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Résumeé.

Le travail présenté dans ce mémoire propose une contribution a la conception
optimisée d’amplificateurs de puissance par I’utilisation de plusieurs caractérisations
fonctionnelles. Celles ci sont réalisées aux premiers stades de la conception, au niveau du

transistor en environnement source et load pull.

Il est ainsi montré qu’un banc load pull fonctionnant en mode pulsé permet de
participer a la validation des technologies utilisées pour la génération de fortes puissances aux
fréguences microondes (Bande S). Cette étape permet également de valider fortement les
modeles non linéaires électrothermiques des transistors développés a cet effet.

Dans le domaine millimétrique, I’amplification de puissance sous contrainte de
rendement et de linéarité est a I’heure actuelle un des points critiques du fait des faibles
réserves de gain proposées. Dans ce contexte, le développement d’un banc source et load pull
actif fonctionnant en bande K et permettant de déterminer les conditions optimales de
polarisation et d’adaptation pour I’obtention du meilleur compromis rendement/linéarité se

révele étre de premiére importance pour la conception optimisée d’amplificateur.

By

Enfin, une nouvelle technique de caractérisation dediée a I’extraction des quatre
parametres S a chaud en environnement load pull est proposeée. Une application de cette
nouvelle caractérisation a ainsi permis de prédire les oscillations paramétriques hors bande
pouvant apparaitre en fonction des conditions opératoires lorsque le transistor fonctionne en

régime fort signal.



Abstract

Advanced functional characterizations of power transistors for the validation of

nonlinear models of SC devices used in CAD packages.

This work deals with different functional characterization methods for the design of optimized
power amplifiers. These characterizations are carried out on transistors at the first stages of
the design, in a source and load-pull environment.

Thus, it is shown that a pulsed load-pull set up is very useful to validate the technologies used
for the generation of high power at RF and microwave frequencies. It also enables to deeply
validate the thermoelectric nonlinear models of transistors developed for this purpose.

For the design of amplifiers which operate up to millimetric frequencies (Ku / K Band),
reaching high power under constraint of efficiency and linearity is one of the most critical
point because of the weak reserves of power gain proposed. In this context, the development
of an active source and load-pull setup is of prime importance. It enables to primarily
determine the transistor optimum operating conditions (Matching and DC bias) to reach the
best trade off between efficiency and linearity.

Finally, a new method to perform Hot Small-Signal S-Parameter measurements of power
transistors operating under large signal conditions is proposed. An application to the
prediction of parametric oscillations when the transistor is driven by a pump signal is

demonstrated.
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Introduction générale.



Le developpement de nouvelles technologies pour les applications de
télécommunications, de radionavigations et RADARs sont aujourd’hui d’un intérét
stratégique et commercial majeur. Plusieurs défis sont actuellement a relever dans ces
domaines. Parmi ceux ci figurent la mise au point du futur systeme de radionavigation
Européen GALILEO, le développement de réseaux hauts débits pour la numérisation des
réseaux terrestres TV et radio a grande échelle, la mise au point de systémes de
radiocommunications mobiles, le développement de systémes électroniques hautes fréquences
embarqués dans le secteur automobile ou encore les systtmes RADARs modernes. Ces

marchés offrent aujourd’hui des perspectives commerciales importantes.

Les performances de tels systemes requierent une technologie de semiconducteurs
offrant des performances en terme de fréquence, puissance, rendement et linéarité toujours
plus élevées. Dans ce contexte, la genération de puissance aux fréquences microondes et
millimétriques doit étre optimisée tant par les choix de technologies qui s’offrent au
concepteur que par les solutions de conception de circuits. Au cceur des amplificateurs de
puissance a I’état solide, résident les transistors de puissance. Avant toute réalisation, il
convient donc de faire un choix technologique concernant le transistor a utiliser en fonction
des applications requises suivant les fréquences de fonctionnement et les puissances visees.
Cette étape franchie, il revient ensuite au concepteur de réaliser autour du transistor une
architecture permettant d’exploiter au mieux les potentialités et les performances offertes par

ce choix.

La realisation d’amplificateurs de puissance microonde optimisés pour la génération
de puissance est complexe et onéreuse. Pour atteindre cet objectif, le concepteur fait appel a
des modeles non linéaires de transistors intégrables dans les outils CAO. Pour étre réalistes,
ces modeéles doivent prendre en compte nombre de phénomeénes physiques propres aux
differentes technologies utilisées. Ces modélisations sont réalisées par des caractérisations
dédiées telles que des mesures de réseaux I/V et de parameétres S pulsés. En effet, I’aspect
pulsé permet d’explorer des zones de fonctionnement critiques du transistor sans risques
destructifs, permettant alors une modélisation aboutie. Pour s’assurer de la fiabilité de ces
modeles non linéaires, un phase de validation est généralement nécessaire. Le travail exposé
dans ce mémoire traite ainsi de caractérisations avancees pour contribuer a I’expertise de
technologies de semiconducteurs et a la validation de modéles non linéaires de transistors
pour la CAO.



Dans la mise en ceuvre de cette tache, trois themes sensibles liés a la génération de
puissance seront abordés, a savoir des aspects d’ordre thermique, la linéarité et la stabilité
électrique.

Pour la génération de fortes puissances aux fréequences microondes, la tendance
actuelle est d’utiliser des transistors pouvant étre polarisés a des tensions relativement
importantes. Une attention particuliére doit alors étre portée sur la modélisation et la
caractérisation de facteurs limitant la génération de puissance tels que les phénomenes
d’avalanche et les effets d’auto échauffement. Le but recherché est de contribuer a I’expertise
de solutions d’ordre technologiques pour améliorer ces aspects primordiaux. Dans cet optique,
des caractérisations pulsées en bande S ont été menées sur des transistors HBT pour étudier
différentes solutions technologiques dédiées a la dissipation de chaleur.

La linéarité est également un des points clefs de I’amplification concernant le respect
de Pintégrité des signaux. Pour les applications nécessitant un fonctionnement a des
fréquences élevées, typiquement en bande K et Ka, la réserve de gain des transistors utilisés
est faible. Ceci pénalise fortement, voire interdit, I’optimisation de linéarité sous contrainte de
rendement en utilisant des approches conventionnelles de ‘back-off’ de puissance ou des
solutions de type ‘feed-back’. L’optimisation de la linéarité est donc encore plus nécessaire
aux premiers stades de la conception, a savoir au plus prés du transistor. Afin de contribuer &
I’analyse des phénoménes affectant la linéarité, une caractérisation CW en bande K basée sur
I’utilisation d’un banc source et load pull actif est développée et appliquée a un transistor
HEMT. L’ objectif est ainsi de mettre en avant I’influence de différents parametres comme le
choix de la polarisation, ou les conditions d’adaptations sur la conversion de phase du gain

suivant le niveau de puissance.

Un autre aspect primordial concernant la conception d’amplificateurs est la stabilite.
Celle-ci doit étre assurée a faible et a fort niveau de puissance. Afin de connaitre les risques
éventuels d’oscillations hors bande pendant la phase de conception, des méthodes d’analyse
de stabilité applicables aux dispositifs non linéaires ont récemment été développées. Une
nouvelle méthode de caractérisation de parametres S a chaud a eté developpée. Elle permet de
préjuger de cette stabilité vis a vis des conditions de fermetures dans la bande et hors bande de
fonctionnement. Elle doit permettre également de contribuer a une étape supplémentaire forte

de validation des modeéles non linéaires.






CHAPITRE |
PROBLEMATIQUES DES CIRCUITS

MICROONDES DE PUISSANCE.



I Introduction.

L amplification de puissance aux fréquences RF et microondes est un point clef dans de
nombreux domaines d’applications tels que les communications sans fils, I’imagerie, ou la
réalisation de RADAR . Un amplificateur de puissance est un circuit chargé d’amplifier une
énergie RF par I’apport d’une énergie continue. Cette puissance peut étre générée par une
grande diversité de techniques et une large gamme de dispositifs. Chacune de ces applications
possede ses propres spécifications telles que les frequences et largeurs de bandes utilisées. De
plus, la génération de puissance RF doit s’effectuer sous contraintes de rendement, linéarité,

fiabilité et colt en fonction des applications requises.

Afin d’atteindre les objectifs visés, des réalisations de systemes d’amplification peuvent étre
envisagées pour optimiser au mieux le fonctionnement des cellules actives constituantes.

Des architectures de variation de charges ou de polarisations adaptatives selon le niveau de
puissance RF sont ainsi réalisées pour optimiser les compromis rendement et linéarité. Des
architectures de type ‘feed back’ ou “feed forward’ ou méme des techniques de prédistorsion
peuvent également &tre mises en ceuvre afin de linéariser le comportement de ces

amplificateurs.

Il peut étre retenu que la conception optimisée de systemes amplificateurs dépend fortement
des applications visées. Les contraintes et les spécifications requises dépendent également des
signaux utilisés. Néanmoins, il apparait clairement que préalablement a tout développement
de systéemes complexes, une premiere phase indispensable consiste a optimiser les
composants au cceur de I’amplification de puissance, a savoir les transistors. De méme, afin
d’exploiter au mieux les capacités de ces composants, I’environnement électrique et
thermique conditionnant leurs performances constitue également des parametres clefs sur

lesquels un travail de fond doit étre mené.

Enfin, la difficulté mais aussi I’intérét d’aboutir a des solutions d’amplifications innovantes et
optimisées passent inéluctablement par I’élaboration de modeles non linéaires de transistors
précis et implémentables dans les logiciels de conception assistée par ordinateur. Dans ce

premier chapitre, afin de mettre en avant le contexte de cette étude, c’est a dire la



caractérisation fonctionnelle de transistors de puissance pour I’expertise des différentes
technologies et la validation des modeles non linéaires, une revue non exhaustive des choix
technologiques qui s’offrent a la conception d’amplificateurs de fortes puissances pour les
applications microondes est proposee. Les problématiques fortes associées a la génération de
puissance, a savoir les aspects thermiques, la linéarité sous contrainte de rendement ainsi que

la stabilité, sont également évoquées.



Il Aspect technologique de la génération de

puissance.

Pour répondre aux besoins de génération de puissance microonde, plusieurs technologies de
semiconducteurs peuvent étre envisagees.

Afin de comparer ces différentes technologies, plusieurs indicateurs peuvent étre utilises pour
établir les potentialités des semiconducteurs. Parmi ceux ci figurent la largeur de bande
interdite, la valeur du champ de claquage, la mobilité ainsi que la conductivité thermique.
D’autres parametres caractéristiques tels que les fréquences maximum de travail et de
transitions constituent des criteres de choix [1] [2] [3].

De maniére représentative (figure 1-1), pour qu’un transistor soit @ méme de générer une
puissance maximale, le produit de la tension par le courant de sortie doit étre maximum tout

en étant supportable par le semiconducteur.

IMAX Ii(A) Produit MAX

N SN

\ »VS (V)

VMIN VMAX

Figure I-1 : Produit courant par tension de sortie maximum.

Toutes les technologies n’offrent pas les mémes possibilités. Le choix doit alors étre guidé par
les contraintes a tenir en terme de fréquence ou de puissance, sachant qu’un compromis est
souvent de mise.

Historiqguement, le germanium est le premier semiconducteur qui fat utilisé. Le silicium
aujourd’hui remplace le germanium pour de nombreuses applications du fait de ses aptitudes

pour un fonctionnement a des températures plus élevées.



Conductivité thermique du germanium : 59.9 W m* K*

Conductivité thermique du silicium : 148 W m™* K™

1.1 Les différentes technologies

[1.1.1  Technologie Silicium : Si

Les principales caractéristiques du silicium a pression et température ambiantes sont :

Bande interdite : 1.12 eV

Mobilité des électrons : 1350 (cm/s)/(V/cm)

Conductivité thermique : 1.5 W/(cm.K)

Champ électrique d’avalanche : 3.10° (V/cm)

La technologie silicium prend une place de plus en plus grande dans le domaine des
hyperfréquences du fait de sa forte maturité technologique notamment dans le domaine de
I’intégration et de son faible colt de production pour de grands volumes. Elle est toutefois
limitée pour la conception de transistors de fortes puissances en hautes fréquences

(f > SGHz) du fait d’une faible mobilité [4] [5]. Cependant, durant les dix dernieres années,

les applications sur substrat silicium ont vu leur fréquences d’utilisations étre augmentées par
le procédé d’épitaxies de couches SiGe. Cela a permis entre autres d’obtenir des transistors
bipolaires a hétérojonctions (HBT) capables de fonctionner en bandes X et Ku [6]. Cette
montée en fréquence s’effectue cependant au détriment des tensions de claquage et donc de la
puissance car la largeur de bande interdite du Sig-Gex décroit en fonction de la quantité x de
Germanium. A I’heure actuelle, les travaux [7] [8] relatent de transistors HBT SiGe ayant des
fréguences de coupure de 100GHz et 250GHz respectivement pour des tensions de claquage
de BvceO de 2.5 et 1.8V. La figure I-2 ci dessous indique les potentialités des technologies Si

et SiGe par rapport aux autres technologies disponibles.
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Figure 1-2 : Tensions de claquage en fonction de la fréquence de transition pour

différentes technologies bipolaires.

Par ailleurs, I’émergence des nouvelles filieres de HBT SiGe associées aux technologies
BICMOS s’avére actuellement étre d’un intérét majeur pour le développement des
communications mobiles de norme troisieme génération. De par leurs faibles tensions de

polarisation, ils sont des bons candidats pour étre intégrés dans les systemes mobiles.
11.1.2  Technologie Arséniure de gallium : GaAs

Les principales caractéristiques du GaAs a température ambiante sont:

Bande interdite : 1.43 eV

Mobilité des électrons : 9200 (cm/s)/(V/cm)

Conductivité thermique : 0.55 W/(cm.K)

Champ électrique d’avalanche : 4.10° (V/cm)

La meilleure mobilité des électrons dans le matériau GaAs ainsi que sa largeur de bande
interdite supérieure a celle du silicium permet d’envisager la réalisation de composants HBT
pouvant fonctionner a des fréquences relativement élevées (Fr>100GHz et Fpyax>200GHZ)
pour des applications de fortes puissances correspondant par exemple a des densités de
courant de collecteur élevées (Jc>105 A.cm™).

Pour les HBT constitués de I’hétérojonction GaAs/ AliGasAs, la largeur de la bande
interdite du matériau Al,xGaxAs peut étre continiment comprise entre celle du GaAs et celle

AlAs suivant la proportion de Gallium ou d’Arsenic.
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L’ arséniure de gallium (GaAs) et le phosphure d’indium (InP) permettent I’élaboration de
substrats semi-isolants sur lesquels il sera possible de faire croitre par épitaxie des couches de
matériaux ternaires (AlGaAs , GalnAs...) de paramétre cristallin proches.

Ainsi, bien que le composé GaAs soit I’un des composés classiques possédant une des
meilleures mobilités des porteurs, en augmentant le contenu de ce semiconducteur en Indium
(ex : Gaga7Ing 53As), la mobilité peut étre encore améliorée suivant la proportion d’Indium. Il
est alors possible de réaliser des dispositifs montant a des fréquences de travail proches de
250GHz. Cependant, cette proportion d’indium doit étre limitée car en exces, elle favorise le
déclenchement des phénomeénes d’avalanche ou d’ionisation par impact. Pour le matériau

Gag47Ing s3As de mobilité p,, =12930(cm/s).(V/cm), le champ électrique d’avalanche n’est

plus que de 2*10°V/cm. Cette particularité est I’'un des obstacles technologiques faisant qu’il
est souvent difficile de concevoir des transistors de fortes puissances ayant des fréquences de
fonctionnement élevées [9]. Ces performances peuvent encore étre améliorées par
I’élaboration de transistors bipolaires a double hétérojonction (DHBT). Un composant DHBT
InP/InGaAs/InP a ainsi été congu présentant une fréquence de transition de 305GHz pour une
tension de claquage BvceQ de 6V [29].

Parmi les résultats notables d’amplificateurs de puissance MMIC en technologie GaAs,
retenons la réalisation d’un amplificateur HBT GalnP/GaAs fonctionnant en bande X et
délivrant une puissance de sortie CW de 10W [48]. Pour les applications en bande Ka, une
conception d’amplificateur MMIC PHEMT sur GaAs a permis d’obtenir une puissance de
sortie de 4W en mode CW avec un rendement en puissance ajoutée de 28% entre 28 et 31GHz
[10]. La figure.I-3 indique les performances de différents types de transistors en technologie
GaAs [34].
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Figure 1-3 : Performances des transistors en technologie GaAs

[1.1.3  Technologie Phosphure d’Indium : InP

Principales caractéristiques de I’InP a température ambiante :

Bande interdite =1.35eV

Mobilité des électron : 5400 (cm/s)/(V/cm)

Conductivité thermique : 0.68 W/(cm.K)

Champ électrique d’avalanche : 4.5.10° (V/cm)

Du fait d’une grande mobilité des électrons, les semiconducteurs a base d’InP possedent
également I’avantage de pouvoir fonctionner a des fréquences élevées, [11] [12]. lls possedent
également d’intéressantes potentialités concernant les applications optoélectroniques, qui
permettent des a présent d’explorer des débits supérieurs a 50Gbits/s. L’un des avantages
clefs est la taille des dispositifs réalisables. Du fait d’un indice de réfraction relativement
supérieur aux autres semiconducteurs, la réalisation de micro dispositifs électro-optique
intégrés est d’autant plus aisée [13].

Les transistors possédant les caractéristiques de rapidité les plus élevées sont les transistors a
haute mobilité d’électrons (HEMT). Des fréquences de transition de I’ordre de 400GHz ont
pu étre atteintes du fait de I’utilisation de matériaux comme I’InGaAs sur substrat InP.
Cependant, la faible largeur de bande interdite de I’InGaAs conduit a un taux d’ionisation par
impact élevé en regard des tensions appliquées ce qui est généralement la cause des faibles
tensions d’avalanche des HEMT InP. Suivant la longueur de grille du transistor, un
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compromis entre la tension de claquage et la fréquence maximum de transition est alors
nécessaire. L’optimisation de la tenue en tension des PHEMT sur InP peut étre réalisée par
double ‘recess’ associé a un décalage de la grille du coté source en limitant le pourcentage
d’Indium dans le canal, ainsi que par I’optimisation de la structure des couches des transistors
[14].

L’InP est également un des matériaux stratégiques concernant la conception des transistors
bipolaires a simple ou double hétérojonction. La figure I-2 montre trés clairement les fortes
tensions de claquage de ces transistors capables de fonctionner en hautes fréquences. Ce
semiconducteur est donc tres intéressant, il permet actuellement de réaliser des HBTs aux

performances trés concurrentielles vis a vis des autres technologies [48].
11.1.4  Technologies Grand Gap (>3eV).

Une nouvelle génération de transistors de forte puissance pour des applications microonde est
basée sur I’exploitation de matériaux Grand Gap. De par les propriétés de ces matériaux, les
phénomeénes tels que I’ionisation par impact produisant les courants d’avalanche se produisent
pour des champs électriques beaucoup plus éleves que ceux obtenus dans le Silicium ou
I’Arséniure de Gallium. A titre de comparaison avec les matériaux cités précédemment, un
ordre de grandeur de ces champs a 300°K est donné dans le tableau.l-1 . L’avantage de tels
matériaux comme le Carbure de Silicium (SiC) ou le nitrure de Gallium (GaN) ou méme le
diamant (C) font que les composants ainsi €laborés pourront étre polarisés pour de fortes
tensions (>25V), permettant par ce fait d’obtenir des puissances bien supérieures aux autres
technologies [15] [16].

Ci apres figure un tableau préfigurant des potentialités de ces différents substrats.
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Technologie Champs- Gap (eV)
électriques (*Grand Gap)
d’avalanche (V/icm)
Si 3*10° 1,12
GaAs 4*10° 1,43
InP 4.5%10° 1.34
GaN 108 34"
4H-SiC 2.2*108 3.26
6H-SiC 2.4*108 3.03°
Cc 107 55"

Tableau I-1 : Champs électriques d’avalanche et largeurs de bandes interdites dans les

semiconducteurs.

Les transistors utilisant les matériaux grand gap peuvent donc générer de fortes puissances de
par leur capacité a supporter de fortes tensions. Un autre avantage de cette technologie pour
un niveau de puissance donnée, en comparaison avec des matériaux faibles gap (type GaAs),
est le rapport excursion de courant de sortie sur excursion de tension en sortie du transistor
qui se trouve significativement réduit. Cela a comme impact direct de faciliter grandement

I’adaptation de charge sur 50Q.

I1.2 Les différents transistors de puissance.

Faire la synthese de tout les types de transistors utilisés pour I’amplification de puissance dans
le domaine des microondes et en décrire le fonctionnement serait un travail qui dépasserait
largement le cadre de cette premiére partie. Un état des lieux sommaire est donc fait

concernant cing principaux types de transistors pour la génération de forte puissance.
11.2.1  Les transistors MOSFET

Le transistor MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) se caractérise
par le dépbt d’une couche d’oxyde isolante entre la grille et le substrat constituant ainsi une
capacité MOS chargée d’enrichir ou d’appauvrir le canal de conduction entre la source et le

drain induit dans le substrat par une tension de grille positive.
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Figure 1-4 : Vue en coupe d’un transistor MOSFET

Pour I’amplification de puissance en hyperfréguence, d’un point de vue technologique, le
transistor MOS classique ne peut satisfaire aux exigences actuelles de tenue en tension
requises. Une des filiéres les plus déeveloppées est celle du LDMOS (Lateraly diffused MOS),
transistors obtenus par le procedé de double diffusion. 1l se distingue du MOSFET par un puit

dopé p+ jouant le r6le de masse RF entre la source et la face arriére du composant.

Grille Substrat

Source Drain

Substrat P+

Figure I-5 : Vue en coupe d’un transistor LDMOS

Le LDMOS est un des composants phares pour les applications dans les stations de base pour
téléphonie mobile. Ses potentialités en terme de haut rendement et de linéarité en font un
candidat idéal. Dans une gamme de frequence limitée a 2.1GHz, il est parmi ceux possédant
les plus hautes tensions de claquage ce qui permet des niveaux de polarisation élevés. Des
travaux presenteés en [17] relatent ainsi d’un amplificateur en technologie LDMOS polarisé a
Vdd=28V fournissant a 1dB de compression une puissance de 130W pour un gain en
puissance de 14dB et pour un rendement en puissance ajoutée de 60%.

La tension de claquage du LDMOS, BVdss, dépend directement de la distance séparant la
grille du drain. Les mesures sur LDMOS de 10mm réalisées ci dessous en [18] montrent
gu’en faisant varier cette distance de 2 a 4um, la tension de drain peut étre ainsi augmentée de

32 a 40V pour une densité de puissance de sortie de 9W/mm, sans provoquer d’avalanche.
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Figure 1-6 : Densité de puissance de sortie a 3dB de compression en fonction de la tension

de drain et de I’espacement grille drain.

L’exigence de gain en puissance élevé neécessite cependant I’utilisation d’un canal de
conduction le plus court possible, ce type de transistor est donc limité pour des fréquences

d’utilisations inférieures a 2.1GHz.
11.2.2 Le transistor MESFET.

Le transistor MESFET (Metal Semiconductor Field Effect Transistor) a effet de champ a
grille Shottky tire ses performances sur une large gamme de fréquences (bande S -> bande
Ku) de par I'utilisation de la technologie métal/semiconducteur de I’électrode de grille du
transistor et de I’utilisation des potentialités en hautes fréquences de matériaux tel I’arséniure

de gallium.

W

Substrat semi-isolant
GaAs

Figure I-7 : Vue en coupe d’un transistor MESFET sur GaAs
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Cependant, I’obtention de niveaux de courants éleves dans ce type de transistor passe par
I’emploi de dopages importants, réduisant de ce fait les valeurs de tensions de claquage.
L’obtention de MESFET de puissance passe alors par I’utilisation de semiconducteurs grand
gap tel que le carbure de silicium (SiC), offrant des tensions de claquage supérieures ainsi
gu’une meilleure conductivité thermique. Ceux ci ont I’avantage de bénéficier a présent d’une
technologie de plus en plus mature. Des réalisations de transistor basées sur cette technologie
ont permis récemment d’obtenir les performances [19] [20] indiquées dans le tableau ci

dessous.

MESFET SiC / Classe A / Vds0=60V / Wg=0.25mm / 1999 [18]

Fréquence Ps MAX Densité de puissance MAX Gain PAE
(GHz) (W) (W/mm) (dB) (%)
3.5GHz 1.15 4.6 12.5 39
10GHz 11 43 9 20

MESFET SiC / Classe AB / VVds0=50V / Wg=0.25mm / 2002 [19]

Fréquence Ps MAX Densité de puissance MAX Gain PAE
(GHz) (W) (W/mm) (dB) (%)

3.5GHz 13 5.2 14 63

Tableau I-2 : Performances obtenues sur MESFET SiC

11.2.3  Le transistor a effet de champ a hétérojonction.

a) Le transistor HFET.

L hétérojonction utilisée pour les transistor a effet de champ de type HFET consiste a mettre
en contact deux semiconducteurs de bandes d’énergie différentes. A titre d’exemple, les
hétérojonctions formées par I’assemblage de couches GaAs, avec de I’AlGaAs ou de
I’InGaAs sont particulierement intéressantes pour les applications microondes. Cette structure
permet la creation d’un gaz d’électrons trés mobile dans un canal peu dopé favorisant ainsi la
montée en fréquence. Afin de générer des puissances importantes, les transistors HFETs sont
a I’heure actuelle congus & partir de matériaux grand gap pour former des hétérostructures de
type AlGaN/GaN. Dans les travaux effectues en [21], une étude a permis d’augmenter de
maniere significative la tension de claquage BVgd de 50 a 160V d’un transistor HFET en

optimisant la forme de son contact de grille comme indiqué sur la figure suivante.
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Figure 1-8 : Vue en coupe d’un transistor HFET AlGaN/GaN.

Par une géometrie adaptée, la force du champ électrique sous la grille coté drain a pu étre
réduite, permettant ainsi une polarisation de drain éleveée sans risque de destruction du
composant. Une densité de puissance de 8.1W/mm a 2GHz a ainsi pu étre obtenue pour une
polarisation de drain de 31V sur un HFET de 4mm pour une largeur de grille supérieure a

1mm. La réalisation d’un HFET de 24mm délivrant 80W a pu ainsi étre mise en ceuvre.

b) Le transistor HEMT.

Bien que les HEMTs a matériaux grand gap soient moins matures que les SiC MESFETS,
leurs performances en terme de puissance et de réponse en frequence semblent en faire des
composants a fortes potentialités. Le transistor HEMT (High electron mobility) fonctionne
également de par les propriétés de I’hétérojonction formée a partir de matériaux ternaires (ex:
AlGaAs, AlGaN,) et de matériaux binaires (GaAs, GaN) qui le constituent.

La structure favorable aux applications hautes fréquences ainsi que I’utilisation de matériaux
grand gap de forte conductivité thermique font de ce composant un candidat tres intéressant.
Les mesures présentées dans le tableaul-3 issues des travaux présentés en [20] montrent son
tres bon comportement thermique. En effet, que ce soit au niveau transistor ou au niveau
amplificateur, les différences de performances obtenues entre un fonctionnement CW et pulsé
ne sont que tres minimes au regard des puissance délivrées. Ci aprés figure la vue en coupe

d’un HEMT composé de matériaux grand gap.
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Figure 1-9 : Vue en coupe d’un transistor HEMT AlGaN/GaN.

Transistor HEMT GaN

Dispositif Fréquence Densité de puissance MAX (W/mm) Gain PAE (%) Vds0 (V)
testé (GHz) (-2dB de compression) (dB)
Lg=0.4pm 3.5GHz 12 (pulse 10ms, Rcyclique=0.1%) 8 34 920
Wg=0.25mm 9.3 (mesures CW)
Amplificateur bande étroite HEMT GaN

Dispositif testé Fréquence Puissance MAX (W) Gain (dB) PAE VvdsO0 (V)

(-2dB de compression) (%)
Lg=0.4pm 2GHz 102W (mesures CW) 10 54
W0rora =24mm
Lg=0.4pm 10GHz 38W (mesures pulsées) 8 29 37
W0gora =12mm 42W (mesures CW)

Tableau 1-3 : Performances obtenues sur HEMTs GaN [20].

Le tableau 1-4 représenté ci aprés comporte les performances d’amplificateurs bases sur la
technologie HEMT GaN.
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Laboratoire F (GHz2) Réalisation Puissance de Rendement Substrat
Sortie (W) (PAE %)

CREE (US) 2000 10 Hybride 40 (pulsé) 20 SiC

CREE (US) 2001 8 Hybride 14 (CW) 25 Sic

Université Santa Barbara 9,5 Hybride 8 (Cw) 20 Saphir

(US) 2001

CREE (US) 2001 2 Hybride 108 (CW) 54 Sic

NEC (Japon) 2 Hybride 113 (pulse) ? Saphir
(50mm)

Tiger + CRHEA (2001) 3,5 Hybride 4 (CW) 40 Silicium

Tableau 1-4 : Etat de I’art pour les transistors HEMT AlGaN/GaN.

A partir de la structure classique du HEMT, plusieurs types de transistors a effet de champ a

hétérojonction peuvent étre réalises comme le PHEMT.

C) Le transistors PHEMT.

Des valeurs de transconductances et de fréquences de transitions élevées ont pu étre obtenues
sur les HEMT GaAs par I’utilisation de longueur de grilles trés courtes. Cependant, la
nécessité de concevoir des amplificateurs MMICs fonctionnant a des fréquences trés élevées
(supérieures a 60GHz) a conduit a la réalisation de transistors HEMTs pseudomorphiques,
nommés PHEMTS.

Source Grille Drain

Substrat senu-1solant
(FaAs

Figure 1-10 : Vue en coupe d’un transistor PHEMT AlGaAs/InGaAs/GaAs.

Prenons comme exemple le transistor PHEMT AlGaAs/InGaAs/GaAs représenté ci dessus.
La couche mince de I’InGaAs subit une déformation quadrilatére afin de s’accorder aux

structures cristallines cubiques normales de I’AlGaAs et du GaAs. Cette couche étant
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compressée de maniere anormale, elle est nommee pseudomorphique. La largeur de bande
interdite de I'InGaAs étant plus faible que celle de I’AlGaAs, les écarts de conductions
résultants sont plus grands. Le puit du gaz 2D est alors plus profond ce qui permet d’obtenir
une concentration de porteurs plus importante et donc un courant de sortie plus élevé.

Le PHEMT associé a la technologie GaAs est a I’heure actuelle un des composants phares
concernant la conception d’amplificateurs de puissance MMIC en bande Ka. Ci dessous
figure un tableau représentant les meilleurs résultats obtenus a partir de ce composant pour

cette application.

Date et Corporation | Puissance (dBm) | PAE Gain bas Vce0 Largeur de Nombre Densité de

référence Compression 1dB (%) niveau (dB) V) bande (GHz) | d’étages | puissance en sortie
(mW/mm)

2003 [10] | Raytheon RF 35 28 23 6 28-31 3 620-670

components

2002 [22] | Triquint 35 * 23 6 27-31 4 200-275

2002 [23] | UMS 29 17 16 6 28-31.5 4 300-380

2001 [24] | Motorola * 21 215 7 30-31 3 400

1999 [25] [ TRW space 31 24 16 55 29.5-315 2 410-520

Tableau I-5 : Performances actuelles des amplificateurs MMIC / PHEMT GaAs.

11.2.4 Le transistor HBT.

Le concept du transistor bipolaire a hétérojonction (HBT : Heterojunction Bipolar Transistor)
introduit en 1948 par les travaux de Skockley est basé sur le principe de fonctionnement des
transistors a jonctions classiques (BJT). L’amélioration de ses performances par rapport au

BJT provient de I’utilisation d’une hétérojonction base émetteur.

[ 1

Hétérojonction K WIHGaAS Contact
— 34 — nlnGaP Emetteur
pGaAs Base
Contact nGaAs
on _ac S Collecteur
ohmiques
— —

nGaAs Subcollecteur

Substrat semi-isolant

GaAs

Figure 1-11 : Vue en coupe d’un transistor bipolaire a hétérojonction.
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L hétérojonction a pour particularité de présenter aux trous une barriere de potentiel plus
élevée qu’aux électrons. Ceci se traduit par une meilleure efficacité d’injection de I’émetteur,
autorisant un surdopage de la base, ce qui contribue a la diminution de la résistance parasite
de la base et a la possibilité de travailler a des fréquences élevées. Du fait de sa structure
verticale qui lui procure une isolation des jonctions de la surface et des interfaces avec le
substrat, le HBT est peu sensible aux effets de pieges [26].

Pour obtenir une puissance délivrée maximale, I’excursion en courant ou tension de sortie de
ce composant doivent étre elles aussi maximales. Pour augmenter le gain en courant d’un
HBT type AlGaAs/GaAs, il faut augmenter le dopage de I’émetteur et diminuer celui de la
base. Dans ce cas, pour garder une résistance parasite de base relativement faible, il est alors
nécessaire d’augmenter la largeur de la base. Mais ceci augmente le temps de transit des
électrons dans la base et reduit ainsi les potentialités de fonctionnement en hautes fréquences.
La solution réside donc également dans I’obtention de larges excursions en tension. L’intérét
d’utiliser un matériaux grand gap est de ce fait avéré. 1l permet de réduire le ratio dopage de
I’émetteur/dopage de la base tout en maintenant un niveau de puissance important. Par
ailleurs, les fortes conductivités thermiques des matériaux grand gap permettent de gérer un
des points les plus sensibles dans les HBT, a savoir la dissipation de chaleur. Dans ce

domaine, la confection d’un HBT en technologie GaN/SiC est indiquée en [27], figure I-12 .

Contact d’émetteur : Al

n GaN Emetteur Contact de base : Al/Cr
1

p SiC Base

n SiC Collecteur

Contact de collecteur : Al/Cr

Figure 1-12 : Réalisation d’un HBT en technologie GaN/SiC.

Le taux d’injection des porteurs de I’émetteur vers la base est toutefois pénalisé par cette
hétérostructure dégradant le gain en courant. Pour pouvoir concevoir des transistors
combinant la montée en fréquence et la montée en puissance, de nombreuses réalisations sont
aujourd’hui a I’étude [28]. Parmi celles ci, la combinaison des matériaux de technologies

mature ayant de trés bonnes performances concernant la mobilité des électrons tel le GaAs ou

22



I’InGaAs et des matériaux de bonnes tenues en puissance comme le GaN ou I’InP s’avere étre
une solution intéressante.

Concernant I’utilisation de transistors bipolaires & hétérojonctions sur substrat InP, deux
categories de transistors sont largement utilisées. 1l s’agit des transistors a simple et a double
hétérojonction, respectivement les SHBTs et DHBTS.

Le transistor le plus simple est le SHBT. Le collecteur est alors formé du méme matériau que
la base. Mais du fait des faibles largeurs de bande interdite des matériaux tels que I’InGaAs,
la tension de claquage BvceQ de ces transistors reste inférieure a 10V pour des épaisseurs de
collecteurs couramment employeées. Pour offrir des potentialités intéressantes en comparaison
avec les HEMTs, les HBTs bénéficient maintenant de tensions de claquage plus élevées, de
I’ordre de 32V, en utilisant I’InP pour constituer le collecteur, ce qui forme une deuxieme
hétérojonction [29]. Cependant, cette hétérojonction supplémentaire base collecteur doit alors
étre soigneusement étudiée pour ne pas bloquer le courant de collecteur par la discontinuité de
la bande de conduction. Pour éviter ce probleme, plusieurs techniques peuvent étre
employées, comme celle de réaliser un dopage progressif au niveau de I’interface. La
constitution de DHBT sur substrat InP a permis la réalisation de performances hors du
tableau.l-2, a savoir une fréquence de transition de 250GHz pour une tension Bvce0
supérieure a 6V [30].

Une autre méthode de conception de HBT de forte puissance consiste a augmenter I’épaisseur
du collecteur. Le meilleur compromis doit étre fait entre I’augmentation de I’épaisseur du
collecteur pour repousser les tensions de claquage et le niveau de dopage du collecteur pour
obtenir des forts niveaux de courant. Les transistors HBT InGaP/GaAs conventionnels
possedent des epaisseurs de collecteur entre 0,5 et 1,0 um. De ce fait, les tensions de
claquages BVcho sont de I’ordre de 30V. Une réalisation d’un amplificateur fonctionnant a
900MHz a base de HBT InGaP/GaAs polarisé a 28V a été effectuée en augmentant cette
épaisseur a 3um. Le HBT concgu délivre alors un courant de 190mA pour une polarisation a
30V, [31]. Des records de tensions de claquage [32] [33], avec BVcbh0=80V, Bvce0=47V
(fr>20GHz) ont pu ainsi étre obtenus pour un collecteur d’épaisseur de 3.5um permettant une
polarisation a Vce0=32V en bande S. Dans les mesures presentées dans le chapitre Il sur des
HBT provenant d’UMS et de TRT, une puissance de 10W en bande S pour un rendement en
puissance ajoutée de 60% et un gain de 10dB ont pu étre obtenus.
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La technique d’augmentation des dimensions physiques limite naturellement la montée en
fréquence. Ci dessous, un tableau récapitulatif des facteurs de mérite des différents transistors

[34] est représenté.

Facteur de LDMOS | MESFET | HEMT | HBT
mérite
Petit signal
fr C C B A Rapidité : HBT
fmax B Hautes fréquences : HEMT
Gain*Bande B B A A Applications large bande hautes
fréq fréquences : HEMT
Facteur de B B A C Applications LNA : HEMT
bruit
Bruit de phase | A B A A Applications VCO : HBT

( HEMT tres récemment)
Fort Signal
Rendement A B A A Rendement :HBT, LDMOS
Densité de | A B A A Applications de puissance :HBT, LDMOS
puissance (matériaux grand gap : HEMT)
A : Tres Bon, B : Bon, C : Moyen.

Tableau 1-6 : Comparaison des facteurs de mérite des transistors LDMOS, MESFET,

HEMT et HBT.

TENSION D’ALIMENTATION
5W/mm 9W/mm

1OOV4 MESFET SiC 4 AEMT GaN’

I BJT Si g/9W/mm
AW/mm
10V -¢ HDMOS S HBT AsGa / . /0.65W/mm
¢
PHEMT AsGa
Frégquence
1V : | >
0.1GHz 1GHz 10GHz 100GHz

Figure 1-13 : Technologies disponibles pour I’amplification de puissance.
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11 Aspects thermiques.

Les performances et la fiabilité d’un transistor sont fortement influencés par la température.

L’ aspect thermique est en effet un point clef concernant la génération de puissance.

[11.1 Influence de la température sur les grandeurs intrinseques des

semiconducteurs et impact sur les performances RF.

[11.L1.1  Conductivité thermique.

La conductivité thermique (K(T)) a tendance a décroitre en fonction de la température. Un des

problémes majeurs dans les transistors de puissance est la dissipation de chaleur. Plus la

conductivité thermique est importante, plus I’évacuation des calories est favorisée, moins il y

a d’auto échauffement pour une puissance dissipee donnée.

Ci apres figurent les conductivités thermiques des principaux semiconducteurs utilisés a

température ambiante.

Semiconducteur | Conductivité thermique (W*m*K1)
Si 130

GaAs 55

InP 68

GaN 130

SiC De 100 a 350

Carbone De 600 a 2000

(Diamant)

Tableau I-7 : Conductivités thermiques des semiconducteurs a 300°K.

Un intérét majeur des recherches porte donc sur I’élaboration de transistors de fortes

puissances sur substrat GaN, SiC voir Diamant.
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[11.1.2 Deécroissance de la mobilité des électrons avec I’élévation de

température.

La mobilité des électrons dans les matériaux semiconducteurs dépend fortement de la
température et du champ électrique présent. Cette mobilité tend a augmenter lorsque la
température diminue, sauf a trés basse temperature ou les électrons sont "piégés™ par les

impuretés [35].

& GaAs (no=5-10% cm-3)
® GaN (no=1-10%" cm-3)

Mobilité des é (cm/s)/(Vicm)
a1
o
8

50 100 150 200 250 300
Temperature [°K]

Figure 1-14 : Décroissance de la mobilité des électrons en fonction de la température.

Dans un transistor, le courant de conduction est directement lié a cette mobilité comme le

montre I’équation (1).

(1) j(: = qﬂ-HE

‘]c : Densité de courant de conduction des électrons (A.m?)

: nombre d’électrons libres par unité de volume (m™)

n
0 : charge électrostatique de I’électron (1,6.10%° C)
,U : Mobilité des électrons dans le semiconducteur (m2.V*.s™)

E : Champ électrique appliqué au semiconducteur (V.m™)

Ce phénomene a pour impact, par exemple dans les HBT, de diminuer le gain statique en

courant. Cette diminution est visible sur le tracé des caractéristiques statiques pulsées. Le
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point de polarisation au repos Ib0 et VVceO ainsi que I’enceinte thermique sur laquelle repose le
transistor déterminent la température de jonction de celui-ci. Des mesures en impulsions
suffisamment bréves et espacées (typiquement de durée 300ns toutes les 100us ) pour ne pas
modifier cet état sont ensuite faites sur I’ensemble de la caractéristique statique. Effectuer des
mesures pour différents points de repos, et donc pour plusieurs niveaux de température,
permet de quantifier cet impact thermique. Les bancs de mesures I/V pulsées [36] [37] [38]
permettent de telles études. Par ailleurs, les faibles durées de ces impulsions permettent
d’explorer les zones critiques du transistor sans risques destructifs.

Du fait de la décroissance de la mobilité des electrons (ainsi que de leur vitesse de saturation)
en fonction de la température, les frequences de coupure et d’oscillation maximum des
transistors sont diminuées. De la méme maniere, cela influe sur le gain et la puissance RF de
sortie [39] [40].

La hausse de température dégradant les performances en puissance a également pour impact
direct la dégradation de linéarité d’amplification. Ainsi, dans I’exemple relaté en [39] traitant
d’un transistor a haute mobilité d’électrons GaN/AlGaN fonctionnant a 10GHz, il est possible
d’observer que pour une puissance d’entrée de 10dBm, lorsque la température évolue de
300°K a 600°K, le niveau de puissance des produits d’intermodulations d’ordre 3 passe de
—57dB a —40dB. Ceci est di au fait que la température influe sur la mobilité des électrons
ainsi que sur leur vitesse de saturation. Ainsi, la transconductance du transistor a la fréquence
fondamentale décroit en fonction de la température. Les performances en puissance de sortie
et en rendement de puissance ajoutée au fondamental sont donc également diminuées

dégradant du méme fait la linéarité de I’amplification.
[11.1.3  Modification de la largeur de bande interdite.

La montée en température a également pour conséquence de réduire la largeur de bande

interdite des semiconducteurs.
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Figure 1-15 : Dépendance de la largeur de bande interdite sur quelques semiconducteurs

en fonction de la température.

Cette dépendance peut s’exprimer sous la forme suivante :

_ aT?
(2) E4(T)=E4(To) T+p
ou Eg(TO) est la largeur de bande interdite a température ambiante (To:300°K), a et B des

constantes dépendantes du matériau considéré. Ces valeurs sont données a titre indicatif dans

le tableau suivant [41]:

Si GaAs InP GaN

Eg(0) [eV] 1,166 1,519 1,421 3,47
o [eVIK] 473 x10-4 | 541x10-4| 4,2*10-4 7,7 x 10-4

B [K] 6366 204 327 600

Tableau 1-8 : Données relatives a la dépendance de la largueur de bande interdite en

fonction de la température.

Remarque : Le tableau présenté ci dessus indique que la largeur de bande interdite du Silicium
est beaucoup plus stable en température que celle des autres matériaux.

La conséquence directe de ce phénomeéne est la modification des tensions seuils de conduction
des diodes au sein des transistors. Dans le cas du transistor bipolaire, ce changement de la
caractéristique de la diode d’entrée [42] se traduit alors par une augmentation de courant. Ceci

provoque alors a nouveau une augmentation de température qui par effet cumulatif peut
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entrainer la destruction du transistor dans le cas d’une absence de contrble extérieur limitant

ce courant. Cette particularité se vérifie généralement sur tout type de diode.

Soit I’équation générale de la caractéristique statique de la diode d’entrée d’un transistor :
[

(3) Ipiope = 1s(T){ exp  NKT -1 =15(T)X(T)

Is(T) est le courant de saturation inverse de la diode. Il est croissant et provoque un recul de la
tension de seuil de la diode en fonction de la température. La fonction X(T) représente la
dépendance du courant de diode en fonction de la tension de polarisation V en sens direct.
Cette dépendance est décroissante en fonction de I’augmentation de température.

Par conséquent, lors d’une augmentation de température, deux phénomenes opposés

interviennent dans la diode. Dissocions graphiquement ces deux phénomenes.

a) Modification de Is(T).

L hypothese selon laquelle la fonction X est indépendante de T est faite. Lorsque la
température croit, la largeur de bande interdite des semiconducteurs décroit, de ce fait la
barriere de potentiel vue par les électrons dans la jonction formant la diode décroit. Ceci
provoque un recul de la tension seuil de conduction (figurel-16 ). Cette dépendance peut se

modéliser sous la forme suivante, ou asge est une constante dépendante du matériau utilisé.

—aSFE(l—lJ
(4)15(T) =lgp.exp  \T 7

| (T) A T3 T2 Tl
S

>

V

Figure 1-16 : Décalage de la tension seuil de conduction de la diode en fonction de la

température.
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b) Modification de X(T)

A présent, une hypothese différente est faite. Il est supposé que le courant Is est indépendant

de T. Pour une élévation de température, un tassement de la caractéristique statique de la

fonction X(T) est observé. Ceci est di a la décroissance du terme %de I’exponentiel dans

I’équation (2).

T

>

X(T) T,

T3
T T> T,

>

V

Figure 1-17 : Décroissance du terme exponentiel de la caractéristique statique de la diode.
Lorsque ces deux phénomeénes se cumulent, la croissance du courant de saturation I’emporte

géneéralement sur la décroissance de X(T). La forme du courant total de la diode en fonction
de la température est donnée sur la figure 1-18 .

I5100e(T)4 TslaTy

T>T1,>T,

>

V

Figure 1-18 : Croissance du courant de diode en fonction de la température.
Ce phénomeéne est d’autant plus sensible que le semiconducteur posséde une mauvaise

conductivité thermique. Les transistors bipolaires a base d’arséniure de gallium seront donc

plus sujets a cet emballement thermique que les transistors bipolaires silicium.
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Pour éviter ce phénomene d‘emballement thermique, il est donc fortement déconseillé de
polariser en tension pure les transistors bipolaires pour un fonctionnement correspondant a

une classe AB ou A.

C) Consequences de ces phenomeénes sur le fonctionnement de cellules
multidoigts (Effet Crunch).

Pour les applications microondes de puissance, les transistors sont constitués de plusieurs
doigts. Lors d’un fonctionnement a fort signal, les doigts centraux étant les plus chauds, ils
peuvent finir par conduire la totalité du courant par emballement thermique laissant les doigts
latéraux inactifs. Une chute brusque de gain de courant statique est alors observée, figurel-19 ,
[43] [44].

Ic (A) 4 :Zone d’emballement

thermique

>
Ve (V)
Figure 1-19 : Représentation de I’effet Crunch pour une polarisation en courant.

Ce phénomene peut étre également visualisé en utilisant des systémes microscopique équipés

de cameras infrarouges sensibles a la chaleur [45].

[11.2 Controle thermique intrinseque au transistor.

[11.2.1  Réduction de la resistance thermique du substrat.

Pour limiter I’auto échauffement, il est nécessaire d’optimiser la structure méme du transistor
afin de favoriser I’évacuation de chaleur. Une premiére étape consiste donc a réduire la
résistance thermique du substrat, soit en utilisant des matériaux fortement conducteur d’un
point de vue thermique, soit en effectuant un amincissement du substrat pour accélérer le

transit de la chaleur.

31



[11.2.2  Homogénéisation de la répartition de tempeérature.

Pour éviter I’auto échauffement dans le doigt central des transistors multi-doigts, une autre
solution consiste a réaliser des ponts thermiques pour répartir de maniére homogéne la chaleur
sur I’ensemble du composant. Ces ponts thermiques peuvent é&tre réalisés par un
épaississement d’or ou la pose de diamant. Cette derniére solution peut étre plus délicate
concernant la qualité du contact entre le diamant et les doigts du transistor [46].

Une autre methode nommée Flip-Chip consiste a retourner le composant sur un matériaux

fortement conducteur de chaleur afin d’évacuer celle-ci rapidement [47] [48] [49].
[11.2.3  Résistances de ballast.

L’ objectif des résistances de ballast est d’empécher les phénoménes d’emballements
thermiques dans les transistors afin d’en améliorer la stabilité en température et d’atteindre
ainsi des puissances plus importantes. 1l a été montré que les phénomeénes d’auto
échauffement présents dans les HBT pouvaient entrainer une augmentation du courant de base
qui, malgré la chute du gain en courant statique, entrainait a son tour une augmentation rapide
du courant de collecteur jusqu’a destruction du transistor dans le cas d’une absence de
rétroaction limitative. La résistance de ballast permet cette rétroaction. A titre d’exemple, cela
peut étre réalisé par I’implant d’une résistance série intrinséque au sein de I’émetteur du
transistor. Pour une tension extrinséque fixe base-émetteur, une augmentation du courant
entraine une augmentation de la chute de potentiel dans ces résistances, provoquant ainsi un
recul de la tension intrinséque au niveau de la jonction tendant a faire diminuer le courant.

Par ailleurs, cela permet également d’ameliorer la fiabilité des composants. En effet ceux ci
durant leur utilisation peuvent étre soumis a des pics de tension ou de courant trés courts
diminuant la durée de vie des transistors. Le ballastage permet de diminuer I’'impact de ces
stress accidentels [50].

111.2.4  Choix de |*électrode de grille :

Concernant I’utilisation des transistors a effet de champ, la longueur de grille joue également
un réle important sur I’impact de la température. Il & été démontré sur les HEMTs qu’en
augmentant cette longueur, malgré une dégradation des performances en terme de Fyax et Fr

a température ambiante, leur déependance en température en était amoindrie [39].
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[11.3 Controle thermique extrinseque au transistor.

111.3.1  Influence de la classe de fonctionnement :

La puissance dissipée dans un transistor correspond a un bilan de puissance donné par
I’équation (5). A ce titre la classe de fonctionnement joue de maniere prépondérante sur I’état

thermique du composant.

(5) Pty =Ppc +Pg —Ps

PrH : Puissance dissipée sous forme thermique (W).
Ps : Puissance RF de sortie du transistor (W).
Pg : Puissance RF d’entrée du transistor (W).

Ppc : Puissance consommeée au continu (W).

a) Classe A :

Typiquement, cette classe de fonctionnement est réalisée par une polarisation de base en
courant pour un transistor bipolaire et pour une polarisation de grille en tension pour un
transistor a effet de champ. Cette configuration donne de bonnes performances en gain et
linéarité bas niveau mais elle est colteuse en consommation. Le niveau continu du courant de
sortie reste élevé quel que soit le niveau du signal & amplifier.

Il s’en suit que pour une faible puissance du signal d’entrée, le couple faible puissance de
sortie /forte puissance consommée place le composant dans un état thermique tres
défavorable. Toute la puissance consommée est transformée en chaleur. La particularité de

cette classe est que plus la puissance de sortie est élevée, plus le composant se refroidit.

b) Classe B, C :

Pour ces classes de fonctionnement obtenues par une polarisation en tension de la base ou de
la grille, le courant continu consommé est nul en I’absence de signal RF et augmente en
fonction du niveau de puissance de ce dernier. Le fait d’avoir une évolution simultanée de la
puissance de sortie et de la puissance consommee est donc une solution intéressante du point
de vue thermique. Ce fonctionnement est toutefois défavorable en terme de gain et de

linéarité.
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C) Classe AB:

Pour les transistors bipolaires, le compromis est d’effectuer une polarisation mixte entre
tension et courant par le biais de I’utilisation d’une résistance série dans le circuit de
polarisation de base. Cela permet d’obtenir de bonnes performances en terme de linéarité et
puissance sur une dynamique de puissance optimum tout en se préservant des phénomeénes
d’emballement thermique. La résistance de base peut en effet également jouer le r6le d’une

résistance de ballast supplémentaire
111.3.2  Optimisation de I’impédance de charge.

Le rendement en puissance ajoutée est une caractéristique importante rendant compte de la
capacité d’un transistor a convertir une énergie fournie au continu en énergie RF utile et non

en chaleur.

(6) PAE =Ps =Pe 109
Pbc

PAE : Rendement en puissance ajoutée (%)
Pg : Puissance du signal en entrée (W)
Ps : Puissance du signal amplifié en sortie (W)

Ppc : Puissance consommee pour I’amplification au continu (W).

A ce titre, suivant que I’'impédance de charge soit optimisée pour un fonctionnement en
puissance de sortie maximale ou pour un fonctionnement en rendement en puissance ajoutée
optimum, elle détermine également de maniere prépondérante I’état thermique du composant.

Plus le rendement en puissance ajoutée sera important, plus le composant sera froid.
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Cycle de charge optimisé Cycle de charge optimisé
Is (A) en puissance. Is (A) en rendement.

\'/SO Vs (V) \./So Vs (V)
Figure 1-20 : Cycles de charges optimisés en puissance et en rendement.

[11.3.3  Reéalisation de circuits compensés en température.

Afin de contrebalancer I’impact de la montée en température des transistors, il est parfois
nécessaire d’utiliser des techniques de compensation thermique concernant la réalisation
d’amplificateurs. Parmi de nombreuses techniques, une réalisation astucieuse ‘On-Chip’ a été
effectuée sur un amplificateur constitué a partir de 4 étages de transistors a effet de champ
fonctionnant en bande X, [52].

Le circuit de contre-réaction thermique est constitué de maniére tres simple de par I’utilisation
d’une diode et d’une résistance. Le principe est d’allier la décroissance en gain du transistor
avec le recul de la tension seuil de conduction d’une diode Schottky en fonction de la
température lorsque cette derniére est placée entre la grille du transistor et la tension de
polarisation. De par le recul de la tension de seuil de cette diode, la tension de polarisation vue
par la grille augmente en fonction de la tempeérature ouvrant ainsi un peu plus le canal du
transistor. Cette ouverture du canal compense ainsi en partie la diminution de courant en
fonction de la montée en température. Sur une plage de 90°K, ce principe a permis de réduire
la chute de gain de 5.5 a 1.3dB. Cependant, il est a noter que ce principe ne permet pas de
refroidir le composant.

Pour ces aspects thermiques, le deéveloppement et I’exploitation d’un systeme de
caractérisation fonctionnelle en puissance et en mode pulsé présentent un intérét fort pour une
contribution & I’expertise et a la validation des modeles électrothermiques non linéaires des

transistors de puissance. C’est principalement I’objet du chapitre I1.
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IV Aspect puissance et rendement sous contrainte de

linéariteé.

La linéarité est le facteur clef concernant le respect de I’intégrité des signaux lors de leur
amplification. Celle-ci dépend des potentialités en linéarité des transistors qui le constituent,
de leurs conditions de fonctionnement, ainsi que de I’architecture méme de I’amplificateur.
De plus, les performances en linéarité sont généralement associées & des contraintes de
fonctionnement en puissance et de rendements maximums. De ce fait, la difficulté majeure de
la conception d’amplificateurs de puissances réside dans I’ajustage du compromis nécessaire
puissance, rendement, linéarité.

Dans le domaine des télécommunications sans fils, les amplificateurs de puissances se doivent
d’étre trés linéaires pour minimiser les interférences entre les différents canaux de
transmission d’informations. Le décodage numérique des signaux modulés sera également
d’autant plus aise et la qualité de la transmission d’autant meilleure que I’amplification restera
linéaire. Dans le cas des applications R.A.D.A.R; les criteres de respect de I’intégrité des
signaux sont différents. Pendant I’impulsion, I’'amplitude des signaux microondes étant
constante, il n’y a pas de spécifications de linéarité en terme d’intermodulation. Néanmoins
les phénomeénes de dynamiques lentes dans les circuits de puissance (réponse des circuits de
polarisation et transitoires thermiques) peuvent affecter les temps de montée des impulsions et
engendrer des rotations de phase de la porteuse au cours d’une impulsion ou d’une impulsion
a une autre. Ceci se traduit par la distorsion de signal utile et par une remontée des lobes
adjacents du spectre du signal en émission.

L amplificateur de puissance étant un des composants les plus critiques en terme de linéarité,
son étude approfondie via des modélisations précises doit étre validée par le biais de
caractérisations fonctionnelles. Les objectifs de linéarité sous contrainte de rendement en
puissance ajoutée sont d’autant plus difficiles que la fréquence d’utilisation est eélevée (bande
K) en raison d’un manque de réserve de gain comme degré de liberté. Ceci constitue I’objet

d’un travail réalisé dans le chapitre IlI.
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IV.1 Etude et modélisation des non linéarités des transistors de
puissance.

La détermination des caractéristiques statiques réalisées par mesures pulsées tel que le profil
de la transconductance permet de dégager les grandes tendances en terme de potentialités de
puissance, de rendement et de linéarité du transistor considéré [53]. Elles permettent
également d’évaluer le comportement non linéaire des transistors considérés par rapport aux
phénoménes éventuels de pieges et aux phénomeénes thermiques. Les mesures pulsées
facilitent I’exploration de zones de fonctionnements critiques (zone d’avalanche par exemple)
gu’il ne serait pas possible de mesurer en régime continu. A partir de ces mesures, de
nombreux paramétres peuvent donc étre évalués donnant des indications précieuses sur les

potentialités en terme de puissance et de linéarité des composants.

V.2 Les effets non linéaires dans les transistors bipolaires.

Prenons par exemple le cas d’un transistor bipolaire a hétérojonction tel que celui représenté
sur la figurel-21 . Un transistor bipolaire idéalement linéaire serait un transistor dont le
courant de collecteur serait parfaitement proportionnel au courant de base et totalement

indépendant de la tension de collecteur quel que soit la fréquence de travail.

lc(t)=f(Vbe,Vce)

Emetteur
e’
Base >
Rb il _|Sbe
Collecteur § Rin T 7 Ic(t)
AN ——Cce
el Lol
- P .
E T Cbc_extT Cbclin

Figure 1-21 : Vue en coupe d’un transistor bipolaire a hétérojonction

A partir de mesures DC et parametres S multi-polarisations, une extraction des parametres
intrinséques non linéaires du composant est effectuée afin de constituer un schéma équivalent
en éléments localisés. Celui-ci permet de réaliser une topologie de modéle électrique grand

signal du transistor extrémement utile pour la conception assistée par ordinateur des circuits
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microondes. Afin de compléter le modele du HBT, un circuit annexe représentant la
dépendance thermique de ses non linéarités est ajouté (figure.l-22). De méme, les
inductances parasites ainsi que les capacités de plot doivent étre prises en compte. Ci dessous

figure I’exemple d’un modele électrothermique non quasi statique d’un transistor HBT.

Circuit Thermique

Pdissip=Ic,*Vce,+Ib,.Vbe,

_<_
C \ R C
TH TH AT BCi_FXT
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Figure 1-22 : Modele non linéaire électrothermique d’un transistor bipolaire.

Le comportement non linéaire des transistors bipolaires provient de plusieurs sources de non
linéarités. Parmi celles ci, la plus significative est la commande du courant de sortie en
fonction du courant d’entrée. Cette commande est vraiment non linéaire pour de faibles
tensions Vbe et devient progressivement linéaire en fonction du courant. Les résistances série
de base et d’émetteur ont globalement un effet linéarisant [54].[55]. Pour des fréquences de

fonctionnement élevées, les non linéarités engendrées par les capacités (Cgg,Cpgc)

deviennent également une source de non linéarité importante. Il a été montré que la
dépendance de la capacité Cbc en fonction de la tension Vce avait une contribution
significative dans la distorsion des signaux. [56]. Par ailleurs, pour concevoir un modele

grand signal de transistor bipolaire, il est nécessaire de tenir compte des parametres suivants.
IV.2.1 Présence des diodes de fuite.

Ces diodes représentent les fuites de courant de la base vers I’émetteur et de la base vers le
collecteur dues aux effets de surface du transistor. Ce phénomene décroit lorsque le courant

de base augmente.
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IV.2.2 Effet Kirk.

En régime de forte injection d’électrons dans le collecteur, une injection de trous de la base
vers le collecteur se produit de maniére a conserver la neutralité électrique de ce dernier. Cela
conduit a un épaississement de la zone déplétée au sein de collecteur, ou de maniére
équivalente a un élargissement de la base. Le temps de transit des trous s’en trouve
significativement augmente, ce qui a pour conséquence pour des forts niveaux de courant de

dégrader fortement le gain en courant ainsi que la fréquence de transition du composant.
IVV.2.3 Effet de quasi-saturation.

Lorsque la tension de collecteur diminue, la polarisation en sens direct de la diode base
collecteur est favorisée d’autant plus que le courant de collecteur est élevé. Dans cette
configuration, cela se traduit donc par une forte dépendance du courant Ic en fonction de la
tension de collecteur. Cette zone de fonctionnement influe de maniére primordiale sur la

saturation de la puissance de sortie et donc sur la compression de gain.
IV.2.4 Le phénomeéne d*‘avalanche.

Dans le collecteur, les électrons sont balayés par le champ électrique induit par la polarisation
inverse de la jonction base-collecteur. Au dela d’une certaine valeur de ce champ,
I’accelération de ces électrons est suffisamment forte pour déclencher le phénomene
d’ionisation par impact. Les électrons sont alors arrachés aux atomes de maniere cumulative

conduisant & un courant d’avalanche pouvant étre destructeur pour le composant.

Effet Early.

Mis en avant par Early [57] en 1952, ce phénomene indique la présence d’une résistance de
sortie non linéaire dépendant de la tension base collecteur. En effet, lorsque cette tension
augmente, la largeur de la zone de charge d’espace de la jonction base collecteur croit de
maniere significative. Cette augmentation dont une partie minime s’effectue dans la base
conduit a une modification du profil des porteurs injectés modifiant de par ce fait le courant
de collecteur.

Dans le cadre d’une étude des phénomenes non linéaires, en plus des phénomeénes thermiques

évoques précédemment, il est donc nécessaire de tenir compte de tout ces aspects.
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V.3 Les effets non linéaires dans les transistors a effet de champ.

De la méme fagon, un transistor a effet de champ idéalement linéaire serait un transistor pour
lequel le courant de drain serait proportionnellement commandé par la tension de grille quel
que soit la tension de drain et la fréquence du signal. Bien entendu, cette perspective reste
utopique car un certain nombre d’effets non linéaires viennent perturber cette fonction.

Pour tout type de transistors, la puissance de sortie finit toujours par atteindre une valeur de
saturation nette en fonction de la puissance d’entrée. Celle-ci est directement liée a la valeur
de I’excursion maximale que peuvent prendre le courant et la tension de sortie. De maniére
générale, le courant est limité par la vitesse de saturation que peuvent atteindre les électrons et
la tension est limitée par les phénomenes de claquage.

Comme illustré sur la figure.l-23, une premiere approche permettant de comprendre les
phénomenes intrinseques au transistor a effet de champ peut étre faite par I’analyse de la

structure du transistor, ainsi que I’extraction de ses caractéristiques électriques en petit signal.

Figure 1-23 : Origine physique du schéma équivalent du transistor a effet de champ.

Les valeurs des éléments représentant le fonctionnement du transistor sont non linéaires et
dépendent entre autres des tensions de drain et de grille. Afin de connaitre ces valeurs dans le
cadre d’une modélisation au sein de I’IRCOM, des mesures pulsées sont effectuées [53] sur
I’ensemble de la caracteéristique statique du composant.

La figure.l-24 représente également un modeéle de transistor a effet de champ mais plus

réaliste car tenant compte des effets principaux non linéaires parasites.
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Circuit Thermique Effets de pieéges
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Figure 1-24 : Modele non linéaire électrothermique d’un transistor a effet de champ

prenant en compte les effets de pieges.

Parmi ces phénomenes nous retiendrons les phénomeénes suivants.
IV.3.1 Les courants de fuite.

Pour des courants et des tensions de drain élevés, au bord de la grille coté drain, un champ
électrique de composante horizontale et proche de la surface du semiconducteur apparait.
Quand celui-ci devient suffisamment puissant, il peut alors engendrer le percement d’un
tunnel d’électrons de la métallisation de grille vers le contact de drain a travers la surface du

semiconducteur. Cela donne naissance a un courant de fuite qui peut devenir tres significatif.
IV.3.2 Avalanche due au phénomene d’ionisation par impact.

Ce phénomeéne est similaire & celui ayant lieu dans les transistors bipolaires (cf. paragraphe
1321). Il est lié a la génération de paires électrons trous pour de forts champs de drain. Les
électrons sont alors accélérés par le champ eélectrique provoquant une augmentation du
courant de drain tandis que les trous sont évacués a travers la grille ce qui provoque un

courant de grille négatif.
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IVV.3.3  Avalanche standard.

Lorsque le canal est pincé, la tension de grille induit un champ electrique vertical. Si cette
tension devient encore plus négative, elle peut également entrainer le déclenchement d’un

phénomeéne d’avalanche. Ce phénomene donne lieu a un courant de surface.
IV.3.4 Effets de piéges.

Ils existent de par la nature non-idéale du substrat semi-isolant capable de capturer et
d’émettre des porteurs [58]. Ces phénomenes ont des constantes de temps relativement
importantes et générent des modulations a dynamiques lentes du courant. Parmi ces

phénomenes, citons ceux de “ Self-backgating ’, de * gate-lag ’ et de * sidegating ’.

a) Effets de “ Self-backgating ’.

Pour les MESFETS, ce phénomeéne est lié a la présence de piéges dans le substrat semi-isolant.
Lors d’une variation rapide du champ électrique entre le drain et la source, les électrons
provenant du canal peuvent étre piégés rapidement dans le substrat. Le substrat proche du
canal devient alors chargeé négativement. Ces électrons peuvent étre ensuite re-émis avec des
constantes de temps plus longues. L’équilibrage des charges implique alors I’apparition d’une
zone chargée positivement a I’interface canal substrat dans le canal. Le canal est alors
momentanément pincé par une deuxiéme grille au niveau de cette interface d’ou le terme de
‘self-back-gating’.
b) Effets de * gate-lag "

Lorsque le canal passe rapidement d’un état pincé a un état ouvert, I’effet de ‘gate-lag’ induit
un retard quand a la réponse en courant de drain. Ceci est di aux phénomenes de piéges
présent dans le semiconducteur formant le canal. En fonction de Vgs, certains piéges peuvent

capturer ou émettre des trous de maniére transitoire avec une vitesse inférieure a la

modulation de Vgs induisant ainsi un comportement transitoire du courant de sortie.

C) Effets de * Sidegating ’
Le fonctionnement d’un transistor peut étre affecté par I’environnement dans lequel il se situe.
Les phénomeénes de capture et d’émissions de porteurs au sein d’un transistor peuvent étre
influencés par les champs électromagnétiques des composants environnants. Le transports des
charges peut alors étre affecté par un potentiel autre que ceux fournis aux trois accés du
transistor. D’autres effets indésirables peuvent apparaitre suivant la pureté du substrat et la

42



technologie du fondeur. Ces phénomenes sont géneralement regroupés dans I’appellation

‘Sidegating’ et “‘Backgating’.

IV.4 Critéres de linéarité.

La fonctionnement non linéaire d’un transistor peut étre caractérisé de maniére globale et

qualitative suivant plusieurs méthodes et par I’utilisation de plusieurs types de signaux.
IV.4.1 Caractérisation a I’aide d’un signal CW.

L’amplification d’un signal mono-porteuse (le signal n’est constitué que d’une seule
fréguence) n’est d’aucun intérét concernant la transmission d’informations. En revanche, il
constitue un signal de test simple a utiliser en premier lieu pour étudier les potentialités du
composant en puissance, rendement, et linearité. Pour une puissance suffisamment faible, le
signal de sortie est proportionnel au signal d’entrée, sa puissance augmente de 1dB lorsque la
puissance du signal d’entrée augmente de 1dB (excepté pour des classes de fonctionnement
particulierement non linéaires comme la clase C).

Lorsque la puissance du signal devient plus importante, ce dernier arrive en régime de
saturation, les conversions d’amplitude (AM/AM) et de phase (AM/PM) permettent alors de

caractériser le fonctionnement non linéaire de I’amplificateur.

Gain de puissance
aselyd ap UOISIBAU0D

Puissance d'entrée

Figure 1-25 : Conversion AM/AM et AM/PM.

Ces caractéristiqgues AM/AM et AM/PM sont déterminées de maniéere statique, point par point
par une mesure en mode CW (signal d’entrée sinusoidal pur dont I’amplitude est
progressivement augmentée). Elles forment donc une premiére approche de la description de
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la réponse de I’amplificateur a un signal simple. La platitude des courbes est un bon

indicateur de linéarité méme si cela reste une caractéristique purement statique.
IV.4.2 Caractérisation a I’aide d’un signal biporteuse.

Une approche complémentaire consiste a amplifier un signal constitué de deux fréquences
proches. Lorsque deux signaux sont appliqués en entrée d’un dispositif non linéaire, des

fréquences d’intermodulation apparaissent.

b 1 f 1

ﬂ.f—’ ﬁlf_&.f

Figure 1-26 : Caractérisation biporteuse d’un amplificateur.
Soit le signal d’entrée définit par I’équation (7).
(7) Vin = A.cos(wq.t) + A.cos(wo.t)
En supposant une caractéristique statique de type :
(8) Vourt () =ag.Vin (1) +a, Vi (1) +a3. Vi (1) + a4 Vin* (1) +a5. VN (1)

Le spectre du signal de sortie est alors constitué des fréquences issues des produit

d’intermodulation aux pulsations N.W,=M.W, ou n et m sont des entiers. L ordre du produit

d’intermodulation est donné par k:|n|+|m| .
L’amplitude du signal de sortie au produit d’intermodulation d’ordre 3 a la pulsation

2.W,—W, est alors de la forme suivante.

(9) VSVL\J'%_WZ (t) = ( gag.A3 +§a5A5 j.cos[(Zwl ~wy)i]

L’amplitude du produit d’intermodulation d’ordre 3 (et d’ordre impair de maniere plus

générale) ainsi que la compression de gain sont influencés par les non linéarités d’ordre
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impair seulement [59]. Pour des niveaux suffisamment faibles, la composante prédominante

3
de cette équation est donnée par le terme en 8a3'A . Par conséquent, lorsque la courbe de la
puissance moyenne des raies d’intermodulation a 2.W,—W, et 2.W,—W, est tracée en fonction

de la puissance moyenne du signal a Wyet Wy | (figure.l-27 ), la pente theéorique de cette

courbe doit étre de 3dB/dB.

Pl —1, Pl 1)

Psortie (dBm)

1dB

1dB L
1dB

Pentrée (dBm)

Figure 1-27 : Schéma du Point d’interception d’ordre 3

Le taux d’intermodulation d’ordre 3 est defini par :

/L= Pf1+Pf2
(10) 3 P(2f1-f2)+P(2f2—-f1) -

Une des difficultés principales d’utilisation et d’analyse de ce critére est sa dependance en
fonction de I’écart en fréquence des deux porteuses, de plus, les C/I supérieurs (m>n) et
inférieurs (m<n) ne sont généralement pas symétriques dans la bande. Ces phénoménes sont
également principalement affectés par la présence de phénoménes a dynamiques lentes.
L’ exploitation du critere C/I3 peut étre également délicat en raison de phénomeénes de
compensations internes de non linéarités. Une diminution locale du C/I3 peut alors étre

observée bien que les C/I d’ordres supérieurs soient dégradés. Par ailleurs, les phénoménes
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d’expansion de gain dus a la présence d’harmonique 2 génerés par les non linéarités rendent

tres délicats I’utilisation du point de compression et de I’IP3.
IV.4.3 Caractérisation a I’aide de signaux complexes.

Dans le cadre de I’étude de systémes de communications numériques sans fil, le spectre des
signaux a transmettre est continu. Par conséquent I’évaluation de la spécification de linéarité
réalisée a partir de signaux simples (monoporteuse ou biporteuse) n’est pas tres appropriee.
Ainsi, pour rendre compte du comportement linéaire des amplificateurs, une autre approche
consiste a soumettre ces derniers a des signaux modulés plus proches des signaux

effectivement utilisés en télécommunication

a) Evaluation de linéarité avec I’A.C.P.R.
Lorsqu’un systeme amplifie un signal compris dans un canal de transmission de largeur BW,,

du fait des non linéarités inhérentes a I’amplificateur, un bruit d’intermodulation est généré
dans les canaux adjacents (BW,.et BW,). L’A.C.P.R (Adjacent Channel Power Ratio) est

une grandeur quantifiant ce bruit en fonction de la puissance du signal utile.

BW,
—»
f
fO

Figure 1-28 : Caractérisation en ACPR d’un amplificateur.

Sa valeur correspond au rapport de la puissance moyenne du signal compris dans le canal

BW, Sur la puissance des signal compris dans les canaux adjacents.
2. P(f)df
b, P ()

IBWIP(f).df+ Iva P(r)dr

2

(11) ACPR(dB)=10.log

46



L’A.C.P.R permet donc de quantifier la dégradation du signal par une mesure du bruit
d’intermodulation dans les canaux adjacents. Il apparait ainsi comme un paramétre qui integre

les taux d’intermodulation d’ordre multiple, C/13, C/Ik.

b) Evaluation de linéarité avec le N.P.R.

Le N.P.R. (Noise Power Ratio) est un critéere permettant de quantifier les effets des non
linéarités sur un signal multiporteuse au sein méme du canal de transmission [60] [61]. Il est
plus particulierement utilisé dans le cadre d’applications spatiales. Pour cette caractérisation,
le signal généré est un bruit blanc gaussien bande étroite compris dans une bande de
fréquence définie. Il est constitué d’un grand nombre de porteuses d’amplitudes égales et de
phases aléatoires. De par I’usage d’un filtre rejecteur de bande étroit, un trou (typiquement de
largeur inférieure a 1% de la bande du signal) est généré en milieu de bande pour sonder le

bruit d’intermodulation au cceur du signal.

fo

Figure 1-29 : Caractérisation en N.P.R d’un amplificateur.

La mesure du N.P.R consiste a mesurer la densité de bruit provoquée par les phénomeénes
d’intermodulation dans le trou par rapport a la densité de puissance du signal dans le canal
considéré [62] [63] [64].

P(r)dr  gw
12) NPR(dB)=10.l Lorteuses * rrou
( ) ( ) > —[Froup f)df BWPorteuses

C) Evaluation de linéarité avec I’E.V.M.

Dans le cas des modulations numériques, un autre critere de qualité concernant la

transmission d’information est L’E.V.M, (Error Vector Magnitude). Il est devenu pour la
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caractérisation de linéarité des systemes un critere incourtournable [65] [66]. Dans les
récepteurs numériques modernes, le signal de sortie en fréquence intermédiaire (I.F) est
directement numérisé. Les erreurs commises dans la transmission des informations
numériques sont principalement dues aux systémes d’amplifications analogiques. Lorsque
I’information transmise sous forme de modulation numérique (ex : 16QAM) est représentée
dans le plan complexe sous forme d’une constellation, les non linéarités des amplificateurs
déforment cette constellation provoquant de ce fait des interférences inter-symbole signe de la
dégradation du signal.

Q Q
A

" " " " Iy nn
e

. e Wi,
! xS LA |
1 0N . Lo
e, : wivy

Figure 1-30 : Caractérisation en E.V.M d’un amplificateur.

Dans le cas d’un modulation 16 Q.A.M, chaque point représente un symbole, chaque symbole
représente une suite de n bits, la deformation de la constellation engendre donc une
déformation de I’information numérique. Pour quantifier la valeur moyenne du bruit engendré
par I’amplification non linéaire du signal, on utilise I’E.VV.M. [67].

1 N 2 2

NZ(CSIJ ""KQJ)

(13) EVM=—E *100%

max

avec :

Siax - Amplitude du vecteur représentant I’écart entre le symbole d’origine et le symbole le
plus éloigné de sa position originelle. (5IJ,5QJ) représentent le vecteur d’erreur pour chaque

symbole.

Les caractéristiques statiques de conversion AM/AM et AM/PM sont essentielles et
prioritaires pour I’analyse et I’optimisation de I’'EVM. Aux fréquences millimétriques ou la
réserve de gain est moindre, I’optimisation conjointe d’un fonctionnement optimal en
rendement et en linéarité est plus critique, comparé a un fonctionnement pour des fréquences
plus basses. Le chapitre Il porte sur une caractérisation effectuée en bande K contribuant a la
validation d’une etude analytique et une recherche des conditions optimum de fonctionnement
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en linéarité sur un transistor PHEMT a partir de ces caractéristiques de conversion AM/AM et
AM/PM.

IV.5 Méthodes de linéarisation de I’amplification.

L’objectif a atteindre lors de la conception d’un amplificateur de puissance est de tirer parti au
maximum des potentialités en terme de linéarité et de rendement des transistors utilisés. Pour
que cette conception soit optimale, elle doit étre réalisée en fonction de la connaissance des
profils de non linéarités propres au transistor et suivant I’environnement externe par une
optimisation des conditions de polarisation et d’adaptation. Cette étape doit étre préalable a la
conception de systémes complexes externes au transistor ayant pour but de linéariser a

posteriori le comportement du transistor.
IV.5.1 Amélioration d’ordre technologique.

Afin d’obtenir des composants ayant de bonnes performances en linéarité, I’aspect
technologique est le premier a prendre en compte. En effet, nombre de paramétres
intrinseques au transistor peuvent influer en ce sens. Parmi ces nombreux aspects, citons

I’influence des parametres suivants.

a) Optimisation de la valeur de la capacité base collecteur pour transistor
bipolaire.

La capacité non linéaire Cbc d’un HBT a un impact prépondérant sur la linéarite. Une
premiére approche visant a optimiser le comportement linéaire d’un transistor est de jouer sur
la valeur de la capacité Chc. A titre d’exemple, des travaux réalisés par le laboratoire ‘Air
Force Research Laboratory / Minnesota / USA) [68]. ont montre qu’en faisant varier la
distance entre la métallisation de base et la métallisation de collecteur; il était possible
d’augmenter la valeur extrinséque de cette capacité. De par ce procédé, il fut possible

d’augmenter les performances en linéarité au détriment d’une perte de gain en puissance.
b) Optimisation de la valeur de la résistance d’émetteur pour un
transistor bipolaire.

Afin de diminuer I'impact thermique sur la linéarité, des résistances de ballast peuvent
également étre utilisées. Technologiquement, cela peut étre fait par I’épitaxie d’un
semiconducteur faiblement dopé dans I’émetteur afin d’en augmenter la résistance.
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C) Influence de la longueur de grille pour un transistor a effet de champ.

L’étude citée dans la publication [39] a mis en avant une des influences de la longueur de
grille sur la linéarité. Il a été montré que plus cette grille était courte, plus la dépendance en
température de parameétres tels que la fréquence de travail étaient faibles. Dans I’exemple
traité en [69] en bande Ka, une étude menée sur des PHEMTs a montré I’influence que
pouvait avoir la distance séparant le grille du drain sur la linéarité. Par le biais de la réalisation
de transistors a simple ou double ‘recess’, les résultats publiés montrent que I’utilisation du
double ‘recess’ dont I’espacement est le plus grand permet d’obtenir des tensions de
claquages deux fois plus élevées (8V) que pour un transistor a simple ‘recess’ (4V). Cela
permet par la suite de polariser le composant a une tension de collecteur plus élevée (5V
contre 3V) et d’obtenir pour une excitation biporteuse des niveaux d’intermodulation plus

faibles de I’ordre de 8dBc pour une puissance de sortie variant entre 4 et 12 dBm.
IV.5.2 Linéarité suivant les conditions de fonctionnement.

Les conditions de fonctionnement dans lequel est placé le transistor sont déterminantes pour
la linéarité. Une des méthodes les plus aisée pour répondre a ce critére et de faire du ‘back-
off’, c’est a dire d’amplifier le signal avec un niveau en puissance plus faible que le maximum
autorise pour rester dans un domaine relativement linéaire. Cependant, il est aisé de
comprendre que ce principe est particulierement pénalisant concernant les applications
nécessitant un fonctionnement linéaire sous contrainte de puissance et de rendement. C’est

pourquoi il est nécessaire d’envisager d’autres solutions comme celles présentées ci dessous.

a) Optimisation des conditions de polarisations.

La classe de fonctionnement de prédilection concernant la linéarité a bas niveau est la classe
A. Cependant nous avons vu que cette classe n’est pas toujours utilisable du fait qu’elle
procure des rendements en puissance ajoutée faibles et qu’elle place genéralement le
composant dans un état thermique défavorable.

Ainsi, il convient souvent de polariser le composant a des valeurs optimales de tensions et de
courants concernant la linéarité. Ces valeurs sont indiquées principalement par le profil des
non linéarités telles que les transconductances et les capacités non linéaires du transistor. Les
travaux rapportés au chapitre Il constituent une contribution dans cette approche.

Récemment, des études portant sur I’étude des profils de la capacité Che et de la fréquence de
transition Fr en fonction de la tension et du courant de collecteur ont été menés [70]. Pour un
signal biporteuse [71], ce travail a donné lieu a la détermination des lieux optimums de
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polarisation pour minimiser soit la génération d’harmonique d’ordre 2 soit la géenération des
produits d’intermodulation d’ordre 3. Cependant, il est important de noter que cette approche
est partielle. En effet, cette étude a été menée en utilisant un signal biporteuse test, mais dont
I’écart en fréquence n’a pas eté modifie. Pour prendre en compte les phénomenes influant sur
la linéarité, en plus des conditions de polarisation, il est absolument nécessaire de tenir

compte des conditions d’adaptation du transistor.

b) Influence des impédances présentées aux basses fréquences.

Les impédances présentées par les circuits de polarisation jouent un réle important sur la
linéarité des transistors par le biais des phénoménes de mémoire basse fréquence [72] [73].
Lorsqu’un élément non linéaire est excité par un signal biporteuse aux fréquences F; et F», il
génere un signal de basse frequence (F.-F1) pouvant moduler la polarisation du composant a
une fréquence correspondant a la résonance de I’'impédance présentée par le circuit de
polarisation. La conséquence directe de ce phénomeéne se traduit par une dégradation des
performances en linéarité du circuit.

A ce titre, pour améliorer la linéarité d’un circuit amplifiant des signaux modulés, une
optimisation des impédances présentées aux basses fréquences par le circuit de polarisation
peut étre effectuée [74] [75].

C) Influence des impédances de charge presentées aux fréquences de

travail.

Dans le cas d’une excitation monoporteuse, I’impédance de charge fixe I’allure du cycle de
charge. La surface de ce cycle de charge doit é&tre minimisée pour que la puissance transmise a
I’impédance de charge soit maximale. Pour une excursion en tension de sortie donnée, plus le
module de I’'impédance de charge est faible, plus I’excursion en courant de sortie sera forte. Il
en résulte que la puissance de sortie tend a étre optimale au détriment du rendement en
puissance ajoutée car la valeur moyenne du courant de sortie (courant DC de fonctionnement)
sera plus importante.

Les cycles de charges présentés sur la figure 1-20 pour les transistors a effet de champ sont
typiquement ceux obtenus pour une optimisation en puissance (figurel-20 (a gauche)) ou en
rendement de puissance ajoutée (figure 1-20 (a droite))

Concernant les transistors bipolaires, le cycle de charge donnant les meilleurs caractéristiques
en rendement est généralement celui donnant les meilleurs caractéristiques en linéarité [76].
En effet , plus le courant de collecteur est important, plus il place le composant dans un état

non linéaire. A titre d’exemple, pour une faible tension de collecteur et pour un courant Ic
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important (cycle optimisé en puissance), le phénoméne de quasi saturation (chapitre (1V.2.3)
prépondérant dans cette région rend le courant fortement dépendant de la tension de collecteur
dégradant ainsi la linéarité.

Les non linéarites siégeant dans les transistors sont nombreuses et variées, leurs effets peuvent
étres cumulés ou au contraire atténués par des compensations de non linéarités. Pour obtenir
un fonctionnement a la fois optimal en rendement et en linéarité, une approche basée sur les
phénomeénes de compensation de non linéarités peut étre nécessaire [77]. En fonction du profil
des capacités non linéaires Cgs et Cds (fonction de la polarisation et de I’adaptation),
I’objectif est alors de se servir au mieux de ces phénomeénes de compensations pour obtenir un

fonctionnement optimum en linéariteé.

d) Influence des impédances de source présentées aux fréquences de

travail.

Afin d’améliorer le gain en puissance d’un amplificateur, il est nécessaire de I’adapter en
entrée. Cela est fait en présentant au transistor une impédance de source égale au conjugué de
son impédance d’entrée. Lors de la conception d’un circuit, cela est fait par un circuit
d’adaptation fonctionnant comme un transformateur d’impédance (cf. figurel-31). Lors de la
caractérisation d’un composant sur un banc de mesure ‘source-pull’, cette adaptation est
réalisée soit par un tuner ou par une boucle active [78].

Il est & noter que I’adaptation en entrée dégrade fortement les performances en linéarité de
I’ensemble transistor circuit d’adaptation. Plus I’adaptation est réalisée, plus la distorsion des
signaux amplifiés sera forte. Les mesures réalisées dans le chapitre 11l mettront en évidence ce
phénomene. Cet aspect peut étre présenté de la maniere suivante. Dans le cas d’un transistor
présentant une impedance d’entrée représentée par une résistance et une capacité non linéaire
(cf. figurel-31), I’adaptation est réalisée lorsque la source présente une impédance conjuguée.
Le circuit d’entrée est alors un circuit résonnant. Les résistances présentées en entrée par les
transistors de puissance sont relativement faibles, de I’ordre de quelques Ohms. Ainsi, pour se
rapprocher de I’optimum, il est nécessaire que la source présente également une faible partie
résistive. Ce faisant, la réponse en fréquence du circuit résonnant devient de plus en plus
sélective car le facteur de qualité Qo du circuit RLC équivalent augmente comme indiqué par
I’équation.

1 1
14 = - fo=—
(14) Qo =5mrer, ¥ = nic

52



50 Q Ze s=Ze*

A
v

° ! °
: ,,L g ,,L . % R Transistor
| = = | e
%50 Q =l = : +
Source E ! E | FECe Impédance
E \T—ﬁ i \T—ﬁ : de charge
e i o

Transformateur
K d'impédance J
Y Ze s=Ze*

I R

Ls i
1)) . % R Transistor
! e
% Rs i +
Vg Source Ve ET £ Ce Impédance
! de charge

Figure 1-31 : Réglage de I'impédance de source sur I’impédance d’entrée conjuguée du

transistor de puissance.

De plus, la réponse en fréquence du rapport Q//E“‘ﬂ) varie de fagon non linéaire en fonction
SOURCE

de I’amplitude du signal Vsource car la capacité Ce est non linéaire. Par conséquent, le
déphasage de cette fonction varie d’autant plus sensiblement en fonction du niveau de
puissance que I’accord d’entrée est sélectif entrainant ainsi une plus grande amplitude de
variation des caractéristiques AM/PM. Par ailleurs, il est important de noter que cet effet
capacitif non linéaire est lié au profil de la capacité d’entrée mais également au profil de la
capacité entrée sortie par effet Miller.
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e) Influence des impédances présentées aux fréquences harmoniques.

Afin d’obtenir des conditions de fonctionnement optimisées de maniére plus fine, une
recherche des impédances aux fréquences harmoniques peut étre menée. Cela permet de
modifier de maniére judicieuse les relations de phase entre les composantes harmoniques des
signaux (notamment celles du courant de sortie) afin de les optimiser vis a vis des
performances en linéarité, rendement ou puissance [79] [80]. La présence d’harmonique 2 de
tension en entrée (par la non linéarité d’entrée ou par la contre-réaction sortie/entrée par effet

Miller) tend a générer des phénomeénes d’expansion de gain.
IV.5.3  Systemes de Linéarisation.

A un niveau de conception hiérarchique supérieur (niveau sous systéemes), les performances
en linéarité d’un amplificateur de puissance peuvent également étre améliorées. Ci dessous

figurent de maniére non exhaustive quelques principes

a) Linéarisation par pré-distorsion.
Le principe est de pré-distordre le signal de maniére inverse a la distorsion engendrée par
I’amplificateur de puissance. Pour un systeme sans mémoire, cette pré-distorsion peut étre

définie suivant les caractéristiques AM/AM et AM/PM opposees a celles de I’lamplificateur de

puissance. Ce principe est schématisé sur la figure 1-32 .

Prédistorsion Amplificateur Systeéme linéaire
N
g
A AM A M A M
AM <v| > AM <:> AM
A A " A "
PM PM PM
AM‘ AM‘ AM‘

Figure 1-32 : Systéeme de pré-distorsion.

L’ association de la pré-distorsion et de I’amplificateur fournissent ainsi une amplification

linéaire sur une certaine dynamique de puissance. Le méme principe peut étre appliqué en
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sortie par post-distorsion [81]. Cette technique est genéralement réalisée avec des diodes ou
des transistors. La pré-distorsion peut également étre envisagée par traitement numérique de
I’information en bande de base des signaux de modulation. Cette technique appliquée
efficacement sur les amplificateurs a tube a ondes progressives (T.O.P) se complexifie
singulierement dans le cas des amplificateurs a I’état solide (S.S.P.A) en raison des

phénomenes de dynamiques lentes dues aux effets mémoires.

b) Atténuation des distorsions par élimination des produits

d’intermodulations.

Un autre concept est d’utiliser un amplificateur auxiliaire générant des produits
d’intermodulations. Ces produits sont ensuite combinés en opposition de phase avec les
produits d’intermodulation d’un autre amplificateur en paralléle afin que le signal de sortie
global soit faiblement distordu [82] [83] comme indiqué sur la figure.l-33. Parmi les
techniques les plus connues figure celle du ‘feed-forward’ [84]. L’inconvénient de ce principe
est que le gain en puissance du montage est affecté par les recombinaisons parasites des

signaux utiles lorsque ceux ci ne sont pas parfaitement en phase.

Amplificateur 1

Amplificateur 2

i

Figure 1-33 : Optimisation de la linéarité par montage paralléle.

Une autre technique consiste a placer les deux amplificateurs en série. Ceci nécessite une
connaissance approfondie de la réponse non linéaire de chaque amplificateur pour un signal
biporteuse. Le role du premier amplificateur est alors de générer un signal contenant des
produits d’intermodulation favorables concernant I’amplification du signal par le deuxiéme

étage [85]. Cette technique est employée pour des émetteurs fortement linéarisés
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(CN3>70dBc). Ces systemes nécessitent de plus des contrdles adaptatifs pour gérer les
dispersions dans le temps.
c) Systémes Bouclés.

Les systemes bouclés visant a linéariser le comportement des amplificateurs par ‘feed-back’
[86] sont également utilisés. Le principe est de prélever le signal en sortie de I’amplificateur

pour ré-injecter en entrée un signal visant a fournir une réponse globale linéaire.

Amplificateur

Ve(p) Vs(p)
- -
A(p) C(p)

A

Rétro-action VvV

7\

B(p)

Figure 1-34 : Principe du ‘Feed-back’.

Un des inconvénients de ce genre de systemes est les limites de vitesses de rétroaction. En
effet, la bande passante requise pour la linéarisation de I’amplification de signaux modulés est
plus importante que la bande passante propre aux signaux modulés. Par ailleurs la conception
de circuits bouclés reste toujours plus critique concernant les aspects de stabilité que les

circuits non bouclés.

d) Gestion active de la charge et/ou de la polarisation.

Pour amplifier les signaux modulés, une autre technique consiste a gérer de maniere
dynamique la polarisation du signal de I’amplificateur ou I’'impédance de charge en fonction
de I’enveloppe afin d’obtenir quel que soit le niveau de puissance du signal les performances
optimales en rendement et linéarité de I’amplificateur. Les méthodes couramment employées

ou envisagées sont les technique ‘E.E.R’ ou ‘Envelop Tracking’ et ‘Doherty’ [87] [88].

Pour conclure sur les phénomenes de non linéarité, il est important que la réflexion porte en
premier lieu sur les composants choisis de par leur caractére technologique. Une seconde
étape consistera a tirer le meilleur parti de ces composants par optimisation de leur conditions
de fonctionnement. Pour finaliser cette recherche en terme de linéarité, des eétudes
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supplémentaires pourront étre menées au niveau sous-systeme afin d’obtenir des architectures
optimisées en amplification linéaire de puissance suivant des méthodes distinctes en fonction
de la nature des signaux applicatifs. Finalement, les conclusions concernant la linéarité
comparative des différents types de composants de puissance restent actuellement tres
partielles. La difficulté essentielle est liée a la complexité des phénoménes de compensations
des diverses non linéarités et de I’impact des dynamiques lentes pouvant provenir d’origines

thermiques par exemple et de I’environnement de polarisation.
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V  Stabilité linéaire et non linéaire.

L’étude de stabilité est un point fondamental supplémentaire qu’il convient de ne pas négliger
sous peine de concevoir des circuits inutilisables. Lors de la conception, de nombreux critéres
permettent de préjuger de la stabilité de I’amplificateur. S’il convient en premier lieu de
vérifier que le circuit congu est stable lorsqu’il est actif a bas niveau, il faut également vérifier
qu’il reste stable en fonction du niveau de puissance délivré ou méme suivant sa température
de fonctionnement. Lors d’une conception aboutie, il est donc indispensable de verifier ce
comportement en stabilité tout au long des différentes étapes par I’usage de simulations et des
mesure dédiées. Dans le chapitre IV, un nouveau banc de mesure contribuant a I’étude de

stabilité d’un composant fonctionnant en regime fort signal est propose.

V.1 Critéeres d’évaluation de stabilité linéaire.

Un dispositif électronique constitué de sources commandées, résistances, inductances et
condensateurs peut étre décrit par une fonction ‘h’ représentant la réponse du systéme a une
impulsion de bruit modélisée par une impulsion de Dirac. Par transformation de Laplace, cette
réponse impulsionnelle peut étre représentée par une fonction rationnelle H(p) de la variable p
(frequence complexe) sous forme d’une fraction dont le numérateur et le dénominateur sont
des polynémes en p a coefficients réels.

N(p) _ N(p-z;)
D(p) N(p-p;)

(15) H(p)=

Les valeurs de p=z; pour lesquelles N(p)=0 constituent les zéros de H(p) et les valeurs de p=p;
pour lesquelles D(p)=0 constituent les p6les de H(p). Dans le plan de la variable complexe p,

les pOles et les zéros sont soit sur I’axe réel, soit symétriques par rapport a cet axe.
V.1.1  Définition d’un systéeme stable

a) Réponse impulsionnelle et fonction de transfert

Un systéeme électronique est dit stable si sa réponse a une excitation d’énergie finie reste

également finie, la réponse impulsionnelle est donc dite d’énergie finie.
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(16) OM finitel que [jn(tjdt < M
0

Une décomposition en éléments simples de cette fonction de transfert peut étre écrite sous la
forme :
n k
(17) FP) = —' -
i=0 (p_pi)
ou p; est le pdle de numéro i d’ordre n. Par transformée de Laplace inverse, la réponse

impulsionnelle h(t) prend la forme :

_n ki n-1
(18) h(t)—g(n_l)!-t exp(p; t)

Par conséquent, si p est un réel, I’intégrale de ce produit est d’énergie infinie si p est positif, et
d’énergie finie si p est négatif. Si p est complexe tel que p = (0( + jW), lui et son conjugué

forment deux pdles de H(p) et nous pouvons regrouper les deux élements sous la forme :

(19) ﬁt“ “Lexp(ajt)(exp(jw;t) + exp(- jw;t)) = ﬁt” “Lexp(ajt)2cos(w;t)

P est un signal complexe de pulsation w, croissant pour @ positif et décroissant pour
U négatif. La réponse impulsionnelle est donc définie par I’ensemble des paires de poles p et
p". La contribution & la réponse impulsionnelle de chaque paire de poles est donc un signal,
dont la pulsation est donnée par la partie imaginaire des péles, et dont l'enveloppe est
croissante ou décroissante selon le signe de la partie réelle du pdle. Par conséquent, I’intégrale
du produit de I’exponentielle par le cosinus est finie si et seulement si la partie réelle de p; est

négative, caractérisant ainsi un systeme stable.

b) Théoreme de Cauchy
Pour une application p — F(p)de la variable p du plan [O(;W] dans le plan
[Re[F(p)]; In‘{F(p)]] , le théoreme de Cauchy indique que si I’on fait décrire a p une courbe
fermée C dans le plan [O(;W], I’image de cette courbe dans le plan [Re[F(p)];In‘{F(p)]]

décrit une courbe G dont la position par rapport a I’origine donne une information sur le
nombre P de pdles et le nombre Z de zéros de F(p) contenus dans le domaine limité par C. En
effet, la courbe G tourne N fois autour de I’origine du plan de la fonction F(p) tel que N=2Z-P
(cf. figurel-35).
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Plan de F(p) 4w Plan de F(p) 4 Im[F(p)]

A,

Re[F(p)]

X P,

\

XP *

Figure 1-35 : Illustration du théoreme de Cauchy.

V.1.2 Trois Critéres de stabilité linéaire courants

a) Critéere de Nyquist.
Soit la fonction de transfert H(p) définie en (15), il est supposé que cette fraction est telle que
N(p) et D(p) ne possede pas de pdles propres. Le poles de H(p) sont donc les zéros de D(p).
Le théoreme de Cauchy est appliqué a la courbe C définie par le demi cercle de diamétre
formé par I’axe imaginaire des fréquences jw tel que WD[—oo;+00] décrivant le plan des
poles et zéros a partie réelle positive. La courbe G image de cet ensemble C par I’application
p - D(p)donne donc une indication sur le nombre de zéros de la fonction D(p). Si cette
courbe G encercle N fois I’origine du plan, la fonction D(p) posséde alors N zéros a partie

réelle positive, ce qui indique que le systeme de fonction de transfert H(p) est instable.

b) Le facteur K.

Lors de la conception d’un amplificateur, nombre d’ingénieurs utilisent le facteur K.
Cependant, cette approche pour étudier la stabilité comporte des limites. Le facteur K est
apparu pour la premiére fois dans un article de J.M Rollet en 1962 [89]. Il repose sur les
conditions de stabilité d’un quadripble linéaire vis a vis de ses conditions externes
d’adaptations.

Les coefficients de réflexion suivants sont définis par rapport a I’impédance de référence
50Q :
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e : coefficient de réflexion en entrée du quadripdle.

I's . coefficient de réflexion en sortie du quadripéle.

' : coefficient de réflexion du générateur

Mo . coefficient de réflexion de la charge.

e Is
2 Dy B ZN
[S] FLEJ Mo [S]

<« <« <« <«
b, a, b, a,

Figure 1-36 : Représentation d’un quadrip6le linéaire.

Le déterminant de ce quadripdle linéaire est défini tel que:
(20) A=5y1555 =515

La stabilité d’un quadripdle linéaire connecté a une impédance de charge passive implique

que I’impédance ramenée en entrée de ce quadripdle soit également passive.
S, S, I
1221 L <1

21y O [<1=[Fe[=S;+ 1-5,,T,

Graphiquement, la limite de cette condition représentée par I’ensemble des impédance de

charge ramenant ‘FE‘ =1 forme un cercle de stabilité.

De méme, la stabilité d’un quadripdle linéaire connecté a une impédance de générateur

passive implique que I’impédance ramenée en sortie de ce quadripdle soit également passive.

(22) OfFg|<1=5[=Sy + IS

Graphiquement, la limite de cette condition représentée par I’ensemble des impédance de

géneérateur ramenant |I'S| =1 forme un autre cercle de stabilité.
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e 12 LA - et e
Si [Sp,|” >|A|, le lieu des coefficients de réflexions entrainant I’instabilité est a Iintérieur du

cercle. La stabilité inconditionnelle implique alors que ce cercle ne doit pas avoir de lieu

commun avec le cercle de rayon unité représentant les impédances passives, figure 1-37 .

R

Instable

Figure 1-37 : Le cercle incluant les lieus d’instabilités est disjoint du lieu représentant les

impédances passives.

Ceci est respecté pour la condition définie par I’équation(23).
(23) |D|>1+|R)

e 12 A2 . . e
Si [Sy,|” <|A|", le lieu des coefficients de réflexions entrainant I’instabilité est & I’extérieur

du cercle. La stabilité inconditionnelle implique alors que ce cercle contient le cercle de rayon

unité représentant les impédances passives.
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Figure 1-38 : Le cercle incluant les lieus de stabilités inclue également les lieus

représentant les impédances passives.

Cette condition est réalisée pour :

(24) |R[>1+|D|

Ces conditions de stabilités peuvent étre reformulées en utilisant le facteur K de Rollet pour
lequel un quadripdle linéaire est dit inconditionnellement stable si les deux conditions
suivantes sont remplies simultanément:
2 2 2
1-[Sul” ~1Sa|" +[A
2[S1, /S|

(25) K>1€t A<l avec K=

Cependant, cette assertion seule est incorrecte car elle est limitée a un domaine de validité

restreint sur lequel nous reviendrons.

C) Le facteur p.

En 1992, les travaux de M.L. Edwards [92] ont montré que ces deux conditions nécessaires

pouvaient étre réunies en une seule condition valable quelle que soit le signe de

|822|2 - |A|2 en utilisant le facteur p avec :

2
(26) p= - S .
‘822 S -A‘ +|521-312|

Les systéeme est dit stable si p>1.
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d) Limitations de ces critéres et domaine de validité.

Domaines de validité

Dans plusieurs références, un raccourci souvent utilisé est de présenter les deux conditions
définies en (25) comme nécessaires et suffisantes a la stabilité. Cette assertion est incorrecte,
A. Platzker expose en 1993 des travaux [90] montrant des circuits de comportement instable
remplissant pourtant ces deux conditions. Le réle du facteur K vis a vis de la stabilité
inconditionnelle est alors redéfini plus précisément (méme si les travaux de Rollet tenaient
compte implicitement de ces limitations).

Le critere de stabilité d’un quadripdle vis a vis du facteur K est :

Un quadrip6le dont la fonction de transfert ne contient pas de pbles a partie réelle positive

restera stable lorsqu’il sera chargé par des impédances extérieures en entrée et en sortie si et

seulement si K >1 et |A| <1 quel que soit la fréquence.

Limitations.

L’étude de stabilité basée sur I’utilisation unique des criteres de Rollet ou de p peut étre mise
en défaut car elle ne permet pas de révéler certaines oscillations internes dites ‘cachées’.

Lors de la conception de circuits complexes comme un amplificateur de puissance MMIC, la
combinaison de puissance se fait par I’intermédiaire de n modules. De par cette combinaison,
il existe n modes possibles d’oscillations, soit un mode paire représentant le mode d’opération
normal du circuit ou les courants et tensions sont en phase a chaque ports, et (n-1) modes
d’oscillations impaires (dit modes push-pull) ou les courants et tensions sont en opposition de
phase. Ces instabilités impaires sont dues a des boucles de rétroaction a I’intérieur méme du
circuit. Les travaux [93] montrent alors que les deux conditions de Rollet ne peuvent servir a
I’étude de stabilité que pour le mode d’oscillation paire.

Le critere de Nyquist permet de donner des informations globales sur la stabilité linéaire.
Cependant il doit étre note que le nombre (N) d’encerclements défini par Nyquist donne
uniquement la différence entre le nombre de zéros (Z) et le nombre de pbles (P) a parties
réelles positives de la fonction étudiée. Si cette différence est nulle, le tracé de Nyquist
n’encerclera pas I’origine bien que P soit non nul. Par conséquent si encerclements il y a, pour
N<O, cela assure que le circuit est instable. En revanche si il n’y a pas d’encerclement, cela

n’affirme pas que le circuit est stable [94] [95].
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V.1.3  Lecritéere du N.D.F (Normalized Determinant Fonction).

a) Apport du N.D.F

Afin de révéler ces instabilités cachées, Platzker [90] introduit alors le critéere du N.D.F
L’ étude consiste a dire qu’un systéeme est stable si et seulement si tout les zéros de son
déterminant sont dans la partie gauche du plan complexe, ce qui revient a dire qu’aucun
éléments constituant le circuit ne possede de pdles a partie réelle positive. Pour un systéeme
constitué de N transistors, I’étude de chaque composante du N.D.F (cf. équation(27)) permet
d’avoir une information sur le lieu de I’instabilite.

A

(27) NDF=_==NDR*NDF*.*NDFy
0

Dans cette équation, A représente le déterminant du circuit et A, est le déterminant de ce

méme circuit mais lorsque toutes les sources actives commandées par des grandeurs
électriques qui ne sont pas a leurs bornes sont éteintes.

Tracer la fonction NDF en fonction de la fréquence révéle alors le nombre de zéros a partie
réelle positive correspondant au nombre de fois ou la courbe entoure I’origine. Cette méthode
et donc tres efficace pour trouver les instabilités cachées que ne peuvent pas revéler les

méthodes traditionnelles.

b) Limitations du N.D.F.

Cependant, I’apport d’informations par la méthode du NDF pour le concepteur peut étre
limité par le fait que celui-ci a besoin de discerner les causes d’instabilités provoquées soit par
le circuit lui méme soit par les conditions d’adaptations. Sans cela, si le circuit est complexe
et possede plusieurs étages mis en cascade, chaque étage néecessite alors une étude séparée.
Par conséquent, une étude de proposant a la fois d’identifier les instabilités causées par les

modes d’oscillation impaires ou par I’influence de I’adaptation est nécessaire.
V.1.4  Critere d’enveloppe de stabilité.

La méthode d’enveloppe de stabilité introduite par T. Narhi en 1997 [96] permet d’atteindre
cet objectif. Représentons un circuit chargé en entrée par une admittance Y et en sortie par

une admittance Y.
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WL ™M

Figure 1-39 : Schéma général d’un n-ports.

Les impédances normalisées exprimées selon leur coefficient de réflexions sont :

l_rG etYL :l_rL .
1+0g 1+

(28) Yg =

La fonction introduite par de Platzker du déterminant normalisé (NDF) de ce multi-port
chargé par Yg et Y| est du style :

a;.lg+b M +c Il +d;

a,lg+h, | +c, g +d,

(29) NDF =

La stabilité peut étre alors investiguée pour toutes les charges passives en faisant balayer les

variables ' et [ sur le contour du cercle unité tel que :
(30) g = expj“ et[| = eijBavec (a,B) O [O;2I‘I]

A chaque couple de variables (O(,B) correspond donc un contour de la fonction NDF.

Etudier la stabilit¢ a partir du NDF fonction de deux variables se révele fastidieux. Le

principe de I’enveloppe de stabilité est alors de tracer non pas I’ensemble des contours mais
I’enveloppe de I’ensemble de ces contours. Pour ce faire O est fixé ,(O( = O(O), et B est

balayé de maniére a trouver le point du NDF faisant partie de I’enveloppe pour lequel la

relation suivante est vérifiée :

(31) arg(Mj:arg ONDF
da P

Ci dessous pour un point de fréquence donné figurent I’allure des contours du NDF fonction

de O et B puis de I’enveloppe de ces contours.
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Figure 1-40 : a) : Tracé du NDFen fonction de S8 pour plusieurs ag

b) : Tracé de I’enveloppe de ces contours.

Cette méthode est donc capable de déterminer en un seul balayage si le circuit est instable,

suivant que cette instabilité soit due a une oscillation interne ou due a I’adaptation.
V.1.5  Conclusion.

Ces travaux montrent que I’étude de stabilité linéaire est une étude complexe qu’il convient
de mener avec rigueur. Cette premiére approche montre que I’instabilité peut avoir des
origines diverses. Au premier niveau, elle peut provenir d’un fonctionnement instable
intrinseque au transistor. Par ailleurs, des composants stables individuellement peuvent
former ensemble un circuit instable par couplages et rétroactions internes au circuit. Les
conditions d’adaptation jouent également un rdle crucial dans le sens ou elles peuvent rendre
instable un circuit initialement stable. Une étude de stabilité linéaire correcte permet donc de
prendre en compte ces aspects, cependant elle néglige un aspect fondamental qui est

I’influence de la puissance du signal, facteur bien présent dans les circuits non linéaires.

V.2 Critéres d’évaluation de stabilité non linéaire.

Contrairement aux phénomenes d’instabilités linéaires, les phénoménes d’instabilités non
linéaires n’apparaissent qu’en présence d’un signal RF. Ces phénomenes d’instabilités
peuvent se présenter sous la forme de division de fréquence, de sauts d’amplitude du signal
fondamental, ou de synchronisation d’un signal sur une fréguence quelconque. Du fait d’une
relative complexité, I’explication complete de ces phénomenes ne peut se faire dans le cadre

de ce travail. Notons qu’en la matiére, une ouvrage traitant de I’instabilité non linéaire dans
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les circuits microondes vient d’étre publié [97]. Toutefois, afin d’introduire les travaux dédiés
a la caractérisation des phénomeénes d’instabilités paramétriques présentés dans le chapitre 1V,
deux approches pouvant étre conduites a I’aide d’outils de simulations concernant I’étude de
la stabilité non linéaire sont présentés. Ces études sont particulierement nécessaires lors de la
conception de circuits MMIC dans lesquels des instabilitées paramétriques peuvent naitre. Ces
deux méthodes reposent sur un principe similaire. Par le biais de I’injection d’un signal de
perturbation, une linéarisation du fonctionnement fort signal est réalisée. Ceci permet par la

suite de réaliser une analyse de stabilité classique en équilibrage harmonique.
V.2.1  Meéthodes d’analyse en boucle ouverte.

Pour prévoir I’apparition de ces oscillations paramétriques, une méthode développée par
S.Mons [98] [99] a été élaborée en utilisant des criteres spécifiques basés sur les principes de
rétroactions. Cette méthode est basée sur le concept du ‘return-ratio” défini par Bode en 1945
[100] lorsque le circuit est soumis simultanément a un fort signal pour une fréquence donnée
et a un signal de perturbation balayé sur une plage de fréquence définie. Cette méthode
permet de prolonger la formulation linéaire du NDF définie par Platzker vers une formulation
plus générale valable pour un fonctionnement non linéaire du circuit. Cette technique
rigoureuse a été récemment éprouvée au Japon avec succes sur un amplificateur FET GaAs
muni de 168 doigts de grille [101]. Celle-ci est toutefois colteuse en temps de calcul.

Pour pallier ce probléeme, une évolution de cette méthode est maintenant basée sur une analyse
en boucle ouverte simple [102]. Par une analyse en diagramme de Bode, elle permet ainsi au
concepteur d’effectuer rapidement une analyse de stabilité non linéaire du circuit en faisant
varier la puissance du signal de pompe pour observer les résonances dues aux pdles ou bien

aux zeros.
V.2.2  Meéthodes d’analyse en boucle fermée.

Une autre méthode a récemment eté développée [103]. Comme précédemment, elle repose sur
la méthode de linéarisation de la réponse large signal obtenue en régime établi. Cette
linéarisation est réalisée en injectant une faible perturbation pour une fréquence donnée en un
point du circuit et en observant en ce méme point la réponse de ce signal par une analyse du
type boucle fermée. Par la suite, le tracé de la réponse en fréquence de cette perturbation est
effectué, et en utilisant une méthode d’identification appropriee, les pbles du systemes sont

identifiés. La stabilité du circuit soumis a un signal de puissance en régime établi est donc
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assurée si les pbles sont a partie réelle négative. Dans I’étude menée en [103] et réalisée sur
un amplificateur MMIC trois étages, cette analyse a permis de voir directement I’influence de
la puissance sur I’évolution des parties réelles des péles, étage par étage. De plus, I’influence
des parameétres intrinseques au circuit a également été montre, cet outil est donc tres précieux

pendant la phase de conception.
V.2.3  Comparaison des deux méthodes.

Une comparaison de ces deux méthodes a été effectuée sur un amplificateur MMIC Bande X
instable produisant une division de fréquence par 2 en fonction de niveau de puissance du
fondamental [104]. Les deux méthodes par des simulations rapides se révélent étre aptes a
détecter parfaitement ce phénomeéne, ces predictions ayant été vérifiées par la suite lors de
mesures.

L’usage d’un signal de pompe et d’un signal de perturbation se révele donc intéressant pour
I’analyse de stabilité non linéaire. Concernant I’étude proposée dans le chapitre IV, il sera
montré que la caractérisation fonctionnelle repose également sur I’usage d’un signal de

pompe et de perturbation.

V.3 Techniques de stabilisation.

En régle générale, les circuits MMICs doivent étre réalisés suivant des topologies symétriques
pour éviter des déséquilibres en terme d’adaptation favorables aux rétroactions internes. Il a
été indiqué qu’une instabilité pouvait provenir d’un mode d’oscillation pair ou impair [93],

par consequent, la méthode de stabilisation doit étre appropriée au type d’oscillation.
V.3.1  Annulation d’une oscillation de mode pair.

Les oscillations de mode pair présentes dans deux transistors disposés parallélement et
symétriquement sur un circuit MMIC ont la particularité d’étre en phase, (figurel-41). De ce
fait, celles ci se recombinent et peuvent étre mesurées en entrée ou en sortie du circuit via le
diviseur ou le combineur de puissance. L’impact de cette oscillation est donc directement

visible aux accés du circuit, nous rappelons que ce type d’oscillation peut étre prédit par

I"utilisation des critéres de stabilité définies par Rollet (K>1 et [A <1) [90].
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Instabilité de mode pair Stabilisation par réseaux RC

0

Figure 1-41 : Stabilisation d’une oscillation de mode pair par réseaux RC.

Afin de stabiliser le comportement de I’amplificateur, un réseau RC peut alors étre utilisé en
entrée de chaque transistor [91]. Les caractéristiques de ces réseaux sont déterminées suivant
des criteres de marge de stabilit¢ prenant en compte la dispersion technologique des

composants et suivant un compromis entre marge de stabilité et performances du circuit.
V.3.2  Annulation d’une oscillation de mode impair.

Dans le cas d’une instabilitt de mode impair, les deux oscillations en entrée de chaque
transistor sont en opposition de phase : mode push-pull, (figure 1-42 ), [105]. Par conséquent,
ces deux oscillations se combinant viennent s’annuler dans le plan d’entrée ou de sortie du
circuit. Cette particularité fait qu’elle sont invisibles a la mesure aux accés du circuit bien
qu’elles existent reellement. Ces oscillations ‘cachées’ ne peuvent donc pas étres prédites par
les criteres définis par Rollet. Un exemple de correction de ce probléme consiste a placer une
résistance entre les deux transistors pour que cette annulation se face au plus prés des

composants.
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Instabilité de mode impair

Fo/2 F,

Stabilisation par ajout d’'une
résistance de ‘Shunt’

Figure 1-42 : Instabilité de mode impair et stabilisation approprié.

La valeur et I’emplacement de telles résistances doivent alors étre optimisés pendant la phase

de conception par des méthodes de simulation adéquates [106].

V.4 Conclusion.

L’étude de la stabilité lineaire et non linéaire dans le processus de conception d’un

amplificateur ne peut étre négligée sous peine de voir la réalisation étre inutilisable. Cet

aspect primordial nécessite I’emploi de techniques de simulations utilisant simultanément un

signal de pompe et un signal de perturbation. L’efficacité de ces simulations concernant leur

aspect preédictif repose sur la fiabilité des modeles non linéaires utilisés des composants. Afin

de contribuer a améliorer cette tache indispensable et difficile, des caractérisations

fonctionnelles adaptées doivent étre faites. Une proposition en ce sens fait I’objet du chapitre

IV de ce manuscrit.
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VI Conclusion.

Les systemes de communications modernes et performants requierent a I’heure actuelle des
systemes d’amplifications de trés bonnes performances tant par le niveau de puissance qu’ils
doivent générer que par les fréquences élevées auxquelles ils doivent fonctionner .

La conception d’amplificateurs de fortes puissance pour les applications microondes et
radiofréquences repose sur plusieurs points clefs. Parmi ceux ci figure en premier lieu une
connaissance approfondie des composants au cceur de ces dispositifs, a savoir les transistors
de puissance. Afin d’exploiter de maniére optimale les potentialités apportées par les
nouvelles technologies de semiconducteurs, un effort particulier doit étre mené sur la

compréhension de plusieurs phénomenes siégeant au cceur des transistors.

Parmi ceux ci figurent les phénomeénes thermiques. Afin de diminuer I’impact néfaste de
I’élévation de température lors de I’amplification, une gestion optimale de la dissipation de
chaleur tant par le choix de matériaux performants que par la mise en place de procédés

efficaces est de premiere importance.

Les critéres de respect de I’intégrité des signaux lors de leur amplification est également une
des contraintes les plus ardues. Un bon nombre de techniques concernant les architectures de
sous systeme permettent aujourd’hui de corriger les erreurs commises lors de I’amplification.
Ces méthodes ne peuvent cependant étre vraiment efficaces et faciles a dimensionner que si
un travail de fond a préalablement ét¢é mené pour définir les conditions optimales de
fonctionnement des transistors de puissance au cceur des systemes en terme de linéarité sous

contrainte de rendement.

Enfin, un aspect tout aussi important et critique pour I’amplification de puissance concerne la
stabilité des conceptions réalisées. L’aspect non linéaire des transistors de puissance rend leur
analyse parfois complexe. Cependant une étude approfondie concernant ce sujet doit toujours

étre menée au plus tot lors de la phase de conception.
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Par consequent, une conception sdre de systemes amplificateurs a partir de méthodologies
définies en CAO passe de maniere quasi obligatoire par I’'usage de modeéles non linéaires
performants des transistors de puissances tenant compte de ces trois aspects. La validité de ces
modeles doit étre naturellement assurée pour un grand nombre d’applications. Cet objectif est
atteint par le biais de diverses caracterisations expérimentales chargées de valider les résultats

obtenus lors de simulations.

Par ailleurs, la contribution apportée par les caractérisations expérimentales est tres
étroitement liee a la cohérence entre les test effectués et les modélisations requises.
L’établissement de critéres de validation expérimentale devient de plus en plus pointu au fur

et a mesure de la montée en puissance et en fréquences de nouvelles technologies.

Les caractérisations avancées proposées dans ce mémoire reposent sur une utilisation poussée
des potentialités de I’analyseur de réseaux vectoriel et sur des configurations originales de
banc autour de cet instrument. Les dynamiques importantes de mesures qu’il propose ainsi
que la nature des informations qu’il fournit en font un outil a I’heure actuelle incontournable.

Les travaux présentés dans les chapitres suivants porteront sur des caractérisations
fonctionnelles de phénomeénes thermiques, de linéarité et de stabilité dans un souci de
cohérence et de complémentarité maximales vis a vis des aspects de modélisation et de

conception de circuits de puissance.
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CHAPITRE 1l
CARACTERISATION FONCTIONNELLE
DE TRANSISTORS AFORTE TENSION
DE CLAQUAGE.

APPLICATION AUX HBTs BANDE S
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|  Contexte de I’étude.

Au deépart, comme indiqué dans le chapitre 1, les transistors pouvant supporter de grandes
excursions de tension en sortie s’imposent pour la génération de forte puissance car ils
présentent I’avantage d’étre plus facilement adaptables en sortie par rapport aux solutions de
mise en paralléle de cellules amplificatrices polarisées a de plus faibles tensions.

Un autre avantage de ces composants vis a vis des systemes (charges utiles de satellites par
exemple) réside dans le fait que les tensions d’alimentations continues disponibles sont
fréguemment supérieures ou égales a 24V. Des transistors pouvant alors étre directement
polarisés a de telles tensions sans I’'usage de convertisseurs de tensions apportent donc une
solution technologique intéressante.

Concernant les transistors a fortes tensions de polarisation, la modélisation et la
caractérisation des phénomeénes d’avalanche ainsi que les effets d’auto échauffement limitant
la génération de puissance doivent étre étudies finement. Le but recherché est de contribuer a

I’expertise de solutions d’ordre technologiques pour ameliorer ces aspects primordiaux.

L’étude menée et rapportée dans ce chapitre s’applique a une caractérisation en puissance de
transistors bipolaires a hétérojonction de type GaAs/GalnP fournis par Thales et UMS. Ces
transistors sont susceptibles de fonctionner pour des tensions de polarisation élevées au méme
titre que les transistors Si-LDMOS ainsi que les transistors grand-gap a base de SiC ou de
GaN. lls sont donc des candidats intéressants pour les stations de base des systémes de
communications mobiles de troisieme génération. Du fait de leur potentialités en bande L, S
et X, ils sont également de bons candidats pour les applications de télécommunications et de

radionavigations par satellites et pour les applications RADARS.

Cette caractérisation fonctionnelle est basée sur I’exploitation d’un banc de mesure load pull

pouvant fonctionner en mode pulsé vis a vis des signaux de polarisation et du signal RF.
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Il Caractérisation fonctionnelle des limitations par

I’avalanche des potentialités de HBTS.

Un modele réaliste d’un transistor bipolaire a hétérojonction doit tenir compte de plusieurs
parametres tel que I’effet des capacités non lineaires, les phénomenes d’avalanche et bien sar
les dépendances en température.

Pour qu’un modele soit valable sur une large bande de fréquence et sur une grande dynamique
de puissance, il doit étre non quasi statique afin de représenter correctement I’impact des
différents phénomenes a dynamiques lentes. Une telle modélisation de HBT a déja été menee
en ce sens au sein de I’IRCOM dans le cadre des travaux présentes en [107].

La présence des phénomeénes d’avalanche doit également étre intégrée dans ces modéles. Des
travaux ont été ainsi réalisés [108] [109] pour établir un modele de HBT GaAs/GalnP. La
dépendance de la tension de claquage en fonction des conditions de polarisation de base
suivant qu’elles soient en courant, tension ou mixte est particulierement importante. Dans ce

contexte, le banc de mesure load pull est un outil précieux pour valider ce genre de travaux.

1.1 Principe de la modélisation des tensions d’avalanche.

Un modeéle de HBT GaAs/GalnP muni de 16 doigts de 2*70um?2 a été extrait a partir de
mesures pulsées de réseaux I-V et de parametres (S) sur le banc de mesure en impulsions de
I’IRCOM [110]. Il décrit notamment les phénomeénes de courant d’avalanche liés a la tension
de collecteur et aux conditions de polarisation de la base.

Pour de fortes tensions de collecteur, les phénomenes d’ionisations par impact génerent des
paires électrons/trous dans le collecteur ce qui crée un courant d’avalanche. Des trous sont
alors injectés dans la base. Si la résistance présentée a la base par le circuit de polarisation est
faible (polarisation de la base en tension), la partie DC du courant d’avalanche est alors
écoulée vers ce circuit comme indiqué sur la figure.ll-1 . Le courant de base mesuré peut ainsi
devenir négatif. Si la résistance présentée a la base par le circuit de polarisation est forte
(polarisation de la base en courant), le courant de base reste constant, cela conduit a une

augmentation de la tension base émetteur favorisant le processus d’avalanche.
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Figure 11-1 : Schéma de principe de I’écoulement du courant d’avalanche vers le circuit de

polarisation de base.

La figure.ll-2 représente des mesures obtenues sur le banc de mesures en impulsions de

L’IRCOM mettant en évidence ce phénomeéne.
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Figure 11-2 : Réseau de caractéristiques statiques IV isothermes pour une tension de base

constante en série avec une résistance de base Rg.

Plus la résistance de base est forte, plus les tensions seuils d’avalanches sont faibles. La

tension d’avalanche pour un montage en émetteur commun est généralement nommeée Bvcey

pour une résistance de base infinie, Bvces pour une résistance nulle, et Bvcer pour une

résistance finie non nulle. A partir de ces mesures, les travaux réalisés en [109] ont permis de

réaliser un modéle du transistor prenant en compte les phénomeénes d’avalanche.
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Figure 11-3 : Topologie de modéle de HBT incluant les phénomeénes d’avalanche.

L’ équation des sources de courant de ce modele prend en compte la dépendance de la tension

de claquage du transistor en fonction des conditions de polarisation de la base.

[1.2 Caractérisation en puissance pour la validation des modéles
incluant les phénomenes d’avalanche.

Afin de valider cette approche, nous avons donc procedé a une comparaison des résultats
obtenus a partir de ce modeéle en simulations et en mesures pour un signal ‘CW’ a I’aide du
banc ‘load-pull’. Le principe et I’architecture du banc load pull pour un fonctionnement CW
[131] ne sera pas décrit dans le cadre de ce travail. Sa structure et son principe restent ici
classiques. Les mesures sont effectuees a 2GHz sur un transistor bipolaire a hétérojonction de
2*30um?2, nomme Ced623, possédant six doigts de collecteur et un radiateur de 1um
d’épaisseur. Ce transistor est fourni par la fonderie UMS.

Afin de créer les conditions favorables pour visualiser un courant de base négatif révélateur

des phénomeénes d’avalanche, la polarisation de base est faite en tension pure (Rb = OQ).

Afin d’éviter les phénoménes d’emballement thermique trés sensibles dans cette

configuration, le point de polarisation est tel que Vggg =0V. Cela correspond a un

fonctionnement en Classe C ou les phénomeénes thermiques sont minimiseés. La tension de

collecteur Vg, est fixée dans un premier temps a 10V. Une caractérisation en puissance est

ensuite réalisée lorsque le transistor est adapté sur une impedance de charge optimale pour la

puissance a la frequence fondamentale. Cette adaptation est réalisée par un tuner. Les
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impédances presentées aux harmoniques sont fixees. Les valeurs de puissance, rendement,
tension et courants continus sont alors mesurées dans les plans de référence du composant lors
de la caractérisation en régime établi.
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Figure 11-4 : Mesures ‘load pull’ a 2GHz du HBT623 pour VCE0=10V.

Le courant de base augmente avec la puissance délivrée par le transistor, la zone d’avalanche
n'est pas excitee. A présent, la tension de collecteur est augmentée, Vg, =12V,
I’impédance de charge est réajustée. Pour une puissance de sortie supérieure a 600mwW, le

courant de base décroit puis devient négatif (figure.ll-5), ce qui dans cette configuration est

caractéristique d’une excitation du transistor dans sa zone d’avalanche.
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Figure 11-5 : Mesures ‘load pull’ a 2GHz du HBT623 pour VCEO=12V.
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Observons a present les résultats obtenus en simulation avec le modéle effectué en [108],
réalisé a partir de I’extraction des parameétres du transistor par le banc de mesure en
impulsions [110]. Les simulations sont effectuées pour plusieurs tensions de collecteur, et le
courant de base moyen est tracé en fonction de la puissance de sortie. Ces résultats sont alors
compares avec ceux obtenus en mesure, pour des impédances ré-optimisées en fonction de

Vceo COmparables.

4 ={—— Vceo=10V 4 Vooos1ov
Vceo=11V —— = i i
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Puissance de sortie (dBm) Puissance de sortie (dBm)

Figure 11-6 : Mesures et simulations du courant de base sur un transistor HBT 6x2x30um?2

en classe C.

Les resultats ci dessus mettent en évidence le fait qu’au fur et a mesure de I’augmentation de
la tension de polarisation Vgq, les excursions de la tension de collecteur excitent de

maniére de plus en plus prononcée le transistor dans sa zone d’avalanche. Le courant de base
a puissance de sortie constante est alors plus fortement négatif. Les résultats issus de la
simulation et de la mesure étant concordants, le modéle peut ainsi étre validé. Ce genre de
travaux constitue donc une contribution essentielle pour la conception optimale
d’amplificateurs de puissance fonctionnant a fortes tensions de polarisation.

Un autre aspect d’importance qui va étre a présent abordé plus largement est la dépendance
des performances du transistor en fonction des diverses solutions d’évacuation de la chaleur

par I’utilisation de radiateurs.
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[11 Caractérisation des aspects thermiques au sein du

transistor bipolaire a hétérojonction.

Dans le chapitre 1, il a été clairement démontré que la température jouait un réle prédominant
sur le fonctionnement des transistors de puissance. En effet, I’augmentation de température
diminue la mobilité des porteurs et modifie la largeur de bande interdite des semiconducteurs
rendant ainsi thermiquement dépendant le courant de sortie du transistor. Par ailleurs, la
dépendance en température des tensions de conductions des diodes peuvent entrainer des

phenomenes d’emballement thermique.

Un bon nombre de mesures telles que celles fournies par le banc de mesures I/V en
impulsions permettent de quantifier ces effets afin de construire des modeles réalistes destines
a prédire le fonctionnement du composant, lorsque celui-ci est soumis a des températures de
fonctionnement élevées. Il apparait de plus nécessaire de disposer d’un banc de caractérisation
en puissance permettant de vérifier ces predictions. Pour cette tdche, un banc de mesures
pulsées ‘load-pull’ développé initialement dans le cadre des travaux [113] [114] au sein de
I’IRCOM apparait comme un outil approprié. 1l permet de valider I’évolution des

performances fonctionnelles du transistor en fonction de la puissance et de la température.

Le travail rapporté dans cette partie concerne la montee en puissance de cette caractérisation
de type pulsée (jusqu’a 10W en bande L-S). L’intégration de I’acquisition des tensions et
courants DC en fonction de la puissance pulsée est également effectuée afin de quantifier

I’évolution des performances en rendement au cours de I’impulsion.
Par ailleurs, cette caractérisation pulsée présente I’avantage de mesurer la rotation de phase

intra-pulse en fonction de la puissance. Ce genre d’analyse est donc susceptible de contribuer

efficacement a la conception d’amplificateurs destinés aux applications RADARS.
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[11.1 Principes de la modélisation des phénomenes thermiques dans
le HBT.

[1.L1.1  Modélisation thermique sous forme d’un circuit RC

Lorsqu’un transistor amplifie un signal RF, du fait que son rendement en puissance ajoutée
n’est jamais de 100%, une certaine partie de la puissance qu’il recoit (puissance fournie par le
signal RF en entrée et par I’alimentation DC) est dissipée sous forme de chaleur. La puissance
dissipée est alors directement donnée par le bilan de puissance suivant :

(32) Ppjss =Pg +Ppc —Ps

ou Ppjss est la puissance dissipée, Pg la puissance RF en sortie, Pg la puissance RF en
entrée, et Ppc la puissance fournie au continu.
Sans signal RF, I’état thermique dépend donc uniquement du point de polarisation choisi et

donc de PDC = VBEO A BO + VVCEO'I Co -

Si le transistor passe de maniére abrupte d’un point de polarisation froid (I Bo =lco = 0) aun
état de fonctionnement pour lequel (I B0 20, o 2 O), sa température augmente

progressivement.. Cette progressivité dépend de la constante de temps thermique T du
composant. Une analogie peut étre faite avec un circuit électrique ou une commande de

tension V(t) de style Heaviside générée au bornes du circuit RC donne naissance
progressivement a une tension Vc(t) aux bornes de la capacité C.
AT

<>

VAN —

i/
H — V(1)
T c ]; ——— V(1)

L/ o b
>

Figure 11-7 : Analogie avec le circuit électrique RC en mode impulsionnel.

La tension V¢ aux bornes de la capacité est régie par I’équation différentielle suivante :

dVc (1)
d

(33) RC. + Ve () = V()

dont la solution est de la forme :

(34) V()= V.(l—exp_t/T) aec T=R.C
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Par conséquent, pour modéliser le comportement thermique, un circuit RC est adapté pour
représenter I’évolution de la température en fonction des changements de puissance dissipee.
Le générateur de tension est substitué par un générateur de puissance dissipée. La tension V¢
traduit I’élévation de température AT par une analogie électrique/thermique.

La résistance thermique traduisant I’élévation de température en fonction de la puissance
dissipée est exprimée en °C/W. La capacité thermique traduisant I’inertie de ce changement
de température est exprimée en J/°C. Le produit RC s’exprimant en seconde représente ainsi
la constante de temps thermique T du circuit.

Les mesures effectuées sur le banc de mesures impulsionnelles I/V permettent de déterminer

les constantes R et C du circuit thermique par la méthode suivante :
[11.1.2  Evaluation de la résistance thermique.

Considerons des mesures 1/V en impulsions courtes de largeurs temporelles inférieures a la
constante de temps thermique du circuit testé. Si le point de repos lors des mesures pulsées
correspond a un état froid (|CO = 0), la température est imposee par I’enceinte thermique dans
laguelle est placé le HBT. Ainsi, en modifiant le température de cette enceinte, il est possible
de tracer les caractéristiques pulsées du courant de collecteur en fonction de la tension de base
pour une tension de collecteur fixée suivant plusieurs courbes isothermes.

T, T,T,

le

T>T,>T,

>

Figure 11-8 : Caractéristiques statiques isothermes du courant de collecteur.

Puis, des mesures 1/VV en DC sont effectuées pour une commande de courant de base Ib0. La
variation continue du point de repos d’un état froid vers un état chaud correspond donc a une
variation de la puissance dissipée connue car Ppjsg =Ppc = Vbeg.Ibg +Veeg.lcy. Les
intersections entre cette courbe non isotherme et les courbes isothermes permettent de
connaitre la correspondance entre puissance dissipée et température. La résistance thermique
est alors donnée par la relation :
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AT [°C
(35) Ry = ( J
Ppiss \ W

111.1.3  Evaluation de la capacité thermique.

Pour connaitre la réponse temporelle du circuit en température pour une excitation en
puissance, la capacité thermique Cypdoit étre déterminée. Pour une impulsion large du
courant de base, I’observation de la vitesse du recul de la tension intrinséque Vbe pendant

cette impulsion donne la constante thermique T du circuit.

V(1) A
VceO
t
Xon
t
Vbe(t) A < T >
TtH

Figure 11-9 : Evaluation de la constante thermique du circuit.

Ayant la connaissance de Ty, le calcul de la capacité thermique se fait aisément suivant la

relation :

T J
(36) Cry :R,T—H( j
TH

Par I’ajout de ce sous-circuit thermique RC qui peut étre affiné suivant I’ajout de plusieurs
constantes de temps thermiques [115], le modele en éléments localisés peut ainsi étre
paramétré en fonction de la température. La topologie circuit de ce principe est donnée sur la

figure suivante.
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Circuit Thermique
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Figure 11-10 : Modele électrothermique équivalent d’un HBT.

Ce mod¢le électrothermique non linéaire doit par la suite étre validé par des mesures en

puissance. Le banc de mesures pulsées‘load pull’ vise cet objectif.

III.2 Caractérisation en puissance pulsée pour la validation des

modeles €lectrothermiques.

[11.2.1  Intérét

Par rapport a un fonctionnement en mode CW continu, une excitation en mode CW pulsée
peut permettre la caractérisation du composant avec des signaux d’amplitudes importantes
tout en limitant les risques dommageables liés a 1’auto échauffement. Le controle de la largeur
et de la récurrence des impulsions permet de faire varier 1’état thermique du transistor, et donc
d’observer sans risques I’influence de la température sur les performances RF au cours de
I’impulsion. Le banc de mesure ‘load pull’ pulsé permet ainsi de quantifier la chute de
puissance et la dérive de phase de la fréquence porteuse au cours de I’impulsion RF. Une
expertise et une validation de solutions technologiques visant a améliorer les aspects
thermiques du transistor liés a la génération de puissance est ainsi réalisée. Parallelement, le

banc contribue a la validation des mode¢les électrothermiques.
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[11.2.2  Présentation du banc de mesure en mode CW pulsé.

a) Contexte du développement de ce banc.

Le but de la caractérisation mise en place est de pouvoir mesurer les phénomenes de
distorsion du signal ayant comme origine les aspects thermiques de semiconducteurs de
puissance. Un premier banc de mesure en puissance pulsée ‘on wafer’ a été développé par
Hewlett Packard au USA en 1992 [111]. L’objectif de ce banc combinant les mesures DC et
RF pulsées est avant tout d’effectuer des mesures ‘on wafer’ sans risque de destruction du
composant thermiquement parlant. Les mesures vectorielles présentées sont calibrées
rigoureusement. Dans les perspectives de ce travail, il fut méme envisagé d’utiliser un
analyseur de transition microonde (M.T.A.) pour effectuer une caractérisation en fort signal
sur la composante fondamentale de la porteuse, mais aussi sur les premiers harmoniques
(jusqu’a 40GHz). Cependant, les résultats publiés se contentent de présenter les contours des
impédances de charge a puissance de sortie constante sans mettre clairement en avant

I’influence thermique sur les performances RF.

Afin de valider les mod¢les électrothermiques des transistors fonctionnant pour de fortes
densités de puissance tels les HEMTs GaN, un banc de mesure load Pull pulsé [112] a été
¢galement développé aux USA (School of Electrical and Computer Engineering, Gorgia
Institute of Technologie, Atlanta) soutenu financiérement par la compagnie CREE
développant entre autre des amplificateurs de puissance a base de composants grand Gap. Les
manipulations effectuées sur ce banc ‘Load Pull’ ont permis de mettre en avant les effets de la
température sur les performances RF du transistor en terme de puissance par comparaison de
mesures effectuées en mode CW et en mode CW pulsé. Toutefois, ce banc ne bénéficie pas de
I’analyse vectorielle permettant de caractériser la dérive de phase de la fréquence porteuse du

signal en fonction de la température.

Pour combiner les points forts des bancs décrits ci dessus, un banc de mesure vectorielle en
puissance pulsée utilis¢ au sein de 'IRCOM a ¢été développé [113][114]. 1l est basé sur
’utilisation des possibilités maximales de 1’analyseur de réseaux vectoriels (Anritsu) dont le
principe repose sur le mélange hétérodyne. L’observation de 1’influence thermique sur les

performances RF en puissance a été démontrée. De plus ,il permet d’observer I’évolution de

103



la phase du gain complexe du transistor sous test en fonction de la puissance d’entrée, ainsi
, . . . . . . .
qu’en fonction de 1’évolution thermique du composant pour un point de puissance d’entrée

donné.

b) Architecture du banc.

Le dispositif sous test doit pouvoir étre polaris€¢ par des générateurs de tensions pulsées a
flancs de montée et de descente abrupts. Pour ce faire, nous disposons d’un générateur pulsé
(Hewlet Packard 8115A) dont ’impédance de sortie est de 50Q. Il ne s’agit donc pas d’un
générateur de tension pure. Celui-ci sera donc préférablement utilisé en entrée ou les courants
DC sont faibles. Via un réseau de polarisation résistif correctement choisi, I’impédance
interne équivalente au générateur d’alimentation pourra étre abaissée.

Le deuxieme générateur (Altec IEEE 488/610/269/361/600) est une alimentation a découpage
capable de fournir des tensions pulsées indépendamment du courant délivré. Elle est donc
plutdt destinée a polariser le collecteur (ou le drain) du composant ou le courant DC est plus
important.

Les impulsions de tensions et de courants délivrées au composant sont de forme carré. Les tés
de polarisation doivent donc présenter sur leur accés DC des inductances suffisamment faibles
pour de pas déformer outre mesure les formes transitoires de ces impulsions. Des tés de
polarisation large bande Hewlet Packard (mod¢le 11612B) présentant une inductance de ImH
sont utilisés a cet effet. Le facteur de forme des impulsions doit également étre préservé en
plagant ceux ci au plus prés du composant.

Le transistor est placé dans un environnement ‘load pull’. A ce titre les impédances vues par
le composant peuvent étre adaptées suivant des critéres de puissance, de rendement et de
linéarité selon les objectifs visés. Ceci est obtenu par I'utilisation de tuners passifs ou de
boucles actives dans le cas de fortes désadaptations.

Un synthétiseur permet de générer un signal RF dont I’amplitude et la fréquence sont choisis.
Un balayage en puissance pulsée est ensuite réalisé¢ a la fréquence de test. Pour ce faire, le
modulateur de stimulus est utilis¢é pour moduler le signal CW. Celui-ci est suivi d’un
amplificateur de puissance destiné¢ a fournir aux impulsions une amplitude suffisante pour la
caractérisation large signal. Le principe de la chaine de mesure repose sur une acquisition et
un traitement des signaux de puissance par un analyseur de réseaux vectoriel dédi¢ aux

mesures pulsées comme indiqué sur la figure.Il-11 .
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Figure 11-11 : Banc ‘load pull’ de mesures en puissance en mode CW pulsé.

L’impédance de charge présentée au transistor est optimisée a la fréquence fondamentale par
le biais d’un tuner. Les impédances harmoniques sont donc fixées et non optimisées.
C) Principe de mesure.

Au cceur de ce banc de mesure figure le générateur d’impulsions. Sa fonction est de
synchroniser les signaux de polarisation, d’excitation RF et de mesure. Ceci est assuré par le

générateur d’impulsions de la compagnie « Stanford Resarch Systems (Model DG535) ».

Synchronisation du signal RF et du signal de perturbation.

L’excitation RF pulsée doit étre périodique et appliquée pendant les impulsions DC de
polarisation. Le modulateur RF est donc commandé par le signal issu du générateur

d’impulsions, synchronisant également les signaux de polarisation.

Synchronisation de 1’enveloppe de ’'impulsion RF et de la fenétre d’acquisition.

L’analyseur de réseaux vectoriel dont nous disposons (Wiltron 360B / Test Set 3636A)
possede un modulateur sur chacune de ses quatre voies de mesure. Cela permet ainsi
d’effectuer la mesure dans une fenétre d’acquisition temporelle plus étroite que le stimulus RF
(cf. figure.ll-11 ). Le réglage de la durée et du retard par rapport au signal RF de cette fenétre

est conditionné par les besoins de la mesure. Plus cette fenétre est étroite, plus le profil de
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I’évolution des performances au sein de I’impulsion est fin. Néanmoins, les pertes
dynamiques de la mesure engendrées par ce fenétrage doivent rester raisonnables pour que
I’analyseur puisse effectuer une acquisition correcte. Elles s’expriment en fonction de la durée

de la mesure et de la récurrence du signal.

(37) Pertes(dB) = 20. log(TTFJ

Un balayage adéquat de cette fenétre d’acquisition permet donc de visualiser 1’évolution des
performances au cours de I’impulsion RF. Cette fenétre d’acquisition doit bien évidemment

étre synchronisée avec le signal afin de définir son emplacement au sein de I’impulsion.

Caractéristiques des signaux de polarisation.

Il est judicieux de ne polariser le composant a un état chaud que lorsque celui-ci amplifie le
signal RF, ceci afin de mettre en évidence I’impact thermique sur les performances du

composant. Pour un transistor bipolaire, cela peut étre fait de plusieurs manicres.

Les tensions de collecteur et de base sont pulsées.

Dans ce cas, le synchronisme doit assurer que le temps de polarisation du collecteur inclut

celui de la base ; incluant a son tour le temps de I’excitation RF.

La tension de base est pulsée, la tension de collecteur est continue.

Pour une polarisation au repos de type classe C, la tension de collecteur peut étre continue et
non nulle sans que le transistor soit pour autant dans un état chaud. La pulsation de la tension
de base permet alors de passer bri¢vement du point de polarisation froid (Classe C) a un point
de polarisation plus chaud (Classe AB). Le synchronisme dans ce cas doit uniquement assurer
que le temps de polarisation a chaud inclut le temps d’excitation RF. Cette méthode peut étre
privilégiée du fait de sa simplicité, un seul générateur DC est pulsé.

Remarque : Dans le cas du test d’un transistor a effet de champ, le résonnement est dual, la
tension de grille peut étre continue est non nulle, le point chaud est alors obtenu en pulsant la
tension de collecteur. Le principe de ces différentes synchronisations est donné sur la

figure.ll-12 .
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Figure 11-12 : Représentation temporelle des signaux RF et DC.

[I1.2.3  Principe du filtrage associé au mélange hétérodyne.

Le signal issu de la fenétre d’acquisition centré en fréquence autour de fO (fréquence
porteuse du signal d’excitation), est par le biais d’un mélange hétérodyne recentré autour de

2.5MHz. Cette translation du spectre en basses fréquences permet par la suite d’appliquer un

filtrage étroit de largeur 500Hz afin de ne conserver que la raie centrale du spectre.

a) Caractéristiques du signal de test.

Considérons un signal sinusoidal (CW) d’amplitude A et de pulsation w, la puissance de ce
signal normalisée par rapport a une résistance d’un Ohm vaut alors :
A2
(38) Pew =—-
2
Le signal pulsé x(t) est obtenu en modulant le signal CW par un signal carré périodique de
largeur TS et de récurrence T. Il peut étre exprimé sous la forme suivante :

(39)  x(t) = A.cos(wot).[rect;_(t) 0 Wr(1)).
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Il s’agit ici d’une représentation mathématique pour laquelle le facteur de forme du signal
carré est supposé idéal.
La puissance dans I’impulsion est naturellement donnée par la puissance du signal CW.

A2

(40) Ppyrse :7

Le rapport R de la durée de I’impulsion sur la période du signal est nommé rapport cyclique.

1s
41 R=—=.100
(41) T

La puissance moyenne du signal puls¢ vaut par conséquent :

AZ.TS
(42)  Ppyrse =PpuLse R =
2T
P
x(t) Pt or PULSE

A e T,

0 T

Figure 11-13 : Représentation temporelle du signal CW pulsé.

La représentation fréquentielle (dans le domaine des fréquences positives) de ce signal est
obtenue en effectuant une transformée de Fourier du signal x(t) ce qui donne :

g sin(M(f ~fp)1) (6

T (N -fy)1g) B

(43)  X(f) = TF(x(t)) = A.
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Figure 11-14 : Représentation frequentielle du signal CW pulsé.

Le spectre de raies est pondéré par un sinus cardinal.

b) Technique de mesure.

Le signal de test a été supposé jusqu’ici comme un signal carré périodique ayant un facteur de
forme idéal. En réalité, le temps de montée et de descente de ces signaux ne sont pas nuls. De
plus, du fait des caractéristiques non linéaires des transistors de puissance et des effets de
dynamique lente, le signal amplifi¢ est généralement déformé. Durant I’impulsion, il sera
montré lors des mesures que la puissance du signal décroit. En effet, pendant 1’excitation, la
température de fonctionnement croit (sauf en classe A ou I’inverse peut se produire), ce qui
engendre une diminution du gain et une rotation de la phase de la porteuse. Pour quantifier ce

phénoméne, une fenétre de mesure étroite est placée puis balayée au sein de I’impulsion.
Cette fenétre de mesure est de largeur Tp. Soit Piygr (t) la puissance instantanée du signal

de test; la puissance moyenne du signal dans la fenétre de mesure vaut alors:

t +1p

1
(44) PF = ‘[_ IPINST (t)dt
F t
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Fenétre de mesure

-----

Figure 11-15 : Représentation temporelle du signal mesure.

Pour une fenétre suffisamment étroite, I’amplitude A du signal mesuré est supposée constante.

La puissance normalisée du signal mesuré vaut alors :

Ceci nous rameéne donc a I’étude d’un signal carré de spectre Xy (f)

1 sin(N(f = £p).1¢) W, (5)

46) Xp(f)=TF t))=A.—. .
(46)  Xp(f) =TF{xp()) = A NG -fpe) L

~ |~

-
by
.

Figure 11-16 : Représentation fréquentielle du signal mesuré

Si un filtrage étroit est pratiqué pour rejeter toutes les fréquences autres que la fréquence

. T
centrale a fO, le signal issu de ce filtrage est un signal sinusoidal d’amplitude (A?Fj et de
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fréquence fO . La puissance de ce signal normalisée par rapport a une résistance d’un Ohm est

égale a :

1 T 2
(47) Pf():E.(A.?Fj

Connaissant la durée de I’acquisition temporelle Tpet de la récurrence T ainsi que la
puissance Pfo de ce signal CW filtré, le calcul de la puissance moyenne PF du signal

compris dans la fenétre de mesure est alors donné par I’équation suivante :

2

A T

48) Pp=r=p. | —
(48) P > fo(TFJ

Ceci suppose que la modification en valeur moyenne du facteur de forme des signaux ne
modifie qu’assez peu la puissance correspondant a la raie centrale du spectre. En résumé
I’acquisition est fréquentielle, et elle donne acces a une valeur moyenne du signal au sein de
la fenétre de mesure. Un decalage de cette fenétre de mesure au sein de I’'impulsion RF
permet d’observer 1’évolution des performances au cours du temps.

La mesure vectorielle finale effectuée par 1’analyseur est faite sur un signal CW en fréquence
basse (fréquence intermédiaire issue du mélange hétérodyne). La linéarité de la mesure est
respectée si les conditions de mesures sont adéquates vis a vis des niveaux de puissance. La
détermination des détériorations de corrections faites entre les signaux BF et RF suivant le
niveau de puissance fait partie de la phase de calibrage vectoriel du banc. Un calibrage en

puissance est donc également nécessaire.
[I1.2.4  Procédure de calibrage.

a) Calibrage vectoriel.
Cette procédure classique consiste a déterminer les relations entre les rapports d’ondes
by /ay, mesurées par 1’analyseur et les rapports d’ondes de puissance b/a aux accés du

dispositif sous test dans les plans de référence.
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Figure 11-17 : Plans des ondes de puissances mis en jeu pour la calibrage vectoriel.

Ce étape est réalisée a 1’aide d’¢étalons connectés dans les plans de référence du dispositif sous

test. Une procédure de calibrage se type (SOLT ou LRM) [116][117] est effectuée afin de

déterminer les termes d’erreurs S schématisés sur la figure.ll-18 qui déterminent les

relations entre les ondes mesurées et les ondes corrigées dans le plan du DST.

e30
Am el al ! s21 b, e3 bom
Plan de mesure [Sa] Plan de mesure
du VNA relatif aux ve00 ell 4 ! ySll SOA ! ye22 e33 A du VNA relatif aux
ondes mesurées : i ondes mesurées
en entrée. : i en sortie.
by, e0l bl | S12 ra, €23 Ay
eOA3

Figure 11-18 : Graphe de fluence des termes d’erreurs déterminés par calibrage vectoriel.

Les termes Cj représentent les erreurs systématiques liées a la topologie et aux
caractéristiques imparfaites de la chaine de mesure. Ces termes sont des grandeurs complexes.
b) Calibrage en puissance.

Objectif
L’objectif de la caractérisation fonctionnelle est de déterminer dans les plans de référence du
DST les grandeurs tels que le gain, puissance de sortie, rendement en puissance ajoutée a

I’intérieur de la fenétre de mesure. Les rapports d’ondes de puissances ayant été obtenus suite
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au calibrage vectoriel, le calibrage en puissance consiste alors a déterminer les valeurs

absolues des ondes de puissance |a1| ou |b2| dans le plan du DST en fonction des mesures
brutes de ‘alm‘ ou |b2m|.

A partir de cette détermination, la puissance entrante Pe dans le dispositif sous test

normalisée par rapport une impédance de référence (50Q) est définie par :

2
1=

1
49 P.=—Ja
(49) e 2| 1 a

De méme, la puissance transmise a la charge Pt normalisée par rapport une impédance de

rans
référence (50Q) est définie par :

2

2 an
b7 1=
b 1- 2

1
(50) Ptrans = 5

Détermination du module des ondes absolues.

Dans le cas du test d’'un composant muni de connecteurs, la détermination précise de ‘al‘ lors

du calibrage en puissance se fait en connectant directement un wattmetre dans les plans de

référence (cf. plans Pe et Ps de la figure.ll-11 ). La puissance mesurée vaut alors :

L2, _[b1] 2
(51) PWATT 25.|a1| J1-]—
a W
. by . . s . . \
Ou |—| représente le coefficient de réflexion du détecteur de puissance du wattmetre. Ce
ay
W

coefficient n’est jamais idéalement nul.

Simultanément a la mesure faite par la wattmétre de |a1| suivant 1’équation (51), I’analyseur

de réseau mesure |a1m , le calibrage en puissance consiste donc a évaluer la relation entre |a1|

et |alm| .

Dans le cas de mesure sous pointes ou la connexion directe du wattmetre dans les plans de
référence n’est pas possible, une étape supplémentaire est nécessaire. Un calibrage vectoriel
classique doit préalablement étre effectué dans les plans d’entrée et de sortie des

réflectometres de mesures (cf. plans e et s de la figure.ll-11 ), ces plans sont nommés les
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plans sources. Pour ce faire, une ligne est placée dans les plans de référence, et les étalons

sont connectés dans les plans sources e et s afin de déterminer les termes d’erreur Zj;

schématisés sur le graphe de fluence suivant.

Plan de > Plan de
source, €30 source,
ays glo  [Aim elo a1 | s21 Phy, 632 Bom g32 Do
| [Sa] :
y 200 gll 4 y ¢00 ell4 :ySll S228 1 ye22 e33 4 Yy g22 g33 4
by g01 bim e0l bl : S12 ta, €23 aym g23 A
€03

Figure 11-19 : Graphe de fluence des termes d’erreurs relatifs aux plans sources.

Dans le cas ou le signal RF est délivré au niveau du plan source;, le wattmeétre est connecté

dans le plan source,. La premicre phase de calibrage consiste alors a déterminer la relation

entre |b 2m| mesurée par I’analyseur et |b 2s| mesurée par le wattmétre. En utilisant la méthode
décrite en [118], de par les propriétés de réciprocité des réflectomeétres, la relation entre |b 2m|

et |b2| est alors déduite.

Dans le cas de mesures pulsées, il est également nécessaire de faire intervenir un facteur de
correction relatif aux durées respectives du signal d’excitation et du signal mesuré. La

comparaison des puissances mesurées par le wattmetre et I’ARV doit se faire pour une méme
grandeur a savoir la puissance au sein de la fenétre de mesure PF .
Pour I’analyseur, en utilisant la formule (48), cette puissance est déduite a partir de la mesure

de puissance Pfo correspondant a la raie centrale du spectre.
2
T
(52)  Pg .y =Pg, (—] :
Tg

Pour le wattmetre, la puissance au sein de la fenétre de mesure est déduite en corrigeant la

puissance moyenne lue par le rapport cyclique.

A T

La banc est alors complétement calibré de manicre vectorielle pour la mesure de coefficients

de réflexions et de transmissions, il est également calibré en puissance pour la mesures des
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performances RF au sein d’une fenétre d’acquisition temporelle balayée du début a la fin de

I’impulsion RF.

II1.3 Mesures de HBTs équipés de différents radiateurs.

Les transistors bipolaires a hétérojonction GaAs-GalnP sont bien connus pour avoir de
nombreux avantages pour I’amplification de puissance aux fréquences microondes. Ceux ci
sont en effet susceptibles de fonctionner avec des gains importants pour de fortes densités de
puissance et donc de fortes potentialités de rendement.

La caractérisation en bande S présentée ici porte sur plusieurs transistors similaires (HBT
GaAs-GalnP / 20 doigts de 2*70um?) équipés de différents radiateurs. Ces composants ont été
fournis par UMS et Thaleés TRT. Les radiateurs a disposition sont réalisés soit par un dépot
d’une couche d’or fine de Spm d’épaisseur, ou d’une couche d’or plus épaisse de 35um. Cette
caractérisation sera également effectuée sur un transistor équipé d’un radiateur en or fin sur
lequel un diamant est brasé. Le but est de mesurer I’influence des différents types de
radiateurs, chargés de refroidir au mieux les composants, sur les performances RF en régime
pulsé. L’objectif est également de contribuer a la validation des modeles ¢lectrothermiques
développés au cours des travaux de thése de S.Heckmann [109] dans le cadre d’un partenariat

UMS/Thales/IRCOM (travaux soutenus par la DGA).
a) Conditions opératoires.

Caractéristiques des signaux utilisés.

Les mesures sont faites pour un signal d’excitation de fréquence porteuse 2.2GHz. La durée

de I’impulsion RF est fixée a Tg =300ps. Cette durée est choisie afin de pouvoir observer les

phénoménes thermiques au sein de I’impulsion. La récurrence du signal est fixée a T =3ms,
cela permet au composant de revenir a un état froid entre deux impulsions successives. Le

rapport cyclique du signal vaut donc :

(54) R =T?S.1oo =10%

Pour observer 1’évolution thermique du transistor pendant ces 300s, une fenétre
d’acquisition de durée Tg =30us est placée pour chaque point de puissance au début, au

milieu et a la fin de ’impulsion.
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Figure 11-20 : Représentation temporelle des signaux utiliseés.

L’augmentation de la largeur de I'impulsion Tg pourrait étre intéressante afin observer

d’avantage la dégradation des performances RF du fait des phénoménes thermiques. Pour
conserver un rapport cyclique de 10% afin de garder le transistor froid en début d’impulsion,
cela suppose également de diminuer la récurrence. Cette démarche est cependant limitée car
les caractéristiques propres au systéme de mesure (chaine interne a ’analyseur de réseau
vectoriel) font que la récurrence minimale est de 3mS.

En effet, le filtrage réalisé derriere les mélangeurs est un filtrage centré autour de 2.5MHz et
de largeur de bande de 500Hz. Pour une récurrence T des signaux, le spectre du signal est
comme indiqué sur la figure.ll-16 . L’écart fréquentiel entre deux raies successives doit donc
rester suffisamment important pour que seule la fréquence centrale du sinus cardinal se
retrouve dans la largeur de bande du filtrage égale a 500Hz. Dans le cas contraire, le signal
issu du filtrage ne sera pas sinusoidal mais modulé. L’acquisition par 1’analyseur sera alors
erronée. Pour un rapport cyclique de 10%, des impulsions de largeur 300us respectent ces

conditions, ce qui n’est plus le cas pour des impulsions de 400Us, comme illustré ci apres.
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Figure 11-21 : Influence de la récurrence des signaux sur les aspects de filtrages BF.

Signaux de polarisation.

Les mesures qui vont étre présentées ont €té obtenues pour les conditions opératoires

suivantes. La tension V(ggentre le collecteur et I’émetteur n’est pas pulsée, elle est fixée a

une valeur comprise entre 20 et 24V. Des mesures préliminaires, pour des tensions de
collecteur plus faibles, ont permis de mettre en évidence le fait que la puissance dissipée par
le transistor en régime fort signal était insuffisante pour apprécier I’amélioration apportée par
les différents radiateurs.

La tension entre la base et I’émetteur est pulsée pendant 320us. L’ impulsion de polarisation
de base est légerement plus large que celle du signal RF pour assurer une mesure en régime
établi.

La polarisation choisie est mixte pour éviter les phénoménes d’emballement thermique. Pour
ce faire, comme indiqué sur la figure.ll-22 , la résistance de Thévenin équivalente présentée
par le réseau de polarisation sur la base est de 14Q. Cette impédance représente 1’impédance
50Q du générateur de tension pulsée associée a une résistance parallele de 10Q et une

résistance série de 5Q.
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Figure 11-22 : Schéma du banc Load Pull pulsé utilisé pour la mesure des HBT.

Les courants et tensions de polarisation pulsés sont mesurés grace a un oscilloscope a
¢échantillonnage numérique muni d’un tiroir quatre entrées pour mesurer les tensions, d’un
tiroir de mesure différentielle pour mesurer le courant d’entrée passant dans la résistance de
5Q, et d’un tiroir de mesure par effet hall du courant de sortie. Par un balayage synchronisé de
la fenétre de mesure au sein de I’impulsion RF et de I’acquisition des courants et tensions au
long de I’'impulsion DC, le rendement en puissance ajoutée peut ainsi €tre évalué¢ en début,

milieu, et fin de I’excitation RF.

Recherche de I’impédance de charge optimale.

L’impédance de charge est optimisée en mode pulsé. Dans le cas présent, la recherche ‘Load
Pull’ a été faite en utilisant un tuner passif présentant un coefficient de réflexion suffisamment
¢levé a 2.2GHz pour satisfaire nos exigences. Cette manipulation est effectuée pour un niveau
de puissance proche de la compression. Lorsque I'impédance de charge donnant les
performances requises est globalement localisée, pour les résultats exposés par la suite, la
phase de son coefficient de réflexion est réajustée de manicre a obtenir un bon compromis

entre puissance et rendement en puissance ajoutée.
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Figure 11-23 : Recherche de I'impédance de charge optimale.

b) Présentation des résultats.

Dans le chapitre 1, la classe de polarisation a été évoquée comme étant un des parametres
majeurs conditionnant 1’état thermique du composant. En passant d’une classe B vers une
classe AB, le courant de collecteur au repos augmente, ce qui joue sur la valeur de la
puissance dissipée et donc sur la température. Afin d’illustrer ce principe, des mesures issues
de ces deux classes de fonctionnement différentes sont exposées afin d’observer les
conséquences sur la dispersion des performances RF au sein de I’impulsion. Pour les

premiéres mesures, la classe la moins thermiquement sensible est appliquée, a savoir la classe
B.

Mesures en Classe B

Mesures pour YCE0 = 20V.

Les mesures débutent pour une polarisation de collecteur a Vg =20V afin de limiter les

risques d’emballement thermique en début de caractérisation. Le courant de collecteur au
repos dans I’'impulsion est 1o =8mA pour une tension de base pulsée Vbey =1.2V .
Dans ces conditions, la premiére évaluation porte sur la comparaison des résultats obtenus

avec le transistor Ced2027 muni d’un radiateur en or fin et d’'un méme transistor sur lequel un

diamant a été implanté.
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Figure 11-24 : Mesures AM/AM en classe B pour Vcey=20V.

Ces premic¢res mesures indiquent que pour Vcegg =20V, le radiateur en or fin suffit

amplement a dissiper la chaleur. Les performances en puissance en début ou fin de pulse
restent constantes, avec ou sans diamant. Par ailleurs, sur les graphiques présentés ci dessous,
il est possible de constater que la puissance dissipée par le transistor reste constante dans

I’impulsion et qu’elle se stabilise autour de 3W a la compression.
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Figure 11-25 : Mesures de puissance dissipée en classe B pour Vcey=20V.

Remarque : Pour V(gg =20V, les résultats sont identiques pour le transistor muni d’un

radiateur en or épais.

Mesures pour VCEO =24V.

La tension de collecteur pulsée est augmentée afin d’accroitre la puissance dissipée jusqu’a
observer une différence notoire de performances entre les différents transistors. Pour ce faire,

Vcgo doit au moins étre égale a 24V, comme illustré ci apres.
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Figure 11-26 : Mesures AM/AM en classe B pour Vcey=24V.

Dans cette configuration, contrairement aux autres, le transistor muni du radiateur en or fin
s’avere plus sensible aux effets thermiques. En effet, pour le dernier point, la puissance de
sortie au cours de I’impulsion de 300us chute de 8400mW a 7200mW. Par ailleurs, il peut
étre noté que le transistor possédant un radiateur en or épais posséde une résistance de base
plus faible que les autres, sont gain en puissance est donc plus élevé.

L’étude porte a présent sur I’observation de la rotation de phase de la frequence porteuse au

sein de I’impulsion en fonction de la puissance.
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Figure 11-27 : Mesures AM/PM en classe B pour Vcey=24V.

Une fois de plus, le transistor avec le radiateur en or fin est celui présentant la plus grande
sensibilité thermique au regard des mesures AM/PM au sein de I’impulsion. Pour une
puissance de sortie aux alentours de 8W, la phase du rapport d’ondes (b2/al) décroit de 2° au
cours des 300ms. Cette évolution n’apparait pas pour les transistors munis de radiateur en or
épais ou en or fin associé avec le diamant.
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Figure 11-28 : Rendement en puissance ajoutée en classe B pour Vcey=24V.

Le rendement en puissance ajoutée est compris entre 60 et 70% a la compression, cependant,
ces performances sont a nouveau dégradées au sein de I’impulsion pour le transistor muni du
radiateur en or fin.

Pour information, I’évolution des impulsions de polarisation aux acces du transistor muni du

radiateur en or épais sont données en fonction du niveau de puissance RF.
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Figure 11-29 : Allure temporelles des impulsions de polarisations pour Vcey=24V

Plusieurs phénomenes concernant les conditions opératoires peuvent étre observes sur cette
figure. Par exemple, I’impulsion de tension appliquée sur la base est Iégerement plus longue
(320ms) que I’impulsion RF (300ms). En augmentant le niveau de la puissance RF, les
courants de base et de collecteur augmentent, conformément a un fonctionnement en classe B.
La polarisation mixte effectuée afin d’éviter le phénomene de ‘crunch’ ou d’emballement
thermique (Rg =14Q) fait que la tension de base & I’acces du transistor diminue de 1.2V &
1.0V. Malgré la présence du radiateur en or épais, en régime fort signal, une chute du courant

de collecteur en fin d’impulsion due a I’échauffement du transistor est toujours observable.
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Figure 11-30 : Mesure de puissance dissipée en classe B pour Vcey=24V.

Les résultats présentés ci dessus montrent que I’or épais ou le diamant permettent de stabiliser
la puissance dissipée maximum a 5W tout au long de I’impulsion. Sans I’usage de celui-ci,
cette puissance augmente et atteint 6.5W du fait de I’augmentation de tempeérature.
L amelioration apportée par cette technique est donc clairement démontrée.

Remarque :les mesures ont été stoppées pour une compression de gain de I’ordre de 3dB pour
laquelle le courant de collecteur atteignait 600mA, afin de ne pas risquer de détruire les
composants.

Les transistors équipés de radiateurs en diamant ou en or épais présentant tout les deux de
bonnes performances thermiques, ces deux composants vont a présent étre testés dans des

conditions de fonctionnement encore plus critiques, a savoir une classe de polarisation AB.

Mesures en Classe AB

Les caractéristiques d’AM/AM, AM/PM, de rendement et de puissance dissipée sont
présentées pour les conditions opératoires suivantes :

La tension de collecteur est fixée a Voo =22V . Pour placer le composant dans un état plus
chaud, la tension de la base est augmentée a Vbey =1.29V de maniére a avoir sans excitation
RF un courant de collecteur égale a Ico =100mA. Les mesures seront stoppées lorsque le

courant DC de fonctionnement atteint 600mA.

Remarque : En changeant Icg, le coefficient de réflexion d’entrée présenté par le transistor

est lui aussi devenu plus fort, passant en moyenne de 0.989 pour la classe B a 0.993 pour la

classe AB. Les mesures faites de la puissance entrante P, (formule(49)) dans le transistor

deviennent par conséquent trés sensibles rendant les résultats difficilement exploitables. Par
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conséquent, les résultats suivants ne seront pas exprimeés en fonction de la puissance entrante

dans le transistor mais en fonction de la puissance disponible délivrée par le générateur avec :

1
(55) Ppispo = §|<'311|2

22V : o , ,
100mA | Radiateur en or épais Radiateur en diamant
9000 9000
8000 - ‘ 8000 -
S 7004 RS S 7000 4
% B000 -~~~ % 6000 -
~— 5000 - < 5000 -
2 4000 A 2 4000 A
<3000 o , . . <3000 o
S 2000 4 - - Début d'impulsion| 2 2000 4
B 1000 - o Fin dimpulsion & 1000 5
0 L) L) 0
0 2000 4000 6000 8000 0 2000 4000 6000 8000
Pdisponible (mW) Pdisponible (mW)

Figure 11-31 : Mesures AM/AM en classe AB pour Icep=100mA et Vcey=22V.
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Figure 11-32 : Mesures AM/PM en classe AB pour Ice;=100mA et Vcep=22V.
Le comportement thermique entre les deux composants est équivalent avec toutefois un léger

avantage concernant le transistor possédant le diamant. La rotation de phase n’est que légeére
(inférieure a 1°) au sein de I’impulsion.
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Figure 11-33 : Rendement en puissance ajoutée pour Ice,=100mA et Vcey=22V.

A la compression, le rendement en puissance ajoutée dépasse 60%, cette performance met
ainsi en avant les potentialités intéressantes des composants pour un fonctionnement en bande
S. Par rapport a la classe B, deux différences majeures sont a noter concernant I’allure des

courbes de puissances dissipées suivantes.
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Figure 11-34 : Mesure de puissance dissipée en classe AB pour Ice,=100mA et Vcey=22V.

Premierement, lorsque le signal RF est absent, cette puissance vaut 2W alors qu’elle était
nulle en classe B. Le transistor est dans un état chaud au repos.

Deuxiémement, contrairement aux mesures faites en classe B, le transistor est ici plus froid en
fin d’impulsion qu’au début. Ceci est caractéristique d’un fonctionnement en classe AB et

plus encore en classe A. Au repos, I’énergie consommée (Ppss = Icg. Veeg) est uniquement

dissipée sous forme de chaleur. A I’état actif, une majeure partie de la puissance consommée
est convertie sous forme de signal RF utile, contribuant de ce fait a refroidir le transistor
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(PDISS = lcg.Veeg — PS). Plus le composant est en régime fort signal, plus il se refroidit. Ce

phenomene vient donc diminuer les effets de la chute de puissance au sein de I’impulsion.
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I\VV Conclusion.

Ces mesures ont permis de mettre en avant plusieurs éléments intéressants concernant la
conception optimale de composants de puissance. Elles ont en effet permis de démontrer
clairement I’impact que pouvait avoir différents radiateurs sur des transistors de puissances
type HBT Ced2027 de 20 doigts de surface 2 par 70 um? pour la bande S [119][120]. De ce
fait, ce genre de caractérisation fonctionnelle prend part a I’expertise des filiéres

technologiques de semiconducteurs.

L’influence de la température sur la chute de gain et sur la rotation de phase de la porteuse
dans I’impulsion a pu étre quantifiée selon différentes conditions opératoires. Cela a permis
de valider finement les modeéles électrothermiques développés en [109]. Cela permet ainsi
d’effectuer des conceptions assistées par ordinateur pointues nécessitant I’utilisation de

modeles de plus en plus précis.

Par ailleurs, concernant les nouvelles technologies de semiconducteurs, cette caractérisation
s’avere naturellement &tre comme un outil nécessaire pour la caractérisation de transistors de

grand gap et pour la validation de leurs modéles non linéaires.

Ces mesures sont réalisées dans le domaine fréquentiel. Une poursuite légitime de
caractérisation de ces composants de puissance en mode pulsé dans le domaine temporel sera

abordée en conclusion générale.

Un intérét majeur de ce style de mesure est la relative souplesse de la configuration du banc,
celle-ci peut étre adaptée en fonction des besoins spécifiques de caractérisation concernant
d’autres aspects critiques de I’amplification de puissance en mode pulsé. Ainsi ce chapitre a
centré son contenu sur des mesures de transistors en fonction de différents solutions
technologiques concernant I’évacuation de chaleur au moyen de radiateurs spécifiques. Les
chapitres suivants montreront une configuration de ce banc de mesure singuliérement

différente pour I’étude de deux autres aspects majeurs, la linéarité et la stabilité.
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CHAPITRE Il

CARACTERISATION FONCTIONNELLE

POUR L’ANALYSE DES CONDITIONS

DE FONCTIONNEMENT OPTIMALES

EN TERME DE LINEARITE DE

TRANSISTORS PHEMT EN BANDE K.
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I Introduction

Les protocoles modernes utilisés en communications qui visent a augmenter I’efficacité
spectrale (débit d’informations dans une bande de fréequence allouée) nécessitent I’utilisation
d’amplificateurs répondant a des spécifications de linéarité toujours plus pointues.

Il existe de nombreuses caractérisations permettant d’évaluer les aptitudes des composants et

des amplificateurs testés vis a vis de ces critéres.

Une validation pointue d’un modele de transistor non quasi-statique concernant les
performances en terme de linéarité peut nécessiter une caractérisation fonctionnelle utilisant
des signaux complexes, proches de ceux pour lesquels le composant est destiné. Des
procédures de test en mesures comme en simulations de type ‘ACPR’, ‘NPR’ peuvent alors
étre employées [121], [122], [123]. Les signaux utilisés sont alors modulés selon des formats
spécifiques ou composes de plusieurs centaines de porteuses aux caractéristiques proches d’un
bruit gaussien a bande limitée. A ce titre, les travaux cités en [124] effectués dans un
environnement load pull proposent une caractérisation de la linéarité du dispositif sous test en
fonction du nombre de porteuses constituant le signal, et ceci a puissance moyenne constante
du signal global.

Du point de vue des aspects temporels, fréquentiels et statistiques des signaux au niveau du
transistor, un inconvénient réside dans le fait que la complexité de ces signaux rend difficile
I’exploitation des résultats pour I’analyse des effets des différentes non linéarités ainsi que
d’éventuels mécanismes de compensations. Cela représente donc un handicap certain
concernant I’expertise de semiconducteurs pour I’établissement de méthodes et de critéres de

conception de circuits.

Par conséquent, des caractérisations utilisant des signaux de test plus simples peuvent se
réveler plus appropriées a cette tache. Il s’agit généralement de tests d’intermodulations pour
des signaux a deux porteuses. Il est alors plus aisé de dégager certaines tendances pour
I’analyse des mécanismes altérant ou améliorant la linéarité des dispositifs, quantifiée par des
critéres tel que le rapport C/I [125]. En faisant varier I’écart en fréquence des deux porteuses,
ils permettent par exemple de mettre en avant I’existence de phénomenes a dynamiques lentes

(mémoire basse fréquence). Du point de vue de la caractérisation expérimentale,
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I’interprétation et I’exploitation des résultats n’est pas aisée car les résultats sont dépendants
de I’environnement de mesure (profils d’impédances des circuits et instruments de
polarisation en basses fréquences et profils généraux d’impédances en RF du banc de
mesure). Par ailleurs, des minimums localisés donc non exploitables de C/I3 peuvent
apparaitre, cependant, ils sont généralement accompagnés de I’augmentation de C/I d’ordres

supérieurs.

Enfin, le signal de test le plus basique qui soit est le signal CW (constitue d’une seule
porteuse). Les caractéristiques statiques AM/AM et AM/PM fournies par ce genre de mesures
ne peuvent certes étre suffisantes pour valider les travaux de modélisations et/ou de
conceptions, cependant, elles en constituent une premiere phase incontournable. En effet, un
modele ne reproduisant pas fidélement ces caractéristiques ne posséde que de faibles chances
d’étre valable pour des applications plus complexes.

Le travail présenté ci dessous porte en partie sur la validation d’un modele de PHEMT établi
en [126] et particuliérement sur une analyse fine des caractéristiques de conversion AM/AM
et AM/PM. Cette premiére approche est importante et nécessaire avant de mettre en ceuvre
une étude plus complexe portant sur I’amplification de signaux a modulations mixtes
(amplitude et phase) de type QAM. La contribution essentielle du travail présenté dans ce
chapitre est le développement d’un banc de caractérisation dédié a I’extraction des
caractéristiques statiques AM/AM et AM/PM dans un environnement source et load pull en

bande K [132]. Ce travail a pu étre mis en ceuvre de par le soutien financier du CNES.
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Il Validation de modele non linéaire de transistor
PHEMT en bande K.

Comme cela est évoqué dans le premier chapitre, pour pouvoir préjuger des performances
d’un transistor en terme de linéarité, la premiere étape consiste a observer le tracé de son
réseaux de caractéristiques statiques 1V pulsées [127], [128], permettant de mettre en avant les
phénomeénes sources des non linéarités. Cette caractérisation est la base des modéles de
transistors constitués au sein de I’IRCOM.

Les resultats obtenus par I’usage de ces modeles en environnement CAO doivent ensuite étre
confrontés aux mesures de puissances effectuées sur un banc de test type Load Pull. Cela
permet d’affiner et de valider les modéles ainsi établis.

Par ailleurs, la caractérisation fonctionnelle effectuée permet de rechercher suivant les criteres
spécifiés, les conditions optimales de fonctionnement en puissance, rendement et linéarité,

sachant qu’un compromis entre ces différents criteres est souvent nécessaire.

Ce travail a été réalisé pour des mesures mono-fréquentielles sur un transistor PHEMT. Les
mesures de puissance et de conversion de phase ainsi réalisées ont permis de valider I’étude
analytique des conditions optimales de fonctionnement en terme de linéarité du transistor

ainsi que sa modelisation, réalisée dans le cadre de I’étude menée en [126].

1.1 Principe de la modeélisation basee sur une description

unidimensionnelle des capacités non linéaires.

[1.1.1  Objectif.

Dans les transistors a effet de champ, parmi les éléments influant fortement la linéarité en
fonction du niveau de puissance, figurent la capacité non linéaire entre la grille et la source

(Cas), et la capacité non linéaire entre la grille et le drain (Cgp ). La modélisation fine et

ajustée de ces deux capacités est une des étapes importantes.
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Ces capacites dépendent de la tension de grille Vg et de la tension de drain Vpg .Elles sont

donc modélisées par des fonctions bidimensionnelles. Le domaine de ces fonctions est défini
sur I’ensemble du tracé de la caractéristique statique. Cependant, lors des simulations, seule
une partie limitée de ce domaine de définition est réellement utilisee.

Ainsi, une restriction de ce domaine aux zones effectivement sollicitées permet d’augmenter

la rapidite des simulations et en facilite la convergence.
11.1.2  Principe

Pour ce faire, les profils des capacités non linéaires Cgg et Cgp sont extraits uniquement le

long d’un cycle de charge prédéterminé correspondant a un ensemble de couples (Ves, Vps).
Celui-ci est choisi pour étre représentatif du fonctionnement grand signal auguel sera soumis
le transistor comme indiqué sur la figure ci apres. Dans le cas présent, le cycle de charge est
défini pour une excursion maximale et une surface minimale. Le choix de ce cycle doit bien
évidemment étre guidé en fonction des applications pour lesquelles le modeéle est réalisé. Cela
fixe par conséquent I’'impédance de charge et la polarisation choisie. Néanmoins, il sera
montré ultérieurement que la validité de ce modéle peut s’étendre au dela du domaine

restreint initialement défini.

— Domaine de — Veso.1
A définition

— Veso_z

Ihs()

Vps(t)

Figure 111-1 : Restriction du domaine de définition.

11.1.3 Modélisation

Le transistor modélisé est un PHEMT issu de la filiere PPH25 d’UMS réalisé pour des
applications en bande K. Les éléments du modéle de ce transistor sont extraits a partir de
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mesures I/V pulsées [128]. Une fois cette étape réalisée, seules les valeurs de Cgs(Ves,Vps) et
de Cep(Ves,Vps) incluses dans le domaine de définition restreint sont sélectionnées. Il est par
la suite possible de représenter ces capacités par des fonctions de descriptions

unidimensionnelles selon Vs pour Cgs et selon Vgp pour Cep.
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- . 2E-13
c {/I : i 4,5E-13 n -3
) /i - 35E-13 - T 16E-13
O : (@] de et :0. = :{‘w
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@ Valeurs extraites sur I'ensemble de la caractéristique statique
—A— Définition de la Fonction le long du cycle de charge

Figure 111-2 : Description unidimensionnelle des capacités non linéaires.

A titre informatif, la figure ci dessus indique que I’amplitude de variation de la capacité Cgp
en fonction de Vgp est deux fois moins importante que celle de Cgs en fonction de Vgs. Afin
de valider le modele ainsi établi, des comparaisons de performances basees sur les
caractéristiques AM/AM et AM/PM entre simulations et mesures de puissance sur le banc

‘Load Pull’ sont effectuées.

[1.2 Mesures load pull en bande K.

11.2.1 Présentation du banc

Les mesures effectuées sous pointes sont réalisées lorsque le transistor est chargé sur une
impédance optimale en puissance. Cela pourrait étre fait par I’usage d’un tuner en sortie du
transistor. Cependant, afin de pouvoir avoir accés aux mesures calibrées, le tuner doit se
trouver derriére les coupleurs de mesure. Du fait de cet éloignement, le tuner mis a disposition
présente un coefficient de réflexion maximum en bande K trop faible pour pouvoir adapter
correctement le dispositif sous test a la fréquence fondamentale.

Pour remédier a ce probléme, une boucle active [131] est alors mise en place comme indiqué

sur la figurelll-3 .
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Figure 111-3 : Schéma du banc load pull actif en bande K.

En utilisant un amplificateur de puissance au sein de cette boucle avec suffisamment de gain,
il est possible de synthétiser dans le plan de sortie du transistor I’impédance de charge
optimale voulue. L’atténuateur programmable permet de régler le module de I’impédance de
charge présentée, le déphaseur permet d’en régler la phase. Les circulateurs permettent de
protéger I’amplificateur contre les retours éventuels de puissance. Le filtre étroit passe bande
centre autour de 25.5GHz permet d’éviter toute oscillation hors bande.

Calibrage vectoriel.

La caractérisation doit étre faite sous pointes. Le calibrage effectué dans les plans de référence
du transistor est de type SOLT.

Calibrage en puissance.

Le calibrage en puissance sous pointes est réalisé selon la méthode décrite dans le chapitre II.
L amplificateur de puissance utilisé a cet effet est un amplificateur a tube pouvant délivrer
une puissance de 5W entre 18 et 26.5GHz.
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11.2.2 Résultats de mesures

Les mesures sont donc effectuees sur un transistor PHEMT double hétérojonction
(GaAs/InGaAs/AlGaAs). Une fois I’impédance de charge optimisée, le balayage en puissance
est limité par des conditions d’arrét de mesures parmi lesquelles figure une compression de
gain maximum de 3 a 4 dB.

a) Validation du modele unidimensionnel sur le domaine de définition.

Le cycle de charge ayant été défini pour la modélisation faite en [126], [132] correspond a
celui défini pour un fonctionnement en puissance de sortie maximale. En mesure et en
simulation, le point de polarisation choisi a cet effet est défini en classe AB tel que
Vgso = —0.5Vet Vpgg =2.5V.

Par ailleurs , I'impédance de charge optimale présentée au fondamental est fixée a
Z = (6.8+ j.6.6).Q. Le coefficient de réflexion de cette impeédance défini par rapport a une
impédance caractéristique Z- =50Q vaut | =0.76 @165°. Il s’agit du coefficient de
réflexion présenté dans le plan de référence en sortie du transistor par la boucle active a la

fréquence fondamentale. Ci dessous, la comparaison des caractéristiques AM/AM et AM/PM
ainsi que le rendement en puissance ajoutée (PAE) permet de valider le modele ainsi défini.

—#— Simulations

o Mesures

30 - PAE (%)
25 -

20 -

Puissance d’entrée (dBm)

Figure 111-4 : Comparaison simulations/mesures pour un fonctionnement du transistor

dans le domaine de définition

Le modele rempli les objectifs de simulations lorsque le cycle de charge appliqué est celui
ayant servi a constituer le modéle. Afin de juger de I’intérét de cette méthode, des
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comparaisons simulations/mesures complémentaires sont effectuées en dehors des conditions
restreintes de definitions.

b) Validation du modéle unidimensionnel en dehors du domaine de
définition.
Pour les mesures suivantes, le cycle de charge est modifié. Le transistor est polarisé en classe
A pour Vggo =—0.3Vet Vpgy =3.2V de sorte a obtenir un courant de drain au repos de
Ipsp =200mA. L’impédance de charge reste inchangée. Les résultats issus des simulations et

des mesures en puissance a 25.5GHz sont par la suite a nouveau confrontés, comme indiqué ci

apres.
35 = —®— Simulations -52
30 + a Mesures AMPM (o) 0
] | -54
25 -
20 + -56
15 1 -58
10 +
-60
5 -
0 {-62
-4 -1 2 8 11 14 15 17
Puissance d’entrée (dBm)

Figure 111-5 : Comparaison simulations/mesures pour un fonctionnement du transistor

hors du domaine de définition

La constitution du modele a partir du choix d’un cycle de charge préalablement defini
(figure.lll-1) utilisé pour extraire les fonctions de descriptions unidimensionnelles des
capacites non linéaires Cgs(Ves) et Cop(Vep) S’avere efficace, méme pour simuler un
fonctionnement en fort signal dans des conditions différentes de celles initialement définies.
La concordance entre les résultats issus de mesures et de simulations (figure.lll-5) valide
I’étude menée en [126]. Une modélisation des capacités non linéaires sur un domaine utile et
restreint suffit pour simuler correctement les caractéristiques AM/AM et AM/PM du

transistor.
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11.2.3 Conclusion.

Le banc load Pull de 'IRCOM a du étre developpé pour des applications allant jusqu'a la
bande K. L’étude théorique de modélisation développée en [126] [130] a pu étre ainsi validee
par I’utilisation d’une boucle active a 25.5GHz. Cet outil s’avére intéressant de par sa grande
liberté de configuration et I’absence de limites concernant la synthése de toutes impédances
de charges la fréquence fondamentale. Etant donné la fréquence de travail (25,5GHz), une

caractérisation de type multiharmonique n’a pas éte faite.
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11 Etude analytique de la conversion de phase.

L’étude theorique [126] et les mesures preésentées dans cette partie ont été réalisées a 18GHz.
Elles portent sur la compréhension des phénoménes non linéaires intrinseques au PHEMT
étudié, sur les conséquences de ces phénomenes sur la variation de phase du gain en fonction
du niveau de puissance du signal et des impédances de fermeture au fondamental. Le but est
de tirer partie de cette compréhension globale afin de déterminer des conditions optimales

d’amplification en terme de linéarité et de rendement.

I11.1 Utilisation du théoreme de Miller.

Pour une excitation monoporteuse, le comportement non linéaire du transistor se traduit par
une modification du gain en module et en phase suivant le niveau de puissance du signal. Les
caractéristiques AM/AM et AM/PM permettent ainsi de quantifier ce phénomene. Pour le
PHEMT étudié, ceci est principalement di a I’aspect non linéaire de la capacité d’entrée Ces,
de la capacité de rétroaction Cop, et de la transconductance Gm. Chacune de ces
contributions peut étre accentuée ou au contraire diminuée au premier ordre suivant des
parameétres extérieurs fondamentaux qui sont la polarisation et les conditions d’adaptation a la
fréguence fondamentale.

L’étude analytique de la conversion de phase [133] repose sur le modele simplifié du PHEMT
lors de son fonctionnement dans la zone saturée. Les phénoménes d’avalanche et de
conduction de grille ne sont pas modélisés afin de limiter I’étude aux trois principales sources
de non linéarités, a savoir Ces, Cep et Gwm . De la méme facon, la source de courant de sortie
Ioest supposée uniqguement commandée par la tension Ves via la transconductance Gw, la
conductance Go est négligée. Il est donc possible d’écrire :

(56) Ip=Gp-Ves

Les eélements passifs extrinseques ne sont pas modélisés explicitement, ils peuvent toutefois

étre inclus dans I’'impédance de générateur Z et de charge Z, comme indique sur la figure

suivante.
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Figure 111-6 : Modeéle simplifié du PHEMT

Les capacités Cgs, Cep d’admittances respectives Ygg et Ygp ainsi que la transconductance

Gw représentent ici les fonctions de description a la fréquence fondamentale. L ’application du
théeoreme de Miller permet de représenter ce modele de maniere unilatérale en ramenant

I’effet de la capacité Cgp sous forme de conductances Yg et Yg en entrée et sortie du
modele comme le montre le schéma ci dessous.

Zs

1
| |

Es Vs Yaos | | Ye Ibs Yol [Y Vbs

Figure 111-7 : Modeéle repréesenté selon le théoreme de Miller

Les conductances ramenées sont définies comme suit.

+
(57) Ye = YGD_(GM_YLJ ot Yy = Y(u]
Gm-YeDp Yop + YL

[11.2 Détermination analytique de la conversion de phase.

Un calcul numérique avec les valeurs réelles du transistor permet de faire les approximations
suivantes 1 Y| <<G, et Ygp <<Gy;-

L’ expression exprimee en (57) peut alors se simplifier de la maniere suivante.

Gwm
58 Ye =Yanet Ye =Yep| ——M——
(58) Ys=Ygpet Yg GD(Y3+YL]

Par ailleurs, si I’adaptation de charge est supposée réalisée telle que le transistor délivre un
maximum de puissance, I’impédance totale ramenée dans le plan de sortie du transistor vaut

alors :
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1
(59) ZOPTZW
s+YL

Pour optimiser la puissance de sortie, le cycle de charge doit étre a surface minimale. Zqpt
est alors une impédance purement réelle. Par conséquent, en intégrant Z,pt dans (58), il

vient :
(60) Ys=Ygpet YE =Ygp.Gm-ZopT

- \% : . :
Le déphasage ¢ est défini par I’argument du rapport E—DS qui est fonction de I’amplitude du
G

signal E . Ce déphasage peut donc s’écrire sous la forme suivante :

Vv Vv V,
(61) ¢ =Argument) —2= | = Argument| —2> |+ Argument] —>>
Es Ves Ec

Eg
1+ (YGS + Y )-ZG

(62) or Gpy.Vgs + Vps(Ys + Y. )=0 et Vgg =

. \% : :
Ainsi, la phase du rapport E—DS peut s’exprimer sous la forme suivante :
G

Ys+Y
(63) ¢= Argument(%} — Argument(1+(Ygs + Yg ) Zg)
M

En combinant les équations (59) (60) et (63), I’équation (61) peut étre mise sous la forme :

(64) ¢ =-Argument(G,, .ZOPT)—Argument(;H (YGS +YopGm -Zopt )ZG )

Les parties réelles de Ygg et Ygp sont supposées négligeables, par conséquent
Ygs = JCgs-W et Yeo=].Cep.W . L’impédance présentee par le générateur Zg est purement
réelle. La transconductance complexe peut étre exprimée sous la forme suivante :

(65) Gy =|Gm|e) =[G y|.cos@m) + i[G w|sin(d )

L’ expression (64) peut étre écrite sous la forme suivante :

(L~ Zopr Cop WG | sin(dn)Z6 ) ]

(66) ¢ =-¢\ —Argument| =
+J(Zopr Cep WG yl|.cos(dm)Zg +Cgs:W.Zg )

Z6{Zopt Cop WG | -cos(@y) + CGS.W)}

67 =- —Arct
(67) ¢=-dy —Arc an{ - Zopr Cop-W/G y|sin(dwm)Zs)
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Le terme Zopr.Cop W G y|-Sin(®y)Zg est numériquement trés petit devant 1, I’équation

(67) est donc simplifiable sous la forme suivante :

(68) ¢ = _¢ M~ Arctan (ZG 'W'(ZOPT 'CGD |G M | COS(¢ M ) + CGS ))

I11.3 Phénomeénes de compensations internes.

L’équation (68) présentée ci dessus montre que la phase ¢ est fonction de la phase (¢M )de
la transconductance G,, et du second terme suivant les éléments intrinseques
Cas, Cps, et G et les conditions d’adaptations Zg et Zgpt -

Dans I’étude théorique effectuée [126], les fonctions de description au fondamental des
capacités non linéaires et de la transconductance sont identifiées en fonction de I’amplitude du

signal Ves. Ci dessous figurent ces fonctions pour trois points de polarisation donnés.

Module de la Transconductance Phase de la Transconductance

5,2

5,0 1
4,8
>

246 -
4,4 1

4,2 4
I

— ‘ ‘ 4,0
00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1,0 00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 10

VaGs1 (V) Ves1 (V)

|
Vosg=1.4V Vpgo=2

0,10

Figure 111-8 : Fonctions de description de la transconductance en fonction de I’amplitude

de la tension Vgg; a la fréquence fondamentale pour Vgso=-0.5V.
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Capacité non linéaire CGs Capacité non linéaire CcD

510 110

T T T T
I I I I
500 |- F o NS ~L4V- - BV
I I I 105 4 I s
490 f - N - - - - - IR . I I
m I I I I V.l =2V [ I
"7 480 1 R P o 100 4 Vpgo=2.6V .
I I I I I I
S I I I I 3 I I I
© 470 | I I I I o I I I
I I I I 95 Vv év : :
460 | | | | | | DSO:
1 Ll Vpgo=2.6V A
450 t T t t t T T t T 90 T T T f f f T T T
00 01 02 03 04 05 06 0,7 08 09 1,0 00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1,0
VGs1 (V) VGs1 (V)

Figure 111-9 : Fonctions de descriptions des capacités non linéaires intrinseques Cgs et Cgp

en fonction de I’amplitude de la tension Vgs; pour Vgse=-0.5V.

VDS

La variation de phase |¢\ =arg ument( J de la transconductance en fonction de

GS

I’amplitude du signal d’entrée reste faible et contribue de maniére plus limitée a la variation

de phase globale (¢) que celle du second terme correspondant a I’argument de (EJ Ces
G

fonctions indiquent des variations opposées suivant I’amplitude du signal Vgs(t) a la
fréquence fondamentale. En effet pour une amplitude de la tension Vs croissante, I’allure de
la capacité Cgs est décroissante alors que celle de Cgp est croissante.

Par conséquent, en fonction du point de polarisation choisi (cf. figure.lll-2 ) et en fonction de
I’amplitude du signal Vgs1 (cf. figure.lll-9 ), des phénoménes de compensation modulant
I’évolution de phase ¢ peuvent intervenir.

L’équation (68) met également en avant le fait que ces phénoménes de compensations

peuvent étre accentues ou atténués suivant le module de I'impédance de charge Zgpr . Il est
également visible que I'impedance présentée par le générateur Zg n’influe pas sur le
phénoméne de compensation méme mais plutdét sur I’amplitude globale de I’évolution de
phase ¢ .

Concernant les mesures, il est difficile d’identifier les origines de la variation de phase du
signal entre I’entrée et la sortie du dispositif sous test en faisant varier un grand nombre de
parameétres. L’étude pratique suivante consistera donc a observer et a analyser les causes de la
variations de phase en ne modifiant qu’un seul paramétre a la fois, c’est a dire la polarisation

de grille ou de drain ainsi que I’impédance de charge ou I’impédance de genérateur.
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I11.4 Influence des parametres intrinséques sur la conversion de

phase.

Les capacités déterminent en partie les caractéristiques de conversion de phase. De par
I’extraction des fonctions de descriptions realisees en [126], I’objectif de ce travail est de
corréler la modélisation effectuée avec les mesures en puissance réalisées sur le banc load
pull. Les mesures sont effectuées a 25.5GHz en utilisant le méme synoptique que celui décrit

sur la figure.lll-3 .

[11.4.1 Mesure de conversion AM/PM.

Jusqu’a présent, la conversion de phase a été définie comme la variation de phase de (E—DSJ
G

en fonction de I’'amplitude du signal d’entrée E_. En pratique, I’analyseur de réseaux

vectoriel permet de mesurer les ondes de puissance (al,bl,az,bz)aux acces du dispositif

sous test.
a, b,
— > —>
Zg los los
Dispositif sous
Eg Ves test. Vbs Z
b, a,
<+— <+—

Figure 111-10 : Schéma pour la mesure de conversion de phase.

La conversion de phase mesurée par I’analyseur entre le plan d’entrée et de sortie du dispositif

e . b
sous test est définie par la conversion de phase de (—ZJ :
al

. A V : N
Une relation d’équivalence entre la phase de (E—Ds] et la phase de (b—zj doit donc étre
G 1

préalablement établie. Les relations entre ondes de puissance et courants/tensions par rapport

a une impedance caractéristique Z. =50Q sont définies comme suit :

146



_ Ves +Zclgs b, = Vps *+ Zc.Ips
2.0Z¢ 2./Z¢

Pour une impédance de genérateur Z. et une impédance de charge Z, , et pour Z_

(69) a;

représentant I’impedance d’entrée du transistor, les conditions de fermeture aux accés du
dispositif permettent d’écrire les relations suivantes.
EG = ZG'IGS +VGS
(70) Ves = Zg lgs
Vps =2 .Ips

La phase du rapport (b—zj peut donc s’écrire sous la forme :
a

1
(71) ¢ by = Vps *Zc-lps _ Vbs +o Z +Zc —d Zg +Zc
3 Ves *Zclgs Ec ZL Zg +Zg
Les impédances Z, et Z. sont constantes. Si de plus, Z.=Z, =50Q, le rapport

Zg +Z¢
Zg +Zg

by

J est donc égal a 1. Par conséquent, la phase mesurée ¢(
ap

J est égale a la phase

V N N - L
cl{%] a une constante pres. Leurs variations sont donc identiques.
G

[11.4.2  Influence de la capacité Cgg sur la conversion de phase.

Dans un premier temps, afin de dissocier I’influence des parameétres Vgso, Vpso, Za, ZL Sur la
conversion de phase, seule la tension de polarisation de grille Vgso sera modifiée pour des
mesures effectuées a Vpso , Zg, Z. fixes. L’élément non linéaire intrinseque principalement
influencé par cette modification est la capacité Cgs. Comme indiqué sur la figure.lll-2 , pour

Veso proche de —0.6V,cette capacité est maximale.

a) Mesures réalisées pour Vpgp=2.5V.

Pour observer I’influence de la capacité Cgs sur la conversion de phase en fonction de la
variation de Vgso , la tension de drain est dans un premier temps fixée a 2.5V. L’ impédance

de charge est optimisée en puissance a la fréquence fondamentale tel que Z; = (6.23 + j.7)Q
QZ,_| =94 Q), les impédances de charge aux fréquences harmoniques sont fixées a 50Q.

L’impédance présentée par le générateur est également de 50Q a toutes les fréquences.
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La figure.lll-11 indique les caractéristiques AM/AM mesurées a 25.5GHz dans les conditions
précédemment définies.

Les caractéristiques AM/PM (figure.lll-12 ) montrent qu’un phénomeéne de compensation de
non linéarité optimum intervient pour une tension de polarisation de grille égale a -0.7V.
D’apres la caractéristique de la capacite cgs (figure.lll-2 ) extraite le long du cycle de charge
optimisé en puissance, il est possible d’observer que cette compensation intervient pour une

valeur maximale de la capacité non linéaire

AM/AM
21 : : :
19 - | |
;%\17 . : ‘
Sl } —0- VGS0=-0,1V
o 13 77 s ——VGS0=-0,3V

—=—VGS0=-0,7V

A 1
S11 - S, " |=—=VGS0=-0,5V

—-0—-VGS0=-0,9V
‘ I

-5 0 5 10 15 20
Pentrée (dBm)

Figure 111-11 : Mesures AM/AM suivant Vgsp @ Vpso=2.5V.

AM/PM
-54 ; -~VGS0=-0,1V
-55 1 y ——VGS0=-0,3V
° 56 - ——VGS0=-0,5V
9 .57 1 —=—VGS0=-0,7V
Q58 - —-VGS0=-0,9V
% -59 A !
< -60 1 1
[a N | |
61 l
-62 | ‘ ‘ |
-5 0 5 10 15 20
Pentrée (dBm)

Figure 111-12 : Mesures AM/PM suivant Vgspa Vpsp=2.5V.
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Gain (dB)

Gain en puissance

-+ VGS0=-0,1V
—+—VGS0=-0,3V
——VGS0=-0,5V
—=—VGS0=-0,7V
—o—\/GSO=—O,9V

15 20

Pentrée (dBm)

Figure 111-13 : Mesures de gain suivant Vgso @ Vpso=2.5V.

jg 1 |—-VGS0=-0,3V
| |=VGSo=03v, N
a5 | |—-VGS0=-05V|  pd\\
a0 | |=VGS0=07v|  ad 4 KOO
Soc | lo-veso=09v| [Pl )
L I Y * A Y. S A
W20
o 15 +----mmm P
10 1
g | A':d,'--‘-
5 0 5 10 15 20

Rendement en puissance ajoutée

——-VGS0=-0,1V

Pentrée (dBm)

Figure 111-14 :

Les figures I11-13

entre le gain en

Mesures de rendement en puissance ajoutée suivant Veso @ Vpso=2.5V.

et 111-14 indiquent que Vgso=-0.7V permet d’obtenir un bon compromis

puissance et le rendement en puissance ajoutée. Les phénomeénes de

compensation de non linéarité dépendent également de la tension de polarisation du drain.

Des mesures similaires sont donc effectuées pour une autre valeur de Vpso.
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b) Mesures réalisées pour Vpgp=3.2V.
La valeur de Vpsp ayant été augmentée a 3.2V, I’impédance de charge est ré-optimisée en

puissance tel que Z, :(10.8+j.3)Q QZL|:11.2 Q). Le module de cette impédance est

légerement supérieur au précédent du fait que le cycle de charge est plus incliné. Les
évolutions des caractéristiques AM/AM et AM/PM en fonction de la valeur de Vgso sont a
présent donnée sur les figures 111-15 et 111-16 . L’interprétation de ces courbes indique qu’a
nouveau, le compensation de non linéarité optimale intervient pour une valeur maximale de la
capacité cgs pour Veso=-0.6V (cf.figure.lll-2).

Ce choix de polarisation (Vgsp=-0.6V) permet a nouveau d’obtenir un bon compromis entre le
gain en puissance et le rendement en puissance ajoutée (cf. figures I11-17 et 111-18 ). De plus,
il est visible que pour Vgsp=-0.6V et pour une compression de gain de 3dB, les performances
sont optimisées a la fois en rendement de puissance ajoutée et en conversion de phase, ce qui
permet d’éviter le compromis habituel rendement/linéarité. L observation de I’équation (68),
régissant I’évolution du déphasage entre le signal d’entrée et de sortie, indique que les
phénomenes de compensations de non linéarites peuvent également étre fortement influencés

par la modification de la capacité Cgp pour une impédance de charge Z, fixée. Une étude est

donc meneée a ce sujet.

AM/AM
25 ;
23 - |
~21 - |
m 19 N :
S17 | ! -+ VGS0=-0,3V
o 13 . ——VGS0=-0,6V
Q11 - % —~—VGS0=-0,8V
9 - l —0—VGS0=-1V
7 3 ‘ ‘ i !
-5 0 5 10 15 20
Pentrée (dBm)

Figure 111-15 : Mesures AM/AM suivant Vesp @ Vpso=3.2V.
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AM/PM

-+ VGS0=-0,3V ——VGS0=-0,8V
—o—VGS0=-1V

-2,0 1 =~—VGS0=-0,472V
-2,5 | = VGS0=-0,6V

Phase (b2/al) °

Pentrée (dBm)

Figure 111-16 : Mesures AM/PM suivant Vgspa Vpsp=3.2V.

Gain en puissance

11

9 11— VGS0=-0,472V
8 H—=—VGS0=-0,6V
7 1l=—VGSs0=-0,8V

6 —-0—-VGS0=-1V

-5 0 5 10 15 20
Pentrée (dBm)

Gain (dB)

Figure 111-17 : Mesures de gain suivant Veso @ Vpso=3.2V.
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Rendement en puissance ajoutée

- VGS0=-0,3V
50 1|+~ VGS0=-0,472V
40 ||—=VGS0=-0,6V

> ——VGS0=-0,8V
w30 T/ o veso=-1v

-5 0 5 10 15 20
Pentrée (dBm)

Figure 111-18 : Mesures de rendement en puissance ajoutée suivant Veso @ Vpso=3.2V.

111.4.3  Influence de la capacité Cgp sur la conversion de phase.

Ces compensations peuvent étre accentuées ou non suivant la forme de la décroissance de la
capacité Cgs en fonction de Vps [69]. A présent, ces mesures sont effectuées pour

Vgsg = —0.47V. Les caractérisations en puissance sont faites pour une tension de
polarisation de drain comprise entre 1.4 et 3.2V. L’impédance de charge est optimisée en

puissance tel que Z, =(11.3-j2.2)Q (Z,|=11.6Q). Les résultats de mesures sont exposés

sur les figureslll-19 , 111-20 , 111-21 et 111-22 .

Ces résultats indiquent que la linéarité est améliorée en augmentant la tension de polarisation
sur le drain. Ceci correspond a un éloignement du cycle de charge de la zone ohmique de la
caractéristique statique du transistor. Le phénoméne de compensation de non linéarité
optimum est obtenue pour une tension Vpgp=3.2V, soit pour une tension Vgpo=-3.67V.

La figure.lll-9 indique par ailleurs que la dépendance de cette capacité cgp en fonction du
niveau du signal d’entrée est d’autant plus faible que la tension Vpsp est importante. Ce
facteur vient donc influencer favorablement les phénomenes de compensation de non

linéarités au sein de I’équation (68).
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AM/AM

30 ‘
—+—Vds0=1,4V

25 4 =—=Vds0=2,0V +-----------—-—-—-——-—-——_2
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n
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Figure 111-19 : Mesures AM/AM suivant Vpsp a Veso=-0.47V.

AM/PM
-40,0 ; ;
-40,5 | 3
o 41,0 +-4° | , S
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S 415 SIVARRcs ™ -
(9N}
8 -42,0 -
(3 -42,5 | ——Vds0=1,4V |} 10 ~
g -43,0 { =—Vds0=2,0V |- -° Al Rp
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Figure 111-20 : Mesures AM/PM suivant Vpspa Vgso=-0.47V.
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Gain en puissance
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Figure 111-21 : Mesures de gain suivant Vpspa Vgso=-0.47V.

Rendement en puissance ajoutée
50 : :
40 ——Vds0=1,4V
——Vds0=2,0V
$30 | —-—-Vds0=26,V | = L L 4 ]
‘U'J’ ——\Vds0=3,2V
S20 R
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-5 0 5 10 15 20
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Figure 111-22 : Mesures de rendement suivant Vpsp a Veso=-0.47V.

Il est visible que I’augmentation de Vpsp favorable a la linéarité de la conversion de phase
influe également de maniére favorable sur la linéarité du gain.

Pour une compression de gain de 3dB, elle permet également d’obtenir un rendement en
puissance ajoutée plus élevé ce qui permet d’avoir simultanément de bonnes performances en

rendement et en linéarité.
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1.5 Influence des paramétres extrinséques sur la conversion de

phase.

[11.5.1 Influence de I’impédance de charge sur la conversion de phase.

a) Etude théorique.

Une optimisation de cette compensation est également possible en jouant sur la valeur de la

résistance Z,,, au sein de I’equation (68). Il est rappelé que cette résistance est fonction de

I’impédance de sortie du transistor Zs et de son impédance conjuguée Z, (impédance de

charge) tel que Zowﬁ. Cette condition est obtenue pour une optimisation “load pull’
Ys+YL

de I’impédance de charge Z, en puissance de sortie optimale.

L’impédance présentée par le genérateur est inchangée et reste fixée a 50Q. Connaissant
I’évolution des fonctions de description au fondamental de la transconductance et des
capacités non linéaires en fonction de I’amplitude du signal d’entrée Vs (figure.lll-8,
figure.lll-9), il est possible d’observer de maniere analytique selon I’équation (68)
I’évolution de la phase (¢) en fonction du parameétre Zopr. La figure.lll-23 illustre ce
principe pour les trois points de polarisations définis pour Vgso=-0.5V, et Vpso=1.4/2/2.6V et

pour deux valeurs de Zopr distinctes.

Conversion de phase pour ZOPT=20Q Conversion de phase pour ZOPT=60Q

77777777777777 Vpeo=1.4V™ """

-91,5

T T T T T
00 01 02 03 04 05 06 0,7 08 09 1,0
VaGs1 (V) VGs1 (V)

Figure 111-23 : Conversion de phase analytique définie pour trois points de polarisations.

Il peut étre observé que I’écart de phase maximum (Ad,,.,) obtenu & Vpso=1.4V sur une

dynamique de Vgs1=0.6V est de 1.8° pour Zopr=20Q et de 1.47° pour Zopr=60Q. Si a présent
la valeur de cette résistance est balayée continiment, I’écart de phase maximum peut étre

tracé pour les trois points de polarisation sur une méme plage de variation Vgsimin_ Vesimax.
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A‘I)MAX )

Zopt (Q)

Figure 111-24 : Conversion de phase maximum calculée suivant I’équation (13) en fonction

de la résistance Zopt.

La tendance indique que lorsque le module de la résistance augmente au dela de 20Q, I’écart
de phase maximum diminue, quel que soit Vpso, jouant ainsi favorablement sur la linéarite.
L augmentation de la valeur de Zopr correspond a une diminution de la pente du cycle de
charge a surface minimale, favorisant ainsi I’excitation du transistor dans une zone plus
linéaire. Ces courbes ne représentent toutefois que des indications en terme de tendance, car
en réalité Zopt n’est définie que pour une seule valeur afin de réaliser I’adaptation optimale en

puissance afin de respecter les hypothéses emises pour I’écriture de I’équation (68).

b) Etude pratique

En pratique, pour une impédance de sortie du transistor (Zs) donnée, I’augmentation de la
résistance Zopr passe par une augmentation du module de I’impédance de charge Z,. Grace a
I’utilisation de la boucle active & 25.5GHz, ceci est réalise en modifiant le coefficient de
réflexion de I'impédance électriquement syntheétisée, tout en conservant I’argument de cette
impédance a une valeur optimale en terme de puissance de sortie pour chague mesure. Les
résultats présentés par la suite sont obtenus pour le point de polarisation Vggp=-0.35V et
Vpso=2.5V. Afin d’observer I’influence du module de I’impédance de charge sur la
conversion de phase maximale, toutes les mesures sont réalisées pour un balayage de
puissance aboutissant a une compression de gain maximale de 4dB. Les impédances de

charge choisies sont les suivantes :
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Répartition des impédances de
charge a fo=25,5GHz
05
) ZL52L4ZLSZLZZ | 03 0O Z,,=(16,3+J.4,4)Q / |Z,,]=16,9Q
Le\ \ / / / L1 A Z,=(14,7+3.3,1)Q | |Z,|=15,1Q
x %y o 101 o Z,,=(12,7+1.33)Q | |Z,4=13.2Q
m Z ,=(11,0+3.3,6)Q / |Z,,=11,6Q
|01 0 Z,5=(9,5+1.50Q / |Z,=10,8Q
1 03 X Z,~(7,6+1.3,6)Q [/ [Z4=8,5Q
T T T T -0,5
1 08 06 -04 0,2 0

Figure 111-25 : Impédances de charges synthétisées a 25.5GHz par la boucle active dans le

plan de sortie du transistor.

Pour chaque réglage de I’impédance de charge, les caractéristigues AM/AM et AM/PM sont

mesurées et indiquées sur la figure suivante.

AM/AM AM/PM

26 ‘

24 4~ o mmmmmmmmmmmm—oo o
~ ! o
22 1 I —
L20 -~ Ly (N K
=1 -« caf —o—|zL1 | N
.g 18 i ¢ ——|ZL2| S
516 ---—-- I Al —o—|2L3|[~ 2
Y R - : ——|zLa| -

14 <
o 4 —o—|2L5| o

127 g - ——|zL6||”

10 A | ‘ ;

-3 2 7 12 17
Pentrée (dBm) Pentrée (dBm)

Figure 111-26 : Mesures AM/AM AM/PM suivant Z_a Vgsp=-0.35V et Vpgp=2.5V.

Comme le prévoit I’étude établie en [126], la conversion de phase maximale décroit en
fonction de I’augmentation du module de I’impédance de charge |Z|_| allant de paire avec une
augmentation de la résistance Zopt (cf. équation.(59) et figure.lll-24 ). Ci dessous, I’allure du
gain en puissance bas niveau puis compresse de 2dB est indiquée afin de voir I’influence de
I’impédance de charge Z, sur les performances en puissance. L’allure de la conversion de

phase maximale est également représentée en fonction de cette impédance de charge.
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Figure 111-27 : Influence de I’impédance de charge sur les performances RF et la

conversion de phase.

La figure ci dessus indique que la diminution du module de I’impédance de charge (lorsque sa
phase est optimisee), entraine une augmentation du gain en puissance. Cependant, ce
phénomeéne est obtenu au détriment de la conversion de phase qui s’accroit de la méme
maniere. Concernant I’impact sur le rendement en puissance ajoutée, il peut étre constaté que
celui-ci augmente également en fonction de la diminution du module de I’impedance de

charge comme indiqué ci dessous.

Influence de |Z,| sur le rendement en
puissance ajoutée

N
~

Compression de gain : 2dB

PAE (%)
w W wWw w >
N A O 0O O N

w
o

12| (Q)

Figure 111-28 : Influence de I’impédance de charge sur le rendement en puissance ajoutée.
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En changeant le point de polarisation tel que Vsso=-0.47V et Vpgp=3.2V, cette tendance reste

valide comme le montrent les mesures suivantes.

AM/AM AM/PM

—o-|2L1] =16Q
Y . ——|ZL2| =11Q
A ——|ZL3| =9.8Q
P14 - B —=—|ZL4| =950

e (dB
& S
Phase (b2/al) °
AN
5{&
g

12 1 o EEEREEE R i—litgl f7'59 19 IR BRI MK -
10 A 1 =129 -14 ; ‘ ; 1
-3 2 7 12 17 -3 2 7 12 17
Pentrée (dBm) Pentrée (dBm)

Figure 111-29 : Mesures AM/AM et AM/PM suivant Z; a Vgso=-0.47V et Vpsp=3.2V.

Remarque : Le modéle non linéaire du transistor PHEMT (PPH15) fonctionnant en bande K
établi en [126] reproduit parfaitement les tendances observées ci dessus. Le banc load pull
développé a 25.5GHz utilisant une boucle active a donc permis jusqu’ici de valider finement
le modéle établi et I’étude analytique développée. Parmi les variables figurant dans
I’équation.(68), I’'impédance présentée par le générateur est un des parametres influents

concernant la linéarité. Une étude est donc menée sur ce sujet.

111.5.2  Influence de I"impédance de source sur la conversion de phase.

a) Etude théorique.
L’ impédance présentée par le générateur est :
(72) ZG = RG + JXG

L équation (64) de départ ayant servi pour I’étude de linéarité dans la premiere partie est
rappelée ci dessous :

(73) ¢ =~(¢m)-ArgumentlL+(Yes +Yop G Zopr)Z6)

Les hypotheses précédentes sont gardées tel que :
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Yes =1Cas:W
Yep = Cep W
G =|Gml|{cos(om)+isin(opm))
Zopt = Ueel(Zopr)

(74)

Compte tenu de ces hypothéses, il est possible d’écrire la conversion de phase est de la forme

suivante :

ZopT 'CGD W|G M |(R G .cos(¢ M )— XG .sin((I)M )) +Rg 'CGS'W
- |_XG .CGsw + ZOPT 'CGD W|G M |(R G .Sin((l) M ) + XG .COS((I)M ))])

(75) ¢ =-¢p —Arctan (1

Le terme Xg.CgsW +Zop1-Cop W|G M |(RG Sin(¢ I\/I) +Xg .COS(q)M )) est numeériquement
tres petit devant 1, I’équation (75) est donc simplifiable et devient :

(76) & =-dp —Arctan(Zopr Cep-W|Gu[(Rg.cos(dp) - Xg.sin(dy)) + Rg.CosW).

Dans le cas d’une impédance de genérateur purement resistive (XG = O), I’équation (76) se
simplifie est devient équivalente a I’équation .(68).

Par ailleurs, I’adaptation en entrée du transistor est réalisée quand I’'impédance du générateur
Zs équivaut au complexe conjugué de I’'impédance d’entrée du transistor (ZG :ZE*). Le

coefficient de réflexion en entrée du transistor I'. est alors égal a :

*

(77) Tg= Ze _ZG* avec Zg = !
Ze+ZG GM +YL
Yep N 1Y, +Ygs
GD L

De par les expressions analytiques I'c et ¢, il est alors possible d’observer I’influence de Z¢

sur la conversion de phase et I’adaptation comme indiqué ci dessous.
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Figure 111-30 : Evolution du coefficient de réflexion de puissance en entrée du transistor et

de la conversion de phase suivant I’impédance de générateur.

Comme cela avait été énoncé dans le chapitre I, le graphique ci dessus montre que
I’adaptation en entrée, obtenue lorsque la puissance entrante dans le transistor est maximale,
est généralement faite au détriment de la linéarité de I’amplification. Un compromis est donc
souvent nécessaire.

De maniere pratique, I’influence de I’impédance de source sur la conversion de phase et sur

I’adaptation va étre mise en évidence.

b) Etude pratique.

L’objectif est a présent d’effectuer des mesures de puissance pour différentes impédances de
générateur afin d’observer le phénoméne d’adaptation et I’influence de cette impédance sur la

conversion de phase A¢ .

Pour des raisons de disponibilité de matériel, les mesures n’ont pas été faites a 25.5GHZ, mais
a 18GHz. Cela n’a aucune incidence sur la démarche mise en ceuvre pour atteindre I’objectif
fixé.

L’ adaptation est realisée en entrée quand I’impedance présentée par le générateur est égale a

I’impédance d’entrée conjuguée du transistor. A 18GHz, le transistor présente en entrée un

coefficient de réflexion important QFE| = 0.8). Du fait de I’utilisation de coupleurs de mesures

compris entre les plans de mesures du transistor et les plans du synthése des impédances,
I’utilisation d’un simple tuner passif ne peut servir parfaitement a I’adaptation. Le coefficient
de réflexion présenté par celui-ci en entrée du transistor est trop faible, du fait des pertes
engendrées par les coupleurs et les pointes de mesure. Pour pallier ce déficit, une boucle

active en entrée fonctionnant a 18GHz est mise en place. Celle-ci a pour but de prélever une
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partie du signal réfléchi en entrée du transistor pour le déphaser et I’amplifier correctement
puis le réinjecter vers le transistor de maniére a ce que I’adaptation soit réalisée. Dans un
premier temps, de maniére théorique, le phénomene d’adaptation en entrée va étre explicité de
maniere & montrer que I’utilisation d’une boucle active en entrée ne correspond pas a I’usage
classique d’un tuner mais que celle-ci associée a un générateur d’impédance interne 50Q

correspond a un genérateur de puissance equivalent d’impédance interne réglable.

Théorie de I’adaptation en entrée par boucle active.

Considérons un transistor adapté sur une impédance de charge Z, présentant a son entrée une
impédance Zg. D’autre part, considéerons un générateur de puissance RF d’impédance interne
Z, =50Q . Si une boucle active est mise en place entre le générateur de puissance et le

transistor, le montage peut étre alors représenté schématiqguement comme suit.

Boucle active a 18GHz

1 1
1 1
1 1
1 1
: : ZADAPT
| |
1 1
1 1
Y :
1 1
1 1
1 1
1 1
lg Zg T L ot los
1 1
EG VO VGS ZE ZS VDS ZL
UJT ag a9 a b
> - 2,
bG bO bl a
< < +— ) 2

Figure 111-31 : Représentation de la boucle active en entree.

La boucle active est supposee parfaitement unidirectionnelle. Son coefficient de réflexion est

deéfini par :

Les hypotheses faites sont que les couplages sont faibles et que le gain de la boucle est
suffisamment fort et reste linéaire pour pouvoir écrire les équations d’ondes de puissances
relatives a la boucle active sous la forme (79).
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a; =ag+lg.by
bo = bl
b; =M.,

(79)

Ces relations peuvent étre représentées par le graphique de fluence représenté ci apres.

Qg a
> >
. 1 v e
< <
by b,

Figure 111-32 : Graphe de fluence incluant le coefficient de réflexion /. de la boucle

active

Contrairement a I’usage de la boucle active en tant que dipdle placé en sortie du transistor
pour synthétiser une impédance de charge optimale, le quadripble formé par la boucle active
en entrée ne peut étre représenté sous la forme d’un transformateur d’impédance parfait tel
que cela pourrait I’étre avec I’usage d’un tuner classique.

Il est par conséquent nécessaire de représenter I’association formée par la boucle active et le
générateur de puissance par un générateur équivalent selon le théoréeme de Thévenin.

Détermination de I’impédance interne du générateur de Thévenin équivalent.

En accord avec les notations utilisées sur la figure.lll-31 et en utilisant les relations ci

dessous :

(80) _ (a6 ~bg _ (a0 —bg)

| |
G \/Z 0 \/Z

ou Zc est I'impédance caractéristique du systeme, avec Zg =Z; =50Q, le systéme

EG:\/Z(aG"'bG) Vo=\/Zc(ao+bO) Ve =En~ =7~ |
et{ 0=Ec ~<4gle

IOZIG

d’équation (80) peut étre réécrit sous la forme :
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Si le générateur de tension est éteint, alors Ec=0V. D’apreés I’équation (80), cela implique
ag = —bg et donc d’apres (81), ap =0. Le coefficient de réflexion présenté par la boucle

lorsque le générateur est éteint peut alors s’ecrire indifféremment sous les deux formes

suivantes :

_q dq

62 T8y Thl
1la, =0 1lE; =0

Par ailleurs, le théoréme de Thévenin permet d’écrire que le générateur de tension Eg

d’impédance interne Zg associé a la boucle active est équivalent a un générateur d’impédance

interne Zty tel que :

V
(83) ZTH =~ o>

lGs lgg =0

Les équations du systéemes (84) :

_Ves+Zclgs

RPN -
84 NZ¢
(84) bl:VGs‘Zc-|Gs
2./Z¢
permettent d’écrire la formulation suivante :
Zc.(by +ay)
(85) Zty =%
(by —ay) 2,=0

En utilisant la relation définie en (4), cette équation devient :

(1+pg)
1-Tg)

(86) Zyy =Zc

a,=0

Ceci permet d’affirmer que le générateur de tension Eg d’impédance interne Zg associé a la
boucle active est équivalent & un générateur d’impédance interne Zry dont la valeur peut étre
choisie suivant le réglage de la boucle active.

Lorsque le générateur est éteint (EG = 0), I’impédance équivalente présentée par le boucle

active associé au générateur peut étre écrite sous la forme suivante :

1+lg)
(1_ rB) 2,=0

(87) Zpn =Zc

164



Détermination de la f.e.m. équivalente du générateur de Thévenin :

La f.e.m. équivalente de Thévenin (Ey) est déterminée en sortie de la boucle active lorsque
cet acces est ouvert, c’est a dire pour Igs=0 (A).

Par conséquent, le systeme suivant peut étre établi :

_a;—by -0

| =
(88) T Jze soit a; = by
Ery = \/Z_-(al + bl)

En reprenant le systeme d’équation (79), il est alors possible d’écrire :

ap

(89) ao + rB.bO = bo soit bo =
1_rB

et donc de déterminer la tension du générateur de Thévenin tel que :

(90)  Ey =+/Zc.(ag +(1+FB)-b0)|b0:j‘70

B

soit :

(91) Eqn = avec ag =

1-Tg

Par conséquent, la f.e.m équivalente du générateur de Thévenin peut s’écrire sous la forme
suivante :

Ec
1-Tg

(92) Emy =

La figure.lll-31 peut donc étre simplifiée est étre représentée sous la forme suivante :
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Générateur de

Thévenin

:---------------------I
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! | | : DST

: !
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> —>
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TH — +— ¢

1-I

Figure 111-33 : Représentation simplifiée de la boucle active associée au générateur.

Mesure de la conversion de phase.

La difficulté de cette caractérisation est de pouvoir mesurer la conversion de phase du rapport

. VDS .z ’: ; ; , o FO
de tension | —= | indépendamment de I’impédance présentée par le générateur équivalent.
TH

En effet, I’équation (71) précédemment définie peut étre écrite sous la forme suivante:

(93) ¢(t;_2 :q{VDS +zc.|DSJ:¢(VDSJ+¢(zL +ZCJ_¢( Ze +Z¢ J

1 Ves *Zc les Eth Z Zg +Z1y

. . V, , n , Ze+Z
il est visible que Ad ﬂ} dépend Acl)(b—zJ (pouvant étre mesuré) et de Aq)(gJ
Bt a Zg +Zy

non nul car Zyy # Zc =50Q contrairement aux mesures precédentes. En revanche Z, et Z¢

. e . Z +Z
sont toujours définies comme des constantes ce qui donne Aq)(%j =0
L

Pour pallier ce probléme, en référence aux notations utilisées sur la figure.lll-31, la mesure

portera a présent sur la phase du rapport d’ondes (b—zj plutbt que sur celle de la phase de

ag

b - . .
(—2 comme I’indiquent les relations suivantes :
ap
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avec ap = .by

Vps | _ \/Z_C.(b2+a2)
94 — | =
o g2 2070

1-Tg

Par conséquent la phase globale peut s’écrire sous la forme suivante :

(95) ¢(EJ=¢[b—2]+¢(1+n)—¢(1+rs)

ETH ap-

Lorsque I’impédance présentée par le genérateur équivalent est fixee, tout comme

I’impédance de charge, la conversion de phase globale est égale a :

(96) Aq{ﬁ] = Aq{b_Zj

Eth ag.

Il est donc néecessaire de mesurer les ondes de puissance dans le plan précédant la boucle

active et dans le plan de sortie du transistor comme indiqué sur la figure.ll1-31 .

Synoptique du banc de mesure.

La difficulté nouvelle de cette tdche et de mesurer la conversion de phase entre le plan de
sortie du transistor et le plan précédent la boucle active tout en connaissant les performances
aux acces du transistor. Pour ce faire, le synoptique du banc de mesure a été modifié pour que
les mesures calibrées en rapport d’ondes de puissance et en puissance absolue soient faites
dans trois plans distincts, c’est a dire les plans d’entrée et de sortie du transistor plus un
troisieme plan précédant la boucle active. Ceci est techniguement possible par I’utilisation de
trois réflectomeétres et de deux analyseurs de réseaux vectoriel effectuant les mesures

simultanément dans les plans considérés.
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Figure 111-34 : Synoptique du banc de mesure source pull actif.

Le premier analyseur permet de mesurer les rapports d’ondes du puissances et la puissance
absolue dans les plans dit de mesure globale. Ces plans incluent I’ensemble boucle active et

transistor. Les mesures issues de ces plans permettra de déterminer la variation de phase

b V . . . .
Aq)(—zj = Aq)(ELSJ en fonction de I’adaptation d’entrée. Par ailleurs, elles permettront de
ag TH

mesurer I’influence du réglage de la boucle sur I’adaptation en puissance.

Le deuxieme analyseur permet de mesurer simultanément les caractéristiques en puissance
aux bornes méme du transistor ainsi que son impedance d’entrée. Cela permet d’accéder aux
caractéristiques du transistor seul.

Les deux voies couplées en sens direct et réfléchi du réflectométre situé en sortie du transistor
sont chacune connectées a un diviseur de puissance résistif type ‘Wilkinson’. Cela permet de
diriger une partie du signal incident et réflechi sur les deux analyseurs de réseaux vectoriel, en
évitant I’ajout d’un réflectométre supplémentaire entre le dispositif sous test et le tuner afin de

limiter les pertes.
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Le transistor est adapté au mieux en puissance par I’utilisation du tuner permettant de
synthétiser une impédance de charge favorable malgré les pertes engendrées par le
réflectometre situé en aval du transistor.

Pour chaque réglage de la boucle active, une ligne connue est mise a la place du dispositif
sous test. Un “switch’ permet alors de venir mesurer le coefficient de réflexion de I’impédance
de générateur équivalent dans le plan d’entrée du transistor sans perturber |’adaptation
réalisée en sortie. Pour les mesures en puissances, ce ‘switch’ est a nouveau positionné de

maniere a reconnecter le tuner.

Calibrage dans les plans du transistor :

Concernant les mesures effectuées dans les plans sous pointes du transistor, un calibrage
standard type S.O.L.T et un calibrage en puissance sont effectués suivant les techniques

décrites dans le chapitre.ll.

Calibrage dans les plans de mesures globales.

Ces plans de mesures sont munis de connecteurs coaxiaux type K. Le calibrage standard et le
calibrage en puissance ne présentent donc pas de difficultés particuliéres si ce n’est
I’éloignement des deux plans. En effet il est impossible de relier ces deux plans par un
standard de type ‘thru’ classique. Ce standard est donc remplacé par un cable semi-rigide pré-
caractérise. Les caractéristiques de ce pseudo-standard a 18GHz sont une longueur de
0.7989m et des pertes de 1.902dB/m. Le parametres S;; de ce cable mesuré a I’aide d’un
analyseur de réseaux vectoriel classique est: S,;;=0.84@28°. Ces caractéristiques sont
intégrées pour le calcul des termes d’erreur pour le calibrage standard.

Afin de s’assurer de la validité du calibrage ainsi réalisé, surtout concernant les mesures en
transmission, un autre cable pré-caractérisé sert de céble test. Il s’agit ici d’un céble souple
preéalablement mesuré a 18GHz pour lequel: S;;=0.88@-151°

Par la suite, dans les plans de mesures globales, une lecture a 18GHz du parametre S,; corrigé
de ce céble test suivant le calibrage réalisé donnera : S,;=0.867@-151°. La procedure utilisée

peut donc étre considérée comme fiable.

Résultats de mesures :

Cette configuration réalisée a 18GHz est tres expérimentale. Par conséquent, afin de pouvoir
préjuger de la précision des resultats obtenus, des mesures calibrées dans les plans
préalablement définis sont effectuées sur une ligne coplanaire de 1ps de retard a la place du
transistor. La boucle active est éteinte pour cette étape préliminaire.
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Pertes mesurées dans les plans de
mesures globales.

Pentrée (dBm)

Pertes mesurées dans les plans de
mesures sous pointes.

Pentrée (dBm)

Figure 111-35 : Mesures des pertes de la ligne suivant les deux calibrages effectués.

Les pertes mesurées dans les plans de mesures globales correspondent a celles de I’ensemble

(ligne+pointes+cables de mesures+etc.) formant la chaine reliant le réflectometre précédant la

boucle active et celui en sortie du dispositif sous test. D’apres la figure.lll-35, les pertes

globales de cette chaine correspondent a —5.4dB sur I’ensemble de la dynamique utilisée.

Concernant les résultats obtenus dans les plans du transistor, les pertes mesurées sont

relativement faibles (Iégérement inférieures a 0dB) sur I’ensemble de la dynamique utilisée,

ce qui semble étre normal pour une ligne coplanaire relativement courte (1ps de retard).

AM/PM mesurée dans les plans de
mesures globales.
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Figure 111-36 : Mesures AM/PM sur la ligne.

La précision de la mesure de phase affichée ci dessus est de I’ordre du degré. Ces mesures

permettent donc d’envisager une bonne précision des résultats obtenus sur le transistor.
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Mesures de I’impédance d’entrée sur le transistor PPH15 8*75um d’UMS.

Afin d’étudier I’influence de I’adaptation en entrée sur la linéarité, pour plusieurs mesures de
puissance, seule I’'impédance globale présentée par la boucle active associée au générateur
sera modifiée.

Le transistor est polarisé pour : Vggg = =0.5V, Vpgg = 2.8V, (Ipgg =140mA)

L impédance de charge synthétisée par le tuner est optimisée au mieux en puissance tel que :
Z, =53.6-j.26.5Q.

Pour réaliser I’adaptation en entrée, il est nécessaire de mesurer en premier lieu I’impédance
d’entrée présentée par le transistor, or celle-ci varie en fonction du niveau de puissance (cf.
figure.ll1-37 ). Par conséquent, pour une mesure en puissance effectuée jusqu’a une
compression de gain de 3dB, I’adaptation sera faite en choisissant une impédance de
générateur de valeur conjuguée a I’'impédance d’entrée moyenne du transistor sur la

dynamique de puissance définie.

Impedance d'entrée du transistor
0,5
Puissance
croissante
0,0 1 Valeur moyenne
E Ze10=(6,5-2,5)Q
Keo)|=7Q
Me(10)=0.77@-173°
-0,5 T
-1,0 -0,5 0,0

Figure 111-37 : Impédance d’entrée du transistor PPH15 a 18GHz

Remarque : L’impédance présentée en entrée du transistor, pour une impédance de charge

définie, est indépendante de I’impédance présentée par le générateur équivalent.

Choix des différentes impédances de générateur équivalent :

Afin d’observer I’influence de I’adaptation d’entrée sur la linéarite, les impédances de
générateur équivalent choisies présenterons un coefficient de réflexion de plus en plus fort

comme indique ci dessous.
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Impédances de générateur équivalent
ZTH |Z|TH rTH
Z.1 (52-.4)Q 52 0,04@-64°
Z.2 (21+].3)Q 22 0,4@171°
Z.3 (9+.3)Q 9 0,7@173°
Z.A (74.1)Q 7 0,76@177°
Z.5 (5-.3)Q 5 0,83@-174°

Figure 111-38 : Liste des différentes impédances de générateurs choisies pour les mesures.

Répartition des impédances de
générateur a fo=18GHz

Ze transistor
Zthl
Zth2
Zth3

Figure 111-39 : Représentation des différentes impédances de générateurs.

Influence de I’impédance Zry sur la conversion de phase.

Afin d’observer I’impact de la variation de I’impédance de générateur sur I’adaptation en
entrée, les pertes entre la puissance disponible du générateur équivalent et la puissance

entrante dans le transistor sont représentées sur la figure.ll1-40 .
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Pertes de Puissance en entrée en
fonction de I'adaptation

Pertes (dB)

Figure 111-40 : Influence de Zty sur les pertes de puissances en entreée.

Ces pertes sont calculées de la manieres suivante :
(97) PERTES =PpsponisLe ~ Pentree (W)

ol PpisponiBLE est la puissance délivrée par le générateur équivalent et ol PeNTREE

représente la puissance entrante dans le transistor déterminées suivant les équations suivantes.

La puissance disponible est définie pour :

2 2
1 |E E
(98) Ppispo == | TH| = | G|

3 Deellzry) 81— I'B|2.DeeI(ZC.1+ FBJ
1-Tg

Cette equation est simplifiable et devient :

2
1 E

(99) PDlSPo=§- Eq 5
zc(l—r5|j

La puissance entrante dans le transistor est définie pour :

1 b
(100) PENTREE :E|a1|2.(1—|I'E|2) avec I'E =i

En utilisant les équations définies en (79) pour ag = S cette équation peut étre mise
2.4)Z¢

sous la forme :
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2 2
1 |E 1-I
(101) PenTREE =—-| c| : el 5
8 ZC |1—FE.I'B|

Remarque : Dans le cas de I’adaptation, g :FB* et les équations (99) et (101) sont
équivalentes.

Comme cela avait été mis en évidence sur la figure.lll-30, I’impédance de générateur
optimum pour I’adaptation de puissance en entrée n’est pas favorable concernant la linéarité.
Ci dessous figurent les caractéristigues AM/AM et AM/PM obtenues suivant les différentes

impédances de générateur.

AM/AM AM/PM
70 T T
: : Znyd

— o 65 : :
£ —
2 g o
o ~ 60 1 |
~ a7z 4
S 2 | | e
= o554 - - - - - o %
S @ Zpl l
n c l o0 g b ggo o s,
o 0504 7LFH27k‘6/r;kH+*oer:t' 77777777

0 5 10 15 20 25
Pdisponible (dBm) Pdisponible (dBm)

Figure 111-41 : Mesures AM/AM, AM/PM du transistor en fonction de I’impédance

présentée par le générateur équivalent.

Ces mesures mettent en avant le fait que lorsque le module de I’impédance de générateur

diminue de maniere a adapter le transistor en entrée, la conversion de phase globale

V, . ) . L

Aq{iﬂ augmente ce qui corrobore I’étude menée precédemment. Sous une autre forme, la
ETh

dépendance de la conversion de phase vis a vis du module de I’impédance de générateur est

représenté sur la figure.ll1-42 .
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Conversion de phase maximum en
fonction de I'adaptation

9 -zl

Ad ©)

|Zel |ZTH| (Q)

Figure 111-42 : Influence de Zty sur la conversion de phase.

Les résultats précédents indiquent qu’un compromis entre le gain et la linéarité est nécessaire.
En effet, plus les conditions d’adaptations en entrée sont réalisées, plus la conversion de phase
mesurée sur une dynamique de puissance déefinie sera importante.

Pour conclure ces derniéres mesures, il est rappelé que I’analyse des phénomeénes d’adaptation
en entrée par I’'usage d’une boucle active ne doit pas étre faite en dissociant cette boucle du
générateur RF d’impédance interne 50Q auquel elle est associée. L’ensemble de ces deux

éléments doit étre considére comme un génerateur équivalent d’impédance interne Z et de
f.e.m Eqy. Contrairement a un tuner sans pertes se comportant comme un quadriplle

possédant un bilan énergétique nul entre ses deux plans, la boucle active offre un bilan de
puissance non nul dépendant du reglage de son gain. A titre indicatif, la figure.lll-43
représente les pertes entre la puissance délivrée par le générateur 50Q et la puissance entrante
dans le transistor. Contrairement a la figure.lll-40 pour laquelle les pertes sont minimum
lorsque I’'impédance de générateur est proche de I’impédance conjuguée du transistor, la
figure. 111-43 permet de mettre en avant le fait que ces pertes diminuent en fonction du gain
croissant de la boucle active. A I’extréme, si il n’y avait pas un risque d’oscillation de la
boucle active et de destruction du composant sous test, il serait possible de montrer pour un
gain important de la boucle que la puissance entrante dans le transistor pourrait étre
supérieure a la puissance délivrée par le générateur 50Q . Cela reviendrait alors a présenter

une impédance de générateur équivalent active.
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Pdisponible (dBm) / Générateur 50Q

Figure 111-43 : Pertes d’entrée entre la puissance delivrée par le générateur 50Q et la

puissance entrante dans le transistor.
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IV Conclusion.

Le banc de mesure source et load pull actif développé en bande K a permis dans un premier
temps de valider le mode¢le établi en [126] d’'un PHEMT PPH15 de 8*75um de la fonderie
UMS.

Ce modele non linéaire est établi a partir des fonctions de descriptions unidimensionnelles des
capacités non linéaires. Il a pour avantage de faciliter la convergence des simulations a faible
ou a fort niveau de signal du fait de sa plus grande simplicité. La comparaison des simulations
et des mesures load pull effectuées a 25.5GHz met en évidence des résultats tout a fait
satisfaisants

Par ailleurs, ce mod¢le a permis sous certaines hypothéses d’établir une fonction donnant les
tendances suivies par la conversion de phase en fonction de plusieurs parametres, parmi
lesquels figurent les paramétres fondamentaux qui sont les conditions d’adaptations et la
polarisation.

Une ¢étude des capacités intrinséques a permis de mettre en évidence les évolutions contraires
des capacités non linéaires Cgs et Cpg en fonction du niveau du signal. De cette constatation,
il est apparu qu’une étude portée sur I’optimisation des phénoméenes de compensations des
non linéarité pouvait étre faite en fonction du choix judicieux du point de polarisation.

Par ailleurs, des mesures load pull faites a 25.5GHz, ont permis de mettre en évidence
I’impact du choix de I'impédance de charge sur la linéarité. Dans le cadre de cette étude, il a
été montré que lorsque le module de I’'impédance de charge diminuait, la conversion de phase
maximum augmentait, ce qui avait ét¢ prévu par une équation analytique simplifiée.

Une étude portant sur ’influence de 1’adaptation d’impédance en entrée par le biais de
I’utilisation d’une boucle active fonctionnant a 18GHz a été effectuée. En effet, cette boucle
associée avec un générateur de puissance est 1’équivalent d’un générateur de puissance
d’impédance interne variable ce qui permet de réaliser I’adaptation d’impédance. Par les
mesures de conversion de phase du signal suivant la puissance du générateur et de son
impédance équivalente, un compromis adaptation linéarité a ainsi pu étre mis en évidence,

corroborant ainsi 1’étude théorique faite dans le cadre des travaux réalisés en [126].
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L’intégralité de cette étude a donc permis de comprendre les phénomenes influents sur la
linéarité de ’amplification d’un signal monoporteuse. Cette premiere approche est nécessaire
a la réalisation optimale d’amplificateur de puissance devant répondre a des spécifications de
puissance et de rendement sous contrainte de linéarité. Une fois cette étape réalisée, il est
possible d’envisager des travaux complémentaires portant sur [’optimisation d’autres
parametres tels que les conditions d’adaptations aux fréquences harmoniques ou aux basses

fréquences pour I’amplification de signaux modulés.
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CHAPITRE IV

CARACTERISATION FONCTIONNELLE

DE PARAMETRES S A CHAUD.

APPLICATION AL’ ANALYSE DE

STABILITE NON LINEAIRE.



I Introduction

Durant cette derniére décennie, des travaux importants de caractérisation ont été réalisés afin
d’accroitre le nombre et la qualité d’informations pour contribuer a 1’expertise des
performances de composants de puissance et a la validation de leurs mod¢les non linéaires.
Ces travaux reposent sur des principes de mesures diverses devant étre précautionneusement
calibrées.

Depuis les mesures load pull classiques effectuées dans la bande de fonctionnement du
transistors, des extensions de test en dehors de cette bande ont été développées afin d’affiner
I’optimisation des conditions de fonctionnement comme par exemple le réglage des
impédances présentées aux fréquences harmoniques [135][136][137][138][139][140].

En complétant ces techniques de mesure par un calibrage en phase, la forme temporelle des
ondes de puissances aux acces du dispositif sous test a pu ainsi étre extraite [141].

Avec un signal de test de type biporteuse, 1’extension des mesures source et load pull hors
bande peut porter sur des caractérisations faites en basses fréquences par un contrdle des
impédances présentées aux acces de polarisation du composant sous test. Ceci permet
d’observer I’impact de ces impédances hors bande sur les phénomeénes a dynamiques lentes
tels que les effets de mémoire. Les impédances présentées aux basses fréquences jouent
¢galement un roéle important sur les phénomeénes de dissymétries des produits
d’intermodulations, et donc sur la linéarité. [142][143].

L’objectif visé est ainsi d’améliorer les performances des transistors de puissance dans la
bande de fonctionnement par un controle approprié¢ des conditions de fonctionnement hors
bande. Dans le cas de I’amplification d’un signal modulé, les fréquences harmoniques mais
¢galement les fréquences d’enveloppe requieérent par conséquent une attention particuliére
concernant I’étude et le contréle du fonctionnement optimal de dispositif non linéaire.

L’¢étude menée et présentée dans ce chapitre porte également sur 1’influence des impédances
présentées en dehors de la bande de fonctionnement de 1’amplificateur. En effet, nous verrons
que cette influence est de premiére importance concernant la stabilité non linéaire.

Les méthodes en vigueur concernant la caractérisation de stabilit¢ linéaire se basent
essentiellement sur ’utilisation des critéres définis par J. M. Rollet [144][145]. En effet, ceux

ci ont ’avantage de pouvoir étre définis a partir de parameétres S, et donc d’étre accessibles a
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la mesure. Cependant, cette approche présente des limites inhérentes aux critéres eux méme,
comme cela est rappelé dans le chapitre 1.

Du point de vue de I’étude de stabilité non linéaire par C.A.O, les méthodes d’étude de
stabilit¢ en boucle ouverte [146] ou fermée [147], également présentées dans le chapitre I, ont
en commun [’utilisation d’un signal de pompe conduisant le circuit étudi¢ dans un état non
linéaire (ou chaud), et I'utilisation d’un signal de perturbation permettant 1’évaluation de la
stabilité. Ces méthodes font appel a des principes théoriques permettant de simuler des
grandeurs physiques pas toujours accessibles par la mesure.

Dans ce chapitre, une technique de caractérisation fonctionnelle dédi¢e a 1’étude de stabilité
non linéaire de transistors est présentée [148][149]. Elle est également basée sur 1’utilisation
d’un signal de pompe et d’une perturbation, permettant ainsi de prédire les phénoménes
d’instabilités paramétriques hors bandes en fonction des conditions de fermetures aux acces
du dispositif sous test et du niveau de puissance du signal de pompe. Cette nouvelle
caractérisation nommeée « mesure en petit signal des parametres S a chaud » ouvre par ailleurs
des perspectives intéressantes concernant la validation de modéles non linéaires lorsque

I’excitation est composée simultanément d’un signal de puissance et d’une faible perturbation.
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II  Présentation générale des parametres S extraits a

chaud.

II.1 Rappel sur les parametres S classiques.

Soit [Q] un quadripdle linéaire. Pour une fréquence de fonctionnement donnée, les relations

entre les courants et les tensions aux accés de ce quadripOle peuvent étre représentées par une
matrice impédance Z ou admittance Y. En 1965, K. Kurokawa [150] introduit un nouveau
formalisme permettant de définir des ondes de puissance aux acces du dispositif sous forme
de combinaison de ces courants et tensions a partir d’'une impédance de référence. Les
relations d’ondes entre I’entrée et la sortie du quadripdle peuvent alors étre représentées par

une matrice S.

al a2

bl b2
[} |
i i

o i I,
T <
VlT | [SDUT] i TVz

| i

Portl Port2

Figure 1V-1 :Représentation de I’équivalence ondes de puissances/ tensions courants pour

un quadripdle linéaire.

Pour une impédance de référence caractéristique Z réelle de 50Q, ces relations prennent la

forme suivante :

Vi+Zc1 Vo +Zc1
a =t Vatled

2
by} _(S11 Sip (a2 VZc VZc
(102) = , avec Vi = 71 Vo =701
bz 821 822 a] b] — 1 C-11 b2 — 2 C-12
VZc e
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Le formalisme pour lequel ces relations sont définies est lin€aire. Par conséquent, en pratique,
les parametres S sont extraits a partir de mesures réalisées avec des signaux de faibles

niveaux.

I1.2 Définition des parametres S extraits a chaud

Pour débuter, une présentation générale des principales définitions et terminologies utilisées

est effectuée.

I1.2.1  Représentation du transistor pompé sous forme d’un systéme

périodiquement variant dans le temps.

Lorsqu’un dispositif linéaire est soumis a un signal, il apparait comme linéairement invariant
dans le temps (L.T.I). En revanche, le comportement d’un dispositif conduit en régime non
linéaire par un signal de puissance apparait comme périodiquement linéaire dans le temps
(L.P.T.V) a un signal de perturbation de faible niveau. De plus, lorsqu’un dispositif en régime
non linéaire est soumis simultanément a deux signaux, les phénomeénes d’intermodulations
rendent parfois I’étude quel que peu complexe. En effet, les impédances présentées par le
générateur et par la charge & toutes les fréquences (proche du DC au n“™ harmonique) ont
clairement un impact majeur concernant le comportement du dispositif étudié. La figure ci
dessous représente un transistor soumis simultanément a un signal de puissance et a un signal

de perturbation de faible puissance.

Multi-ports périodiquement variant dans le temps (L.P.T.V).

bg(FO)
DC

Polar i
(alf) i | a() )

Transistor en

Petits Signau)% bi(f) conditions de baAf)  |Petits Signaux
) : fonctionnement de sortie

d’entrée al(KFQ + f) large signal iaz(KEo_i f)

gb1(KFo + f) T_:|_| ébz(KFo + f_)
: rcharge(KFO)

K+0

Figure IV-2 : Représentation du transistor soumis a un signal de pompe et de perturbation.
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Pour une polarisation continue et fixée, al(f ),az(f ),bl(f ),bz(f ) représentent les ondes de
puissances incidentes et réfléchies a la fréquence du signal de perturbation (f). De méme,
a (KFO * f), a, (KFO * f), b; (KFO * f), b, (KFO * f) pour K # 0 représentent les ondes de
puissances pour toutes les fréquences d’intermodulation générées par la présence simultanée
du signal de puissance de fréquence (Fy) et du signal de perturbation de fréquence (f). Toutes
ces ondes de puissances sont référencées par rapport a 50Q .

Les termes bg(FO), Iy (KFO), [ CHARGE (KFO) sont respectivement 1’onde de puissance du

signal de pompe délivrée en entrée par le générateur, puis I’'impédance de générateur et de
charge présentées a la fréquence fondamentale et aux harmoniques du signal de pompe. Les
relations entre les signaux de faibles puissances a I’entrée et la sortie du dispositif non linéaire
peuvent €tre représentées sous la forme d’une matrice de conversion donnée dans 1’équation

suivante.

b'1(KF, - f) a 1(KF, - f)

(103) bl(Kl;O"'f) =[S]* al(K1~;0+f)

b2 (KF, - f) a 2(KF, - f)
N0 a1
bz(Kfo+f) _az(Kfo+f)_

La matrice de conversion [S] relie les ondes de puissances relatives aux petits signaux en

entrée et en sortie du transistor aux fréquences (KFO =f )

[1.2.2  Représentation du transistor pompé sous forme d’un systéme

linéairement invariant dans le temps.

Certaines conditions sont a présent posées. Les impédances aux fréquences (F,) et (KF, ),

de méme que les conditions de polarisation sont fixées. Si le niveau de puissance de pompe
est également fixé, une représentation simplifiée du dispositif précédent peut étre adoptée.
Cette représentation a pour but de focaliser notre attention sur les ondes de puissance des

petits signaux en entrée et en sortie du dispositif & la fréquence de perturbation.
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Systéme 2-ports linéairement invariant dans le temps (L.T.I).

axf)

A

) bl(f) Transistor en bZ(f)

conditions de
fonctionnement
large signal

1] 0

I (KFO:Ef) T_|:|_[ Fcharge(KFO:l:ﬂ‘
Fcharge(KFO)

Figure 1V-3 : Représentation simplifiée du transistor vis a vis du signal de perturbation.

La figure ci dessus représente un cas plus restrictif ou toutes les impédances aux fréquences
d’intermodulations sont fixées. Par conséquent, le transistor apparait comme linéairement
invariant dans le temps au signal de perturbation, méme s’il reste intrinséquement

linéairement variant. Dans ce cas particulier, une matrice [S] reliant les termes du signal de

perturbation en entrée et en sortie du transistor a la fréquence (f) peut étre extraite. Cette
matrice de parametres S pompés peut alors étre écrite sous la forme suivante :

oo [ S

I1 est important de noter que 1’extraction de cette matrice ne dépend pas des impédances de
générateur et des impédances de charge présentées au transistor a la fréquence du signal de
perturbation (f), comme cela est classiquement défini dans la théorie des circuits linéaires. En
revanche ces termes dépendent de plusieurs paramétres intrinseque au ‘L.T.I’ qui sont le
niveau de puissance du signal de pompe, les impédances présentées a la fréquence
fondamentale F, et aux harmoniques du signal de pompe ainsi que les impédances présentées

aux fréquences d’intermodulations (KFO +f ) Toutes ces dépendances sont représentées ci

apres.
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[ FO Fréquences des signaux de pompe
£ et de perturbation

be(Fo)

« ) L Termes relatifs au signal de
. I'el KFo

[Sij] = fonction de < pompe

Fcharge(KFO) W,

T«(KFo + f) Terme,s relatifs al;l?( petits Slgna}ux
j aux fréquences d’intermodulation

rcharge(KFO + f)

\_ DC.POLAR

Figure IV-4 : Dépendances de la matrice S pompée.

Ce formalisme est valide lorsque le transistor fonctionne sous I’influence d’un signal de

pompe monoporteuse et d’un signal de perturbation également monoporteuse.
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III Description de systemes de mesure pour

I’extraction des parametres S a chaud.

III.1 Description d’architectures existantes.

Des mesures de type parametres S de dispositifs non linéaires obtenus sous conditions de

puissance ont fait I’objet de quelques travaux rapportés dans la littérature.
III.1.1  Extraction du parametres S,, petit signal a chaud .

Des mesures de paramétres S»; a chaud extraites sur un dispositif excité par un signal de
perturbation et un signal de pompe CW ont d’ores et déja été réalisées [151].

Dans ces mesures, I’amplificateur est excité pour un certain niveau de puissance du signal de
pompe. Le signal de perturbation généré a une fréquence différente et injecté en sortie est
utilis€ pour mesurer le paramétre S,, sur le port de sortie de ’amplificateur en fonction du
niveau de puissance d’entrée de la pompe. Pour réaliser une telle mesure, deux générateurs

RF sont alors utilisés comme indiqué sur la figure suivante.

Analyseur de

Fo réseaux vectoriel
Signal de Signal de
pompe DST = é perturbation
Isolateur

Figure 1V-5 : Schéma de principe pour la mesure de S;, a chaud.

La mesure de S;; a chaud est effectuée par un analyseur de réseau vectoriel (ex : systeme
PATS de la compagnie Anritsu). Cette mesure vectorielle en réflexion est classiquement
calibrée. Un isolateur placé en aval de I’amplificateur sous test permet de protéger la source
RF générant le signal de perturbation .

Cette technique de mesure présente toutefois des limites inhérentes a la configuration du banc
de test. En effet, I’analyseur de réseaux vectoriel utilis¢ dans cette configuration est chargé

d’effectuer les mesures simultanées du signal de pompe et du signal de perturbation.
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L’acquisition est faite par les récepteurs de I’analyseur, or ceux ci ont une dynamique en
puissance limitée. De ce fait, une attention particuliére devra étre portée sur I’écart maximal
entre le niveau de puissance du signal de pompe et de perturbation afin de pas détériorer la
précision de la mesure, voir les récepteurs de 1’analyseur eux mémes. Un autre inconvénient
majeur de ce dispositif est que le dispositif sous test est obligatoirement chargé sur une
impédance de 50Q (impédance présentée par 1’isolateur). Cela proscrit alors toute possibilité
d’optimisation en puissance, rendement ou linéarité concernant le fonctionnement fort signal
d’un transistor sous test. Par ailleurs, le test proposé ne permet de mesurer que le parameétre

S»; en petit signal a chaud.

[I1.1.2  Extraction des quatre paramétres S petit signaux en présence

d’un signal modulé.

Une extension de ce principe de mesure a permis de quantifier I’impact de la présence d’un
signal de pompe modulé sur I’extraction a chaud de quatre paramétres S petits signaux. Le
dispositif utilisé est a nouveau le systtme PATS de la compagnie Anritsu. Le synoptique de

cet appareil est donné sur la figure suivante.

ARV E835xA

Signal de
perturbation
Systéme
Anritsu

Areference
Areflect
Breflect
Breference

L St

Port 2
Source Ou

Port 1
Source Out

Signal de
pompe
modulé

Figure 1V-6 : Analyseur de réseau vectoriel pour la mesure des paramétre S a chaud.

La configuration de cet appareil permet de conduire le dispositif sous test d’un état linaire a
légérement non linéaire en augmentant la puissance moyenne du signal de pompe modulé. Par
ailleurs, afin d’extraire les parameétres S a chaud a la fréquence (f), un mélange hétérodyne du

signal de perturbation est effectué tel que la fréquence intermédiaire issue de ce mélange soit
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¢gale a 2.5MHz. Ce signal est ensuite filtré étroitement. Les travaux présentés en [152]
portent essentiellement sur les conditions que doivent respecter le signal de pompe modulé et
le signal de perturbation pour que le signal issu du filtrage traité par le procédé
d’instrumentation interne a I’analyseur ne soit pas modulé, afin de garantir la validité des
mesures.

Comme précédemment, la dynamique restreinte des récepteurs de 1’analyseur limite les
possibilités de caractérisation en puissance. La figure.IV-7 représente ainsi une extraction a
chaud du module du parametres S;; entre 850 et 950MHz sur un amplificateur soumis a un

signal de pompe modulé (IS-95) centré autour de 900MHz sur une bande de 1.25MHz [152].

327 |s21| (dB)

o4 4 Avec le signal modulé

%

Sans signal modulé

16 | | | |
850 900 950
Fréquence (MHz)

Figure IV-7 : Parameétre S21 mesuré en présence et en I’absence d’un signal module.

Un des inconvénients majeurs de cette configuration de mesure est que I’impédance de charge
présentée au dispositif sous test reste fixée a 50Q . D’autre part, les mesures de parametres S

a chaud sont réalisées dans la bande de fonctionnement de I’amplificateur.

[II.1.3  Extraction des quatre parametres S petit signaux a chaud sur un

transistor adapt¢.

La premiere mesure de parameétres S petit signal hors bande sous I’influence d’un signal de
pompe effectuée sur un transistor adapté a été réalisé en 1993 sur un HBT GaAs de 16 doigts
de 25*2.5um? [153]. Le transistor est soumis a un signal de pompe CW de 870MHz. Les
adaptations d’impédances sont réalisées en entrée et en sortie au fondamental ainsi qu’au deux
premiers harmoniques par 1’utilisation de résonnateurs quart d’ondes. Les travaux [153]
indiquent que ces modules d’adaptations d’impédances se comportent comme des lignes de

transmission 50Q presque parfaites pour les fréquences inférieures a la fréquence de
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résonance du résonateur le plus long (typiquement f<700MHz). Ceci permet donc de faire un
calibrage conventionnel dans le plan du transistor pour extraire les paramétres S petits signaux
a chaud en connectant les ports de mesure de ’analyseur de part et d’autre des modules

d’adaptation comme indiqué sur la figure suivante pour f<<700MHz.

Eo Vbb

il

Adaptation d’entrée Adaptation de sortie VCC

For 2F,, 3F, Fy, 2F,, 3F, é
L1 Ll ”_ Wattmétre

Signal de I
1
pompe 1IN/ =
DST
Wattmeétre
3
Filtres étroits
Y stop bande a F, Y
Analyseur de

réseau vectoriel

Figure 1V-8 Banc de mesure de paramétres S a chaud de Collinson.

Les mesures de parameétres S sont effectuées pour f variant de 47 a 700MHz pour différents
niveaux de puissance de la pompe a Fy=870MHz. La figure.IV-9 indique les premicres

mesures de paramétres S a chaud effectuées grace a cette architecture.

Extraction de S11 a chaud Extraction de S22 a chaud
- — [ T,
—
s Pl Y ?}?
.-”J 5 [l
Pl Y i
L/ e Tl

OFaibIe signal / Ic,=2mA
I

B Poype=6dBm / Ic,~40mA

A\ Pooype=12dBm / Ic,=70mA 430MHz

450MHz 380MHz

Figure I1V-9 : Premiéres mesures de parametres S a chaud par avec le banc de Collinson.
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Afin de protéger 1’analyseur de réseaux contre une saturation des détecteurs par le signal de
pompe, des filtres stop bande étroits sont placés sur le voies de mesures. Le transistor est
polaris¢ en classe B. Ces mesures ont permis de mettre en évidence le fait que les parametres
Si1 et Sy; extraits entre 47 et 700MHz varient de mani€re significative et peuvent étre amenés
a sortir de I’abaque de Smith (de rayon unité) dans lequel ils sont tracés en fonction du niveau
de puissance de la pompe.

Il est important de noter que la présence des modules d’adaptations limite la plage de
fréquence sur laquelle il est possible d’extraire ces parametres a chaud. De plus, I’influence de
ces modules d’adaptations sur la précision du calibrage n’a pas ét¢ évoquée, notamment lors
de leurs variations éventuelles vis a vis des conditions de fonctionnement pour le signal de

pompe.

III.2 Descriptions du banc load pull dédi¢ a I’extraction des quatre
parametres S petits signaux a chaud.

Le banc de mesure développé dans le cadre de cette thése permet d’extraire a chaud les
parametres S d’un transistor conduit en régime non linéaire par un signal de pompe dans un
environnement source et load pull. L’hypothése suivant laquelle les modules d’adaptation se
comportent comme une ligne 50Q en dehors de la bande n’est plus tenue car I’adaptation est
réalisée par 1’'usage de tuners. Dans ce contexte, la synthése d’impédances de générateur et de
charge présentées au dispositif sous test peut étre effectuée en vue d’optimiser les
performances en puissance, rendement et linéarit¢ a la fréquence fondamentale et aux
fréquences harmoniques du signal de pompe.

Afin d’éviter tout probléme de dynamique du fait de la différence de niveau significative entre
le signal de pompe et de perturbation, le choix d’utiliser deux analyseurs de réseaux vectoriels
a été fait. Le premier analyseur est dédi¢ aux mesures du signal de pompe, le deuxiéme est
chargé de mesurer les parametres S a la fréquence de perturbation. Toutefois, un seul
analyseur peut étre utilisé, des précautions concernant les niveaux de puissances sont alors
nécessaires afin de limiter la différence de puissance entre le signal de pompe et le signal de

perturbation a la dynamique maximale des récepteurs de 1’analyseur.
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[I1.2.1  Description de la méthodologie de calibrage.

a) Architecture du banc.

Pour réaliser le calibrage destiné a la mesure de paramétres S, le signal de pompe et le signal
de perturbation doivent pouvoir €tre acheminés vers les plans de références en sens direct ou

en sens inverse. La configuration du banc nécessaire a cette étape est décrite sur la figure

suivante.
Source CW Fo Isolateur Source CW f f
2.5 GHz 300MHz_2000MHz L
Fo Direct Switch [7 Inverse
< €~ | >
u@ Diviseur
Ampli 1 ﬁ Ampli 2
_Direct Atten 1 Atten 2 | Inverse _
) al DST b2 Reflectomeétre
—1o —] — | | —» I — |
a__C <+ <« 1 [l
Coupleur N bl A] a2 [ AT A] Diviseur
directionnel Z_ 11 Wilkinson
PN E— B
Filtres passe Atténuateurs
: = bas At | At | At fi FIO
E I 77777 vV A Y— — v vV v—— V 7777777 ’
«—pi a0 b0 b3 a3 a0 b0 b3 a3
: Mesures a f/ ARV n°1 Mesures a Fo/ ARV n°2
Bande (f)

Figure 1V-10 : Synoptique du banc de mesure pour le calibrage.

Pour cette étape, le systéme chargé d’acheminer le signal de pompe est constitué
principalement d’un diviseur de puissance, et de deux atténuateurs programmables associés a
des amplificateurs de puissance. Ceci permet de générer en sens direct ou inverse dans les
plans de mesures le signal de pompe avec un niveau de puissance désiré. De méme, un second
circuit composé d’un amplificateur précédant un switch permet de conduire en mode direct ou
inverse le signal de perturbation vers les plans de références du dispositif sous test. Les deux
coupleurs directionnels situés de part et d’autre du dispositif de mesure permettent
d’acheminer ces deux signaux indépendants simultanément. Afin de prélever une partie de ces
signaux pour la mesure, deux réflectométres sont placés en amont et en aval du dispositif sous
test. Ces réflectométres sont équipés de diviseurs Wilkinson permettant de conduire les
signaux prélevés vers les deux analyseurs.

Dans cette expérimentation test, les mesures pratiquées sont faites pour un signal de pompe de
fréquence Fy=2.5GHz. La fréquence du signal de perturbation sera balayée entre 300 et

2000MHz. Les récepteurs de 1’analyseur de réseau vectoriel dédi¢ a la mesure des parametres
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S petit signaux doivent étre protégés de la puissance du signal de pompe. Pour ce faire, des
filtres passe bas convenablement choisis permettent de filtrer le signal de pompe afin que seul
le signal de perturbation ne soit conduit vers les récepteurs du premier analyseur. Le second
analyseur est protégé par des atténuateurs permettant de mesurer le signal de pompe a un

niveau de puissance adéquat.

b) Procédure de calibrage.

Les mesures de puissance du signal de pompe et I’extraction des parametres S doivent étre
faites simultanément. Pour ce faire, il est nécessaire de procéder a une phase de calibrage pour

chacune de ces deux acquisitions.

Calibrage pour ’extraction des parameétres S a chaud.

Dans la procédure de calibrage décrite par D. Rytting [154], un systéme de mesure peut étre
modélisé par un adaptateur d’erreur fictif représentant les relations existantes entre les ondes
réellement mesurées et les ondes existantes dans les plans de références du dispositif sous test.

En reprenant les conventions de notations définies sur la figure.IV-10, cela permet d’extraire

., [by by by b s o , . .,

les rapports d’ondes corrigés —1,—2,—2,—1 référencés par rapport a une impédance
ap ap az az

caractéristique de 50Q dans les plans de référence du dispositif sous test en fonction des

. by by by b .
rapports d’ondes issus des mesures brutes —0,—3,—3,—0 . Dans un environnement 50Q ,
ap ap az as
c’est a dire lorsque les impédances de source et de charge présentées au dispositif sous test
sont égales a 50Q, I’adaptateur d’erreur fictif pour le mode direct est représenté par un

graphe de fluence constitué de six termes d’erreur comme indiqué ci dessous.
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Adaptateur

d’erreur fictif al
Plans de a0 bo <
> €00 ell b1
mesures Q Q.| el0 > n

|
i < Portl
Direct e01 \

|
|
|
|
.
Source !
i ® Plans de
! e30 Sost]| référence
|
|
|
|
|
|
|
L

v Port2 /
E_' < e32 -
--> b3 L»ezz a2

«—
b2

Figure 1V-11 : Adaptateur d’erreur fictif en mode direct dans un environnement 50.0.

Les six termes d’erreurs sont constitués des termes de désadaptations du systéeme de mesure
(ell et €22), aux termes de directivité (e00), de réponses en fréquence (e10.e01 et €10.e32),
ainsi qu’au terme de couplage parasite (e30) du fait de I’isolation imparfaite entre les deux
canaux de mesure du systéme. Pour une mesure en sens direct, les relations entre les rapports
d’ondes mesurés et les rapports d’ondes définis dans les plans de références peuvent étre

représentés par le graphe de fluence suivant.
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Figure IV-12 : Graphe de fluence équivalent pour une mesure en sens direct avec trois

ports de mesure.

La méme approche est utilisée pour une mesure en sens inverse lorsque le signal de
perturbation est injecté sur la sortie du dispositif sous test. Cela conduit a un modele d‘erreur
global de douze termes. La détermination de ces douze termes d’erreur sur le banc de mesure
dédié a I’extraction des parameétres S a chaud se fait a I’aide d’une technique de calibrage
standard de type SOLT ou LRM.

Une attention particuliére doit étre portée au fait que les impédances présentées en entrée et en
sortie au dispositif sous test doivent étre égales a 50Q . Dans le cas contraire, les procédures
de calibrage standards ne sont plus valides. Ces conditions sont naturellement respectées pour
une mesure classique de parametres S a ’aide d’un analyseur de réseau vectoriel standard.
Elles ne sont en revanche pas obligatoirement tenues pour une configuration de test source et
load pull (figure.IV-10). Afin de satisfaire aux exigences des calibrages standards, une

impédance de 50Q est connectée dans le plan source de sortie de manicre a obtenir (a3 = 0)

pendant la phase de calibrage en sens direct, puis elle est connectée dans le plan source en

entrée tel que (ao = 0) pendant la phase de calibrage en sens inverse.
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Concernant le calibrage effectu¢ pour le signal de pompe, la méme procédure est appliquée. A
ce titre, un calibrage en puissance identique a celui décrit dans le chapitre II est également

réalisée.

[I1.2.2  Description de la méthodologie de mesure pour 1’extraction des

parametres S a chaud.

a) Architecture du banc.

L’objectif est a présent de combiner la configuration classique du banc load pull a la
fréquence de pompe a celle requise pour la mesure de parametres S a la fréquence de
perturbation.

Afin de pouvoir optimiser I’amplification du signal de pompe en terme de rendement,
puissance et linéarité, les impédances de charge présentées au dispositif sous test doivent
pouvoir étre ajustées. Ceci est réalisable grace a I’architecture load pull du banc de mesure

comme indiqué sur la figure dessous.

Isolateur Source CW f f
Source CWFo 300MHz_2000MHz
2.5 GHZ Direct Switch [/ ] Amplificateur _Inyerse

al b2 Réflectométre
| DSTI , : ]
| — |\ /| <« T
penisen oo [X o SRR
programmable | |_/\ L () V.
Filtres passe Atténuateurs
bas Att |Att | Att fI FIO
_____ V_i_i_i_i_i_V_i_i_i_i_i_i—i—-v-_-_-—-_-_-V-_-_A_A_A_A_A_V_i_i_i_»_V_>_>_i_i_i_i_i_i—i—v—-_-—-—-_-V-_-_-_.>
a0 b0 b3 a3 a0 b0 b3 a3
Mesures a f/ ARV n°1 Mesures a Fo / ARV n°2

Figure 1V-13 : Synoptique du banc pour la mesure.

Dans le cas présent, I’impédance de charge présentée au dispositif sous test a la fréquence
fondamentale du signal de pompe (Fy) est optimisée par le biais d’un tuner simple. Ce tuner
présentera donc aux fréquences harmoniques et d’intermodulations des impédances fixes et
non optimales. Le controle du niveau de puissance du signal de pompe est effectué par

I’intermédiaire d’un atténuateur programmable précédant un amplificateur de puissance. Un
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balayage en puissance pourra donc étre effectué afin de conduire le composant sous test en
régime non linéaire.

Pour chaque point de puissance, un faible signal de perturbation d’amplitude constante au
cours de I’intégralité de la caractérisation sera généré en sens direct puis inverse afin
d’extraire a chaud les parametres S du transistor pour une fréquence (f) differente de celle du
signal de pompe (Fo). Comme cela a déja été évoqué, la caractérisation en puissance est faite a
Fo=2.5GHz, et I’extraction des paramétres S a chaud est faite pour une fréquence f comprise
entre 300 et 2000MHz.

b) Methode d’extraction a chaud des parametres S.

Dans le cas de mesures realisees dans une environnement 50Q , I’extraction des parameétres S

corrigés se fait en fonction des douze termes d’erreurs et de quatre rapports d’ondes bruts, a

. b b ) bo' by )
savoir —3, -0 pour la mesure en sens direct, et de _0” —3 en sens inverse.
apg 4dp az as

En négligeant la diaphonie entre les canaux de mesures, la méthode d’extraction classique des

parameétres S donnée en [154] conduit aux formulations suivantes :

b*O‘eoo bs'_ 33’
s, =|| 20 1483 _ €22 bz bo'| 1
11 = : €22 T e
€10€01 €23 €32 €10€32-€01'€23" 3p a3' | D
b
bo' 1 ag_eoo 1
Sip = (— . j 1+ -(311‘911') D
az €23 €01 €10-€01
b 1
b,y 1 a3'_833l 1
_|[P3 3 .
Sp1 = (— J-“ == |(exn'e) D
ap €32:€10 €23 €32
b3’ : bo
. T €33 — ~€po . ba b
O D | P IR €11 bz bgp'| 1
(105) 822 = ' = | 1+ .ell . - . ; .D
€23 €32 €10-€01 €10-€32:€01 €23 dp 2as
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bo b3’ :

?—eoo 3 , ~€33 o'e bs bn'
(106) avec D=[1+0 ey |1+ 23 )y |-— 21222 =3 °0

€10-€01 €23 €32 €10-€32€01 €23 ap asz

Dans le cadre de cette étude, il est nécessaire de pouvoir extraire ces quatre parametres S
référencés par rapport a 50Q (impédance caractéristique des appareils de mesure utilisés),
méme si les impédances de source et de charge présentées au dispositif sous test ne sont pas
de 50Q . En effet, le fait de présenter une impedance optimisée a la fréquence fondamentale
du signal de pompe par un tuner fait que les impédances présentées en dehors de la bande
different de 50Q . L’hypothése émise sur les banc de Collinson [153] (figure.l\V-8 ) pour
I’extraction a chaud des paramétres S n’est donc plus valide. Pour atteindre cet objectif, la
procédure d’extraction classique nécessite d’étre modifiée afin de tenir compte des réflexions
supplémentaires engendrees par les impédances de source et de charge. Pour une mesure en

sens direct, ce principe est illustré sur la figure suivante.

Adaptateur al
0 bO d’erreur fictif 4_)
a eoﬁ (:11 b1
92 ;—I elo I
S
l Direct e01 Portl
Source
@—(/ ZcuarGE e30 e03 [SDST]
Zz
50 Q
e23 Polrt2
—-—p
¥ T !
e33 e32 L»ezz a2
a3Z0 b3 4) 5
b
2

Figure 1V-14 : Adaptateur d’erreur fictif en mode direct dans un environnement load pull

L’impédance de charge différente de 50Q réfléchie une onde de puissance a2, générant par
couplage une onde a3 non nulle. Concernant I’extraction des parametre S en fonction des
mesures brutes et des termes d’erreurs, le graphe de fluence indiqué sur la figure.l\V-12 doit
alors étre complété (cf. graphique.lVV-15). L’extraction des paramétres S corrigés se fait en

fonction des douze termes d’erreurs et de six rapports d’ondes de puissance mesurés au lieu

. . . . . by by a
des quatre figurant dans les équations (105) et (106), & savoir —-, —2 | b—3 pour la mesure en
ap ag D3
. bo' b3I ao' . . . , .
sens direct, et i on . oM Sens inverse. Dans un premier temps, il est nécessaire
az az Do
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d’exprimer les rapports d’ondes bruts en fonction des termes d’erreurs et des parametres S

suivant les relations données par la configuration du graphe de fluence IV-15. Pour les

calculs donnés ci apres, les termes de diaphonie esg et eg3 seront négligés.

Plans de
références ——
' |
i > i
i e30 i
ent | e . ,

Incident i i r Lo = -
ag | el0 alj i ' b2 e32 i ransmis
—>- P -4>: —> | —» | >

i B S2la L b3

i b . i

| | 1 \ I |

i 4 e00 ell A T 4 Slla S22a A ! iy e22 e33 A i

i . [SosT] o !

! Lo U !

! Lo b !
bo | | S12a L | a3
* < s < am < <

Réfléchi : e01 b1= ! 5 =a2 e23 : Réfléchi

| | i i

! | Portl e03 Port2i i

! I 1 | |

| i

I |

| < Plans de mesures >i

Figure 1V-15 : Graphe de fluence équivalent pour une mesure en sens direct avec quatre

ports de mesure.

Mesures en sens direct :

Pour une configuration standard en sens direct dans un environnement 50Q, I’onde de

puissance az est nulle. Par conséquent, il est possible d’écrire la relation suivante :

(107) ay =eyy.by (cf. graphique.lvV-12)

Dans un environnement load pull, ag n’est pas nulle et :

(108) ay =eyy.by +e93.a3 (cf. graphique.lV-15)

Cette formulation peut également étre écrite sous la forme suivante :

-I3. £33 —€93.
(109) a, = e22 ~ 3622833 — €23 e32).b2 avec 3 22_3

1- I'3.e33 3

Par reférence a I’équation (107), I’équation (109) peut alors étre mise sous une forme

similaire tel que :
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€99 —[3.€99.899 —€99q.8
(110) dp = E22.b2 avec E22 =222 3( 22533 23 32)
1—F3.e33

Le graphe de fluence représenté sur la figure.I\VV-15 peut alors également étre représenté par

un graphe de fluence equivalent a celui indiqué sur la figure.l\V-12 en remplacant le terme

d’erreur ey, par le terme d’erreur équivalent E,, tenant compte de la réflexion induite par

I’impédance de charge.

Les rapports d’ondes bruts 2—0 et 2—3 pour des mesures en sens direct peuvent alors étre
0 0

exprimés sous la forme suivante :

b S11 —E9%90.1S511S99 — 5455
(111) _0:e00 +e01.610. 11 ~E22{811825 —S12521)
ap 1-E.Spp —€11.511 +€11.E25(S11520 —S12521)

bz _ ezep Sa1
(112) B = .
ag (L—es3.l3) (L-Ep.Sp2 —e11.S11 +e11.E2.(S11522 ~S12521))

Mesures en sens inverse :

Le raisonnement dual est applicable en sens inverse ce qui donne les relations suivantes :
e11 —olego-€11 —€p1-€ ap'

(113) al': Ell'bll avec Ell =11 0( 00 =11 01 10) et I'O :—OI

1—F0.e00 bO

b b . .
Les rapports d’ondes bruts —3 et —O' pour des mesures en sens inverse peuvent alors étre
as as

exprimés sous la forme suivante :

b Sop —Eq.A
(114) a—g’.:e33+323-932- ez LS
3

1-€92.S97 —E11.S11 +E11.620.(S11S22 —S12521)

bg' _  ex3eqnr S12
(115) =% = .
az' (L-ego.lg) (L—e22.S20 —E11.S11 +E11.622.(S11S22 —S12S21))

Extraction des parameétres S dans un environnement source et load pull.

Les équations (111), (112), (114), (115) forment donc un systeme de quatre équations a quatre
inconnues (S11, S12, S21, S22) dont la résolution est donnée ci apres :

bo bs' .

?—eoo 3 , T €33 o b b'l 1
(116) S11 = 0 |1+ 3 ; —.€o0 |~ 22 : '—3—0' B

€10-€01 €23 €32 €10-€32€01 €23 ap as
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~ by
_ bo' 1—F0.e00 g_eOO 1
(117) Spp =|| 25— || 14| =—— |en ~Ew) || =
az' €3'€p1 €10-€01 D
~ by |
_|{b3" 1-T3e33’ 87:3'_633 : 1
(118) Sy =|| = ——==||1+| ——— -(622 ‘Ezz) -
ap' €32:€10 €23'€32 D
bgl‘ess' bfo‘eoo
_|] as’ ag _En(eooTo ~1)(ess' T3 -1) bg by' [ 1
(119) 822 = - = | 1+ .ell ; ; . . - |
€23 €32 €10-€01 €10-€32€01 €23 ag az' | D
ou le dénominateur D de ces paramétres S vaut :
bo b3’ .
;‘eoo 3 . T €33 E..E bs bn'
(120) D=|1+9 @ |1+ 28— gyt |———21—22 3 70
€10-€01 €23 €32 €10€32€01 €23 ap a3

Remarque : Dans le cas de I’application des équations (116), (117), (118), (119), (120) dans
un environnement 50Q , il est possible d’effectuer des simplifications en utilisant les relations
suivantes :

(121) Eyg =eq1. Epp =€, o =T3=0

Le systeme d’équations, (116) (117), (118), (119), (120) devient alors équivalent au systeme
standard (105) et (106).

En utilisant cette méthode, les réflexions supplémentaires £F3 :2—3j et Tyg= (E_Oj
3 0

engendrés lorsque les impédances de source ou de charge difféerent de 50Q, sont prises en
compte durant I’extraction. Ceci permet d’extraire les paramétres S du dispositif sous test quel
ques soient les conditions de fermetures. Les résultats de mesures de ces parametres S sont
ainsi indépendants de ces impédances.

Finalement, il est important de retenir que le calibrage et que la méthode d’extraction de ces
parameétres a chaud se fait de maniere totalement indépendante du niveau de puissance du

signal de pompe et des conditions de fermetures réalisées vis a vis du dispositif sous test.
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IV Mesures de parametres S a chaud sur un HBT,

application a la prédiction d’instabilités paramétrigques.

Dans les mesures présentées ci apres, I’objectif est d’observer I’impact du signal de pompe
géneré a Fo=2.5GHz sur les parametres S du transistor mesuré entre f=367MHz et 382MHz en

fonction des conditions d’adaptations.

V.1 Conditions opératoires favorables.

Concernant les conditions opératoires définies pour ces premieres mesures, I’impédance de
charge est fixée. A la fréquence fondamentale du signal de pompe, celle-ci est telle que

ZcHpo = (36 -J.31)Q. Ce reglage etant réalisé par le biais d’un tuner simple, les impédances

de charge présentées aux harmoniques ainsi qu’aux fréquences des produits
d’intermodulations ne sont pas optimisées mais restent fixées au long de la caractérisation.

Le transistor est polarisé en classe C, la résistance équivalente du générateur de tension pour
la base est de Rb =20Q . Les tensions DC appliquées sont :

Vbey =1.223V, Vceg =3.5V, Icg =1ImA.

L’ impédance de source présentée par le générateur est fixée a 50Q . Pour chaque niveau de
puissance du signal CW de pompe, le transistor est donc linéairement invariant dans le temps
(cf. paragraphe.ll.2.2) au regard du signal de perturbation.

Le niveau du signal de pompe est augmenté jusqu’a ce que la puissance de sortie du transistor
soit de 100mW. Ce dernier point de puissance correspond a une compression de gain de 2dB.
A titre informatif, les mesures en puissance réalisées a la fréquence fondamentale du signal de

pompe sont indiquées sur la figure.l\V-16 .
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Caractéristiques AM/AM et AM/PM Rendement en puissance ajoutée
et courant de sortie.
100 156 50 60
F,=2.5GHZ 1
80 0 /.p/'. 152 . 40 4 _<: 150
S 148 3
£ 60 g o 1T 40 o
= + 144 o || = 30 \J 30 o
2 = W B =
£ 40 =140 2 || < 20 A j3>
o Yy o + 20 <
0 + 136 2
% 20 - L? 10
132 Fp=2.5GHz | T 19
0 T T T T 128 O 1 T T ; ; ; 0
0 5 10 15 20 25 30 0 5 10 15 20 25 30
Pentrée (mW) Pentrée (mw)

Figure 1V-16 : Caractéristiques en puissances mesurées a la fréquence fondamentale du

signal de pompe (F;=2.5GHz).

En fonction de la variation du niveau de puissance de la pompe a Fo=2.5GHz, une extraction
simultanée des quatre paramétres S du HBT est réalisée pour trois points de fréquences
définies pour f=371.5MHz , 373.5MHz, 375.5MHz comme indiqué sur la figure.I\V-17 .
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Extraction de S11 a chaud. Extraction de S12 a chaud.

0 0,15
0,2 |
0,1 + .
0,4 - M Puissance
*° Tcroissante a 2.
-0,6 &
0,05 ~
08 - Puissance RF 1 Q%
' croissante a 2.5GHz £y
'1 T T T T I O T T
-1 08 06 -04 -02 0 0 0,05 0,1 0,15

~—371.5MHz — 373.5MHz o 375.5MHz| || |——371.5MHz — 373.5MHz -+ 375.5MHz

Extraction de S21a chaud. Extraction de S22 a chaud.

10 1

8 ,_//_ | Ruissance RF

0,5 7 Croissante d 2.5GHz

4 -
Puissan 2
? -0,5 1 o
2 A crois a 2.5GHz R
0 T T T T -1 T i T
-5 -3 -1 1 3 5 -1 -0,5 0 0,5 1

——371.5MHz — 373.5MHz < 375.5MH2‘ ‘—0—371.5MHZ—373.5MHZ o 375.5MHz

Figure 1V-17 : Extraction a chaud des parameétres S suivant la puissance du signal de

pompe.

Cette caractérisation a pour but de contribuer a I’étude de stabilité hors bande du transistor, en
fonction du niveau de puissance de la pompe et des conditions de fermeture en entrée et sortie
du composant. Par conséquent, il peut étre intéressant de mener cette étude suivant
I’utilisation des critéres de Rollet définis en [144] et [145]. Ces critéres assurent qu’un dipble
dont la fonction de transfert ne posséde pas de pdles a parties réelles positives reste stable
quand il est chargé extérieurement si et seulement si a toutes les fréquences les relations

suivantes sont vérifiées :

2 2 2
K>1 =175l ~[Sef” +[A
(122) |A|<1avec 2_|312.321|
A=3511.522 =512.521
La stabilité du dispositif sous test aux fréquences de perturbations (f) est donc étudiée en
fonction de I’influence du signal de pompe généré a la fréquence (Fo) par le biais du facteur

K. Celui-ci présente en effet I’avantage de pouvoir étre immédiatement calculé a partir de
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I’extraction des parametres S. Pour les conditions opératoires précedemment définies, la
figure.IV-18 (de gauche) représentant ce facteur K est donnée a f=371.5MHZ ; 373.5MHz, et

375.5MHz en fonction du niveau de puissance du signal de pompe a 2.5GHz.

Facteur K extrait a chaud I"CHARGE*[ SORTIE
0’5 PSORTIE(FO)
0.6 67MHZT Yy
0,5 /% 0.25 1 —0.35mW
X 0,4 1 o 0 B |
35mwW
03 -
-0,25 - /f
0.2 ‘ ‘ ‘ > 81MHz o~ 91mW
0O 20 40 60 80 100 05 ‘ ‘
PSORTIE (W) @ Fo=2,5GHz 05 025 0 025 05
—~—371.5MHz — 373.5MHz o 375.5MHz

Figure 1V-18 : Facteur K et produit /charce.MsorTie SUivant la puissance du signal de

pompe.

Pour une puissance du signal de pompe croissante, il est visible que le facteur K mesuré aux
fréquences de perturbations décroit de la valeur 0.46 & 0.25, puis augmente a nouveau mais
reste toujours inférieur a 1. Cela implique que le HBT mesuré est conditionnellement stable
au cours de la caractérisation en puissance aux fréquences de perturbations définies, en
revanche, cela ne procure aucune information utile concernant le démarrage éventuel d’une

oscillation paramétrique [156]. Pour compléter I’analyse de ces résultats, 'cyarce €St défini

comme le coefficient de réflexion présenté par I’impédance de charge (synthétisée par le
tuner) et F'sorTie est défini comme le coefficient de réflexion présenté par la sortie du
transistor. Un critére courant utilisé pour caracteriser le démarrage d’une oscillation lors d’une

résonance est d’observer les conditions suivantes :

(123) |Fcharce TsorTie| =1 et Argument(Tcparce FsorTIE) =0

Sur la figure.IV-18 de droite, le tracé du produit Icharce-lsorTiE €st réalisé pour une

fréquence de perturbation variant entre 367MHZ et 381MHz pour trois niveaux de puissance
du signal de pompe a F;=2.5GHz. Ce graphique symbolise le fait que lors du balayage en
puissance du signal de pompe, le module de ce produit reste inférieur a 0.3. Cela confirme le
fait que le transistor est conditionnellement stable durant cette caractérisation en puissance

pour les conditions opératoires préalablement définies.
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V.2 Conditions opératoires défavorables.

Par le biais d’un nouveau réglage de I'impédance de charge a la fréquence de pompe tel que

ZCHEg=25GHz = (23+J.13)Q, un environnement defavorable au regard de la stabilité est

mis en place. En effet, pour une puissance du signal de pompe variant entre 24mW et 93mW,
il sera montré ultérieurement qu’une oscillation paramétrique prend naissance autour de
f=373MHz. Le but de cette caractérisation est de montrer que cette oscillation peut étre
prédite avant son apparition par le biais de I’extraction a chaud des parameétres S.

Avant tout, des précautions particulieres doivent étre prises quant a I’analyse des résultats
lorsque le transistor fonctionne de maniere instable. En effet, en présence d’une oscillation
paramétrique, I’état ‘chaud’ de fonctionnement du transistor change, et les définitions données
des parameétres S extraits a chaud dans le paragraphe.ll.2 ne sont plus adaptées.

Les mesures de ces quatre parametres S pour ces nouvelles conditions opeératoires sont donc
effectuées. Seule I’impédance de charge est modifiee, les conditions de polarisation restent les
mémes. Les caractéristiques en puissance a la fréquence fondamentale du signal de pompe
sont données sur la figure.l\VV-19 pour cette nouvelle configuration. Pour une compression de
gain de 2dB, la puissance de sortie atteint 150mW au lieu des 100mW obtenus
précédemment, le courant de collecteur au continu est plus important, diminuant de ce fait les

performances en rendement.

Caractéristiques AM/AM et AM/PM Rendement en puissance ajoutée
et courant de sortie.

160 170 35 140
140 4| F=25GHZ | |~ - 168 v 30 - T | 120
=120 7 1166 = o5 1100 _
E.100 - T84 S lg 2
o 80 A T 162 —~ o~
= S | L 151 +60 3
5 60 \/ 160 & | & bl >
g 40 ~ 158 £ 10 40

20 %&L*——"'—‘ 156 5 - F,=2.5GHZ [T 20
O T T 1 154 T T : : 0
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Pentrée (mw) Pentrée (mw)

Figure 1V-19 : Caractéristiques en puissances mesurées a la fréquence fondamentale du

signal de pompe (Fo=2.5GHz) pour la seconde configuration.
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Cette impédance de charge étant plus favorable en terme de puissance a la fréquence Fo du
signal de pompe, I’extraction a chaud des paramétres S conduit donc également & des résultats
différents comme indiqué sur la figure suivante.

Extraction de S11 a chaud. Extraction de S12 a chaud.
0 - 0,2

Puissance RF
croissante a 2.5GH

-0,5 *J X 0

Qoog—7 ; Puissance RF
cpoissante a 2.5GHz

-0,2 s ‘
0 0,2 0,4 0,6

‘—0—371_5MH2—373_5MHZ o 375.5MHz‘ ‘-0—371.5MH2—373.5MH2 o 375.5MHz

Extraction de S21a chaud. Extraction de S22 a chaud.
10 1
8 7/_) | 0.5 1 Puissance RF
0 - eroissante a 2.5GHz
6 - { = 05
O
4 - 14
issance RF 1,5
2 - Aroissal 5G
_2 -
0 T T T T -2,5 T T T
-5 -3 -1 1 3 5 -1 0 1 2 3
——371.5MHz — 373.5MHz -+ 375.5MHZ‘ ‘—0—371.5MHZ —373.5MHz o 375.5MHz

Figure 1V-20 : Extraction a chaud des parameétres S petits signaux suivant la puissance du

signal de pompe pour la seconde configuration.

En comparant ces résultats aux précédents, il est remarquable que le module du parametres
S12 atteint une valeur proche de 0.4 contrairement a la configuration précédente ou celui-ci
restait inférieur a 0.1. Ceci indique un fonctionnement moins unilatéral du transistor par
rapport au cas précédent, favorisant de ce fait les phénoménes d’instabilités éventuels. Par
ailleurs, il est également intéressant de constater que le paramétre S22 extrait en fonction du
niveau de la pompe peut étre situé en dehors de I’abaque de Smith représentant I’ensemble
des impédances passives.

A partir de ces résultats, le facteur K est a nouveau calculé suivant la formule (122) pour
f=371.5MHz, 373.5MHz et 3755MHz en fonction de du niveau de puissance de la pompe a
Fo=2.5GHz. Le tracé des résultats est donné sur la figure.l\VV-21 de gauche.
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Facteur K extrait a chaud " CHARGE[ SORTIE
0,6

1 367MHz

0.36 -i PSORTIE(FO)
—0.2mW

0,12 * MW
-0,12 + ——6.2mW

-1,5 - °d o o I

-2 T »|-036 T —0—23mW
0O 20 40 60 80 100 120 140 160 06 ] 38IMH ‘ . =0=49mW

PsorTiE (MW) @ F0=2,5GHz
—~—371.5MHz — 3735MHz o 375.5MHz | 0 025 05 075 1

Figure 1V-21 : Facteur K et produit /charce./sorTie SUivant la puissance du signal de

pompe pour la seconde configuration.

Contrairement au cas précédent, une des premiére chose remarquable est que dans ces
conditions, le facteur K extrait a chaud peut étre négatif. A nouveau, la stabilité est
conditionnelle et n’indique pas si les conditions nécessaires au demarrage d’une oscillation
paramétrique sont requises. La figure.l\V-21 de droite montre I’évolution du produit
I"charce.l sorTie Mesuré entre 367MHz et 381MHz en fonction du niveau de puissance de la
pompe a 2.5GHz. Il est visible qu’en fonction de I’augmentation du niveau de puissance de la
pompe, le diagramme polaire de ce produit semble tendre vers le point (+1,0) sans toutefois
I’atteindre pour une fréquence voisine de 373MHz. En comparaison avec le diagramme tracé
sur la figure.IV-18, ou le module de ce produit n’excédait pas 0.3 tout au long de la
caractérisation en puissance, ces résultats indiquent que ces nouvelles conditions opératoires
sont nettement plus défavorables en terme de stabilité, et qu’une oscillation paramétrique peut
étre prévue a 373MHz. Afin d’affiner I’analyse de ces résultats, I’amplitude et la phase de ce
produit sont tracés en fonction du niveau de puissance de la pompe, avant, pendant et aprés
I’apparition de I’oscillation paramétrique. Cette derniére est identifiée par des mesures de
spectre.
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a)

Fonctionnement stable.

|FCHARGE*

' SORTIE| Phase(I" CHARGE*[ SORTIE)®

PSORTIE(FO=2.SGHZ)

367 369 371 373 375 377 379 381
Frequence f (MHz)

367 369 371 373 375 377 379 381
Frequency f (MHz)

-0-0.2mW

=0=2mW

=—6.2mW

-—18.5mW

Figure 1V-22 : Produit /cuarce-MsorTie SUivant la puissance du signal de pompe avant

I’apparition de I’oscillation

Pour une puissance croissante du signal de pompe, le module du produit 'cyarce-sORTIE

augmente autour de f=373MHz, cette fréquence éetant celle pour laquelle la phase du produit

est nulle. Ces mesures permettent de prédire que pour des niveaux de puissance supérieurs, le

risque d’apparition d’une oscillation paramétrique est trés fort. Ci dessous, le spectre du signal

de sortie est indiqué.

Mesures de Spectres
-10 ‘ ‘ ‘
-
304 i 7777777777 T S
404 B Pspo=18.5mW
504 o Pgro<18.5mW
of g |
367 369 371 373 375 377 379 381
Frequence f (MHz)

Figure 1V-23 : Spectre du signal en sortie du transistor suivant la puissance du signal de

pompe avant I’apparition de I’oscillation
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La mesure de spectre indique une résurgence de bruit autour de la fréquence de résonance, en
accord avec la prédiction effectuée pour une puissance de sortie de 18mW a la fréquence du

signal de pompe

b) Fonctionnement instable.

En augmentant a nouveau cette puissance, les mesures de spectres indiquent qu’une
oscillation paramétrique apparait autour de f=373MHz (cf. figure.I\V-25). Le transistor est

alors sous I’influence de deux signaux de puissance ce qui modifie I’allure du tracé de
IFcharce-TsorTi| (cf. figure.lV-24). Toutefois, en extrapolant ces courbes autour de
373MHz, il est notable que les conditions définies par I’équation (123) nécessaires au

démarrage de I’oscillation tendent a étre vérifiées, ce qui corrobore la présence de

I’oscillation.

* )
|F CHARGE* SORTIE] Phase(I' CHARGE*[ SORTIE)
TN

Psormie(FO=2.5GHz)

=0=23mW
~—=49mW
-—73mW
367 369 371 373 375 377 379 381 367 369 371 373 375 377 379 381
Frequence f (MHz) Frequency f (MHz)

Figure 1V-24 : Produit /charce./sorTie SUivant la puissance du signal de pompe pendant la

phase instable.
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Mesures de Spectres
—-10
e <—PSF0—49mW
m _20 -
RS) Pgro=78MmW
o -30 -
é A0+ -
@80 P
(o)) '60 b I+ || |
*g -70 1
&3-80 +
367 369 371 373 375 377 379 381
Frequence f (MHz)

Figure 1V-25 : Spectre du signal en sortie du transistor suivant la puissance du signal de

pompe pendant la phase instable.

La pente du tracé de la phase de charce-lsorTiE en fonction de la fréquence est
également plus forte. Ceci indique une résonance plus aigué dans cette configuration que
précédemment.

C) Fonctionnement stabilisé
En augmentant encore la puissance du signal de pompe, le module du produit
IcHARGE TsorTie diminue (cf. figure.lV-26 ), de ce fait, les conditions définies en (123) ne

sont plus remplies. Conformément a ces considérations, I’oscillation disparait, confirmant

ainsi son caractere paramétrique.

[T cCHARGE*T SORTIE| Phase(' CHARGE*[ SORTIE)®
Psorme(FO=2.5GHz)
—=93mW
=—108mWwW
-—150mW
367 369 371 373 375 377 379 381 367 369 371 373 375 377 379 381
Frequence f (MHz) Frequency f (MHz)

Figure 1V-26 : Produit /cuarce-MsorTie SUivant la puissance du signal de pompe au dela de

la phase instable.
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Mesures de Spectres
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367 369 371 373 375 377 379 381
Frequence f (MHz)

Figure 1V-27 : Spectre du signal en sortie du transistor suivant la puissance du signal de

pompe au dela la phase instable.

L’extraction a chaud des paramétres S permet donc de calculer I’évolution du produit

cHARGE - TsorTiE €n fonction du niveau de puissance de la pompe et des conditions de

charge. L’observation de I’évolution de ce produit permet ainsi de mieux appréhender les
conditions de demarrage ou de disparition d’une oscillation paramétrique hors bande.
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V  Conclusion.

Une caractérisation avancée en terme de parameétres S a chaud a été proposee. Lorsqu’un
dispositif sous test est soumis simultanément a un signal de pompe et a un signal de
perturbation, il peut étre considéré comme linéairement invariant dans le temps sous certaines
conditions. En effet, en définissant de maniere fixée le niveau de puissance de la pompe, les
conditions de polarisation ainsi que les conditions d’adaptation dans et en dehors de la bande
de fonctionnement, la matrice reliant les ondes de puissances du dispositif sous test a la
fréquence de perturbation a pu étre mise sous la forme d’une matrice S classique référencee
par rapport a 50Q dont I’extraction peut étre faite a chaud.

Afin de pouvoir extraire de maniere calibrée ces parametres S indépendamment des
impédances présentées en entrée et en sortie au dispositif sous test, la méthode d’extraction
classique des parametres S pratiquée dans les analyseurs de réseaux vectoriels présentant
50Q sur leurs ports de mesure a été modifiée. Pour chacune des mesures, en sens direct puis
inverse, il est alors nécessaire d’utiliser les quatre ports de mesure de I’analyseur. Un seul
calibrage est alors nécessaire, méme lorsque les conditions d’adaptation du transistor sont
modifiées.

La méthode d’extraction a chaud a ainsi permis de montrer que les parametres S hors bande
d’un dispositif non linéaire soumis a un signal de puissance dans la bande de fonctionnement
sont dépendants non seulement du signal de puissance mais également des conditions
d’adaptation dans la bande et hors bande de fonctionnement. Sous certaines conditions, il a
également été montré que le parametre S22 pouvait sortir de I’abaque de Smith représentant
I’ensemble des impédances passives.

A partir de I’extraction des parametres S a chaud, le calcul du produit Icharce-TsORTIE @

ainsi permis de visualiser la formation, puis la disparition des conditions de résonances
nécessaire au démarrage d’une oscillation paramétrique en dehors de la bande de
fonctionnement du transistor testé. Ce banc de mesure peut donc s’avérer comme un outil
particulierement intéressant pour I’analyse prédictive des conditions de fonctionnement vis a
vis de la stabilité hors bande. Par ailleurs, une application majeure de ce nouveau systeme de

caractérisation concerne également la validation des modéles non linéaires. Ces travaux ont
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permis de montrer la faisabilité et I’intérét de I’extraction a chaud des parametres S dans un

environnement source et load pull.
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Conclusion géneérale.



La conception d’amplificateurs pour les applications de télécommunications et de systémes
RADARs aux fréquences microondes nécessite une connaissance et une caractérisation
approfondie des composants au cceur de ces systémes, a savoir les transistors. A I’heure
actuelle, une grande diversité technologique, tant par le choix des semiconducteurs que par les
differents types des transistors utilisés s’offre au concepteur pour réaliser cette tache. Par
conséquent, la conception d’amplificateurs doit passer par un choix judicieux entre ces
différentes technologies en fonction de leurs potentialités et des criteres spécifiés suivant les
applications visées. Les critéres portent sur des contraintes de puissance, de rendement, et de
linéarité pour I’obtention d’une génération de puissance optimisée tout en gardant une
garantie de stabilité. Les contraintes en terme de co(t et de fiabilité sont également de

premiére importance dans le contexte industriel.

A ce titre, le colt du développement de ces systemes nécessite de mettre en ceuvre des
méthodes de conception optimisées basées sur I’emploi de modeéles performants intégrables
dans les simulateurs pour la conception assistée par ordinateur. Afin d’étre efficaces, ces
modeles de transistors doivent tenir compte de nombreux aspects physiques sources de non
linéarités tels que les phénomenes de claquage, les aspects liés a I’augmentation de
température comme I’emballement thermique ou les effets de piéges.

Pour assurer la fiabilité de ces modéles prédictifs, diverses caractérisations fonctionnelles
avanceées doivent étre faites afin de comparer les résultats issus de mesures et de simulations.
La contribution apportée par ce genre de caractérisations met en ceuvre des techniques de plus
en plus pointues au fur et a mesure de la montée en puissance et en fréquence des nouvelles
technologies. Le travail présenté dans ce mémoire relate du développement de caractérisations
avancées pour la validation de modeéles non linaires de transistors. Les caracterisations
fonctionnelles présentées ont porté sur trois aspects fondamentaux liés a la génération de
puissance, a savoir les phénomenes thermiques, la linéarité, et la stabilité. Elles ont été
réalisées de par I’exploitation optimale des potentialités offertes par I’analyse de réseaux

vectorielle

Concernant la caractérisation des phénomenes thermiques, cette étude a permis de démontrer
clairement I’impact que pouvait avoir différents radiateurs places sur des transistors de
puissances type HBT Ced2027 de 20 doigts de surface 2 par 70 um? pour la bande S. Ce type
de caractérisation est donc susceptible de contribuer a I’expertise des filiéres technologiques

de semiconducteurs. Par ailleurs, ces travaux ont permis de valider finement les modeles
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électrothermiques associés en observant par exemple la chute de gain et la rotation de phase
de la porteuse dans I’impulsion suivant la température de fonctionnement du transistor.

Concernant les mesures réalisées en mode pulsé, celles ci s’avérent naturellement étre un outil
nécessaire pour la caractérisation de transistors de grand gap et pour la validation de leurs
modeles non linéaires. En effet, pour ce type de composants, les niveaux de puissances
générés se font a des niveaux de polarisations importants et leur fonctionnement RF et DC
pulsé permet de mettre en ceuvre des investigations sur les effets de pieges. Une connaissance
du comportement thermique de ces composants en fonction des choix technologiques et des
conditions de fonctionnement appliquées est donc de premiere utilité. Ces mesures sont
réalisées dans le domaine fréquentiel. Une extension de ces mesures dans le domaine
temporel pourrait étre envisagée afin d’observer par exemple I’évolution du cycle de charge
en fonction de I’élévation de température, responsable de la dégradation des performances
RF. A ce titre, une caractérisation load pull basée sur I’utilisation d’un analyseur de réseaux
fort signal (LSNA) peut donc étre envisagée. Cet instrument consiste a faire une translation et
une compression fréquentielle du signal microonde en basses fréquences ou le signal est

échantillonné par des cartes ADC.

Une extension des possibilités de fonctionnement du banc source et load pull actif en bande K
a également été réalisée. Cela a permis de mener plusieurs investigations contribuant a
I’analyse des phénomeénes de compensations internes de non linéarités au sein d’un transistor
PHEMT. Ces mesures ont ainsi permis de valider une modélisation de ce transistor basée sur
une description unidimensionnelle des capacités non lineaires améliorant la convergences des
simulations effectuées. Par ailleurs, ce modele a permis sous certaines hypothéses d’établir
une fonction donnant les tendances suivies par la conversion de phase suivant plusieurs
parametres, parmi lesquels figurent les parametres fondamentaux qui sont les conditions
d’adaptations et la polarisation. Une extension de cette analyse de linéarité peut étre par la
suite proposée par une caractérisation en présence de signaux modulés vis a vis des

impédances présentées par le circuit de polarisation.

Enfin, une caractérisation avancée destinée a la mesure de parametres S a chaud a été
proposée. Ces mesures sont réalisées lorsque le dispositif sous test est conduit d’un état
linéaire a non linéaire en augmentant progressivement la puissance du signal de pompe. Par
I’usage simultané d’un faible signal de perturbation, une matrice S référencée par rapport a

50Q a pu également étre extraite a chaud pour des fréquences hors bande, différentes de celle
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du signal de pompe. Cette étape a été réalisée suite a la mise en place d’une procédure
d’extraction de parametres S dans un environnement load pull afin de mesurer ces derniers
indépendamment des conditions d’adaptations et du niveau de puissance de la pompe. Une
application proposée est de permettre la prediction d’oscillations paramétriques dans la bande
de fonctionnement et en dehors de cette bande en fonction des conditions de fermeture.

A présent I’exploitation de cette technique consiste a développer une étape supplémentaire
portant sur la validation de modeles non linéaires de transistors en comparant les mesures aux
simulations de ces parametres S pompés. Des premiers travaux ont été initiés en [157]
indiquant des resultats de simulations de parametres S extraits a chaud sur un transistor HBT
en fonction de I’influence d’un signal de pompe et des conditions d’adaptation.

L’obtention d’informations telles que les interactions non linéaires entre signaux forts et
signaux faibles permet ainsi d’augmenter le degré de validation des modeles non linéaires
pouvant étre utilisés pour I’analyse de stabilité, ce qui repreésente un atout de poids pour une
conception optimisée et slre d’amplificateur.

Cette nouvelle méthode de caractérisation est basée sur I’exploitation optimale des
potentialités offertes par I’analyse vectorielle. Parmi d’autres perspectives envisageables, cette
analyse fréquentielle pourrait étre complétée par une analyse temporelle au moyen d’un
analyseur de réseaux fort signal (LSNA). Avec de tels moyens, I’analyse ne porterait plus sur
I’extraction de la matrice S du transistor a chaud, mais sur I’intégralité de la matrice de
conversion présentée dans le chapitre IV. Ce genre de caractérisations expérimentales pourrait
alors déboucher sur de nouvelles applications tendant a definir des conditions de
fonctionnement optimales en terme de choix de polarisation, de niveau de signal de pompe et
de conditions de fermeture pour la caractérisation de mélangeurs. De par I’usage de ce type de
mesures, une premiere caractérisation en bande C a pu ainsi étre developpée dans les travaux
présentés en [158] sur un PHEMT pour extraire les termes de la matrice de conversion
générée par un signal de pompe a 4.8GHz et un signal de perturbation a 600MHz. Ce type de

caractérisation peut contribuer de maniére certaine a la conception optimisée de mélangeurs.
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