ton =2ms
Tose = Durée de silence Tore =8ms
Taneare = Tont Tors = Durée totale de la rafale Tragae = 10 ms

FIGURE III.24 — Signal de test radar irrégulier utilisé pour I’étude de I'évolution du courant
de drain BF (I gr) et de la stabilité pulse a pulse (P2P) des transistors HEMTs GaN.

Ce train d'impulsions RF est généré par un générateur de signaux vectoriels RF (R&S,
SMBV100A) [90] possédant 'option K6 [91] qui permet de créer les rafales de test désirées.
Tous les parametres de cette rafale peuvent étre modifiés pour des études plus approfondies
de la stabilité P2P, mais cela nécessite de refaire la calibration avec un signal d’étalonnage
correspondant.

Pour la premieére fois, ce banc a permis de mesurer la stabilité P2P et les courants basse-
fréquence au niveau d'un composant sous-pointes dans le cas du train d'impulsions RF ir-
régulier [92]. Cette étape est décisive pour améliorer la modélisation non-linéaire du com-
posant HEMT GaN.

Dans le cadre de I'étude de I'impact de I'environnement de test sur la stabilité P2P, I'ex-

traction de I’évolution temporelle des courants BE qui nous intéressent particulierement
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dans I'investigation des effets de pieges, a été effectuée a la fréquence de 3.525 GHz pour dif-
férentes polarisations de repos (50mA, 125mA, 350mA), différents niveaux de compression
RF (1dB, 3dB, 5dB) et différentes impédances de charges (50 €),Z,,;) et ceci pour les deux
transistors (UMS 10 x 275um et QORVO 12 x 210um). Dans ce document, nous avons choisi
de présenter, dans la Fig.II1.25, la réponse temporelle du courant I;; pr a la rafale radar de
test (Fig.I11.24) pour le transistor UMS a une polarisation de repos (350mA/30V), au niveau
de laquelle la modélisation non-linéaire a été effectuée tout au long de ce manuscrit, afin

d’améliorer cette modélisation et mieux ajuster les parameétres des modeéles de pieges.
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Temps de
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FIGURE IIL.25 — (a) Evolution temporelle de la puissance d’entrée d’'une impulsion RF de
la rafale radar; (b) Comparaison du courant de drain BF mesuré/simulé (zoom sur la 4éme
impulsion) a une impulsion de puissance d’entrée de 19 dBm de 50 us de largeur, période de
250 us, temps de montée/descente de 5 us, Iys0 = 0,35A, V50 =30V pour Zyp;.

Cette mesure, représentée en noir dans la Fig.II1.25 (b), est effectuée pour un niveau de
puissance d’entrée (P;y = 19dBm), qui correspond a 3dB de compression, et une impé-
dance de charge optimale pour un maximum de PAE (Z,,; = 18 + j29) déterminée a partir
de la mesure "Load-Pull". Ces résultats ont permis de réajuster certains parametres du mo-
deéle de piege thermique afin de reproduire, en simulation non-linéaire par transitoire d’en-
veloppe, cette évolution temporelle mesurée de I;; pr [92]. Les résultats de simulation de
I;5 pr du modele réajusté sont représentés en rouge dans la Fig.II1.25 (b) et montrent une

bonne corrélation avec la mesure. Les valeurs finales des parametres du modele de piege
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thermique seront données a la fin de ce manuscrit, aprés que les parameétres du modele
non-linéaire complet aient été a nouveau réajustés grace aux mesures de la stabilité P2P.

La Fig.Il1.25 (a) représente la variation de la puissance d’entrée dans chaque impulsion
RF de la rafale radar. Le coté gauche de Fig.II1.25 (b) illustre une comparaison entre la ré-
ponse temporelle mesurée et simulée de I;; gr le long du train d'impulsions entier, tandis
que le coté droit montre un "zoom" sur la quatrieme impulsion afin de visualiser tres fine-
ment I"évolution entre les points A et B, et mieux comprendre le comportement dynamique
du dispositif testé. Cette comparaison permet de révéler plus d'informations sur les effets
mémoires et la non-linéarité.

Entre A et C sur la Fig.II1.25 (a), la puissance d’entrée RF augmente pendant le temps de
montée de 5us, passant de 0W a 19dBm, ce qui augmente également la tension de drain
instantanée maximale Vs 4, atteinte par le cycle de charge. Il convient de rappeler que
'effet de capture est proportionnel a la valeur maximale Vy; 4y atteinte par le cycle de
charge RF a 3,5 GHz. Par conséquent, comme le temps de montée est beaucoup plus long
que la constante de temps de capture 7c4p et beaucoup plus court que la constante de
temps d’émission Ty, seule la capture se produit entre A et C, et 15 pr devrait donc di-
minuer proportionnellement a I’laugmentation de la puissance d’entrée et de Vs qx, C'est
exactement ce que I'on observe mais seulement de A jusqu’au point B. Par la suite, entre B
et C, le courant de drain I;; pr commence a augmenter. En effet, au niveau de puissance
B, le cycle de charge du transistor atteint le pincement de sorte que le courant de drain RF
s’écréte ("clipping") a zéro, et ainsi son niveau de repos augmente avec la puissance jusqu’a
C.

En réalité, les mécanismes de "clipping" et de capture sont tous les deux présents entre
B et C, mais 'augmentation de I;5 pr, due a un "clipping" a zéro au niveau du pincement,
dépasse la diminution de I, pr, due a l'effet de capture des pieges. Par la suite, entre C et
D, la puissance d’entrée et le V;; 4 Sont constants, de sorte que les pieges restent remplis,
tandis qu'une légere diminution de I;; pr est observée en raison d'un léger effet thermique
autour du maximum de PAE. Enfin, entre D et E, la puissance d’entrée et Vg, ;4 diminuent
pendant le temps de descente, par conséquent le courant I;; pr retombe a sa valeur avant
le "clipping" a zéro moins la partie capturée entre A et C. Au-dela de E, on peut observer la
lente récupération du courant de drain I;; gr due au lent mécanisme d’émission.

Sur la Fig.I11.25 (b), le courant I;; pr au point A avant la quatrieme impulsion est égal au
niveau récupéré pendant la durée de la troisieme impulsion. En effet, cette valeur récupérée
de I;s pr est inférieure au courant de repos (350 mA) puisque le temps d’arrét de 190us est
plus court que 7gys;. Seul le long silence aprés la derniére impulsion RF permet la récupéra-
tion totale par émission. Enfin, la pente négative de capture entre A et B est liée a la valeur du
niveau de piégeage K, tandis que la récupération du courant au cours du dernier silence per-

met de fournir des données complémentaires pour la modélisation des constantes de temps
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d’émission.

Les mémes mesures de réponse en courant de drain I;; pr au train d'impulsions irrégu-
lier ont été effectuées a des niveaux de puissance inférieurs. Un exemple pour une puissance
d’entrée de 10dBm est représenté dans la Fig.II11.26. A partir de cette figure, nous pouvons
constater qu'en dessous de 10 dBm de puissance d’entrée, la tension de grille RF n’est pas
suffisante pour atteindre le courant de "clipping" au pincement, et nous avons donc seule-
ment mesuré la diminution de I;; gr due a la capture entre A et C suivie par une lente récu-

pération due a I'’émission au-dela de E.
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FIGURE II1.26 — (a) Evolution temporelle de la puissance d’entrée d’'une impulsion RF de
la rafale radar; (b) Comparaison du courant de drain BF mesuré/simulé (zoom sur la 4éme
impulsion) a une impulsion de puissance d’entrée de 10 dBm de 50 us de largeur, période de
250 us, temps de montée/descente de 5 us, Izs0 = 0,35A, V50 =30V pourZy;.

6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons décrit le processus de modélisation des pieges thermiques
d’'un transistor HEMT AlGaN/GaN mis en oeuvre dans ces travaux. Dans la premiére partie

de ce chapitre, les concepts théoriques sur les phénomenes de capture/émission ainsi que
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le mécanisme de piégeage sont illustrés car 'importance de leurs compréhensions permet
de mieux interpréter les résultats de mesures effectuées par la suite. Puis, les sous-circuits de
gate-lag et drain-lag développés lors de travaux de recherche précédents [6], et sur lesquels
est basée la modélisation de pieges mis en oeuvre, sont illustrés et leurs principes de fonc-

tionnement ont été présentés.

Ensuite, apres avoir évoqué brievement quelques méthodes électriques permettant de
caractériser les pieges (DLTS, DLOS, relaxation isotherme), nous avons présenté les mé-
thodes et les configurations associées a l’étude développée au cours de la these. Cette étude
des pieges est basée sur des mesures [-V impulsionnelles a différentes polarisations de repos
qui permettent une premiere validation du modeéle de pieges initial non-thermique utilisé.
Par la suite, la mesure de 'admittance de sortie basse fréquence Y», du transistor étudié a été
réalisée a différentes températures afin de fournir une analyse des piéges. A partir des me-
sures dépendant de la température de la partie imaginaire de Y»,, etal’aide du tracé d’Arrhe-
nius, nous avons pu extraire la signature du piege détecté, notamment I’énergie d’activation
(E,) ainsi que la section de capture o ,.

Par la suite, un des objectifs de ce travail est de proposer un nouveau modele de piege
thermique permettant de mieux prendre en compte la complexité des phénomenes observés
en stabilité P2P . Les données de mesures de I'admittance de sortie basse fréquence Y, a
différentes températures sont ainsi utilisées pour la réalisation d’'un sous-circuit de drain-
lag thermique dont les principaux parametres, la constante de temps d’émission Tgy; p et
le taux de piégeage Kp sont dépendants de la température afin de remplacer le modele de
piege initial et reproduire avec précision les résultats de Imag(Y>,) mesurés pour différentes
températures.

Le modele non-linéaire électrothermique et de piege thermique développé pendant ce
travail parvient a retrouver un bon accord avec les résultats des parametres [S] mesurés en
petit signal a différentes polarisations de repos, mais aussi en large signal RF avec les per-
formances de puissance (PAE, gain, Pdc, Pout) mesurées lors d'une caractérisation "Load-
Pull" 2 3.525GHz a I'aide d’'un banc de mesure 4-canaux développé a XLIM. L'importance de
la modélisation des effets de pieges est illustrée a travers une comparaison des différentes
simulations réalisées avec différentes configurations de modele de piége et la mesure des
performances "Load-Pull". L'impact des différents types de pieges est également mis en évi-
dence par l'analyse de la variation du courant moyen en fonction de la puissance d’entrée
avec et sans prise en compte de gate-lag et drain-lag montrant la grande influence de ce der-

nier.

Enfin, une recherche plus approfondie sur le comportement des effets mémoires face a

un train d’'impulsions irrégulier est effectuée au plus prés du composant grace a des me-
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sures temporelles sous pointes spécifiques d'un HEMT GaN. Cette caractérisation a néces-
sité le développement d'un systeme de mesure temporelle d’enveloppe congu principale-
ment pour I'étude d’'un critere radar (la stabilité P2P). Ce banc de mesure est capable de me-
surer simultanément les enveloppes RF a l'entrée et a la sortie du DST mais aussi le courant
basse fréquence I;; pr ala sortie du composant. Certains exemples de comportements du
courant I;; pr démontrent la capacité de telles mesures a obtenir une meilleure représen-
tation des différents comportements dynamiques des HEMTs GaN, car leurs réponses sont
tres sensibles aux parametres de synchronisation du train irrégulier d'impulsions RF par rap-
port a leurs différentes constantes de temps thermiques et de piégeage. L'exploitation de la
mesure I;; pr appliquée a des trains d’'impulsions radar irréguliers a montré également un
grand potentiel afin d’améliorer la modélisation non linéaire des effets de piégeage dans un
HEMT GaN.

Bien que le modele non-linéaire complet développé jusqu’a maintenant, avec un mo-
dele de piege thermique, permet de bien reproduire toutes les caractérisations présentées,
il faut cependant retoucher certains de ses parametres afin d’avoir un modele final dont les
simulations soient en accord avec les mesures de la stabilité P2P sans pour autant dégrader
sa précision vis a vis des mesures antécédentes. Cela constituera la problématique du der-
nier chapitre avec I'objectif de se rapprocher le mieux possible du fonctionnement réel d'un

transistor pour améliorer la phase de CAO d’'un amplificateur de puissance.
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Chapitre
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1 Introduction

Au cours des chapitres précédents, un modele non-linéaire électrothermique intégrant
un nouveau modele de pieges thermiques a été établi suivant les différentes phases de mo-
délisation décrites précédemment qui nécessitent chacune certaines caractérisations spéci-
fiques. Ce modele a été validé par des mesures en puissance ainsi que des mesures tempo-
relles du courant I;; pr grace auxquelles certains parametres ont été réajustés afin d’avoir
une meilleure prédiction du comportement dynamique du transistor étudié. Bien que les
comparaisons mesures/modele effectuées aient montré une bonne corrélation, nous ver-
rons que ce modele doit encore étre affiné pour étre capable de représenter les performances
mesurées en termes de stabilité pulse a pulse (P2P) pour les applications radar. En effet, le
critere de stabilité P2P, présenté dans le premier chapitre, est 'une des performances cri-
tiques d'un émetteur radar impulsionnel permettant d’assurer sa capacité a éliminer les
échos fixes et les fausses alarmes. Une excellente stabilité P2P de I'émetteur est donc requise
pour la suppression des parasites dans le traitement des signaux radar, car elle quantifie la
qualité de répétabilité entre les impulsions RF adjacentes d'une rafale émise par le radar. Ce
critere radar est primordial au méme titre que la puissance, le rendement ou le gain. Il est
donc d’'une grande importance d’étudier ce critere au plus prés du composant (au niveau
du transistor) pour améliorer sa modélisation afin de le prendre en compte dés la phase de

conception d’'un amplificateur de puissance.

Les principaux travaux effectués sur le critére de la stabilité P2P, d'un émetteur a I’état
solide et de ses amplificateurs de puissance, ainsi que certains systemes de mesures utilisés
pendant ces études seront synthétisés dans la premieére partie de ce chapitre. Puis, le systeme
de mesure temporelle développé pour une premiére mesure sous-pointes de stabilité P2P
d’un transistor GaN avec un train d'impulsions irrégulieres sera illustré avec sa procédure
d’étalonnage RE Lutilisation de ce banc nous permettra d’étudier 'impact de I’environne-
ment de test sur la stabilité P2P (puissance, charge, polarisation).

Un autre point important de ces travaux porte sur la simulation non-linéaire de formes
d’ondes complexes au niveau transistor lorsqu’il est soumis a des trains d’'impulsions irrégu-
lieres. Ainsi, certaines mesures de stabilité P2P effectuées seront confrontées aux résultats de
simulations afin d’améliorer la modélisation établie pour le transistor UMS 10 x 275um. Les
valeurs finales des sous-circuits drain-lag et gate-lag seront affinées dans ce chapitre pour
obtenir un meilleur accord mesure/simulation pour la stabilité P2P. Dans la derniere partie
de ce chapitre, un exemple de comparaison de la stabilité P2P entre les différents transistors
étudiés pour un environnement de test donné sera présenté et discuté. Enfin, les perspec-

tives liées a ces travaux seront présentées.
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2 Mesures de la stabilité P2P

2.1 Historique

Une étude bibliographique sur les travaux de recherche liés a la stabilité P2P a été synthé-
tisée dans un tableau a la fin du premier chapitre montrant que ces travaux ont réellement
été initiés au début des années 90, et plus concretement avec C. Salmer [38] qui a contri-
bué a I’étude de la stabilité P2P d'un émetteur a I’état solide (STT). Cependant, ce critere de
stabilité P2P n’a jamais été quantifié au niveau d'un transistor, ce qui constitue ’objectif de
ce dernier chapitre afin d’étudier 'impact des effets mémoire sur ce critere et de I’exploiter
pour améliorer la modélisation non-linéaire électrothermique établie jusqu’a présent pen-

dant ces travaux de these.

Avant de présenter les travaux réalisés lors de la these sur la stabilité P2P et les nouveaux
moyens de mesures développés, une rétrospective des différents bancs mis en oeuvre au
préalable va étre développée ici. Le premier banc de mesure homodyne (HP16500A) de la
stabilité P2P d'un STT a été présenté dans [32] permettant d’évaluer les stabilités P2P d’am-
plitude et de phase, pour différents niveaux de puissance d’entrée ainsi que différentes ra-
fales de test a un point donné généralement localisé au milieu de I'impulsion en utilisant les
équations illustrées au premier chapitre. L'architecture de ce banc de mesure est représentée
dans la Fig.IV.1.

Generator - Receiver

s Radar waveform > Tranmitter module _,WD
| Generation | | wdertest —I
Radar waveform/€ 1‘ Z <
| Reception
Channel I Channel Q
\ Y
________ LA / Radar waveform &
2 / stability comput
. Pattern generator TEEE bus ty computer
Logic analyser
(HP 16500A)

FIGURE IV.1 — Banc de mesure homodyne de la stabilité P2P [38].

Ce systeme de mesure a été utilisé au sein de "Thales" pour évaluer les performances
d'un grand nombre de (SST). Les résultats de ces mesures ont montré que la stabilité P2P
d’un SST est meilleure que celle d'un émetteur a tube micro-onde. Pour atteindre de tels ré-
sultats, de nombreuses études ont été réalisées telles qu'un blindage approprié permettant

de réduire le couplage parasite électromagnétique et améliorer donc la stabilité P2P d'un
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facteur important (20 dB), ou aussi grace a un choix approprié de durée d'impulsion et de

dispositif d’alimentation avec une amélioration de 15 dB.

Etant donné I'importance de la stabilité P2P dans les applications radar, il était néces-
saire de descendre la hiérarchie des études du niveau systeme vers le niveau fonction telle
que 'amplificateur de puissance. Linvestigation de ce critere au niveau d’'un amplificateur
de puissance GaN, étant le composant le plus critique dans un systeme radar moderne, a
commencé avec les travaux de recherche de J. Deprato réalisés au sein du laboratoire XLIM
[93]. Un banc de mesure hétérodyne d’enveloppe de la stabilité P2P, présenté a la Fig.IV.2, a
été spécialement développé pendant ces travaux de these permettant I’étude de divers cas

de rafales pour quantifier 'impact sur les valeurs de la stabilité P2P.

VSG
Envelo[ppe ‘(:)Omplexe Traitement IQ
Isolateur RF RJ45 Calcul Stabilité P2P
Modulateur —@ 10MHz -
L - o RJ45
Soe trigger -
0 i s
Toow out 2= VSA : Récepteur Hétérodyne
IF#0 _| Démodulateur -1
CANT 19 Lo
DC DC
0-6V 0-50V Snax=8 GHz
f:=81.6 MS/s - 14 bits
1 1
e
| -1 1 {1
1 1
20 dB : : 50 dB Tuner
Tin DST Tout

connectorisé

FIGURE IV.2 — Banc de mesure d’enveloppe hétérodyne développé a XLIM [93].

Parmi les principales conclusions tirées de ces travaux de these, nous pouvons citer la
forte influence de la durée du silence sur les niveaux des stabilités P2P d’amplitude et de
phase. En effet, 'amplificateur de puissance mesuré a montré une amélioration de cette per-
formance d’environ 15dB quand le silence entre les rafales passe de 8ms a 1ms comme nous
pouvons le remarquer dans la Fig.IV.3. De plus, I'influence majeure de la premiere impulsion
de la rafale a été illustrée au travers d'un traitement de données de mesure ne prenant pas
en compte la premiere impulsion qui a montré une amélioration significative de la stabilité
P2P d’environ 10dB.
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FIGURE IV.3 — Impact de la durée de silence sur la stabilité P2P d’amplitude (a) et de phase
(b) d'un amplificateur de puissance GaN [93].

Limpact de la durée des impulsions () et du rapport cyclique (p) sur la stabilité P2P a
été également étudié [35] de méme que le controle de la polarisation de grille impulsionnelle

pour améliorer la stabilité P2P [94].

Finalement, certains résultats de stabilité P2P ont été exploités pour optimiser le modele
électrique non linéaire du transistor HEMT GaN, utilisé lors de la conception de I'amplifica-
teur de puissance, afin de prendre en compte lors des simulations temporelles d’enveloppe
les effets de la thermique et des pieges. Cette derniere étude a montré I'importance de la
modélisation des effets mémoires, qui ont un impact direct sur les niveaux de stabilités P2P
simulés, afin de retrouver les résultats mesurés. La confrontation mesure/simulation de la
stabilité P2P a montré un potentiel énorme pour affiner et améliorer la modélisation non-
linéaire des HEMTs GaN. De ces premiers résultats est donc née I'idée de reprendre certaines
notions des activités de recherche de J. Delprato pendant ces travaux de thése, mais cette fois
au niveau d’un transistor GaN, sans les circuits d’adaptations et donc au plus prés du com-
posant, afin d’améliorer la modélisation des HEMTs GaN et fournir un modele plus précis

au concepteur avant de passer a la phase de conception d’'un amplificateur de puissance.

2.2 Mesures temporelles sous pointes

Les systemes de mesure de la stabilité P2P développés récemment ont été mis en oeuvre
uniquement pour des amplificateurs 50 Q2 connectorisés. L'étude de ce critére au niveau d'un
transistor HEMT GaN nécessite le développement d'un banc de mesure sous-pointes spéci-
fique. C’est ainsi qu’'une configuration distinctive en implémentant un récepteur temporel
4-canaux innovant, fondé sur l'utilisation de THA (Track-and-Hold Amplifier) et la tech-
nique d’extraction d’enveloppe DQD (Digital Quadrature Demodulation) a été développé

pour cette these. Ce systeme de mesure permet de s’affranchir des limites de bancs déja exis-
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tants, notamment en ce qui concerne |’extraction du courant BF a la sortie du DST présentée
au chapitre II1.
Le synoptique du systeme de mesure temporelle RF 4-canaux, couplé a une station sous

pointes, est représenté par la Fig.IV.4 [95].
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FIGURE IV.4 — Synoptique du systeme de mesure temporelle RF [95].

Les signaux d’excitation dans ce banc sont générés par un générateur de signaux vecto-
riels RF (SMBV100A), suivi d'un amplificateur linéaire d'instrumentation afin d’atteindre le
niveau de puissance souhaité a I'entrée du DST. Les coupleurs bidirectionnels large bande
(2-18GHz) permettent de mesurer simultanément les ondes temporelles a 'entrée et a la
sortie et ainsi de ne pas mélanger les signaux incidents et réfléchis aux acces du DST. En-
suite, des coupleurs hybrides (180°) permettent d’envoyer les signaux incidents et réfléchis
d’entrée et de sortie en mode différentiel vers les entrées différentielles de quatre récepteurs
THAs (13GHz de Bande passante, 2Géch/s). Ces signaux sont par la suite numérisés a I'aide
d’'un convertisseur analogique-numérique (CAN) 4-canaux qui possede les caractéristiques
suivantes :

* Vitesse d’échantillonnage tres élevée : 420Méch/s

e Haute résolution : 12bits

La méme horloge de 10MHz générée par un AWG est utilisée pour le CAN et les THAs
dansl'intention de rendre le systeme moins complexe. Tous les éléments du banc sont connec-
tés au PC (par liaison GPIB ou bien un cable TCP/IP), a I'aide d'une couche logiciel, afin de
faciliter le controle et la génération des signaux ainsi que pour faire le traitement des don-
nées d’acquisition a travers un outil software qui est ici Matlab.

Le Tableau IV.1 permet de récapituler les principales performances du systeme de me-

sure temporelle développé a XLIM :
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Bande passante 13GHz (2Géch/s) (peut atteindre 32 GHz avec
d’autres THAs [96])

Puissance maximale 100 W (puissance supportée par les coupleurs bi-
directionnels)

Dynamique 70 dB

Fréquence d’échantillonnage vir- | Supérieure a 1 Téch/s

tuelle

Nombre maximal d’échantillons 4 Méch/s (acceptés par le CAN)

Systeme de pilotage et traitement | Matlab [85]

de données

Tableau IV.1 — Performances du systeme de mesure 4-canaux

2.2.1 Architecture "Track and Hold" ou THA

Le signal d’'intérét a mesurer est un signal a haute fréquence bien au-dela du taux d’échan-
tillonnage du CAN, ce qui implique la nécessité de mettre en oeuvre un sous-échantillonnage.
La limitation de cette approche est que les CANs actuels n’ont généralement pas suffisam-
ment de bande passante [97] pour ces mesures a large bande. Comme le montre la Fig.IV.5
ci-dessous, ce systeme d’échantillonnage THA est formé de deux niveaux (maitre et esclave)
mis en cascade et déclenchés avec un déphasage de 7 I'un par rapport a 'autre dans 'ob-
jectif d’améliorer la vitesse de conversion du systeme. Un amplificateur suiveur de tension
est placé devant chaque niveau, disposant d’'une grande impédance a I'entrée, et d'une tres

faible impédance de charge a la sortie, avec I'intention d’améliorer la bande passante.

Echantillonneur- Echantillonneur-
Bloqueur (Maitre) Bloqueur (Esclave)
Entré P4
ntrée (’

T T o
Amplificateur I Amplificateur i I Amplificateur

suiveur suiveur suiveur

v T

Horloge Déphaseur

FIGURE IV.5 — Schéma de principe de I'architecture "Track and Hold".

Le principe de fonctionnement de I’échantillonneur-bloqueur (Maitre) de cette architec-

ture peut étre décrit comme suit :
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* Pendant la premiere demi-période de’horloge, le circuit est ouvert, le signal reste donc
bloqué sur son état a I'instant d’échantillonnage, ce qui correspond a son mode «Hold».

e Pendant la deuxieme demi-période de I'horloge, le circuit est fermé, I’échantillonneur
bloqueur passe en mode suiveur «Track» pour recopier tout ce qui se passe sur la voie d’en-
trée.

A la sortie du premier échantillonneur (Maitre), nous obtenons le signal représenté en
bleu dans la Fig.IV.6.

Cette procédure est appliquée une deuxieme fois au niveau de I’échantillonneur-bloqueur
(Esclave), mais avec une opposition de phase (lorsque le premier niveau est en mode bloqué
le deuxieme repasse en mode suiveur et réciproquement). Cela permet de maintenir le ni-
veau du signal de I’échantillon a la sortie pendant la période de I'horloge, pour avoir a la fin
un signal sous forme d’'un escalier (représenté en rouge dans la Fig.IV.6) dont sa conversion
sera facilité au niveau du CAN, puisque ce dernier aura suffisamment de temps pour quan-
tifier le signal. D’un autre coté, elle permet de prévenir le chevauchement des deux signaux

(entrée et sortie).

wee JHUANVAANR AR AN AR A RN
BATAVATAVATRVAVAVAVAY AVAYIVAT/AVAY

Horloge gf

pmsime LA AN
J N ALV VAV L VA

E/B Slave g
of
T Ta/2 T Te 3.Tel2 2.Te 5.Tel2 3.Te 7.Tel2 4Te
M-Hold | M-Track Temps
S-Track S-Hold

FIGURE IV.6 — Principe de fonctionnement de I'architecture "Track and Hold" [97] .
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Bien que ce systeme d’échantillonnage, présenté dans la Fig.IV.5, offre une grande effi-
cacité d’échantillonnage avec des fréquences d’échantillonnage tres grandes, elle limite le

systeme du point de vue de la bande passante RF (entre 13GHz et 18GHz).

2.2.2 Technique d’échantillonnage DQD (Digital Quadrature Demodulation)

La technique d’échantillonnage dépend principalement de I'architecture du systéme d’éch-
antillonnage utilisé. Larchitecture THA, sur laquelle est fondé notre systéeme de mesure, peut
fonctionner selon trois techniques principales :

-Echantillonnage a temps équivalent séquentiel [86]

-Echantillonnage a temps équivalent cohérent (Coherent Sampling (CS)) qui peut étre
appliqué dans le domaine temporel ou fréquentiel [98]

- Démodulation IQ par échantillonnage direct du signal RF [99].

La technique d’échantillonnage de '’enveloppe de la rafale radar a I'entrée/sortie du DST
utilisée pour les mesures de la stabilité P2P pendant ces travaux est la DQD fondée sur le
principe de la démodulation IQ par échantillonnage direct du signal RE

Un signal RF peut s’écrire sous la forme suivante :

x(8) = A(1).cos (2m fo + p()) (IV.1)

ou A(?) et ¢p(t) correspondent respectivement aux variations instantanées d’amplitude et de
phase, tandis que f; correspond a la fréquence centrale de la porteuse. La représentation de
I’enveloppe complexe associée a ce signal RF réel (eq. IV.1) est limitée en bande et comporte
uniquement I'information sur la modulation en amplitude et en phase. Cette représentation

de I'enveloppe est exprimée par :

() = A®D) (ef"’”’) (IV.2)

Cette enveloppe complexe X(t) est associée au signal RF réel x(t) avec la relation suivante :

x(f) = Re [)E(t)ejz”fot

(IV.3)

Enbande de base, les deux signaux associés al’enveloppe complexe (format I/Q) peuvent

étre exprimés par les équations suivantes :

(D) =1(0)+jQ(1) (IvV.4)

I(t) = A(t).cos(¢p(1)) (IV.5)
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Q1) = A(1).sin(¢p(1)) (IV.6)

il vient donc :

x(t)=Re[(I(t) +jQD) x (cosm fot) + jsinufy1))] (IV.7)

d’ot;, nous avons finalement un signal x(f) construit a partir des composantes I(t) et Q(t),

en le modulant par deux porteuses en quadrature, exprimé par :
x(t) =1(t) x cosm fot) — jQ(1) x sin2n fot) (IV.8)

La technique d’extraction d’enveloppe par échantillonnage direct RE appelée aussi échan-
tillonnage 1Q, consiste a échantillonner le signal RF x(¢) de fréquence fy, défini par I'équa-

tion (IV.8), avec une fréquence d’échantillonnage f, tel que:

Jfo
(n+ }1)

avec n un nombre entier. En supposant que n = 1 et que les composantes () et Q(¢) oc-

fe= (IV.9)

cupent une bande fréquentielle égale a B, le spectre du signal x(#) vaut donc 2B. Le principe
de fonctionnement de la technique d’échantillonnage IQ est représentée dans la Fig.IV.7 [99].

Elle consiste a périodiser le signal autour de N f,/2 et non plus de N f,.

Spectre du signal

d’entrée x(t)
a
2B 2B
o 0 fo g

Spectre du signal
d’entrée x(t)

...... HN RN W P R h R .
H : H H H : H H H : H :
L e " L HEr e e HE L s L L L s L »

‘zfe 'fe 0 E 3_fe fe fo Zfe

FIGURE IV.7 — Principe de I'échantillonnage IQ [99].

A partir de la figure ci-dessus, nous pouvons remarquer que le spectre du signal x(f) se
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situe autour de f,/4 et 3 f,/4. Cependant, I’échantillonnage IQ consiste a récupérer le signal
RF autour de f,/4. En effet, un filtre est utilisé afin d’éviter le repliement spectral. Ensuite,
pour extraire ’enveloppe complexe, le signal échantillonné a l'instant ¢ = [T, est noté x[[]. A
partir des équations (IV.8) et (IV.9), il est possible d’écrire :
I 51
x[l]=x(T,) = I[l]cos(?) - Q[l]sm(?) (IV.10)
avec: I[l] =I(IT,) et Q[I] = Q(IT,).

Soient I'[k] et Q'[k] définis par I'[k] = I[2k] et Q'[k] = Q[2k + 1] avec k un nombre entier.

En reprenant I’équation (IV.10), nous avons :

I'lk] = (-1)*x(IT,) = Rel[(X(2kT,)] pour 1 =2k (IvV.1D)

Q'tk] = (- x(IT,) = Imagl(X2kT, + T,)] pour 1=2k+1 (IV.12)

L'obtention de I'’enveloppe complexe requiert I'interpolation de I'[k] et Q'[k] pour réa-
liser I'alignement temporel des composantes I et Q équivalente a 'utilisation de filtres de

reconstruction sur chaque voie (H; (Z) et H»(Z)) ainsi que l'illustre la Fig.IV.8.

I'[k
> L B PP I'[k']
=2k
CAN
(—1)*
() X x([1]
f() fe
f —(n+1) f
0= a2l Je "Tk
4 ¢ —® LI s Q'[K']
l=2k+1
f
(_1)k+1

FIGURE IV.8 — Démodulateur IQ numérique (DQD) pour I'échantillonnage 1Q.

Les composantes I et Q, respectivement extraites aux instants d’échantillonnage pairs
(2kT,) et impairs ((2k + 1) T,), peuvent étre obtenues directement a partir du signal échan-
tillonné en quadrature x[!/] avec ou sans inversion. Pour conclure, la Fig.IV.8 représente un
démodulateur IQ numérique (DQD) [99] permettant d’obtenir les composantes I et Q a par-

tir de I’échantillonnage direct du signal RE Cette technique d’échantillonnage permet donc
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d’obtenir I'enveloppe complexe du signal RF par un processus de démodulation cohérente
permettant de relacher les contraintes sur la fréquence d’échantillonnage et le nombre de
points traités par le CAN. Cette technique de mesure accorde un échantillonnage direct de
I'enveloppe du train d'impulsions irrégulieres auquel s'intéresse la mesure de stabilité P2P

meéme si le signal impulsionnel d'une rafale radar est trés complexe.

2.2.3 Ftalonnage RF du systeme de mesure temporelle

Les ondes RF subissent des effets linéaires et non-linéaires lors de leur propagation au
sein des composants passifs et actifs constituant la chaine de mesure : les coupleurs, les at-
ténuateurs, les cables RE les échantillonneurs, les convertisseurs, etc. Ainsi, I'imperfection
des composants d'un systeme de mesure entraine des erreurs sur les réponses en amplitude
et en phase dues au bruit de mesure. Pour la mesure sous-pointes "on wafer", ces erreurs
doivent étre corrigées et nécessitent donc un étalonnage SOLT bien spécifique [86] qui per-
met de déterminer des relations linéaires entre les ondes mesurées dans les plans de mesure
(1M, m2p) du systéme et les ondes dans le plan de référence (1p, m2p). Ces plans sont dé-
finis dans la Fig.IV.4 du systéme de mesure.

La détermination de ces relations est difficilement accessible dans le domaine temporel,
car cela nécessite la connaissance de la réponse impulsionnelle de chaque voie de la chaine
de mesure. Par conséquent, le calibrage des systemes de mesure RF est toujours effectué
dans le domaine fréquentiel méme si I’objectif final reste celui de la réalisation d’'une me-

sure dans le domaine temporel.

Une procédure d’étalonnage supplémentaire, dite absolue, doit étre rajoutée au forma-
lisme mathématique de description des matrices, qui permet de déterminer les relations
en amplitude et en phase des ondes afin de bien calibrer le systtme de mesure a tres large

bande. Cette procédure conduit a ce coefficient complexe :

KN = |KkN|e/® kN (IV.13)

Contrairement aux ondes BF qui sont extraites seulement au niveau du plan de sortie du
DST, les ondes RF sont extraites a '’entrée et a la sortie du composant. Le systéeme d’équation
suivant décrit les relations matricielles établies par cette procédure entre les ondes des plans

(1m0, mop) et celles des plans (1 p, m2p) (Fig.IV.4) :

oy i N TN ]
ap 1 ,31 0 0 a'y

N N &N N

bip| __n|Y1 67 0 0 by

N =K N N N (Iv.14)
a,p 0 0 vy Byl |y

N N SN N
_sz‘ _ 0 0 a, 62 | _sz‘
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Les vecteurs [aly,, b, al, by 1 et [al, , BN ., aby,, b3y, définis dans le domaine fréquen-
tiel, représentent respectivement les ondes de tensions incidentes et réfléchies dans les plans
de référence et en sortie de I'unité de mesure de la Fig.IV.4.

Le but de la procédure de calibrage est de déterminer les huit coefficients complexes in-
connus de I’équation matricielle (IV.14) avec précision. Cet étalonnage se fait principalement
en deux étapes :

« Etalonnage relatif : permet de déterminer les sept coefficients de la matrice a 'aide
d’'un kit d’étalonnage SOLT (Short, Open, Load, Through) équivalent a celui utilisé dans les
VNAs (Vectorial Nework Analyser) et une mesure correction en connexion directe.

« Etalonnage absolu : permet de faire la correction en amplitude et en phase avec le co-

efficient complexe K.

Lobjectif principal de 'utilisation du systéeme de mesure temporelle 4-canaux (Fig.IV.4)
dans le cadre de ces travaux de recherche, consiste a faire une mesure sous-pointes d’enve-
loppe avec un train d’impulsions irrégulieres sur un transistor, afin de calculer ses stabilités
P2P en amplitude et en phase.

Pour étudier I'effet d’'une rafale radar sur la stabilité P2P d’'un HEMT GaN, nous avons
choisile méme signal de test que celuidéfini au chapitre précédent pour les mesures du cou-
rant I;; pr (Fig.II1.24) avec une largeur d’'impulsion (7 = 50us) et d'une fréquence porteuse
RF (fo =3.525GH?z).

Ce signal radar impulsionnel (Fig.I11.24) est généré par le générateur (SMBV-K6) a I'aide
d’'un logiciel de commande (RS K6 Pulse Sequencer). Cette rafale possede un spectre ré-
parti autour de la porteuse fy sur une bande fréquentielle infinie avec une résolution fré-
quentielle a I'intérieur de la bande égale a 'inverse de la période de répétition de la rafale
(f =1/1072 = 100Hz). Donc, un étalonnage précis doit étre effectué pour chaque compo-
sante fréquentielle de ce signal autour de la fréquence porteuse RE

Afin de simplifier la procédure d’étalonnage RE cette derniére est effectuée sur une bande
étroite de 10MHz autour de (f,/4=25MHz) étant donné que le CAN utilisé dispose d'une
bande fréquentielle de 100MHz dont seulement la premiére moitié est exploitable lors de la
mesure tandis que la deuxieéme moitié est réservée a la partie conjuguée du signal de mesure.

La technique de calibration utilisée sur ce banc est fondée sur 'utilisation d'un signal
multitons. Cela consiste a calibrer le systeme de mesure uniquement a la fréquence por-
teuse fp a I'aide de la matrice de correction extraite (les fréquences harmoniques ne sont
pas calibrées a cause de la limitation du CAN). Le signal de la porteuse RF de fréquence
(fo =3.525G Hz) est échantillonné avec une fréquence d’échantillonnage de 40MHz, afin de
faire le traitement en enveloppe, en appliquant I'’équation (IV.9).

Il faut noter que seulement quatre points sont récupérés sur une période de signal qui

correspondent a (I,Q,-1,-Q) et une fréquence d’échantillonnage équivalente a 10MHz est
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alors imposée.

Le signal multitons utilisé pendant cette procédure de calibrage RF dispose d’'une bande
de 10MHz autour d’'une fréquence centrale de bande de base (25 MHz) avec une résolution
fréquentielle de 100Hz, on a donc une grille fréquentielle qui comporte 100001 raies avec
un méme niveau de puissance. Nous rappelons que les procédures d’étalonnage des deux
bandes fréquentielles (BF et RF) sont effectuées simultanément avec des signaux de calibra-
tion quileur correspondent générés conjointement. La Fig.IV.9 illustre le passage des signaux
de calibration (RF+BF) de leurs bandes de fréquences réelles vers la bande basse avec une

représentation de leurs principaux parametres.

Signal
d’étalonnage
b
BF RF
10 MHz 10 MHz
—> —>
: >
10 MHz 3,525 GHz Fréquence
Down o=t (n+1/4)
Converted

Signal d’étalonnage
en bande de base

-~
BF Inchangée RF Convertie
10 MHz 10 MHz
+—> —>
Partie conjuguée du signal
"""""" d’étalonnage total (RF+BF)
: : —
—> 25 MHz 50 MHz 100 MHz Fréquence

100 Hz (fAncfmax)/‘l' (fADcimax)/z fADC_max
1/TRAFALE

Nombre de raies dans la grille fréquentielle = Largeur de la grille / résolution fréquentielle
=(10 MHz / 100 Hz) + 1
=100001 raies

FIGURE IV.9 — Représentation fréquentielle des signaux d’étalonnage BF et RE

D’autres étapes supplémentaires de cette procédure d’étalonnage RE permettant de ca-
librer séparément chaque unité du systeme de mesure temporelle 4-canaux développé a
XLIM, sont décrites en détail dans la thése de L. Ayari [86].

Une fois I’étalonnage réalisé, il faut le vérifier en connexion directe, avec le signal d’éta-
lonnage ainsi qu’avec le signal de mesure (train d'impulsions), avant de lancer la mesure
sur le transistor a tester. Cela permet d’évaluer la quantité d’erreur entre la forme d’onde a
I'entrée (al) et la forme d’onde a la sortie (b2).

Une deuxieme vérification consiste a évaluer la stabilité P2P propre au systeme de ca-

ractérisation afin de s’assurer que les instabilités qui seront mesurées sur les transistors sont
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bien dues aux phénomenes internes, notamment les effets mémoires, et non au banc. Cette
étape est fondée sur la comparaison de I'amplitude et de la phase des enveloppes pour les
huit impulsions successives de la rafale définie précédemment en amplitude et en phase.
Pour ce faire, une caractérisation temporelle calibrée sous pointes utilisant la technique de
DQD a été réalisée en "Thru" sans le transistor sous test. Puis, afin d’obtenir une meilleure
représentation de la rafale de 10 ms, les amplitudes normalisées par rapport a la valeur maxi-
male, ainsi que les phases des huit impulsions successives de la rafale sont superposées sur

la méme échelle temporelle dans les Fig.IV.10 (a) et (b) respectivement.

16 !
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FIGURE IV.10 — Superposition des 8 impulsions de la rafale radar de test générée avec fy =
3.525G Hz en amplitude (a) et en phase (b) mesurées a vide avec la technique DQD. Stabilités
P2P d’amplitude et de phase mesurées a vide (c).

A partir de ces superpositions, nous pouvons remarquer que, méme siles huit impulsions
de la rafale sont distordues, elles sont a peu prés identiques avec des variations inférieures a
1% pour 'amplitude (Fig.IV.10 (a)) et inférieures a 0.02 rad pour la phase (< 1.15°) (Fig.IV.10
(b)). Ainsi, cette uniformité des enveloppes mesurées a vide se traduit par une stabilité pulse
a pulse a vide inférieure a -65dB, déterminée avec la méthode de calcul RMS (Root Mean
Square) définie dans le premier chapitre, et représentée en Fig.IV.10 (c).

Cette vérification a été effectuée pour différentes impédances de charges et a donné des

résultats quasiment identiques.
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3 Impact de I'environnement de test sur les résultats de me-

sures de la stabilité P2P

Une fois le banc de mesure temporelle de I’enveloppe complexe RF 4-canaux développé
et calibré, nous pouvons extraire la stabilité P2P d’un transistor. Dans cette partie, la mesure
en stabilité P2P d'un transistor AlGaN/GaN QORVO 12 x 210um délivrant 10W de puissance
de sortie a la fréquence fy = 3.525GHz avec la rafale de test intégrant un silence définie
précédemment au chapitre III (Fig.I11.24) va nous permettre de mettre en évidence I'impact
de I'environnement de test (impédance de charge, compression et polarisation de repos) sur
les niveaux de stabilité P2P du transistor mesuré [95].

La Fig.IV.11 montre les performances mesurées et simulées en CW de ce transistor en
termes de puissance de sortie, gain, et PAE en fonction de la puissance d’entrée a la fré-
quence (fp=3.525GHz) pour son impédance de charge optimale en PAE Z,,; = (25 + j23)Q,
déterminée a partir d'une mesure "Load-Pull" a une polarisation de repos en Classe-AB
(Vaso =32V; 1350 = 50mA). Ces performances de puissance CW sont extraites a partir du sys-
teme de mesure temporelle a "THAs" de la partie (5.3). Notons que plusieurs mesures non
rapportées dans ce manuscrit ont également été effectuées pour extraire le modele non-
linéaire électrothermique et de piege thermique du GaN HEMT QORVO suivant le méme
processus de modélisation que celui appliqué au transistor UMS 10 x 275um présenté dans
les chapitres précédents. Les résultats de simulation "Load-Pull" de ce modéle non-linéaire
sont également représentés dans la Fig.IV.11 et montrent une bonne corrélation avec les me-

sures permettant de valider ce modele.
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FIGURE IV.11 - Comparaisons mesures/simulations (modele complet) @ 3.525GHz du tran-
sistor QORVO 12 x 210um, 1450 = 50mA (Vgso = —2.9V/ V50 = 32V) des caractéristiques de
puissance (PAE, gain, Pout, Pdc) en fonction de la puissance d’entrée Pin pour une impé-
dance Z,p; = (25 + j23)Q.
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o Impact de 'impédance de charge :

Dans ce paragraphe, les mesures de stabilité P2P sont présentées pour une polarisation
en Classe-AB (32V/50mA), a 3dB de compression (Pout=38.8dBm, Gain= 16.2dB, PAE=63.6%)
et pour deux valeurs d'impédance de charge Z,,; = (25 + j23)Q et Zy = 50Q2. Les figures
(Fig.IV.12(a) et (b)) représentent la mesure temporelle des amplitudes normalisées |7, ;|
dans les deux cas Zj et Z,,; tandis que les figures (Fig.IV.12(c) et (d)) représentent la phase
mesurée ¢,,(t) de I'enveloppe complexe. Il convient de noter que les enveloppes com-
plexes temporelles de chacune des 8 impulsions RF de la rafale test sont superposées sur la
meéme largeur d’'impulsion pour faciliter la comparaison. Les profils de stabilité P2P en am-
plitude et en phase calculés avec la méthode RMS sur les 8 impulsions, sont respectivement
représentés sur Fig.IV.12(e) et (f).
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FIGURE IV.12 — Impact de I'impédance de charge sur (a) (b) 'amplitude |7,,;| et (c) (d) la

phase ¢,,; mesurées de '’enveloppe de chaque impulsion dans la rafale. Stabilités P2P (e)
d’amplitude et (f) de phase.
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Pour les deux conditions de charge % et Z,,;, nous pouvons remarquer que la premiere
impulsion de la rafale se démarque fortement des autres (Fig.IV.12(a) et (b)) et que la dif-
férence entre les impulsions successives a un instant donné (i) a l'intérieur de la largeur
d’impulsion (7) est plus importante en début qu’en fin d'impulsion. Ces constatations faites
sur les formes d’ondes temporelles traduisent les profils de stabilité P2P en amplitude repré-
sentés dans la Fig.IV.12(e) qui sont fortement dégradés en début d'impulsion pour ensuite
s’améliorer et atteindre son maximum en fin d'impulsion. Cependant, cette figure montre
que la stabilité P2P d’amplitude est meilleure pour Z,,;, que pour Z; avec un écart d’envi-
ron 6.5dB au début et qui se réduit le long de I'impulsion, tandis que la conclusion est in-
verse pour la stabilité P2P de phase de la Fig.IV.12(f). En effet, cette derniere est dégradée en
passant de Zy a Z,,; (amélioration de PAE) avec un écart de 8.5dB au début de I'impulsion
sachant que pour Zj la stabilité P2P de phase garde quasiment le méme niveau sur toute
la largeur de 'impulsion. Cela s’explique par le fait que la différence entre les phases des 8
impulsions est presque constante a I'intérieur de (7) (Fig.IV.12(d)). Puisque les stabilités P2P
d’amplitude et de phase ont un comportement opposé entre Zy et Z,,;, il convient de calcu-
ler la stabilité globale définie dans le chapitre I et représentée sur la Fig.IV.13, afin d’évaluer

I'impact réel des deux conditions de charge sur la stabilité P2P.
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FIGURE IV.13 — Stabilité P2P globale dans I'impulsion pour les impédances de charge : Z; et
Zopl‘.

La Fig.IV.13 montre une légére dégradation de la stabilité P2P pour Z,,;. Ce résultat met
en évidence I'existence d’'un compromis entre I’adaptation de sortie optimale en PAE et en

stabilité P2P vu I'importance de ce critére pour les applications radar.

o Impact du niveau de compression :
Afin d’étudier 'impact de la puissance d’entrée sur la stabilité P2P, ce paragraphe pré-

sente des mesures de stabilité P2P qui ont été effectuées a deux niveaux de puissance dif-
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férents sous une condition d’'impédance de charge optimale Z,,; pour une polarisation de
repos en Classe-AB (32 V, 50 mA) correspondant au point de fonctionnement du transistor
étudié.

La Fig.IV.14 montre I'impact mesuré respectif d'une compression de gain de 3 et 5 dB
(Pout= 40dBm, Gain= 14.2dB, PAE=61%) sur les stabilités P2P de la rafale radar. Les figures
(Fig.IV.14(a) et (b)) montrent que la réponse en amplitude de la premiere impulsion est tres
différente des autres comme l'avait déja démontré 1’étude de J. Delprato a XLIM, mais sans
différence significative entre les deux niveaux de puissance. Ce comportement conduit a des

profils de stabilité P2P d’amplitude relativement similaires représentés dans la Fig.IV.14(e).
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FIGURE IV.14 — Impact de niveau de compression sur (a) (b) I'amplitude |7,,¢| et (c) (d) la
phase ¢,,; mesurées de '’enveloppe de chaque impulsion dans la rafale. Stabilités P2P (e)
d’amplitude et (f) de phase.

Cependant, I'effet principal des différentes compressions de gain est observé dans les

Fig.IV.14(c) et (d) des phases qui démontrent une variation entre les phases des impulsions
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successives plus élevée a 3 dB de compression. Ceci donne une stabilité P2P de phase amé-
liorée a 5dB de compression comme l'illustre la Fig.IV.14(f) avec un écart d’environ 5dB pour
les premiers instants #; de I'impulsion, et donc une meilleure stabilité P2P globale a 5 dB de
compression. Pour conclure, bien que le régime fortement non-linéaire du transistor étudié
n’'a quasiment pas d’influence sur la stabilité P2P d’amplitude du transistor testé, il a une

influence sur celle de phase et donc la stabilité P2P globale.

o Impact de la polarisation:

Ce dernier paragraphe étudie I'impact de la variation du courant de polarisation du drain
de 50 mA a 125 mA a une tension de drain de 32 V sous une condition de charge optimale
Zopr @ une compression de gain de 3 dB. La Fig.IV.15 représente I'impact mesuré respectif
des courants de polarisation de 50 mA et 125 mA sur les enveloppes complexes dans le do-

maine temporel et les stabilités P2P de la rafale radar.

En comparaison avec les Fig.IV.15(a) et (c), on peut observer sur les Fig.IV.15(b) et (d) que
le courant de drain de 125 mA produit des amplitudes et des phases temporelles semblables
pour chaque impulsion de la rafale. Ainsi, les stabilités P2P d’amplitude et de phase sont
améliorées d’environ 3 a 9 dB le long de la largeur d'impulsion lorsque le courant de polari-
sation varie de 50 mA a 125 mA.

A partir de cette analyse, nous pouvons conclure que le choix de la valeur du point de
polarisation de fonctionnement correcte permet de rendre le transistor HEMT GaN étudié

plus performant en termes de stabilité P2P.
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FIGURE IV.15 - Impact du niveau de polarisation en courant (50mA/125maA) sur (a) (b) 'am-
plitude |74,/ et (c) (d) la phase ¢,,; mesurées de I'’enveloppe de chaque impulsion dans la
rafale. Stabilités P2P (e) d’amplitude et (f) de phase calculées dans les deux cas.

4 Simulation non-linéaire de la stabilité P2P

Comme nous I'avons évoqué précédemment, les sources de perturbation du signal radar
qui engendrent une mauvaise stabilité P2P des transistors HEMTs GaN sont principalement
les effets mémoires (thermique et pieges). Ces phénomeénes impactent fortement la réponse
temporelle du composant soumis a une rafale radar de telle sorte qu'une méthode de mesure
temporelle est totalement indispensable a une caractérisation en stabilité P2P. En complé-
ment au développement de mesures temporelles des rafales radar, un autre point important
de nos travaux porte sur la simulation non-linéaire de la stabilité P2P au niveau d'un tran-

sistor lorsqu’il est soumis a des trains d’impulsions irrégulieres avec les mémes conditions
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que la mesure afin d’exploiter ce critere comme outil complémentaire de modélisation des
HEMTs AlGaN/GaN étant donné le potentiel qu’il a montré pour améliorer la modélisation
des effets mémoires.

La principale méthode de simulation non-linéaire des circuits RF est I'équilibrage spec-
tral "Harmonic Balance" (HB). Bien que cette méthode soit efficace pour analyser I'état éta-
bli du circuit soumis a un signal périodique avec une bonne résolution, elle reste cependant
inadaptée pour étudier la globalité d'une rafale radar de I'ordre de quelques millisecondes
(10ms pour notre cas), qui a pour objectif I'extraction de la stabilité P2P. En effet, cette tech-
nique HB ne permet pas de réaliser 'analyse de signaux complexes RF modulés comme dans
notre cas d’analyse du signal RF impulsionnel a sa fréquence fondamentale et ses harmo-
niques. Pour I'analyse de circuits non-linéaires soumis a des porteurs RF et leurs modu-
lations complexes, seules les deux méthodes de résolution de I'analyse temporelle "Tran-
sient" ou celle du transitoire d’enveloppe "Circuit Envelope" permettent de répondre aux
contraintes de résolution. Ainsi, le logiciel ADS intégre ces deux moteurs d’analyse capables
de résoudre ce probleme : la simulation temporelle classique dite "Transient" et la simu-
lation en transitoire d’enveloppe "Circuit Envelope" qui permettent d’obtenir des résultats
dans le domaine temporel mais avec deux échelles de temps différentes :

e Simulation "Transient" : elle permet d’analyser le signal réel en respectant le théoreme
d’échantillonnage "Nyquist Shannon" en utilisant une fréquence d’échantillonnage égale au
mois au double de la porteuse RE

e "Circuit Envelope" [42] : elle décompose le signal en son enveloppe BF qui sera échan-
tillonnée dans le domaine temporel avec un pas plus important, et une porteuse RF qui
sera analysée par équilibrage harmonique a chaque échantillon d’enveloppe. Le principe

d’échantillonnage par morceaux de cette simulation est représenté dans la Fig.IV.16.

Rafale radar modulée Enveloppe temporelle Echantillon temporel de

a une porteuse RF de la rafale radar x I'enveloppe (Simulation HB)

Pas de
simulation

TPULSE

FIGURE IV.16 — Principe de simulation en transitoire d’envelope "Circuit Envelope" sur une
impulsion RF temporelle.
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Pour récapituler, la simulation "Circuit Envelope" consiste a faire des simulations "Har-
monic Balance" (HB) pour chaque échantillon temporel de I'enveloppe en considérant que
le signal est constant pendant la durée du pas de simulation de sorte que plus le pas est petit

plus le signal est modélisé avec finesse.

Il faut noter que la simulation "Transient" d'une rafale radar d'une durée de plusieurs
millisecondes modulée par un signal avec une fréquence porteuse de quelques gigahertz
exige des ressources de simulation extrémement importantes afin d’effectuer I’échantillon-
nage dans l'objectif de faire une analyse temporelle. En tenant compte de la mémoire de
I'ordinateur qui pourra vite se saturer, nous avons choisi d'utiliser la méthode de simulation
non-linéaire "Circuit Envelope" dont le nombre de simulations est beaucoup moins impor-
tant que pour le moteur "Transient". En effet, pour le cas de notre rafale de test avec un si-
lence de 8 ms, une simulation "Envelope" requiére environ 12500 fois moins de simulations
pour analyser la globalité de la rafale a 3.525GHz (pour un pas de 15) en comparaison a une
simulation "Transient". Pour donner une idée de I'ordre de grandeur du nombre de simula-
tions exigées par chaque méthode, le Tableau IV.2 ci-dessous présente une comparaison des

deux moteurs ( "Transient" et "Circuit Envelope") :

T=0.04ns (Dépend de la pé- | T=1us (Fixé par la période
riode RF) d’enveloppe)

> 6 millions 500

50 millions 4000

> 250 millions 20 000

Tableau IV.2 — Comparaison du nombre de simulations a réaliser pour analyser une rafale
radar test de 10ms a 3.525 GHz avec les méthodes "Transient" et "Circuit Envelope".

Maintenant que le choix du moteur de simulation temporelle "Circuit Envelope" compa-
tible avec nos besoins est établi, il convient de définir une méthode pour générer le signal de
test afin de réaliser une simulation non-linéaire de stabilité P2P en transitoire d’enveloppe
dans les mémes conditions que celles définies lors de la mesure.

La génération d'un train d'impulsions réguliéres est simple dans ADS mais notre rafale de
test contient un silence de 8ms a la fin des 8 impulsions et les trains d'impulsions sont donc
irréguliers. Etant donné que ADS ne contient pas un outil permettant de générer d'une ma-
niere directe notre signal de référence, nous avons di le construire a partir de deux sources

impulsionnelles périodiques : une permettant de générer un train d'impulsions réguliers et
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I'autre afin de supprimer les impulsions pendant le temps de silence Torr. Afin de ce faire,
ces deux sources impulsionnelles sont multipliées comme indiqué sur la Fig.IV.17. En sortie,
on dispose ainsi d'un train d’'impulsions irrégulieres qui est ensuite multiplié a une source

RF pure afin d’avoir un signal modulé représenté en bleu dans la Fig.IV.17.

Source
impulsionnelle 1

Rafale radar

—
10 AN Porteuse RF

8 Impulsions O

0.8 ‘

Silence

000 025 050 075 100 125 150 175 200 225 250 0.2
Temps (ms) 00 e e —— 1

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

@ Temps (ms)

84x_g‘pulse

_,Silence
Ll

A

0.0~
o 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Temps (ms)
Source
impulsionnelle 2

Rafale radar modulée

FIGURE IV.17 - Principe de construction de la rafale radar irréguliere modulée a une porteuse
RF utilisée dans ADS pour la simulation "Circuit Envelope".

Ces sources sont paramétrées de telles sorte a ce que le signal de test généré sur le simu-
lateur présente les mémes parametres que ceux utilisés dans la mesure. Dans la simulation,
un échantillonnage est effectué aux mémes instants des 8 impulsions de I'’enveloppe tem-
porelle de la rafale radar en amplitude et en phase a travers des équations mathématiques
définies dans le "Data Display" (28 échantillons de chaque impulsion dans notre cas avec
plus de points au début des impulsions ou les déformations sont plus importantes par rap-
port a la fin de I'impulsion). Ces échantillons sont par la suite utilisés afin de calculer les
stabilités en amplitude et en phase a 'aide des équations de calcul (RMS et Ecart-type) qui
sont également rentrées dans le méme "Data Display" permettant de visualiser I’évolution

temporelle des stabilités P2P sur la largeur (7) d'une impulsion.
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Bien que le logiciel ADS soit |'outil de simulation le plus efficace pour réaliser les simula-
tions non-linéaires complexes des circuits haute-fréquence, il n’est pas I'outil adéquat pour
traiter les calculs complexes qui doivent étre réalisés a partir des échantillons d’enveloppes
temporelles pour obtenir la stabilité P2P. Ainsi, le display ADS est utilisé seulement pour
donner une idée sur les résultats de stabilité P2P, pour quelques points temporels de I'en-
veloppe (28 points), lors de la phase de modélisation afin d’améliorer le modele de piege.
Si le résultat semble convenir, les valeurs temporelles en amplitude et en phase de la rafale
radar sont par la suite exportées et traitées par un script développé sur le logiciel de cal-
cul matriciel externe Matlab qui représente une solution plus efficace pour traiter le grand
nombre de données temporelles nécessaires au calcul de la stabilité P2P dans I'impulsion et

la confronter aux résultats de mesure.

5 Confrontation mesure-modele en réponse a des rafales ra-

dar

5.1 Amélioration du modele électrique de piege

Les simulations non-linéaires de la stabilité P2P pour la rafale radar ont été effectuées
en utilisant le modéle non-linéaire électrothermique et de pieges thermiques du transistor
HEMT GaN UMS 10 x 275um développé tout au long de ce manuscrit. Les résultats de com-
paraisons entre les mesures et les simulations "Envelope" du courant I;s pr ont été pré-
sentés dans le chapitre III a partir desquels certains parameétres du modele non-linéaire ini-
tial ont été retouchés, principalement ceux des sous-circuits de piege, afin de retrouver la
réponse temporelle mesurée du courant I;; pr a un train d’'impulsions irrégulieres. Dans
le méme objectif, on va présenter dans cette partie I'ensemble des résultats de simulation
des enveloppes temporelles des signaux RF impulsionnels a partir desquelles les stabilités
P2P sont calculées et confrontées aux résultats de mesures permettant ainsi d’améliorer le
modele et juger I'impact des effets mémoires sur cette performance radar. La stabilité P2P
sera donc utilisée, pour la premiere fois, comme outil complémentaire de modélisation non-

linéaire électrothermique des effets de pieges dans les HEMTs AlGaN/GaN.

Les mesures de stabilité P2P sont particulierement pertinentes avec une trés grande sen-
sibilité aux constantes de temps thermiques et des effets de piege permettant ainsi d’ajuster
les valeurs de modele des circuits thermiques et des sous-circuits de pieges qui sont les prin-
cipaux facteurs de la dégradation de la stabilité P2P dans le transistor HEMT GaN. Ainsi,
certains parametres de ces modeles ont pu étre optimisés en se fondant sur la stabilité P2P

extraite des résultats des simulations non-linéaires de la rafale radar de référence réalisées
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dans les mémes conditions que la mesure : une impédance de charge Z,,;, une puissance
d’entrée qui correspond a 3dB de compression de gain avec une polarisation de repos en
classe AB (30V; 350mA).

Afin de retrouver la stabilité P2P mesurée, une étude paramétrique du réseau électro-
thermique a trois cellules RC ainsi que des sous-circuits de pieges a été réalisée pour dé-
terminer les valeurs des parametres de ces sous-circuits expliquant I’évolution temporelle
mesurée de la stabilité P2P sur la largeur de I'impulsion. Le réseau thermique a trois cellules
précédemment modélisé a gardé ses valeurs initiales déterminées auparavant. A I'inverse,
les différentes simulations non-linéaires réalisées ont permis de retoucher les parametres
du modele de piege. On présente dans les Tableaux IV.3 et IV.4 les valeurs finales des para-
metres des sous-circuits gate-lag et drain-lag permettant d’avoir une meilleure concordance
entre les simulations non-linéaires et les mesures de stabilité P2P sans pour autant dégrader
I'accord du modele avec les autres caractérisations représentées précédemment. Le Tableau
IV.4 contient les différentes constantes des équations permettant de modéliser le piege dé-
tecté en fonction de la température. Les constantes a; et by sont utilisées pour représenter
la variation thermique du taux de piégeage Kp a travers I’équation linéaire de krelp (I11.24),
tandis que les valeurs a, et b, sont utilisées pour représenter la variation thermique de la
constante de temps d’émission 7gps; p reproduite avec la fonction exponentielle de Reyr p
(II1.25).

gmpc(S) | V,(V) | Crrap(F) | krelg | Tcap(s) | TEmi_G(S)
0.48 -4.6 le™? -0.3 le® 0.4e73

Tableau IV.3 — Valeurs des parametres du sous-circuit de gate-lag (UMS 10 x 275um).

gmpc(S) | Vp(V) | Crrap(F) | Tcapr(s) | a4y by ay b
0.48 -4.6 le™? le ® ]0.12]027¢3 | 1.48¢° | 0.043

Tableau IV.4 — Valeurs des parametres du sous-circuit de drain-lag (UMS 10 x 275um).

La Fig.IV.18 (a) représente le résultat de simulation "Circuit Envelope" de la réponse
temporelle de la température de jonction T; du modele non-linéaire complet du transistor
HEMT GaN alarafale radar de test pour une polarisation de repos en Classe AB (30V/350mA)
et une impédance de charge Z,,; a 3dB de compression (Pin=19dBm). Cette réponse résulte
des entités composant le modele, principalement le modele électrique qui traduit dans des
équations la variation en température des éléments non-linéaires et en particulier celle du
courant I;; qui inclut le modéle de piége thermique. La deuxiéme entité est le réseau ther-
mique qui concerne I’évacuation de la puissance dissipée Pg;ss permettant ainsi de prendre
en compte 'effet thermique et représenter la température interne du transistor. Or, la puis-

sance dissipée P;;iss diminue lorsque le rendement en puissance ajoutée augmente ce qui
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fait que la température de jonction T; diminue dans I'impulsion par rapport a la tempéra-
ture de jonction de repos (110°C) avec un écart observé d’environ 45°C. La forme de cette
diminution résulte des constantes de temps des trois cellules thermiques. L'évolution tem-
porelle de la température T; des 8 impulsions de la rafale mesurées dans la Fig.IV.18 (a) est
représentée de facon superposée sur une méme échelle de temps dans la Fig.IV.18 (b) afin
d’avoir une meilleure visualisation. A partir de cette figure nous pouvons constater que la
premiere impulsion se différencie véritablement des autres également sur le plan thermique
expliquant en partie ce qui avait déja été observé pour les enveloppes temporelles RF des
huit impulsions.

1207 . 100
1 Jfin dussilence (a) (b)
o 10T e , ~ 9
é_)/ ] J 4éme %J 90
< 100 = 85
S ] Q ; 3
S ] : = Impulsions 138
8 907 début du 8 80
S 1 | S
£ 80 silence = 75
1 70+
702 65
60—t e e e 60— T T T T T
9.5 10.0 10.5 11.0 11.5 12.0 125 13.0 13.5 14.0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55
Temps (ms) Temps (us)
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QO.OS* @0.08*
S0.0G* %006*
_Q |
~I ~ - ~
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FIGURE IV.18 — Evolution temporelle de la température de jonction T; (a) et de la constante
de temps d’émission Ty p () du modele drain-lag dans la rafale radar de test. Superposi-
tion des T} (b) et Tgpy_p (d) des 8 impulsions successives de la rafale radar.

La Fig.IV.18 (c) représente la réponse temporelle de la constante de temps d’émission
TrMm1_p du modele drain-lag thermique issue de la méme simulation que celle des tempéra-
tures de jonction T; (Fig.IV.18 (a)). L'évolution thermique de Tgp;_p est définie par I'équa-
tion (II1.25) et dépend principalement de la température de jonction dans le sens ou elle di-
minue quand T; augmente et vice-versa ce qui explique donc I'allure de cette évolution. Pour
une meilleure visualisation, I’évolution temporelle de 7g); p des 8 impulsions de la rafale
superposées est présentée sur une méme échelle de temps dans la Fig.IV.18 (d) et montre
également un décalage de la premiere impulsion par rapport aux autres ce qui est tout a

fait 1égitime vu la variation de la température interne. Nous pouvons aussi constater que la
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constante de temps d’émission varie d’environ 65us dans chaque impulsion et vaut 20us au
début de la premiere impulsion pour atteindre 100us a la fin de la derniére impulsion, ce qui
reste cependant tres inférieure au temps que nécessite un HEMT GaN pour une décharge

totale de pieges.

5.2 Impact des effets mémoires sur les performances RF et BF
5.2.1 Impact des effets mémoires sur la stabilité P2P

Les simulations non-linéaires de stabilité P2P sans prendre en considération les effets
mémoires (thermique et pieges) ont clairement montré que le simple modele non-linéaire
est incapable de modéliser I’évolution temporelle des enveloppes de la rafale radar et donc
la stabilité P2P [92]. Ces résultats de simulation sont représentés en orange (étoile) dans la
Fig.IV.19 et montre 'impact critique des effets mémoire sans lesquels les simulations donnent

une stabilité P2P idéale inférieure a -300 dB.

0 -50 /:;nm__ ‘ ‘ ‘ I | —— Mesure
33 N
-100 ~ b | - Modéle complet
150 .-Q- Sans gate-lag
-20 - 2200 i A Sans drain-lag
iX
-250 **‘ Sans piéges ni thermique || 7 sans p!?ges
300, ’\k/ | e Sans pieges &
. iteg thermique
6 -

Modele complet

Stabilité P2P d’amplitude (dB)

Temps t; (us)

FIGURE IV.19 — Impact relatif des effets mémaoires sur la stabilité P2P d’amplitude.

Dans la Fig.IV.19, la stabilité P2P mesurée est comparée aux simulations d’enveloppe
pour différentes configurations du modele non-linéaire en ce qui concerne 'impact rela-
tif des sous-circuits de gate-lag et drain-lag. En effet, bien que les effets thermiques aient un
impact significatif sur la stabilité P2P comme le montre la courbe en paralléle "sans pieges"
de la Fig.IV.19, cette méme figure montre le poids important des effets de piégeage pour les-
quels le drain-lag joue un role majeur. En effet, la simulation avec la mise en oeuvre d'un

sous-circuit de gate-lag "sans drain-lag" permet de se rapprocher des résultats mesurés,
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mais reste cependant insuffisante pour avoir une bonne représentation de I’évolution tem-
porelle des stabilités P2P dans I'impulsion. Enfin, lorsque le modéle de drain-lag thermique
est activé, on obtient un trés bon accord entre la stabilité P2P mesurée et le modele électro-

thermique complet.

La Fig.IV.20 représente, quant a elle, les mémes comparaisons que celles de la Fig.IV.19
mais dans le cas des stabilités P2P de phase mesurées et simulées pour le cas de la rafale
radar de référence. Comme pour les représentations en amplitude de la Fig.IV.19, l'utilisation
d’'un sous-circuit de gate-lag n’est pas suffisante pour modéliser la stabilité P2P de phase.
Un modele de drain-lag thermique est nécessaire pour représenter 1’évolution temporelle
de cette stabilité dans la largeur T des impulsions de la rafale. Contrairement a la stabilité
P2P d’amplitude, ot1 un bon accord est établi entre la mesure et la simulation du modele
complet, un écart d’environ 4 a 8dB est observé dans le cas de la stabilité P2P de phase. En
effet, cette derniere est peu sensible a I'’environnement de test de telle sorte qu'une lourde
modification au niveaux des conditions de simulation est requise pour retrouver la stabilité

P2P de phase mesurée.
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FIGURE IV.20 — Impact relatif des effets mémoires sur la stabilité P2P de phase.

5.2.2 Impact des effets mémoires sur le courant BF

Maintenant que le effets mémoires sont modélisés avec beaucoup plus de précision,
nous pouvons simuler leurs impacts respectifs sur la réponse temporelle du courant basse-

fréquence I;; pr du transistor HEMT GaN a la rafale radar de test pour une polarisation
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de repos en Classe AB (30V/350mA), une impédance de charge Z,,; a 3dB de compres-
sion (Pin=19dBm). Dans cet objectif, plusieurs simulations ont été réalisées pour différentes
configurations du modele non-linéaire. La Fig.IV.20 représente les trois premieres impul-
sions de la rafale aprés un silence de 8ms de ces différents cas idéaux de simulation (avec
et sans effets mémoire) pour le courant BF de drain pendant la rafale. Il convient de noter
que la simulation du modele complet a déja été validée avec la mesure (Fig.II1.25). L'échelle
de temps correspond a la fin du silence (t=10ms) et aux réponses des trois premieres im-
pulsions correspondant a (10-10.06ms), (10.25-10.31ms), et (10.5-10.56ms). A partir de cette
figure, nous pouvons conclure que les effets de pieges ont'impact le plus critique sur le cou-
rant BF car on ne pourrait pas expliquer sans la capture la chute rapide de courant observée
durant 'augmentation due au "clipping". En outre, nous pouvons remarquer que les effets
thermiques ont également un grand impact sur le recouvrement du courant I, pr entre les

impulsions car la constante de temps d’émission dépend de la température.
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FIGURE IV.21 — Impact relatif des effets mémoires sur le courant I;; gr simulé des trois pre-
mieres impulsions de la deuxieme rafale.

Les pieges présents au sein d'un transistor HEMT GaN sont de plusieurs types. Dans le
but de juger I'impact de différents types de pieges et mieux illustrer les pieges dominants sur
I'évolution temporelle du courant I;; pr enréponse a larafale radar de référence, la Fig.IV.22
illustre les trois premieres impulsions de la rafale des simulations pour différentes configu-
rations de modele de piege en comparaison a la simulation du modele complet déja validé
avec la mesure (Fig.II1.25). La premiere conclusion que I'on peut tirer a partir de cette com-

paraison est que les deux effets de piége ont chacun un impact sur le courant I;; gr avec
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un impact plus important du drain-lag. En effet, bien que sans drain-lag le courant ;5 gr
part de la méme polarisation de repos que le modele complet, les phénomeénes de capture
et d’émission de pieges restent cependant invisibles avec une telle configuration. L'effet ob-
servé du modele de gate-lag seul sur I'allure du courant I, pr est bien moindre que celui
du drain-lag. Enfin, la mise en oeuvre d'un modele de piege sans modéliser la dépendance
thermique de sa constante de temps d’émission et de son taux de capture n’est pas suffisante
pour représenter avec précision le courant BF mesuré. Cette comparaison met en avant les
hypotheses émises auparavant concernant I'importance de la modélisation thermique des
effets de pieges au sein d'un HEMT GaN.
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FIGURE IV.22 — Impact relatif des effets de pieges sur le courant I;; pr simulé des trois pre-
mieres impulsions de la deuxieme rafale.

6 Discussion et perspectives

Nous présentons dans ce paragraphe un exemple de comparaison des mesures tempo-
relles d’enveloppes RF effectuées sur deux technologies différentes de HEMT AlGaN/GaN
étudiés dans ces travaux de these : un composant UMS 10 x 275um x 0.25um et QORVO
12 x 210um x 0.25um. Ces mesures ont été effectuées dans les mémes conditions de test a
un courant de repos de 50mA, une impédance de charge Z,,, et un niveau de compression
de 5dB. A partir des enveloppes complexes RF mesurées, nous avons pu extraire, par la mé-
thode de calcul RMS, les stabilités P2P d’amplitude et de phase de chacun des deux transis-

tors qui sont représentées dans les Fig.IV.23 (e) et (f) respectivement. Pour le transistor UMS,
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les impulsions ont quasiment le méme niveau en amplitude (Fig.IV.23 (a)), en revanche les
impulsions sont moins bruitées pour le transistor QORVO mais la premiere impulsion est
plus décalée par rapport aux autres (Fig.IV.23 (b)). Cela implique que les deux transistors ont
quasiment le méme niveau de stabilité P2P d’amplitude (Fig.IV.23 (e)). Quant aux variations
des phases des impulsions, elles sont quasiment identiques et il en résulte donc un niveau
de stabilité P2P de phase presque identique pour les deux transistors (Fig.IV.23 (f)).
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FIGURE IV.23 — Impact relatif des effets de pieges sur le courant I ;5 simulé.

La comparaison présentée dans la Fig.IV.23 montre que ces deux transistors de techno-
logie AlGaN/GaN provenant de différentes fonderies disposent quasiment des mémes per-
formances en termes de stabilité P2P. Méme si les effets de piege ont été réduits dans les

technologies HEMT GaN avec des techniques spécifiques telles que la passivation, les cher-

Caractérisation et modélisation des transistors HEMTs GaN Page 147



Seifeddine FAKHFAKH

cheurs menent toujours de nouvelles études afin de réduire encore plus ce phénomene qui
a un impact direct sur le fonctionnement en puissance. L'étude réalisée dans ces travaux de
thése ont permis de mettre en avant certains facteurs de '’environnement de test qui ont
une influence sur la stabilité P2P d'un transistor HEMT GaN. Cette étude doit étre prise en
considération lors de la conception d'un amplificateur de puissance dédié aux applications
radar afin d’optimiser le maximum possible le critére de stabilité P2P. Un des plus impor-
tants facteurs qu'’il faut prendre un compte pour un concepteur d’amplificateur de puis-
sance concerne le choix de 'impédance de charge. La stabilité P2P doit étre prise en compte
au méme titre que la PAE en recherchant un compromis entre une impédance de charge per-

mettant d’avoir un maximum de PAE et celle qui donne une meilleure stabilité P2P.

Le développement technologique a permis aux HEMTs AlGaN/GaN de s’améliorer de
maniere significative au cours des deux derniéres décennies. Cependant, une technologie
utilisant des hétérostructures InAlGaN/GaN a émergé comme une alternative prometteuse
pour surmonter les limitations inhérentes aux dispositifs basés sur I’AlGaN [100]. En effet,
la polarisation spontanée AlInN est supérieure a celle de ’AlGaN ce qui permet une den-
sité de porteurs dans le canal plus élevée [101]. Selon les études publiées, les hétérostruc-
tures InAIN/GaN pourraient donner naissance a un gaz d’électrons 2DEG avec une densité
de porteurs allant jusqu’a 2.5 x 103¢m? au lieu de 1 x 10'3cm? pour les hétérostructures
AlGaN/GaN. Ainsi, les HEMTs InAlGaN devraient atteindre des densités de puissance plus
élevées et donc une meilleure performance énergétique que les HEMT AlGaN/GaN [102]
[38] [103] [104] [105] [106] [107] [108] Récemment, III-V Lab a développé cette technolo-
gie alternative utilisant des hétérostructures InAlGaN/GaN/SiC pouvant conduire a des per-
formances électriques améliorées [109]. Cette technologie développée présente des effets
moins dispersifs grace a une barriere innovante AlGaN dans la couche buffer, optimisée pour
les applications de puissance, ce qui suggere un intérét particulier pour 'amplification de

puissance a haute fréquence utilisant des signaux modulés [110].

Une des principales perspectives de ces travaux consisterait a caractériser ces nouvelles
technologies de transistors HEMTs InAlGaN/GaN en termes de stabilité P2P afin de juger
leurs performances pour les applications radars en comparaison a la technologie AlGaN/GaN.

De plus, il serait intéressant de faire évoluer le banc de mesure temporel d’XLIM no-
tamment au niveau du CAN qui est le coeur du systeme de mesure. A 'heure actuelle, un
CAN 8-canaux disposant d'une bande de 800 MHz est en cours d’intégration dans le banc
de mesure XLIM, contrairement a celui utilisé dans ces travaux qui dispose seulement d’'une
bande de 400 MHz avec uniquement 4-canaux. Ce nouveau CAN, permettra donc de mesu-
rer les enveloppes complexes temporelles RF au niveau des harmoniques permettant ainsi

d’affiner notre analyse sur le fonctionnement des DST. En outre, grace aux voies supplé-
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mentaires dont dispose ce CAN, il serait possible de mesurer d'une maniere direct les cou-
rants/tensions BF a 'entrée/sortie du DST. En complément, une nouvelle technique de dé-
modulation est a I’étude afin de permettre de réaliser les mesures avec différentes rafales
radar sans avoir besoin de refaire la procédure d’étalonnage (BF+RF) offrant ainsi une faci-
lité pour étudier 'impact des différents parametres du signal de test sur la stabilité P2P. En
effet, cette étude n'a pas pu étre abordée pendant ces travaux a cause des contraintes de la
technique de démodulation DQD utilisée, qui imposait de refaire la procédure de calibration
pour chaque changement au niveau de la rafale de test avec un signal d’étalonnage qui lui

correspond.

7 Conclusion

Dans la premiere partie de ce chapitre, les principales recherches menées sur la stabilité
P2P ont été retracées, notamment les travaux de J. Delprato sur un amplificateur de puis-
sance HEMT GaN qui ont permis d’ouvrir les perspectives pour ces travaux de these. Puis, la
deuxieme partie du chapitre s’est focalisée sur 'utilisation d'un banc de mesure temporelle
4-canaux a base de THA dont I'extraction des enveloppes complexes est réalisée a I'aide de
la technique de démodulation DQD. Grace a ce banc, des mesures de stabilité P2P ont été
effectuées et ont permis d’expliquer que la premiéere impulsion de la rafale apres un long
silence joue le role d’amortisseur et encaisse les contraintes les plus fortes. Cette premiére
impulsion pourrait ne pas étre prise en compte pour obtenir une excellente stabilité P2P du
radar, mais malheureusement cette stratégie de traitement n’est pas applicable dans tous les
cas de poursuite radar.

Limpact de certaines conditions de '’environnement de test a été étudié et les résultats
de ces études ont montré que le critere de stabilité P2P doit étre pris en considération des la
phase de conception d'un amplificateur de puissance pour un systéme radar au méme titre
que la PAE.

Ensuite, le choix de la simulation non-linéaire en transitoire d’enveloppe a été discuté
ainsi que le principe de génération de la rafale de test sur le simulateur ADS. Enfin, les ré-
sultats de mesure et de simulation de stabilité P2P d'un transistor HEMT GaN 10W nous ont
permis de mettre en évidence la sensibilité de la stabilité P2P a la modélisation thermique et
des pieges qui ont le plus d'impact sur le fonctionnement en puissance du transistor notam-
ment la stabilité P2P. Nous avons montré que le critére de stabilité P2P pourrait étre utilisé
comme un outil tres performant de modélisation non-linéaire des HEMTs AlGaN/GaN afin
d’optimiser le modele électrothermique et de pieges thermique du transistor étudié. A partir
de la confrontation mesure/simulation de la stabilité P2P, nous avons pu réajuster les diffé-

rents parametres des sous-circuits de pieges afin d’améliorer la précision du modele complet
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et de mieux prédire le comportement dynamique du HEMT GaN étudié.

Apres avoir réajusté le modele non-linéaire complet, nous avons montré 'impact des
effets mémoires sur les performances RF et BF et nous avons pu démontrer qu’il était im-
portant d’avoir un modéle de piege thermique pour bien modéliser la réponse temporelle a
une rafale radar ou les pieges ont une influence déterminante.

La derniere partie du chapitre a présenté un exemple de comparaison de la stabilité P2P
des deux transistors AlGaN/GaN provenant de différentes fonderies. Cette comparaison a
montré que les deux transistors disposent quasiment de la méme performance en termes de
stabilité P2P.

Certaines perspectives liées a ces travaux et qui concernent la technologie InAlGaN/GaN

et le banc de mesure temporelle d’XLIM ont été lancées.

Page 150



Conclusion générale
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Les travaux de cette these portent sur trois sujets principaux : une nouvelle méthode de
mesure temporelle RF et BF des transistors HEMTs GaN, un modele électrothermique non-
linéaire avec un nouveau modele de piege thermique et une méthodologie temporelle pour

étudier la stabilité pulse a pulse des dispositifs HEMTs en technologie GaN.

Apres une breve introduction des propriétés et des capacités de la technologie GaN pour
les applications de puissance dans les systémes radar, les principes généraux d'un systeme
radar impulsionnel ainsi que le critere de la stabilité pulse a pulse, qui est une caractéristique
importante pour réaliser un systeme performant, ont été présentés dans le premier chapitre.
Puis deux formulations mathématiques permettant de calculer la stabilité pulse a pulse en
amplitude et en phase d’une rafale radar a partir des valeurs temporelles de I'enveloppe de
ce signal (Ecart-type et RMS) ont été présentées, et une étude bibliographique des travaux

de recherche effectués sur la stabilité P2P a été synthétisée a la fin de ce premier chapitre.

Le deuxiéme chapitre présente plusieurs techniques de caractérisation afin d’établir un
modele non-linéaire électrothermique d’'un transistor HEMT AlGaN/GaN. Cette modélisa-
tion non-linéaire a requis la mesure des parameétres [S] en mode CW et impulsionnel per-
mettant respectivement la détermination du modele électrique linéaire et la modélisation
des capacités non-linéaires. Puis, des mesures I-V impulsionnelles ont été réalisées a diffé-
rentes températures ayant pour objectif la modélisation de la source de courant de drain
thermique. Enfin, une caractérisation I-V en mode continu ainsi qu'une mesure des transi-
toires de courant apres une longue impulsion ont été effectuées, grace auxquelles les cellules

électrothermiques ont été déterminées.

Bien que 'impact des phénomenes thermiques sur le fonctionnement des HEMTs Al-
GalN/GaN a été illustré dans le chapitre II, le troisieme chapitre, quant a lui, s’est intéressé

aux mesures et modélisations des effets de piéges qui ont également une influence directe
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sur les performances en puissance de transistors en technologie GaN. La méthodologie de
caractérisation de pieges repose principalement sur des mesures I-V impulsionnelles a dif-
férentes polarisations a partir desquelles les taux de piégeage drain-lag et gate-lag ont été
déterminés pour valider le modele de pieges initial non-thermique. Par la suite, la mesure
de I'admittance de sortie basse fréquence Y, du transistor étudié a été réalisée a différentes
températures permettant de déterminer la signature du piege (énergie d’activation E, et sec-
tion de capture o) et de proposer un nouveau modele de piege thermique, dont la constante
de temps d’émission Tgp; p et le taux de piégeage Kp sont dépendants de la température,
permettant de reproduire en simulation la dispersion fréquentielle en basse fréquence de la
partie imaginaire Imag(Y22) provoquée par la variation de la température. La validation du
nouveau modeéle de piege ainsi que I'importance de la prise en compte de la température
lors de cette modélisation ont été illustrées a travers une comparaison entre les simulations
réalisées avec différentes configurations de modele de piege et la mesure des performances
"Load-Pull".

En complément des différentes techniques de caractérisation spécifiques de pieges déja
développées lors de travaux de recherche précédents, I'essentiel de notre travail était de pré-
senter le fort potentiel d’'une nouvelle technique de mesure temporelle sous-pointes pour
I'extraction de la réponse temporelle du courant basse fréquence I;5 pr a des rafales irrégu-
lieres d'impulsions RE Les résultats de comportements du courant I;; pr ont démontré la
capacité de telles mesures a obtenir une meilleure représentation des différents comporte-
ments dynamiques des HEMTs GaN. En outre, I'exploitation de la mesure I;; pr @ montré
une trés forte sensibilité permettant d’améliorer la modélisation non-linéaire des effets de
piégeage dans un HEMT GaN.

La problématique du dernier chapitre s’est centrée sur la mesure et la simulation de la
stabilité pulse a pulse dans le cadre d'une rafale radar irréguliére. Nous avons présenté dans
ce chapitre le banc de mesure temporelle 4-canaux a base de THA utilisant la technique
de démodulation DQD développée pour les besoins de mesures de stabilité P2P au sein du
laboratoire XLIM. Les mesures de stabilité P2P effectuées avec ce systéme de mesure ont
montré 'impact majeur de la premiere impulsion de la rafale sur la stabilité P2P aussi bien
pour la phase que pour I'amplitude car elle est la plus affectée par les effets mémoire propres
a la technologie GaN.

La sensibilité de la stabilité P2P a été étudiée en fonction de I'impédance de charge (pour
deux impédances de charge différentes correspondant a 50Q2 et a 'optimum de PAE), du
niveau de puissance d’entrée, et du point de polarisation. Cette étude a montré que le critere
de stabilité P2P doit étre pris en considération des la phase de conception d’'un amplificateur
de puissance pour un systéme radar au méme titre que la PAE.

En complément du développement de mesures temporelles des rafales radar, un autre
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point important de nos travaux portait sur la simulation non-linéaire de la stabilité P2P au
niveau d'un transistor lorsqu’il est soumis a des trains d'impulsions irrégulieres. Apres avoir
justifié le choix de la simulation non-linéaire en transitoire d’enveloppe, les résultats de sta-
bilité P2P mesurés ont été utilisés comme un outil trés performant de modélisation non-
linéaire des HEMTs AlGaN/GaN afin d’optimiser le modele électrothermique et le modele
thermique de pieges du transistor étudié, étant donné la sensibilité de la stabilité P2P aux ef-
fets mémaoires. Le réajustement de différents parametres du modele de piege a permis d’aug-
menter la précision du modele complet et de mieux prédire le comportement dynamique du
HEMT GaN étudié.

Ala fin du dernier chapitre, I'impact des effets mémoires sur les performances RF et BF
a été discuté. Puis, une comparaison de profils de stabilité P2P de deux technologies HEMT
AlGaN/GaN provenant de différentes fonderies a été présentée montrant des niveaux simi-
laires de stabilité P2P.

Les prolongements et perspectives de ces travaux pourraient concerner dans un premier
temps le banc de mesure temporelle d’XLIM. Il serait possible de mesurer simultanément
et d'une maniere directe les enveloppes complexes temporelles RF au niveau des harmo-
niques ainsi que les courants/tensions BF aux entrée/sortie du DST en intégrant un CAN
8-canaux disposant d'une bande plus large que celui utilisé dans ces travaux. De plus, 'uti-
lisation d’'une technique de démodulation adaptée permettra de faciliter I'étude de 'impact
des différents parametres du signal de test sur la stabilité P2P.

Le modele non-linéaire électrothermique et de piege thermique établi a ’aide de nou-
velles méthodes de mesures temporelles pourrait étre utilisé pour la conception d'un ampli-
ficateur de puissance tout en prenant en compte les résultats de stabilité P2P obtenus.

Des études concernant 'amélioration de la stabilité pulse a pulse, telles que 'utilisation
d’'une pré-impulsion sur la grille avant chaque impulsion RE pourraient étre complémen-
taires a ces travaux de these.

La caractérisation de nouvelles technologies de transistors HEMTs InAlGaN/GaN en termes
de stabilité P2P afin de juger leurs performances pour les applications radars en comparai-
son a la technologie AlGaN/GaN représente également une perspective complémentaire a

ces travaux.
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RESUME

La capacité d'un émetteur radar a assurer la bonne détection des cibles mouvantes sans
générer de fausses alertes dépend principalement de sa stabilité pulse a pulse qui est affectée
par de nombreux facteurs tels que les effets mécaniques, thermiques et électriques. Cepen-
dant, la stabilité pulse a pulse d'un émetteur radar a impulsions est liée a celle de ses ampli-
ficateurs de puissance, et plus particulierement a la technologie des dispositifs actifs. Dans
ce sens, ce travail présente une analyse de ce critere radar au plus prés du composant (au
niveau d’un transistor HEMT GaN) dans le cas d'une rafale radar d'impulsions irrégulieres.
Un nouveau banc de mesure temporelle d’enveloppe 4-canaux a base de THA a été déve-
loppé pour les besoins de mesure de stabilité pulse a pulse. Ce systeme de mesure permet
aussi d’extraire la réponse temporelle de courant basse fréquence a des rafales irrégulieres
d’impulsions RE Bien que cette configuration ait été initialement développée pour caracté-
riser la spécification critique de la stabilité pulse a pulse pour les applications radar, elle a
montré un énorme potentiel pour la modélisation des pieges lors des simulations tempo-
relles d’enveloppe, en complément des différentes techniques de caractérisation des pieges

(I-Vimpulsionnelle, dispersion basse-fréquence de I'admittance de sortie Y>,).

Mots clés : HEMT GaN, Caractérisation temporelle d'enveloppe, Simulations non-linéaires
d’enveloppe, Stabilité pulse a pulse, Courant de drain basse-fréquence, Effets thermiques, Ef-

fets de pieges, Température.

ABSTRACT

The capability of a radar transmitter to ensure clutter rejection depends mainly on its
pulse-to-pulse stability, which is affected by many factors such as mechanical, thermal, and
electrical effects. However, the P2P stability of a pulsed radar transmitter is linked to that of
its power amplifiers, and more specifically on the active device technology. In this context,
this work presents the analysis of this radar criterion at device level (GaN HEMT transistor) in
the case of a radar burst of RF pulses. A new on-wafer time-domain envelope measurement
setup based on a 4-channel THA receiver has been developed to characterize pulse-to-pulse
stability and the low-frequency drain current. While this setup was originally developed to
characterize the critical specification of pulse-to-pulse stability for radar applications, it de-
monstrated a great potential for trap modeling in addition to the different characterization

techniques of traps (pulsed I-V, low-frequency dispersion of Y»).

Keywords : GaN HEMT, Envelope Time-domain envelope measurement, Circuit envelope
simulation, Pulse-to-pulse stability, Low-frequency drain current, Thermal effects, Trap ef-

fects, Temperature.
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