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Introduction générale

Si personne ne peut prédire quelles seront les différentes technologies utilisées demain
ou apres demain en particulier dans le domaine de 1’électronique, il est un besoin qui
restera présent : communiquer sans fil. L’expansion de ce type de communication et la
quasi dépendance de nos sociétés envers celui-ci permet sans grand risque de dire que les

nouveaux dispositifs vont continuer de s’accroitre en volume et en diversité.

Ceci étant, la principale conséquence de ce constat se trouve dans le spectre utilisé
pour ce genre de communications, au-dessus de 900 MHz, la tendance étant d’augmenter
la fréquence de transmission. Les systemes, les composants doivent donc suivre cette
méme évolution. L’élément actif de base de ces systemes électroniques qui est le transistor
doit lui aussi voir ses caractéristiques de fonctionnement s’adapter en puissance et en

fréquence d’amplification de signaux.

Cette double compétence a maitriser dans la conception dun transistor, haute
puissance et haute fréquence, amene de nombreux efforts pour concevoir des modeles,
et des techniques de mesure qui la prennent en considération. L’objet de ces travaux de
doctorat consiste dans le développement de systemes et techniques de mesure appropriés

aux nouveaux transistors élaborés par les fonderies académiques et industrielles.

Ces quelques pages vont ainsi détailler un systeme de caractérisation qui s’efforce,
par son organisation, par ses choix techniques et par ses propriétés, de se placer dans
un domaine de puissance et de fréquences qui présentent un intérét dans le secteur des
télécommunications sans fil, a plusieurs watts et a plusieurs gigahertz. D’autres domaines
d’activités, tels que les systemes radars, seront aussi intéressés par ces techniques de

caractérisation.

La premiere partie de ce manuscrit détaille les performances récentes réalisées par
des laboratoires pour la conception de transistors de puissance micro-ondes, en terme
de performances électriques. Elle présente aussi différents aspects de leur caractérisation
avec les systemes de mesure les plus généralement utilisés pour les mesures non linéaires

des transistors.

La deuxieme partie, quant a elle, explique la constitution du systeme élaboré durant
les études de ce doctorat. Les différents éléments constitutifs d’un banc de caractérisation
temporelle ont été revisités, afin de les adapter au cahier des charges, a savoir la mesure
des transistors de tres fortes puissances. En particulier, une nouvelle approche de méthode

de couplage est mise en place.
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Cette deuxieme ayant abouti a des mesures non linéaires de composants de puissance
en mode continu; la troisieme montre comment mesurer en impulsions avec ce systeme
des composants de puissance dans des configurations comportementales extrémes. Le
mode d’impulsions permet notamment de limiter et de contréler I'auto-échauffement des
transistors. La technique présentée permet de garder intacte la dynamique du systeme,

pour parvenir a garder une qualité de mesure semblable le plus possible au mode continu.

Pour conclure, la derniére partie présente un échantillonnage significatif de mesures de
transistors de puissance réalisées avec ce banc. Les caractérisations proposées démontrent
I'intérét du banc qui a été développé, et la pertinence des mesures de formes d’ondes
temporelles appliquées aux grands signaux. Enfin, des perspectives de ces travaux seront

dégagées.

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions Page 16



Chapitre 1 : Les transistors de puissance et leur caractérisation

Chapitre 1 :

Les transistors de puissance et leur
caractérisation aux fréquences

micro-ondes
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1.1 Introduction

De quoi a-t-on besoin pour construire des systemes performants en terme
d’amplification de puissance dans le domaine des micro-ondes? Il y aurait beaucoup
d’étapes a citer, chacune ayant ses points-clé. Pourtant, la connaissance de 1’élément
de base, la pierre angulaire de ces systemes ne peut pas étre évitée : le transistor de
puissance. Au coeur de l'amplificateur de puissance, la conception, la fabrication, la
caractérisation et la modélisation du transistor permettent d’atteindre les objectifs visés,
que ce soit une puissance, un rendement, une consommation, une température... Les
pages qui suivent donnent un apercu des performances réalisées dans des laboratoires
et chez des industriels spécialisés dans les transistors de puissance. Un exemple sera
plus détaillé, le HEMT AlGaN/GaN, qui est particulierement intéressant au vu de ses
potentialités, et du nombre d’équipes contribuant a améliorer ces dernieres. Les aspects
technologiques seront cités de maniere, non pas a détailler avec précision les phénomenes
physiques justifiant telle ou telle caractéristique, mais plutot a mettre en lumiere les
possibilités et les limites actuelles de ce type de transistor. Quelques résultats marquants
sur les performances du transistor et ses applications potentielles permettront de donner

une vue d’ensemble de 1’état de I’art.

Dans une seconde partie, différentes possibilités de caractérisation de ces transistors de
puissance seront présentées. En effet, de nombreux industriels fournissent des appareils
de mesure qui s’améliorent en bande passante et en versatilité. Avec ces instruments,
beaucoup de laboratoires construisent des bancs qui présentent tous des aspects
particuliers de mesure, autant d’angles différents pour comprendre le fonctionnement d’un

transistor de puissance.

1.2 Les transistors de puissance

1.2.1 Introduction

La premiere partie traite des transistors de puissance. Il est difficile depuis les années
1990 de parler de puissance dans le domaine des micro-ondes sans parler des matériaux de
la troisieme et de la cinquieme colonnes du tableau de Mendelelev (1834-1907). La mise a
disposition de ces matériaux pour les laboratoires et maintenant I'industrie électronique
a permis une rupture technologique par rapport aux années précédentes dominées par le

silicium.

Apres quelques définitions préliminaires sur les conventions utilisées dans ce manuscrit
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pour décrire les performances électriques des composants étudiés, 'emploi du nitrure
de gallium comme matériau de base pour les transistors de puissance est expliqué.
Puis le transistor HEMT AlGaN/GaN sera développé, de sa structure de base vers
des architectures plus complexes, en passant par les applications et les limites, tout en

justifiant les évolutions par des améliorations sensibles des performances.

1.2.2 Définitions préliminaires

Avant de parler des criteres de performances électriques, les conventions utilisées

seront comme décrites sur les deux figures suivantes :

al ] . az2
—_— -
- —_—

bl b2

FiG. 1.1 — Quadripole avec conventions d’ondes de puissance

i1 i2
R
@ Vi T Q V2 Zcharge
(I

Fia. 1.2 — Quadripdle avec conventions de tensions et courants

1.2.2.1 La densité de puissance

La densité de puissance représente la puissance de sortie par unité de développement de
grille du transistor. Elle s’exprime en général en W/mm et permet ainsi une comparaison

aisée entre transistors de développements différents.

1.2.2.2 La puissance de sortie

La puissance de sortie est la donnée de base de la caractérisation en puissance. Sa
définition est donnée a 1’équation (1.1) :
1 *
P, = 3 Re (Vy - (—15)%) (1.1)

Dans cette formule la convention adoptée définit la puissance délivrée a la charge par

le quadripole comme positive.
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Par ailleurs, dans tout ce manuscrit, la puissance dite d’entrée est celle qui rentre

effectivement dans le transistor.

1.2.2.3 Le gain en puissance

Le gain en puissance, noté Gp, est défini par le rapport de la puissance de sortie P;

sur la puissance d’entrée P, a la fréquence de travail f :

Gp=-2 (1.2)

La notion de compression a propos du gain en puissance définit la chute du gain apres

son niveau maximal, quand la puissance d’entrée augmente.

1.2.2.4 Le rendement en puissance ajoutée

Le rendement en puissance ajoutée, noté PAE ou npsp (Power Added Efficiency)
exprime la puissance ajoutée par le transistor a la fréquence de travail fy par rapport a
la puissance de polarisation :

Ps_Pe

NpPAE = (1.3)

A propos de la définition de cette grandeur, la puissance Ppe est fréquemment tres

proche du produit Vpg,, - Ips,. dans le cas d'un transistor a effet de champ.

1.2.2.5 La notion d’adaptation

L’objectif lors de I'utilisation d’un transistor de puissance est de lui présenter une
impédance a sa sortie qui permet de maximiser la puissance de sortie par rapport a un
critere donné, comme a une compression de gain en puissance fixée. Le fait de trouver

cette impédance constitue un point-clé de la caractérisation d’un transistor.

On dit d’un transistor qu’il est tres désadapté en entrée lorsque son impédance
d’entrée a la fréquence considérée est telle que le module du coefficient de réflexion en
entrée est tres proche de 1, coefficient % défini par rapport aux ondes décrites sur la
figure [1.1 en régime petit signal et par rapport a I'impédance de référence de 50 2. De

meéme en sortie.

Ainsi, comme les impédances les plus éloignées de 50 ) en terme de coefficient de
réflexion sont les plus difficiles a synthétiser sur un circuit complet, on a tout intérét a
ce que I'impédance optimale de sortie d’un transistor de puissance soit proche de 50 (2.

Or, nous le verrons par la suite, les transistors HEMTs AlGaN/GaN par exemple tolerent
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des tensions de polarisation tres élevées. Cela signifie que pour une puissance de sortie
donnée, le courant peut étre plus faible, et donc la pente du cycle de charge peut avoir
une valeur plus proche de 50 2. Autrement dit, ils sont intrinsequement moins désadaptés

que d’autres types de transistors.

1.2.2.6 Les fréquences f; et fqz

Prenons le cas d'un transistor HEMT (High Electron Mobility Transistor) et son
modele petit signal simplifié donné sur la figure

Cds

e R -

Transistor intrinseque

Fi1G. 1.3 — Modele petit signal simplifié d’un transistor HEMT

La fréquence de transition f; est définie pour la fréquence a laquelle le gain en courant

du transistor est égal a 1.

_ gm
fe=5- Cp s Co) (1.4)

La fréquence maximale d’oscillation f,,., représente la fréquence pour laquelle le

module du gain maximum disponible en puissance est égal a 0dB.

fi

fmae =
2\/<27rfth(Jgd + 52 )

(1.5)
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1.2.3 Les différents matériaux utilisés pour ’amplification de

signaux aux fréquences micro-ondes

Depuis l'invention du transistor, élément de base pour l'amplification de signaux,

différents matériaux ont été développés pour répondre a des applications tres variées.

Pour les besoins des transmissions sans fil, les transistors qui conviennent sont ceux
qui peuvent amplifier a des fréquences d’utilisations tres élevées, plusieurs gigahertz ou
méme plusieurs dizaines de gigaherz. A cette contrainte se rajoute celle de la puissance
que peut délivrer le composant, l'ordre de grandeur allant aujourd’hui du Watt au

kilowatt en bande L, S et X (voir annexe 1).

Au fil du temps, la famille des matériaux disponibles s’est enrichie : du silicium
vers le silicium-germanium, le carbure de silicium, ’arséniure de gallium, le nitrure de
gallium, le phosphore d’indium, le nitrure d’aluminium. De plus, des combinaisons de ces
matériaux ont été utilisées pour profiter de leurs propriétés respectives dans les domaines
de loptique et de I’électronique (AlGaN, GalnP, AlGaAs, InGaAs, AlGalnP, AllnGaAs,
InGaAsP, InGaN...).

Il est maintenant bien démontré que les transistors a base de nitrure de gallium (GaN)
sont d’excellents candidats pour ’amplification de puissance micro-onde. Ils sont capables
de travailler dans les domaines de fréquences et de puissance requis dans le domaine des
télécommunications, ainsi que pour d’autres applications qui seront évoquées par la suite.
Différentes propriétés intrinseques au GaN sont tres intéressantes comme la température
maximale de fonctionnement, le champ électrique de claquage, la vitesse de saturation des
porteurs, par rapport a l'arséniure de gallium (GaAs) qui était utilisé pour sa capacité a
monter en fréquence (tableau 1.1 [1] [2]). La littérature a souvent rappelé ces propriétés

et les a comparées entre matériaux [2] [3], mettant en évidence les avantages du GaN.

matériau | champ de claquage | vitesse de saturation | température maximale
(MV/cm) (107 cm/s) (°C)

GaAs 0.4 1.8 300

GaN 3.3 2.0 700

TaB. 1.1 — Comparaison du GaAs et du GaN

Pour résumer l'avantage d’utiliser le GaN par rapport a ’GaAs pour I"'amplification
de puissance, la figure[1.4 compare les deux matériaux a la lumiere de la figure de mérite

proposée par Johnson notée JFM [4] qui concerne les performances électriques (1.6) :
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FE. -
JFM = bQ—U‘” > \/Pras - Xo - fo (1.6)
m

ol P, désigne la puissance de sortie maximale, X. la réactance d’entrée, E,. le
champ de claquage et vz la vitesse de saturation. La figure [1.4 [4] montre ainsi les
limites déduites des caractéristiques physiques. Il existe ainsi un rapport d’au moins
sept, a 'avantage du GaN, entre les capacités théoriques des deux matériaux pour les

applications de puissance.

10000 g
_ GaN Theoretical Limit
1000 £~ GaAs Theoretical Limit-__ ‘
RN h @h" .
~—
o P —~—
— "%"ﬁh o, - e
Z 100 GaN Devices ™. * .. This Work (Pulsed) _
Q L T
T Sso
et
I
GaAs Devices
1
0.1 4 bttt
1.00E+09 1.00E+10 1.00E+11

S+ (Hz)

Fic. 1.4 — Comparaison entre le GaN et le GaAs a partir de la figure de mérite de Johnson

1.2.4 Un composant dédié a I'amplification de puissance micro-
ondes : le transistor HEMT AlGaN/GaN

1.2.4.1 Description

Le transistor a haute mobilité électronique (HEMT : High Electron Mobility
Transistor) est un transistor dédié aux applications d’amplification de puissance micro-

onde. Une des premieres publications sur 'utilisation de l'alliance AlGaN/GaN pour un
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HEMT est [5] de 1993. Un exemple de structure de base d'un HEMT AlGaN/GaN est
donné sur la figure 1.5 [6].

Le transistor HEMT AlGaN/GaN est basé sur 1'hétérojonction, c’est-a-dire une
jonction entre des matériaux ayant des bandes interdites différentes. Le principe est de
controler le courant de drain, ce qui est réalisé par un contact Schottky, comme dans le
cas des MESFETSs. Mais alors que dans le cas du MESFET, I’électrode de grille controle
la section de canal disponible pour la conduction, dans le cas du HEMT, elle controle

la concentration des porteurs dans une zone non dopée qui constitue le canal du transistor.

Lsg~1um iLg~0,5m Lgd ~ 3um
:<—>;<

>

. DRAIN

SOURCE

GRILLE

I €AIGaN ~ 25 nm

_________________________________ TR
. Ebuffer ~ 1,5
GaN v\Gaz d’électrons (2DEG) Her Hm

A4

Couche de nucléation (GaN ou AlGaN) 4 €nucl~0,3 um
A

Substrat (SiC, Si, Saphir) Esubstrat ~ 400 um
A4

Fia. 1.5 — Coupe d'un HEMT AlGaN/GaN “de base”

Dans sa forme originelle, on a fait croitre une couche de GaN suivie d’une couche
d’AlGaN. D’apres les regles d’Anderson, lorsque les deux matériaux sont assemblés et
apres équilibre thermodynamique, les niveaux de Fermi doivent s’aligner. Il en résulte
des discontinuités des bandes de conduction et de valence a 'interface, et la création d’un

puits de potentiel dont le fond se trouve au-dessous du niveau de Fermi.

Le puits de potentiel, dont la largeur est de quelques dizaines d’A, et la longueur d’onde
associée a 1’électron dans ce puits sont du méme ordre de grandeur. Les électrons ont un
comportement quantique et on parle de gaz bidimensionnel d’électrons (noté 2DEG) pour
qualifier le courant dans cette structure. L’intérét de ce gaz 2D, et a fortiori des HEMTs,
est que les électrons y possedent une mobilité importante, permettant de fortes densités

de courant a des hautes fréquences.
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1.2.4.2 Les limitations

e Les effets de pieges
Les effets de pieges sont particulierement génants dans les transistors HEMTs de
puissance. En effet, ils contribuent nettement a diminuer ’excursion maximale disponible
en tension et en courant pour les transistors et I'importance de ces effets dépend des

niveaux de polarisation.

Ces effets sont complexes a quantifier et leur origine est également difficile a identifier
clairement. C’est pourquoi on trouve beaucoup de publications a ce sujet, montrant bien
la complexité du sujet [1] [6] [7] [8] [9] [10]. La these de Christophe Charbonniaud [2]
traite abondamment de ce sujet. Elle montre que les pieges ont comme source la grille et
le drain, d’ou les expressions pieges de grille (“gate-lag”) et pieges de drain (“drain-lag”).
Ils sont particulierement bien mis en évidence en polarisant le composant en impulsions
de grille et/ou de drain : le courant de drain et la tension de coude obtenus peuvent

varier énormément.

Toute la difficulté consiste a comprendre le plus exactement possible les phénomenes
mis en jeu pour intégrer ces effets dans les modeles des transistors. La figure [11]

donne un exemple d’influence des pieges sur les réseaux (V) en impulsions.

Sur le cadre du haut, le point de repos de I'impulsion de drain est a 0 V et le niveau
dans I'impulsion balaie les valeurs désirées. Pour la grille, le point de repos est a 0 V
(premier réseau) ou a -8 V (deuxieme réseau). Pour les deux réseaux, aucune puissance
n’est dissipée au repos, ce qui donne donc deux états thermiques de repos comparables.
Cette figure montre que le courant de drain obtenu est dégradé dans le cas d'une

polarisation de grille au repos a -8 V. Cette perte est attribuée aux pieges de grille.

Sur le cadre du bas, le point de repos de grille est fixé a -7 V pour les deux réseaux.
La tension de repos de drain est a 0 V pour un réseau et 25 V pour le deuxieme. Comme
le transistor est pincé, 1’état thermique ne change la encore que tres peu entre les deux
mesures. La figure montre que la tension de repos a 25 V modifie considérablement le
réseau, en terme de tension de coude et en terme de courant de drain pour les tensions de

drain dans I'impulsion inférieures a 25 V. Ces pertes sont attribuées aux pieges de drain. [9]

Le papier [12] propose une méthode pour contribuer a comprendre U'influence des

pieges de drain sur les réseaux I(V).
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F1G. 1.6 — Illustration de 'effet des pieges de grille et de drain a différentes polarisations
en impulsions sur un HEMT AlGaN/GaN 2x50 pm, impulsions 350 ns/30 us, Vgs variant

de -7 a 0 V pour le réseau

Ainsi, un des enjeux de la conception et de la fabrication des transistors de puissance
HEMTs AlGaN/GaN est de limiter au maximum les effets de pieges pour ne pas limiter

les performances électriques grand signal du composant.

e Les effets thermiques

Les effets thermiques sont a prendre en considération pour les concepteurs de transistors
HEMTSs car les caractéristiques des matériaux comme la mobilité électronique se
dégradent avec l'augmentation de la température. Cela donne des diminutions des
performances électriques de ces derniers quand la température s’accroit [13]. 11 y a
différentes manieres de voir les effets de la température sur le comportement électrique
du transistor [2], dont deux seront citées ici. Premiérement, on peut comparer les réseaux

de caractéristiques I(V) en continu donc avec auto-échauffement en fonction de la
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puissance dissipée avec des réseaux en impulsions ou la puissance dissipée est bien plus
faible. Deuxiémement, on peut comparer des réseaux en impulsions identiques avec un

asservissement de la température d’enceinte du transistor.

Pour prendre en compte ces effets, il faut développer des techniques de mesure qui
sont détaillées en [2], permettant d’extraire les constantes de temps thermiques et les
résistances thermiques associées a chaque technologie, taille, ou filiere de composants.
Celles-ci peuvent ensuite étre intégrées a des modeles, qui sont alors appelés électro-

thermiques [9].

e Les effets de stress et de vieillissement
Le vieillissement des composants HEMT AlGaN/GaN a également fait 'objet d’études.
En effet, suivant les technologies employées et les puissances RF et DC appliquées, les
performances électriques diminuent plus ou moins sensiblement en fonction du temps

[14] [15].

En particulier, 'équipe de C. Lee de la société Triquint [15] compare deux structures
de HEMT AlGaN/GaN. Les résultats apportés permettent de juger de la sensibilité des
performances au choix de structure. Les structures notées A et B sont équipées de Field
Plate et sont soumis a une tension de polarisation de 30 V ou méme 40 V pour la A sur
la figure (1.7 [15]. La fréquence d’excitation est de 10 GHz et la puissance d’entrée est

réglée pour une compression de 3 dB sur le gain en puissance.

Cette figure montre bien que la structure B est beaucoup plus fragile au stress que la
A. Sa puissance de sortie a perdu plus de 1 dB en moins de 60 heures de fonctionnement,
alors que la A a perdu moins de 0.25 dB en plus de cent heures. Méme 1’accroissement

de Vds n’accentue pas de maniere significative la perte de puissance de la A.

La figure 1.8 [15], quant a elle, montre avant et apres un stress RF pour chaque
structure, le pourcentage d’écart sur le courant de sortie en impulsions par rapport au
courant mesuré en continu (Vds=12 V, Vgs=0 V au repos) pour différentes tensions de

repos Vds.
L’écart de comportement entre les deux structures avant et apres le stress est
intéressant. Pour la A, la caractéristique post-stress reste proche de celle mesuré avant,

tandis que pour la B le stress RF a eu un grave effet sur le courant de drain.

Cette partie permet de conclure que la fiabilité des transistors HEMT doit étre prise
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Fi1G. 1.7 — Dégradation de la puissance de sortie en dB en fonction du temps pour les
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Fi1G. 1.8 — Dégradation du courant de drain en impulsions, en pourcentage par rapport
au courant en continu
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en compte dans les dimensionnements des systemes. Cela signifie utiliser les transistors
dans des domaines de fonctionnements qui n’alterent pas a plus ou moins long terme ses
performances électriques : les cycles de charge devront étre considérés, ce qui signifie qu’il

faudra savoir les mesurer et les simuler.

1.2.4.3 Avancées technologiques par rapport a la structure de base

Par rapport a cette structure de base, des avancées technologiques ont été ajoutées
pour améliorer les caractéristiques du HEMT AlGaN/GaN.

e [La passivation
Une premiere évolution majeure a été l'ajout en surface du composant d’une couche de
passivation, classiquement en matériau SiN ou SiO,. Cette couche permet I'amélioration
des performances du transistor [16] [17] [18], car elle contribue & réduire certains effets

de pieges. La figure [1.9 [19] montre un exemple de passivation ajoutée & un transistor
HEMT AlGaN/GaN.

Lg
—|—|— SiN Passivation

SOURCE

Nucleation
*— layer

GaN_ AlGaN or AIN

Substrate: Typically Sapphire or SiC

F1a. 1.9 — Coupe d'un HEMT AlGaN/GaN avec couche de passivation

L’effet de ’ajout de cette couche de passivation sur les effets de pieges, en particulier
sur ceux dits de grille se distingue facilement en mesurant les réseaux I(V) avant et apres

le dépot de cette couche, ce que I'on peut évaluer sur la figure(1.10 [20].

La partie gauche de la figure [1.10/ montre un réseau en DC superposé a un en
courtes impulsions de grille, pour un composant non passivé. Le réseau en impulsions est

fortement dégradé, presque deux fois moins de courant de drain a Vds a 10 V. La partie
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Fi1G. 1.10 — Effet du dépot d’une couche de passivation sur les réseaux de caractéristiques
I(V) d'un HEMT AlGaN/GaN

droite reprend les mémes conventions, pour un transistor passivé. On note que le réseau

en impulsions est bien meilleur que sur la partie gauche.

e Les plaques de champ (Field Plates)
Une des améliorations certainement les plus remarquables a été I'ajout d'un “Field
Plate” au-dessus de la structure de base déja passivée précédemment décrite. On trouve
sur la figure 1.11 [21] le principe d’ajout d’une métallisation de grille s’étendant du
c6té du drain. Ce principe appliqué au HEMT AlGaN/GaN remonte au moins a 2001 [22].

Field-plate

AlGaN
V\\ 2DEG
GaN
‘/

FiG. 1.11 — Coupe d'un HEMT AlGaN/GaN avec passivation et Field Plate

L’efficacité de ce nouveau type de structure a fait ses preuves en améliorant le champ
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de claquage et en limitant les effets de pieges. Elle a donc apporté une rupture en terme de
puissance de sortie. En effet, avant I’apparition des Field Plates, la densité de puissance
ne dépassait pas 10 W/mm [23]. Depuis, les densités de puissance atteignent 40 W/mm
24] & une fréquence de 4 GHz (16 dB de gain et 60 % de PAE, voir paragraphe sur les
applications du HEMT AlGaN/GaN). Une propriété notable quant a I'augmentation de
cette densité de puissance est qu’elle est progressive en fonction de la “longueur” du Field
Plate notée Lp. La figure1.12 [23] montre cette influence et permet ainsi d’adapter cette
longueur a une application en puissance donnée par rapport a un composant disponible
pour cette apllication. La mesure reproduite dans cette figure est a 4 GHz pour un

transistor de 246 pum de développement, avec des grilles de 0.5 pum.

45 f=4GHz, L x w = 0.5x246m?

A—Lﬁl.] Mm

Ly
b=

ha
tn

kS
<

-l
"

Poyr (W/mm)

[y
b=

VDS W)

Fig. 1.12 — Influence de la longueur d'un Field Plate sur la densité de puissance en
fonction de la tension drain-source

Elle montre également bien que le palier de 10 W/mm est tres difficile a franchir
sans Field Plate, d’ot une rupture. Leurs longueurs sont de 'ordre du dixieme de pum

jusqu’au pm.

Toutefois, différentes possibilités sont offertes, par exemple 'idée d’en placer plusieurs.

Un exemple est montré sur la figure [1.13 [25] avec deux sur le méme transistor.
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Les deux Field Plates sont en quelque sorte déposés 1'un sur l'autre, permettant

d’amplifier les effets d’un seul, en terme notamment de tension de claquage.

Sur la figure [1.13, on peut voir nettement que les deux Field Plates sont connectés
électriquement a la grille. Cependant, I'un des principaux inconvénients du Field Plate
classique ramené a la grille est 'augmentation de la capacité Cyq, ceci diminuant les
performances fréquentielles du composant, soit f; et f... en fonction de la longueur et
de la hauteur du Field Plate [23]. C’est ce que montre la figure [1.14 [23].

Une derniere possibilité qui sera exposée ici concernant ’ajout d’un ou de Field Plates
concerne la structure proposée sur la figure 1.15[26], ou le second Field Plate est relié a

électriquement a la source et non plus a la grille .

Avec le principe d’un second Field Plate connecté a la source, on peut annuler I'effet
sur Cyq causé par le premier Field Plate [26]. Imaginons que I'on revienne a une structure
a un seul Field Plate connecté a la source. Les effets sur la tension de claquage sont
toujours bénéfiques, mais l'effet de la capacité ramené par ce dernier est reporté sur
Cys, ce qui est une toute autre maniere de voir le probleme, puisque cet effet peut étre
compensé par le circuit d’adaptation de sortie du transistor en vue d’une application de

puissance par exemple [23].

Pour résumer la différence entre un Field Plate connecté a la grille et un Field Plate
connecté a la source, la figure [1.16 [23] montre une comparaison pour une méme tension
de drain de 110 V. Les densités de puissance atteintes par les deux types de composants
sont du méme ordre (20 W/mm), mais la structure connectée a la source donne un gain
supérieur de 7 dB par rapport a la structure connectée a la grille, démontrant ainsi

I'intéret d’utiliser une telle technique.

Les Field Plates présentés ici sont placés au-dessus de la grille, mais il est a noter que
d’autres configurations sont possibles, comme le ou les placer du coté de la source, ou du
coté du drain [27].

Il a déja été souligné plus haut que la mise en place d'un ou de plusieurs Field
Plates permet d’augmenter la tension de claquage du composant. C’est une propriété
particulierement intéressante car elle permet de polariser le transistor avec des tensions
de drain plus importantes, et donc a priori d’augmenter la puissance de sortie en

augmentant la dynamique de tension accessible. L’enjeu est de trouver le bon compromis
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F1c. 1.13 — Exemple de structure d'un HEMT AlGaN/GaN avec deux Field Plates
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F1G. 1.14 — Variation de ft et fmax en fonction de la longueur du Field Plate connecté a
la grille
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F1c. 1.15 — Exemple de connexion du second Field Plate a la source du HEMT
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Fi1c. 1.16 — Comparaison de performances entre un Field Plate connecté soit a la grille
soit a la source

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions Page 34



Chapitre 1 : Les transistors de puissance et leur caractérisation

entre I’augmentation de la tension de claquage et 'augmentation de la valeur de Cyq4.

Pour prouver cette amélioration, on trouve dans la littérature des simulations de
champ électrique le long du canal GaN comme dans les papiers [27] [28]. Sur la figure 1.17]
tirée de [28], le champ électrique est représenté en fonction de la position transversale
dans le canal pour une polarisation Vgs=0 V et Vds=7 V. La structure de HEMT est la
méme que celle donnée en figure 1.11] 'axe des abscisses de la figure [1.17| correspondant

a l'axe horizontal perpendiculaire a la coupe.

Le pic de champ électrique présent pres de la grille avant 'ajout de Field Plate
constitue un gros désavantage pour la montée en puissance. Avec le Field Plate, ce pic de
champ (x=2.6 um) est divisé par deux, ce qui permet de rejeter pour certaines structures

la tension de claquage a plusieurs centaines de Volts, ainsi que le montre la figure(1.18/ [25].

Pour une longueur de grille et une distance grille-drain données, la tension de
claquage passe de environ 375 V sans Field Plate a environ 850 V avec deux Field Plates.
D’autres avancées autour des Field Plates ont donné des résultats allant jusqu’a 1900 V

de claquage [29].

I y a d’autres intéréts a utiliser un Field Plate, comme celui rapporté en [21],
ou l'influence de la longueur d’un Field Plate est mise en évidence pour la distorsion
amenée par le deuxieme harmonique en comportement grand signal. Dans ce papier,
cette longueur varie de 0 (absence) a 1.1 pum et la distorsion diminue de 4.2 dB tandis

que la puissance de sortie en gagne 4.4.

Cette partie n’a abordé que quelques aspects de la technologie du HEMT AlGaN/GaN,
et sur les différents effets des ajouts des passivations ou des Field Plate [2] [30] [31] [32].

1.2.4.4 Les performances en puissance micro-onde

Les éléments cités plus hauts a propos des améliorations du HEMT AlGaN/GaN
permettent d’obtenir des performances en puissance micro-onde jamais égalées. Ainsi,
I'équipe de Wu a mesuré en 2004 32.2 W/mm a 4 GHz et 30.6 W/mm a 8 GHz avec un
transistor de 246 um de développement de grille, un seul Field Plate et une couche AIN
telle décrite plus haut [33]. En 2006, la méme équipe a atteint 41.4 W/mm a 4 GHz CW

sur un transistor de développement identique mais équipé de deux Field Plates [24].

Les figures 1.19 1.20/1.21 [24] donnent respectivement la structure en coupe du HEMT
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F1G. 1.18 — Tension de claquage d'un HEMT AlGaN/GaN pour différents choix de
technologies
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utilisé, les résultats en puissance, gain et PAE pour un domaine de puissance d’entrée et

suivant la tension de polarisation de drain Vds.

Ces résultats constituent des records de densité de puissance, avec un rendement
de puissance ajoutée de pres de 60 % au point le plus haut en puissance et avec 16dB
de gain. Les résultats sont donnés a Vds=135 V, mais la figure [1.21 montre que cette

tension de polarisation peut étre augmentée jusqu’a 150 V.

En terme de puissance de sortie, et non plus en densité de puissance, des transistors
sont actuellement disponibles fournissant plus de 100 W en bande S [26]. Les résultats de
la société Eudyna sont tres intéressants, avec une puissance atteignant 180 W autour de
2.6 GHz et une PAE maximale & plus de 55 % [1.22 [34].

La figure 1.23/ [34] montre les puissances de sorties a différentes puissances d’entrée
sur une bande de fréquences allant de 2.5 GHz a 2.7 GHz. On peut remarquer que
le comportement du transistor est tres stable sur toute cette bande de tout de méeme
200 MHz.

Un résultat récent a été publié par ’équipe de Wakejima en 2006. A la fréquence de
2.14 GHz, la puissance de sortie atteint 750 W en impulsions de 10 ps toutes les 1ms.
Ces performances sont présentés sur la figure 135].

Les résultats exposés ici concernent essentiellement la bande S. D’autres performances
remarquables ont été rapportées a des fréquences plus hautes : 14.1 W (9.4 W/mm) a
8 GHz [1], 9.1 W/mm a 18 GHz [36], 5.4 W a 5.1 W/mm & 30 GHz [37], 5.15 W &
4.9 W/mm a 35 GHz [37], 0.86 W a 8.6 W/mm a 40 GHz [37].

1.2.4.5 Les applications

e Amplificateurs
Une premiere application tres répandue utilisant les transistors HEMTs AlGaN/GaN
est I'amplificateur. Les performances obtenues en puissance de sortie avec ce type de

transistors a fait I’objet de maintes publications.

Par exemple, a la fréquence de 3.5 GHz, 1’équipe de Y.-F Wu a publié un résultat a
550 W (la figure [1.25 [38] montre 'amplificateur sans aucun autre circuit externe ajouté

pour la mesure), et ce sur plus de 200MHz de bande.
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Fia. 1.19 — Structure du HEMT AlGaN/GaN ayant atteint plus de 40 W/mm
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F1G. 1.20 — Résultats en puissance, gain et PAE, atteignant une densité de puissance de
sortie de plus de 40 W/mm
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F1G. 1.21 — Puissance de sortie, gain et PAE en fonction de Vds

e Oscillateurs
Une deuxiéme application est publiée dans [21] : la réalisation d’un oscillateur & 5 GHz.
Le circuit est montré sur la figure[1.26.

Les performances annoncées sont tres intéressantes, comme le bruit de phase a
-132 dBc/Hz a 1 MHz de la fréquence porteuse, la puissance de sortie a 1.9 W (soit
3.8 W/mm). L’intérét du Field Plate y est démontré en terme d’amélioration du

comportement du deuxieme harmonique.

e Commutateurs
Une troisieme application a noter avec ce composant est le commutateur. La fonction
de commutation peut se révéler déterminante pour la caractérisation des transistors de
puissance, dans le mode en impulsions. Pour mesurer dans ce mode, les alimentations
DC doivent étre aussi pilotées en impulsions. Si elles ne suffisent pas a remplir le cahier
des charges pour les impulsions demandées, on peut se tourner vers les commutateurs de
puissance pour eux-mémes laisser passer ou non la polarisation. Les trois contraintes pour

les commutateurs pour les applications de puissance sont :
1. la commutation de fortes tensions
2. la commutation de forts courants
3. un temps rapide de commutation

Des composants permettant de remplir deux de ces trois spécifications sont

commercialisés : par exemple commuter de grosses tensions tres rapidement mais a faibles
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Output Power and Drain Efficiency vs. Input Power
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F1G. 1.22 — Performances en puissance et en PAE d'un HEMT AlGaN/GaN polarisé a
Vds=50 V a 2.6 GHz
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Fi1c. 1.23 — Comportement de la puissance de sortie sur une bande de fréquences 2.5-
2.7 GHz
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F1G. 1.24 — Performances d’un amplificateur donnant 750 W a 2.14 GHz

F1G. 1.25 — Photographie de 'amplificateur créé a partir d'un HEMT AlGaN/GaN pour
une puissance de sortie de 550 W a 3.5 GHz

courants, ou de fortes tensions et forts courants mais plus lentement. Il est par contre tres
difficile d’obtenir les trois contraintes remplies par un seul composant. La référence [39]
publiée par la société Rockwell concerne une application dans le domaine du kilowatt avec
un temps de commutation inférieur a 25 ns. La figure [1.27 montre une photographie du
circuit composé de deux HEMT's permettant de commuter sur une charge résistive 100 V
et 11 A, comme la figure [1.28.

1.2.4.6 Les extensions a partir du HEMT AlGaN/GaN

D’autres matériaux commencent a apparaitre, pour gagner en densité de courant de
sortie ainsi qu’en fréquence et température de fonctionnement, a partir d’une structure

de HEMT AlGaN/GaN.
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F1a. 1.26 — Photographie de 'oscillateur créé a partir d'un HEMT AlGaN/GaN
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F1a. 1.28 — Commutations tensions/courants sur une charge résistive a moins de 25 ns

C’est le cas du HEMT InAIN/GaN sur saphir étudié par F. Medjdoub [32] [40].
La structure proposée est légerement différente d'un HEMT AlGaN/GaN classique, en

particulier I’ajout d’une couche supplémentaire d’AIN entre le canal et la barriere InAlN,

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions Page 42



Chapitre 1 : Les transistors de puissance et leur caractérisation

pour des contraintes de fabrication.

Les performances en densité de courant sont exposées sur la figure1.29 [32], avec plus
de 2.5 A/mm.

Un deuxieme résultat important qui se dégage de ces mesures est donné sur la figure
1.30/ [32], ou la température de fonctionnement atteint 1000 “C avec une densité de
courant & plus de 0.6 A/mm a Vgs=0 V et Vds=8 V.

Une autre extension du HEMT AlGaN/GaN est donnée dans [41] par la méme équipe.
Il s’agit du MOSHEMT InAIN/GaN avec une couche isolante sous la grille de Al,O3. La
figure[1.31 donne une comparaison de coupes des structures HEMT et MOSHEMT.

L’intéret de la structure MOSHEMT apparait sur la figure [41] avec le courant
de fuite de grille qui est réduit d’un ordre de grandeur pour une tension de grille donnée.

Cette caractéristique permet de diminuer la dégradation de la grille.

1.2.4.7 Conclusion sur le HEMT AlGaN/GaN

Cette partie sur ce composant a exposé quelques aspects technologiques avec leur
influence sur les performances attendues de celui-ci dans les systemes associés. La structure
de base et les améliorations apportées au fil des années ont permis d’atteindre des
densités de courant, des densités de puissance et des rendements en puissance ajoutée
tres intéressants en particulier pour les applications en bandes de fréquences S et X.
Cette technologie a également ’avantage certain de pouvoir étre utilisée dans des bandes
de fréquences supérieures, jusqu’a Ka. Malgré tout, cette filiere doit encore progresser en

fiabilité, et au niveau de la limitation des effets de pieges.

1.2.5 D’autres types de transistors de puissance micro-ondes

Pour les applications d’amplification de puissance, d’autre composants en plus du
HEMT AlGaN/GaN sont déja utilisés. Certains sont détaillés ci-dessous, mais cette liste
n’est pas exhaustive : les transistors bipolaires a hétérojonction, MOSFET et LDMOS,
pHEMT GaAs.

e Les transistors bipolaires a hétérojonction
Ces transistors sont intéressants a plusieurs titres. Premierement, la structure méme
de ce composant [42] permet de grandement réduire les limitations dues aux pieges.

Deuxiemement, le choix de I’hétérojonction permet d’obtenir des épaisseurs de base tres
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F1G. 1.29 — Densité de courant de sortie pour des tensions Vgs de -10 V a 2 V par pas de
2 V pour une plage de tension de drain de 0 a 10 V. Mode en impulsions avec point de

repos Vgs=Vds=0 V

F1c. 1.30 — Transistor HEMT InAIN/GaN mesuré a 1000 “C
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Ti/AINI/Au
Ti/AI/Ni/Au

Fia. 1.31 — Comparaison de coupes de structures HEMT AllnN/GaN (gauche) et
MOSHEMT AlInN/GaN (droite)
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F1G. 1.32 — Courant de fuite dans la grille pour des transistors HEMT AlInN/GaN et
MOSHEMT AlInN/GaN 0.2x100 pm
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faibles et donc des fréquences de transition et maximale d’oscillation tres importantes. De
plus, il est désormais possible d’intégrer des matériaux comme le nitrure de gallium dans
les HBT (Heterojunction Bipolar Transistor), et construire des amplificateurs de plusieurs
dizaines de watts en bande X avec des HBT. [43] [44] [45] [46] [47] [48] [49] [50] [51] [52] [53].

e Les transistors MOSFET et LDMOS
Le transistor MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) se
caractérise par le dépot 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 par une tension de grille positive.

Comme ces transistors sont limités par leur faible tension de claquage, une des filieres
développées pour palier les limites en puissance du MOSFET est celle du LDMOS
(Lateraly diffused MOS). Dans les bandes L et S, leurs niveaux de puissance les rendent
utiles dans les stations de base pour téléphonie mobile. Ils possedent de tres hautes
tensions de claquage, jusqu’a 700V [54], ce qui permet des niveaux de polarisation
élevés. De plus, le matériau de base pour leur élaboration est le silicium, matériau
historiquement le plus connu et dont les cout d’utilisation sont faibles par rapport aux

matériaux plus récents comme le nitrure de gallium. [55] [56] [57] [58]

e Les transistors pHEMT GaAs
Les transistors pHEMT (pseudomorphic HEMT) se caractérisent par I’ajout d’une couche
InGaAs non dopée, ce qui permet d’améliorer les fréquences maximales de travail.
Comme ces composants ont des tensions de claquage tres inférieures a celles des HEMT's
AlGaN/GaN, et méme si elles dépassent aujourd’hui les 20V, les densités de puissance
supérieures & 1W/mm viennent du fait que les densités de courant admissibles compensent

la maigre excursion en tension [59] [60].

1.3 Meéthodes et outils de caractérisation électrique

des transistors de puissance micro-ondes

1.3.1 Introduction

La mesure des composants dédiés a des applications de puissance est une partie
importante du cycle de mise au point des filieres. En effet, pour un transistor, la mesure
peut permettre d’extraire un modele, qui sert ensuite a concevoir des circuits plus

complexes, ou a comprendre comment améliorer les méthodes et les technologies de
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fabrication. La mesure peut également valider le comportement en puissance, afin de

vérifier si les performances attendues sont bien présentes.

Dans cette partie, les principaux outils ou instruments de mesure aux fréquences
micro-ondes seront présentés, en distinguant leurs approches respectives, fréquentielle ou
temporelle. Dans un deuxieme temps, quelques bancs de mesure construits autour de ces
appareils seront mentionnés, pour souligner des techniques les plus couramment utilisées

pour la caractérisation des transistors de puissance micro-ondes.

1.3.2 Différentes approches de caractérisation
1.3.2.1 La méthode fréquentielle

La premiere méthode de caractérisation est dite fréquentielle. Le point de référence est
une fréquence en particulier, et toute la démarche de mesure s’effectue par un balayage

d’un domaine de fréquence, une par une.

e [’analyseur de spectre
L’instrument le plus simple pour effectuer des mesures dans le domaine RF est I’analyseur
de spectre. S’il est le plus simple, il est également malheureusement celui qui donne le
moins d’informations. Il permet de mesurer une puissance RF sur une plage de fréquence,
sans information de phase, car il ne dispose que d’une seule entrée de mesure. Il s’agit en

quelque sorte d’'un wattmetre amélioré.

e [’analyseur de réseaux vectoriels
L’analyseur de réseaux vectoriels (ARV) va plus loin que l'analyseur de spectre, car il
permet de mesurer des rapports d’ondes de puissance a une fréquence, ces mesures pouvant
étre répétées pour plusieurs fréquences sur une plage donnée. Grace a des procédures de
calibrage, les rapports d’ondes en amplitude et phase peuvent étre obtenus dans des
plans définis autres que les plans de ses entrées. Etant donné son principe, son domaine
d’analyse reste les signaux de faible puissance, ou le théoréeme de superposition s’applique
pour donner des rapports d’ondes. Un gros avantage des ARV modernes est leur plancher

de bruit tres bas et leur grande dynamique.

1.3.2.2 La méthode temporelle

La deuxieme méthode de caractérisation est dite temporelle. Contrairement a la
premiere, ou l'information de base est une raie fréquentielle, pour les types d’appareils

ci-dessous la donnée de base est un échantillon temporel.
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e Les oscilloscopes
Les oscilloscopes sont aujourd’hui développés pour proposer des bandes passantes
jusqu’a 100 GHz. A cette fréquence, et au vu de 'état de l'art des CAN (Convertisseur
Analogique Numérique), la technique de mesure consiste a sous-échantillonner le
signal d’entrée [61]. Cependant, malgré les efforts réalisés au niveau de la bande
passante, il est toujours difficile pour ce type d’appareil de disposer d’'un nombre de

bits important de dynamique verticale. De plus, les capacités de calibrage sont restreintes.

e [’analyseur de réseaux vectoriels “ARV—+"
La passerelle entre la caractérisation fréquentielle et temporelle a été démontrée depuis
1989 [62]. Des travaux avaient montré que des formes d’ondes temporelles pouvaient étre
mesurées avec la technologie des tétes d’échantillonnage appliquées aux oscilloscopes,
notamment en [63]. Des chercheurs sont alors partis du principe qu’avec un ARV
calibré, et moyennant une mesure harmonique par harmonique a partir d’une fréquence
fondamentale donnée, il ne manquait qu’une référence de phase pour permettre de
reconstituer les formes d’ondes. C’est précisément 1'objet du travail de Denis Barataud
[64] [65] [66] [67]. Un ARV classique peut donc étre modifié pour étre calibré en phase

par une référence externe.

Cette solution est toujours d’actualité puisque proposée par la société NMDG
Engineering (Belgique). Pour l'instant, elle n’est disponible qu’a partir de certaines
versions du ’ARV d’Agilent appelé PNA, en particulier celle qui dispose de quatre ports.
Cela demande néanmoins d’acheter du matériel supplémentaire par rapport au PNA et

de changer de logiciel de commande.

Le principe de cette méthode est de tirer profit de la cinquieme voie prévue dans le
PNA pour y brancher une référence de phase, dont le role sera expliqué ultérieurement
au moment de la description de I’étalonnage complet de I'appareil appelé Large Signal
Network Analyser. Le bilan des équipements nécessaires pour implanter cette mesure a
partir d’'un PNA existant est présenté sur la figure 1.33/[68].

e Le Microwave Transition Analyser
Le MTA est une machine apparue au milieu des années 1980 grace aux laboratoires de
Hewlett-Packard. Elle possédait des caractéristiques uniques pour la caractérisation de
circuits actifs. En effet, le MTA pouvait mesurer deux ondes de puissance de maniere
indépendante et synchronisée, a une fréquence et certaines de ses fréquences harmoniques

en une seule mesure. De plus, le spectre RF était transposé de maniere rigoureuse
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F1G. 1.33 — Principe du montage “VNA+" proposé par NMDG Engineering

en bande IF, rendant possible sa conversion analogique numérique par des CAN. Les
échantillons de sortie étaient donc représentatifs du signal a sa fréquence fondamentale

ainsi que de la présence d’éventuelles fréquences harmoniques transposées en bande IF.

e Le LSNA
Le LSNA est en fait tout simplement une extension du principe du MTA. Il représente
en quelque sorte I'astucieux bilan entre les deux appareils précédents, ARV et MTA, a
savoir se baser sur un appareil de mesure micro-onde, lui adapter le principe de mesurer
les informations a une fréquence et ses multiples en une seule mesure, et lui ajouter une

référence de phase.

D’ailleurs, il est possible de fabriquer un LSNA tout a fait opérationnel avec deux
MTA classiques. Pourquoi deux? Alors que le MTA contient deux voies indépendantes
d’acquisition RF, le principe de base du LSNA consiste a en posséder quatre, pour ainsi
récupérer aux acces d'un quadripole les quatre ondes de puissances a; by ay by. Ceci a
pour avantage de toutes les mesurer en méme temps, grace a sa conception interne de
synchronisation de déclenchement des échantillonneurs. Alors que le MTA a besoin d’un
commutateur pour mesurer a l'entrée puis a la sortie d’'un quadripole, le LSNA peut
I’éviter, et ainsi grace a une procédure de calibrage originale reconstituer les relations
de phase entre les quatre ondes [69] [70]. Comme grace a ces ondes il est possible de
reconstituer les tensions et les courants, le LSNA peut donc en une seule acquisition

donner ces informations pour un transistor par exemple.

1.3.2.3 Discussion

Les deux méthodes, temporelle et fréquentielle, ont des avantages clairement définis.
Toutefois, pour 'analyse temporelle, des appareils comme le LSNA ont l'avantage de

fournir toute l'information, c’est-a-dire les quatre ondes de puissance. Par ailleurs, le
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LSNA étant un sur-ensemble de ’ARV, ceci signifie donc que les informations fournies par
un ARV sont disponibles également en effectuant les ratios correspondants a posteriori.
Les avantages du LSNA seront expliqués ultérieurement dans le chapitre 2. Il est vrai
néanmoins que les planchers de bruit atteints par les ARV modernes sont les meilleurs,

ce qui les rend indispensables pour de nombreuses applications.

A partir des instruments récepteurs RF décrits ci-dessus (oscilloscope, ARV, MTA,
LSNA), il est possible d’élaborer des bancs complets de caractérisations non linéaires de

transistors micro-ondes. La suite va détailler les bancs essentiels de ces caractérisations.

1.3.3 Différents bancs de mesure

Différents systemes de mesures existent aujourd’hui pour caractériser les composants

radio fréquences et hyperfréquences.

e la caractérisation I(V) et parametres [S]
Un premier outil de mesure pour la caractérisation des transistors de puissance est
un banc appelé couramment “I(V) et parametres [S] en impulsions”. Les mesures
obtenues permettent d’extraire les parametres linéaires et non linéaires caractéristiques
du composant afin de les inclure dans des modeles, en tracant les réseaux tension-courant
et en mesurant les parametres [S] associés pour chaque point de ces réseaux. Le point-clé
de ce banc est de mesurer les informations de courants et tensions DC et les parametres
[S] en impulsions. Pourquoi? Premierement, cela permet de reproduire l'utilisation
effective des composants dans leur systeme de destination (télécommunications, radar...).
Deuxiemement, d’apres ce qui a été détaillé plus haut sur les effets limitatifs des
transistors HEMT AlGaN/GaN, ce type de transistors subit des effets thermiques et des
effets de piege pendant leur utilisation [71]. Le mode en impulsions permet de visualiser
les effets thermiques, de s’affranchir dans une certaine mesure de I’auto-échauffement du
transistor, de mesurer les effets de pieges de grille et de drain. Troisiemement, appliquer
une excitation en impulsions est moins contraignante pour les composants. Cela signifie
pouvoir mesurer leurs caractéristiques dans des zones de tension et de courant qu’il serait
impossible d’atteindre en mode continu, simplement car le composant aurait été détruit
ou dégradé, ce qui fausserait les mesures post-stress. En fait, les impulsions permettent
de déterminer vraiment la plage de fonctionnement maximale du transistor [47]. Le

principe de la mesure est donné sur la figure 1.34/[72].

Ce type de banc est basé sur des alimentations de polarisations en impulsions et

un ARV en impulsions pour la partie RF. Un des points les plus délicats consiste

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions Page 50



Chapitre 1 : Les transistors de puissance et leur caractérisation

Ids (A)

0.15

PARAMETRES [S]

k

o

=

o

i
AARA
T
WL
¥ ET.F

! E TE & & & &
: o
&
3 = _ o '
o B o 3 5“&
= > = = “
sy =TT
e S0

F1G. 1.34 — Principe de la mesure I(V) et parameétres [S] en impulsions

BUS IEEE 488 (CPIB)

Trigger 1
[ ]

Géndrateur d'mpulcions

G énérateur d'impulsions ¥

HP 8110

| PEEO

F N

ﬂtﬂ DC
: Réssau d'adaptaton

Symhéiisawr RF Puled

. Anitsu MG3IEI50 |
Inmoms ms e Y [F1°17]7]
e S0 [
oono

pond

Részeau d'adaplation

RF

RF RReDC l
Té de polarization

D.UT

F1G. 1.35 — Banc complet de mesure en impulsions tel qu’il est présent a XLIM

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions Page 51



Chapitre 1 : Les transistors de puissance et leur caractérisation

a synchroniser tous les appareils pour mesurer en méme temps dans 1'état ON de
I'impulsion, et ce en tenant compte des durées minimales de chaque appareil, des retards
propres a chacun, et des périodes maximale de répétitions pour rester au-dessus du

plancher de bruit d’'un appareil comme un ARV.

La figure [1.35 donne un exemple de ce type de banc [72], tel que 'on peut le trouver
a XLIM et qui a été créé depuis plus de quinze ans [2] [73] [74]. Ce banc a donné des

mesures en impulsions de largeur 150 ns avec les parametres [S| jusqu’a 40 GHz [75].

Ce type de banc est donc de premiere importance pour caractériser les composants

micro-ondes.

e la caractérisation “load pull”

Si le banc I(V) caractérise les transistors en statique, et en petit signal RF, la
caractérisation dite load-pull permet d’extraire les performances électriques maximales
des composants en dynamique, c’est-a-dire avec une puissance RF significative a son
entrée a sa fréquence de fonctionnement nominale. Le terme load-pull signifie chercher
selon des criteres définis I'impédance de charge présentée au transistor qui donnera les
meilleures performances en terme par exemple de maximum de PAE, ou de puissance de
sortie a une compression de gain en puissance donnée. Pour effectuer ces tests, un banc
du type de la figure 1.36 [72] peut étre utilisé [66] [76].

Il existe différents types de bancs “load-pull”. Le premier est donc donnée sur la figure
1.36/ L’instrument de mesure est un ARV, pour non seulement mesurer une puissance
de sortie a la fréquence de travail, mais également mesurer le coefficient de réflexion a
I’entrée pour connaitre la puissance réellement rentrante dans le transistor. Ce banc est
en outre dit de type passif, car les impédances présentées en sortie du transistor sont
synthétisées grace a un tuner mécanique. Un tuner est un élément passif qui permet de
positionner horizontalement et verticalement des plongeurs qui modifient I'impédance
ramenée a son entrée. Cette synthese passive, comme cela sera détaillé dans le chapitre
deux, est limitée sur 'abaque de Smith a un cercle de diametre strictement inférieur a
1 délimitant le domaine des impédances présentables par l’ensemble tuner et éléments

passifs le reliant a la sortie du transistor.

Pour contribuer a enlever cette limite au domaine d’impédances accessibles, une
technique a été élaborée, dite load-pull actif [43] [67]. Le principe est résumé sur la figure
1.371[77]. 1l ’agit d’injecter a la sortie du transistor un signal a la fréquence nominale de

fonctionnement, pour simuler une onde ay qui serait renvoyée par une impédance donnée.
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Avec cette technique, des coefficients de réflexion a la sortie du composant égaux,
voire méme supérieurs a 1, peuvent étre créés. Pour des transistors tres désadaptés,
ayant des impédances de sortie inférieures a quelques Ohms par exemple, cette méthode

permet d’atteindre ces impédances la ou les bancs passifs en seraient incapables.

Cette boucle en sortie a la fréquence fondamentale constitue un exemple que I'on peut
appliquer aux fréquences harmoniques, en mettant en parallele des circuits injectant une
puissance a 2fy et 3 fy pour la aussi simuler une impédance présentée a ces fréquences avec
un coefficient de réflexion tres proche de 1. Il s’agit la d’une technique tres utile pour la
conception d’amplificateurs [67] [78]. Son principal point faible est d’étre particulierement
difficile a maitriser. Le mode en impulsions vient compliquer encore plus le comportement
des boucles actives, contrairement aux solutions purement passives supportant facilement

les impulsions.

La figure 1.38 [65] propose un exemple d’architecture de load-pull avec une boucle
active a 2fy et 3fp. Elle montre également un deuxieme point intéressant : l'intégration
d’'un ARV+ a un banc complet de mesure pour mesurer les formes d’ondes fonction de
I'impédance de sortie.

L’apport de ’ARV modifié permet la reconstruction des tensions et courants dans les
plans définis lors du calibrage. Par contre, la encore en mode en impulsions, la dynamique
maximale de mesure de 'ARV sélectionné a une grande importance et constitue une

limite a ce genre de banc, comme cela sera détaillé dans le chapitre trois.

Une autre approche de la mesure précédente consiste a introduire un MTA a la place
d’un ARV modifié. Des bancs de load-pull sont encore construits avec un MTA, avec ou
non un commutateur pour mesurer I'entrée puis la sortie du transistor. Les figures 1.39/[1]
et [1.40 [79] donnent les schéma-blocs de l'intégration d’'un MTA dans un banc load-pull
passif et actif avec pour objectif 'extraction des formes d’ondes temporelles en fonction
des impédances et des puissances injectées. Il sera possible de faire des recherches de

mode de fonctionnement ayant par exemple pour objectif la puissance de sortie maximale.

Avec un instrument qui va plus loin que le MTA, a savoir le LSNA, I'objectif de
I'intégrer a un environnement load-pull pour observer en méme temps ’entrée et la sortie

a du sens. C’est 'objet du chapitre deux de cette these.

Un point essentiel pour la qualité de la mesure temporelle est le calibrage de la

référence de phase. Plus haut, 'importance d’une référence de phase a été mise en
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FiG. 1.38 — Exemple de banc load-pull actif avec un ARV modifié

évidence. Son utilisation sera développée dans le chapitre deux. On peut s’attarder
sur son étalonnage propre, étant donné la grande difficulté de la mesure de phase
aux fréquences micro-ondes. Cette référence peut étre suffisamment bien connue grace
au banc de Dylan Williams et de Paul Hale du National Institute of Standards and
Technology (NIST, Boulder, Colorado, USA) donné a la figure 1.41/[80] [81].

Ce banc unique au monde aujourd’hui permet d’étalonner des standards jusqu’a plus
de 100 GHz grace a 'utilisation de I'optique.
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Fi1G. 1.40 — Banc load-pull avec un MTA pour la reconstitution des formes d’ondes
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F1G. 1.41 — Banc électro-optique au NIST

1.4 Conclusion

Les transistors de puissance bénéficient aujourd’hui d’efforts importants en recherche
et en investissements pour leur développement. Soutenus par des applications a long
terme, telles les communications sans fil et les radars, les développements de filiere
continuent de progresser en terme de puissance, de densité de puissance, de rendement...
En particulier, le HEMT AlGaN/GaN est un excellent exemple des progres technologiques

de ces quinze dernieres années pour accroitre les performances électriques.

Il est donc tout a fait pertinent d’adapter les méthodes de caractérisation et les
instruments de mesure aux besoins amenés par ces nouveaux transistors. Deux directions
de progression des bancs se dessinent : la gestion des fortes puissances de sortie, et la

caractérisation des effets fortement non linéaires.

Parmi les réponses possibles a cette double problématique, cette these va proposer une
architecture de banc offrant la mesure des formes d’ondes temporelles RF aux acces de

transistors de forte puissance.
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Chapitre 2 :
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2.1 Introduction

Dans le chapitre premier, les caractéristiques de transistors micro-ondes récents,
en particulier des HEMTs AlGaN/GaN, ont été présentées; différentes solutions
technologiques améliorant leurs performances électriques ont été détaillées. Cela étant,
les performances ne cessant de s’améliorer, il y a un réel besoin de disposer de bancs qui
soient capables de mesurer de tels composants, donc a plusieurs Watts, voire plusieurs

dizaines de Watts aux fréquences micro-ondes, notamment en bande S.

Mesurer des puissances comme celles-ci demande néanmoins de maitriser plusieurs
facteurs. Le premier est que ces domaines de puissances sont placés tres souvent
(toujours ?) aux limites et au-dela des puissances admissibles des appareils de mesure.
Le facteur technique est donc une premiere source de grande attention pour ce type de
mesure. Le deuxiéme facteur est humain, car il n’y a quasiment pas le droit a l'erreur
lors des manipulations a forte puissance, pour le composant, pour les pointes de mesures

quand le composant est sur plaque, et pour les appareils comme cela a été dit.

Comme il existe un réel besoin de disposer d’'un banc pour la mesure de telles
puissances, la question majeure consiste a savoir comment le construire : quel type,
quelle architecture, quels types d’informations a extraire et par quels moyens... Les
bancs dit Load-Pull sont les plus couramment utilisés pour des mesures a forts niveaux
de puissance : ils permettent de choisir 'impédance de sortie (et d’entrée), permettant
d’optimiser le fonctionnement des transistors. Malgré tout, les architectures de bancs de
ce type présentées au chapitre premier ne fournissent pas toute 'information présente
aux acces des transistors, ou du moins pas dans les meilleures conditions. Les solutions
a partir d’ARV ne donnent pas l'information de phase aux fréquences harmoniques
corrélées avec la fréquence fondamentale. Le montage a partir d'un ARV modifié est
difficile a mettre en place. L’utilisation du MTA, quant a elle, est un progres pour
I’acquisition du spectre complet en une mesure mais ne donne que deux ondes mesurées,
autrement dit la moitié des informations disponibles. La encore, des solutions complexes
ont été développées pour pallier a cet inconvénient pour obtenir les quatre ondes de

puissances.

Considérant toutes ces difficultés énoncées, et au vu des possibilités offertes par le
LSNA, son intégration dans un banc load-pull est pertinente : il est en effet le seul
instrument capable de fournir les informations électriques utiles en une seule acquisition

et de maniere cohérente.
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L’objet de ce chapitre est donc d’expliquer une maniere d’intégrer un LSNA dans
un banc load-pull en gardant toutes les capacités en puissance d’un banc classique. Une
fois rappelés la structure interne, le calibrage et quelques applications du LSNA qui vont
permettre de mieux cerner ses possibilités, les conséquences de ce type d’intégration seront
présentées. Pour la faciliter, une solution particuliere au niveau de la fonction de couplage
sera développée et des résultats préliminaires du banc construit seront analysés. Quelques

extensions concluront ce chapitre.

2.2 Description plus approfondie du LSNA

2.2.1 Structure interne

Le LSNA est un récepteur RF avec une structure interne qui, comme cela a été
détaillé plus haut, est une extension du MTA. La figure 2.1 donne ses différents éléments

constitutifs.
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F1G. 2.1 — Structure interne du LSNA
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Sur cette figure, on peut distinguer les quatre voies indépendantes qui fournissent des
signaux échantillonnés par des CAN, et qui sont reliées a une méme référence provenant
d’une horloge 10 MHz. Un point tres important est que les CAN prévus pour 'acquisition
des données ont une fréquence limite d’échantillonnage (de l'ordre de 20-25 MHz) bien
moins rapide que les fréquences de fonctionnement du LSNA (bande 1-40 GHz ou
50 GHz). Un des buts principaux du LSNA est donc la translation et la compression en
fréquence d’'un spectre du domaine Radio Fréquences (RF) vers son image exacte dans
le domaine des fréquences intermédiaires (IF). Typiquement pour le LSNA tel qu’il est
concu, la bande IF est comprise entre 0 et 10 MHz. Pour ce faire, il faut prendre en
compte le type de signaux qu’est censé mesurer le LSNA : il est con¢u pour fournir les
informations d’amplitude et de phase pour une fréquence définie et un certain nombre de
ses harmoniques, contrairement a un ARV qui explore toute une bande de fréquences. Le

principe de cette translation-compression de fréquence est fourni sur la figure 2.2 [82].

e 24
> +——»
fs kf, Trp 2kf, 2fRF )
(a)
fie  2fe
(b)

F1G. 2.2 — Principe de la translation de fréquence de la bande RF vers la bande IF

La fréquence désignée fg est la fréquence du synthétiseur FracN de la figure 2.1.

Quelques-uns des éléments importants de la structure interne sont détaillés ci-apres :

e Le synthétiseur de fréquence haute précision
Appelé aussi FracN, il permet de générer une fréquence avec une résolution inférieure au
Hertz entre 8 MHz et 25 MHz. C’est cette fréquence qui permet de calculer la position
des raies des fréquences intermédiaires en sortie du LSNA. Comme le FracN du LSNA

a besoin d'une entrée de référence de 10MHz, celle-ci doit venir du synthétiseur RF,
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permettant ainsi la cohérence de phase entre celui-ci et le LSNA (voir figure 2.3).

amplitude (u. a.) amplitude (u. a.)
fréquences RF fréquences IF
—— LSNA —
—_— FracN
fréquence (GHz) frégquence (MHz

(kHz)

@ 10 MHz
source RF

F1G. 2.3 — Le role du synthétiseur de fréquence haute précision FracN dans le LSNA

e La diode SRD
La diode SRD (Step Revovery Diode) est un composant volontairement tres non-linéaire.
Son role consiste a utiliser la fréquence qui lui est fournie pour générer de la puissance
a un nombre maximal de fréquences harmoniques. Dans notre application, la fréquence
réglable de sortie du FracN est ainsi transformée en un spectre discret de m multiples de
ftracn (ou peigne avec des amplitudes des raies décroissantes) o m dépend de la diode.
Cependant, son utilisation sera limitée par la bande limite IF et la dynamique totale de

mesure.

e Les échantillonneurs RF
Les échantillonneurs RF (un par voie) ont le role le plus important dans le LSNA. Ce sont
eux qui permettent d’effectuer la translation-compression. Dans le domaine fréquentiel,
le spectre RF est mélangé avec le peigne de sortie de la SRD pour donner son image en
IF & la sortie, avec ainsi les amplitudes et les phases représentatives de I'information RF
[69] [61]. Le temps requis pour cette opération est extrémement court. Le spectre IF est
ensuite filtré et amplifié. Par cette méthode les raies IF sont générées entre 0 et 10 MHz.
Comme le signal de la sortie de la SRD est envoyé aux quatre échantillonneurs, les quatre

spectres IF sont cohérents en phase.

2.2.2 Le calibrage particulier

Le LSNA est une machine bien spécifique, qui nécessite un étalonnage bien spécifique
lui aussi. Selon que l'on veut mesurer sous pointes (“on wafer”) ou en connectant un
pied de test, I’étalonnage LRRM ou SOLT sert de base pour la correction linéaire.
Pour T'utilisation classique du LSNA, I'idée n’est pas d’obtenir un calibrage pour un
nombre tres important de fréquences comprises entre deux extrémités, mais seulement

a la fréquence fondamentale choisie ainsi qu’aux fréquences harmoniques considérées.
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L’étalonnage doit néanmoins également considérer les informations de puissances (et
non de ratios) et de phase des ondes (non de différences de phases d’ondes) par rapport
a une référence. Ces deux étapes supplémentaires permettent de compléter la relation
matricielle ci-dessous. Les ondes dans le plan du composant sont égales a un facteur de
correction en amplitude et en phase multiplié par une matrice de correction petit signal

classique de type SOLT ou LRRM multiplié par les ondes mesurées.

14, (f) L Bif) 0 0 a,, (f)
bldst(f) _ |K(f)| . i K(f)) ')’1(f) 51(f) 0 0 ) blm(f)
az,,, (f) 0 0 az(f) Ba(f) as,, (f)
b4 (f) 0 0 %(f) &(f) ba,,.(f)

Les algorithmes SOLT ou LRRM classiquement utilisés couvrent la partie linéaire des
mesures, permettant le calcul des rapports d’ondes pour remonter aux parametres [S].
On obtient alors une matrice classique de correction a 16 termes. Cette étape est décrite
sur la figure[2.4 [83].

1 B 0 0
© v 0, 0 0
00 o B
Acquisition 0 0 y 6
{f, 2fy ... nfy}
—LI —J — Load —J L I
I Open 1
50 Ohm Short 50 Onm
{f, 2f, ..., nf}
Acquisition
| J
| L} I
50 Ohm Thru 50 Ohm

Fic. 2.4 — Etape de calibrage relatif, par exemple de type SOLT

A cette étape classique d’'un ARV, deux autres viennent se rajouter :
e un étalonnage en puissance avec un wattmetre pour la correction en amplitude absolue

de toutes les ondes a toutes les fréquences considérées comme le montre la figure 2.5 [83];
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e un étalonnage en phase avec une diode spécifique (Step Recovery Diode) pré-calibrée
pour déduire les relations de phase entre ’onde incidente a; a la fréquence fondamentale
et toutes les autres ondes a toutes les autres fréquences, comme le montre la figure

[83]. Par convention, nous prendrons pour a; ;, une phase nulle.

2.2.3 Notion de “Test Set” associée

Le LSNA tel que 'on peut actuellement le trouver dans le commerce (société NMDG
Engineering, Belgique) se décompose en plusieurs éléments montrés sur la figure 2.7. Sur
cette figure, le dispositif sous test (DST) est relié a un boitier qui n’est pas le LSNA en
lui-méme. Celui-ci est en réalité placé juste au-dessus, les deux éléments distincts étant

reliés entre eux via quatre cables RF. Le boitier qui est relié au DST s’appelle “Test Set”.

Ce Test Set contient les éléments passifs RF et DC pour 1'étape de calibrage et la
mesure du composant :
e les coupleurs;
e différents commutateurs;

e éventuellement les tés de polarisation ;

Les commutateurs ont un role tres important, car ils permettent de choisir de maniere
automatique sans intervention sur le cablage le chemin que parcourt la puissance RF.
Chaque combinaison de position de ces commutateurs correspond a ce que l'on appelle
un mode. Le role de chaque commutateur, noté K; est rappelé brievement sur la figure
2.8 :

e [ : il recoit la puissance de la source RF et I'envoie soit dans le reste du Test Set,
soit en-dehors, par exemple pour alimenter 1’étalon de phase qui est utilisé pendant le
calibrage ;

e K5 : quand la puissance entre dans le Test Set via K7, son role est de la diriger vers
Ientrée du DST ou vers sa sortie, pour I’étape de calibrage petit signal ;

e (5 : il est placé du coté du port 1. Grace a lui, la puissance RF peut aller directement
vers le DST ou alors il est prévu qu’elle puisse étre amplifiée par un Tube a Ondes
Progressives ou un autre dispositif;

e K, : il assure l'arrivée de la puissance vers le DST, en relation avec K3, en particulier
pour récupérer la sortie du dispositif d’amplification de la puissance incidente ;

e (5 : pendant le calibrage LRRM, il permet a la diode SRD d’envoyer un signal vers le
DST pour le calibrage en phase et aussi de positionner un wattmetre pour le calibrage

absolu en amplitude;
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F1G. 2.7 — Le LSNA commercial

e K : en sortie du DST, il ferme le circuit d’injection de puissance du coté de la sortie,
ou il permet pour la partie mesure de sortir la puissance sur une charge comme la sonde

d’un wattmetre par exemple.

Des modes ont été créés par rapport a ce jeu de commutateurs, qui correspondent
a des utilisations classiques du systeme. Quelques remarques peuvent étre effectuées a
propos du Test Set :
e méme si I'utilisation des commutateurs est transparente du point de vue de 'utilisateur,
la connaissance de I'emplacement et du role de chacun est utile des que 'on veut sortir
des manipulations classiques. Par exemple, dans la version du code de prise en main
dont nous disposons, pour envoyer la puissance de sortie du DST vers une charge de
puissance, l'utilisateur doit activer le mode dit “MeasureMode”, qui automatiquement
envoie la puissance incidente dans le chemin d’amplification (combinaison K3 K4). Pour
un transistor dont la mesure ne nécessite pas 'ajout d’un amplificateur de puissance
incidente externe n’est pas requis, la puissance de sortie ne pourra étre envoyée que
par le chemin de calibrage de sortie, donc vers la charge 50  de fermeture d’un
commutateur, ici K,. Pour avoir une mesure directe comme avec un wattmetre, il faut
utiliser une astuce, qui consiste ici par exemple court-circuiter les connecteurs réservés a
Iamplificateur externe;
e les coupleurs étant inclus dans le Test Set, il va de soi que leurs caractéristiques sont
imposées. Il est vrai qu’il serait aisé d’en placer d’autres entre le Test Set et le DST
et de changer les entrées des ondes de puissance du LSNA, mais les coupleurs internes

resteront malgré tout dans les chemins de puissance en entrée et en sortie avec leurs
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pertes associées ;

e pour des mesures en environnement “load-pull”, les tuners sont prévus pour étre
rajoutés entre le Test Set et le DST. Cela signifie que dans le cablage de base, les
coupleurs sont de fait repoussés apres les tuners;

e les pertes entre le DST et les coupleurs peuvent étre plus importantes dans cette
configuration, avec des cables et des connecteurs pour entrer dans le Test Set et de méme

pour arriver jusqu’aux coupleurs;

Le banc décrit dans ce chapitre n’a pas de boitier contenant le Test-Set. Il a été
entierement reconstitué avec les éléments de base en externe. Tout est néanmoins
transparent du point de vue de la commande logicielle du LSNA car en particulier les
différents commutateurs sont reliés aux meémes commandes des cartes électroniques
internes. Les avantages de cette approche sont que les configurations des chemins de
puissance sont bien connues, les équipements sont tres facilement changés, les longueurs
de cables RF peuvent étre connues et optimisées, et enfin les différents éléments d’un
banc donné (exemples : tuner, té de polarisation, coupleur ...) peuvent étre mis a la place

que l'on a choisie.

I:I source RF
¢ SRD

2

Na nesde

port 1 port 2 port aux1ha1re

TOP

charge

Fi1G. 2.8 — Le LSNA avec les différents chemins de puissance
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2.3 Les différentes utilisations du LSNA

2.3.1 Introduction

En choisissant la méthode temporelle de caractérisation, en particulier avec le LSNA,
de multiples applications peuvent en découler. L’application de base consiste a obtenir
les cycles RF non linéaires. Avant de développer les travaux de cette these, cette partie a
pour but de rappeler des investigations marquantes par leur originalité et leur importance

dans la connaissance des transistors, circuits et systemes micro-ondes.

2.3.2 La mesure localisée sur un circuit MMIC

Une premiere application au LSNA consiste a utiliser la technique de mesure mise au
point par Tibault Reveyrand [84] [85]. Il s’agit d’utiliser des sondes a haute impédance
pour mesurer les tensions et les courants dans différents endroits d’un méme circuit
MMIC. Ces sondes sont de taille suffisamment réduite pour pouvoir se placer précisément
en n’importe quel point du circuit, et, moyennant un calibrage particulier, permettent de
remonter aux informations temporelles a ces endroits comme avec un LSNA classique.
La mesure se passe comme la figure[2.9 [85] le montre, avec une vraie finesse de choix de

I’endroit de mesure souhaité.

O g

Fi1G. 2.9 — Mesure des tensions et courants sur un MMIC avec des sondes haute impédance
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2.3.3 La technique “load-pull” temps réel

Une deuxieme utilisation récente du LSNA a été publiée par 1’équipe de Patrick
Roblin [86] [87], elle est appelée load-pull temps réel (LPTR). La motivation de cette
utilisation consiste a remarquer qu’'une recherche de I'impédance optimale pour un critere
électrique donné prend généralement un temps non négligeable. Le but poursuivi est
donc de réduire de maniere significative ce temps [88]. Le principe de cette mesure est de
faire fonctionner le composant a sa fréquence nominale, et en plus d’injecter a sa sortie
une excitation a une fréquence définie autre que fy. Cette opération permet d’obtenir
des impédances présentées en sortie qui varient en fonction du temps. Ainsi, pour une
puissance d’entrée fixée, un grand nombre de points sur ’abaque de Smith peuvent étre
mesurés. Par contre, un niveau de puissance d’entrée donne des points uniquement sur

un contour fixe.

Une extension de ce principe consiste a employer la méme méthode avec deux tons au
lieu d'un. La figure [2.10 [87] contient un schéma-bloc du banc employé avec notamment
un tuner de sortie pour centrer le balayage des impédances autour d’une fixée par ce

dernier, et des sources auxiliaires RF pour injecter les deux signaux supplémentaires.

Dans le cas d’'un LPTR a 1 ton, un niveau de puissance d’entrée donne un contour,
tandis qu’avec deux tons, un niveau seulement permet en un centieme de seconde d’obtenir

un parcours couvrant bien plus de points, comme cela est montré sur la figure 2.11 [87].

2.3.4 La mesure de signaux modulés

Si le principe de base consiste a mesurer des signaux simples, a savoir une fréquence
fondamentale et ses multiples, les besoins des télécommunications modernes sont plus
complexes, avec non plus des signaux mono-porteuse, mais multi-porteuses autour
d’une fréquence principale. On peut y retrouver des raies portant de l'information
comme dans les cas d'une transmission multi-porteuses, et des raies venant de produits
d’intermodulation ou de mélanges entre deux fréquences, produits qui peuvent étre

d’ordre trois, cing...

L’avantage d’utiliser le LSNA pour caractériser les raies d’un signal multi-porteuse est
que l'on peut reconstituer les signaux complets avec la connaissance de leur amplitude et
de leur phase dans ce cas également [61] [89]. Pourtant, un inconvénient majeur de cette
machine pour ces mesures est dans son état actuel sa tres faible bande IF, de 10 MHz.
Cela signifie qu’avec un comportement classique de translation-compression du spectre

“principal” (porteuse et multiples), les raies autour de la porteuse sont bien translatées
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Large Signal Network Analyzer
AN | Pot| B 5 oad'|__[Fas]__ | Port
a . Dias| [source oad |__|bias
LW 1 o t% - tuﬂer [ DUT tuner. - Ee it 2 -
I .
RF
source cument cument
(1) SENSor > SCOpe |« Sensor
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F}\'? ?%'me Bias supply
2
W/ Diplexer
HPF
RF source | Isolator : = —
A B) [ Power N ;]:. =
J "|_combiner couplers

Fic. 2.10 — Banc de caractérisation “load-pull” temps réel a plusieurs harmoniques

F1G. 2.11 — Exemple des impédances de charge parcourues autour d’une position du tuner
de sortie pour a) la méthode CW et 13 niveaux de puissance d’entrée et b) la méthode
améliorée a deux tons et un niveau de puissance d’entrée
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mais pas compressées. Or une bande de 10 MHz est insuffisante pour les modulations

complexes.

Des techniques ont donc été développées pour étendre cette bande, non pas seulement
par du matériel qui est coliteux et vite insuffisant, mais par des méthodes logicielles [90]
[91] [92]. Des méthodes pour obtenir des bandes d’analyse de plus de 500 MHz ont été
publiées [93].

2.3.5 Les modeles comportementaux

Une des applications des mesures réalisées avec un LSNA est 1'aide au développement
de modeles comportementaux de transistors. Un modele basé sur les équations physiques
des phénomenes électriques dans le composant a comme base un schéma équivalent
électrique. Par contre, pour établir un modele comportemental, aucune connaissance
de quelconque circuit équivalent électrique interne n’est requise, car toute l'information
nécessaire est mesurée aux acces du composant. Ce sont les réponses obtenues a partir

d’excitations connues qui sont étudiées.

A titre d’exemple, le modele de type PHD (poly harmonic distorsion) integre
explicitement des le début la notion de fréquence fondamentale et de composantes
harmoniques pour les ondes de puissance. On comprend alors toute l'utilité d’un
instrument comme le LSNA qui donne directement et en une seule acquisition tout ce
type d’information. [92] [94] [95] [96] [97] [98] [99] [100] [101] [102] [103] [104] [105] [106]
[107] [108].

2.3.6 Autres utilisations

Il existe par ailleurs d’autres utilisations du LSNA dans la communauté scientifique,
toutes ne pouvant étre citées ici. Par exemple, le LSNA a été adapté a une version a six

acces au lieu de quatre par I’équipe de Yves Rolain pour la mesure de mixers [109].

Par ailleurs, les possibilités du LSNA s’appliquent a de nombreux composants ou
circuits non linéaires, une application récente étant la mesure de varactances par Yves
Morandini [110].
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2.4 Le LSNA dans un environnement de

caractérisation de puissance

2.4.1 Introduction

La caractérisation de puissance des transistors micro-ondes est tres particuliere. Elle
exige des utilisations aux limites des instruments, ce qui apparente parfois le pilotage
de ces bancs a un exercice de précision. Cette partie présente les enjeux de ce type de

mesures, en particulier avec l'introduction du LSNA.

2.4.2 Description de ’environnement

Le LSNA est, en résumé, un systeme qui permet de mesurer les informations
d’amplitude et phase relative a une fréquence fondamentale ainsi qu’a un certain nombre
de ses harmoniques. D’autre part, nous avons vu que la partie récepteur d’'un LSNA n’est
pas utilisable en 1'état, mais qu’il est nécessaire de lui adjoindre ce que 'on appelle un
Test Set (en un seul appareil ou de fagon éclatée comme dans notre cas), qui comprend

des sélecteurs de chemins RF, mais aussi des coupleurs.

Par ailleurs, pour mesurer des caractéristiques de puissance sur des transistors micro-
ondes, il existe un type de banc de mesures, dit “load pull”. Il permet d’extraire des
informations primordiales pour évaluer les qualités du composant considéré en fonction
de la puissance qui lui a été injectée, telles la puissance de sortie a une compression
de gain donnée, le rendement en puissance ajoutée, le gain en puissance... tout ceci en
fonction de 'impédance présentée a sa sortie. Pour effectuer ces mesures, ce type de banc
utilise en particulier des appareils nommés tuners qui permettent de présenter a l'entrée
et/ou a la sortie du composant I'impédance que I'on désire, a certaines limitations pres

que nous décrirons plus bas.

Le but de cette partie est donc d’expliquer comment garder les possibilités d’un
banc de type load pull en ajoutant la propriété de mesurer les formes d’ondes
temporelles aux acces des transistors dans les meilleures conditions possibles. Dans toute

la suite de ce manuscrit, I'acronyme LPT (Load Pull Temporel) désignera ce type de banc.

De plus, dans ce chapitre, les figures ainsi que leurs commentaires désigneront un banc
dédié a des mesures dites sous pointes, c¢’est-a-dire pour la caractérisation de composants
sur plaque. Les mémes considérations exposées ci-dessous peuvent néanmoins s’appliquer

a des mesures réalisées avec un pied de test.
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2.4.3 Cohabitation coupleur avec tuner
2.4.3.1 Introduction

Dans un banc de mesures LPT, des éléments-clé sont a prendre en considération en
terme d’influence tant sur la qualité des mesures que le domaine accessible d’exploration
des caractéristiques des composants :

e Les coupleurs
e Les tuners

e Les tés de polarisation

Comme il sera détaillé dans la suite, il existe de bonnes raisons pour positionner les
coupleurs tres proches du DST et aussi les tuners tres proches du DST. Il y a donc lieu a

débattre de 'ordre a choisir entre ces deux éléments.

Dans ce manuscrit, les effets de I'insertion des tés de polarisation ne seront pas décrits
[111]. Les tés de polarisation seront dans ces exemples placés apres ces deux éléments.
2.4.3.2 Tuner puis coupleur

Un premier choix consiste a opter pour l'organisation la plus courante, a savoir I’ordre
décrit sur la figure 2.12 :

> Appareil de mesure [
LSNA

- d

Té de polarisation Té de polarisation
P Tuner fy Tunerfo 2fo P

@ﬁ Sl T N T LI

Source RF Coupleur Coupleur

plaque des DST

Fi1G. 2.12 — Banc avec 'ordre DST-tuner-coupleur

Ici, les tuners sont placés directement apres les pointes de mesure, via une simple ligne
coudée. Les coupleurs sont donc placés apres les tuners vu du DST. Le principal avantage
de cette configuration consiste dans les pertes minimales entre le tuner et le transistor.
En effet, la ligne utilisée couramment pour relier ces derniers est dédiée spécialement a
cet usage, et donc :

e est a pertes minimales

e évite tout connecteur superflu

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions Page 73



Chapitre 2 : Le banc de mesures autour du Large Signal Network Analyser

e ¢vite tout rajout de cable, et donc boucle sur le point précédent

Etant donné que ces pertes influent directement sur les capacités d’adaptation d’un
tuner, limitant 1'acces aux impédances les plus au bord de l'abaque de Smith vu du
transistor, ce choix d’organisation permet d’utiliser au mieux le tuner. Par conséquent,
les meilleures conditions pour extraire la puissance de sortie maximale du transistor sont
conservées :

e adaptation en entrée : en particulier pour les transistors tres désadaptés en entrée, il
est plus facile d’injecter de la puissance;

e adaptation en sortie : méme remarque que pour l'entrée du point de vue de
I'extraction de puissance, avec en supplément la possibilité de mesurer le comportement

du composant a des impédances de charge générant des coefficients de réflexion tres élevés.

Ainsi, du point de vue de la caractérisation de type “load pull”, ce choix est le
meilleur. Du point de vue des mesures temporelles maintenant, cet emplacement des

coupleurs implique des difficultés a garder une bonne qualité de prise d’informations.

Premierement, toute la mesure d’amplitude et de phase dépend de la position
relative du chariot horizontal et du plongeur vertical du tuner. Cela signifie qu’a
chaque changement d’impédance de charge présentée, toutes les données brutes acquises
doivent étre corrigées avec une matrice de calibrage différente. Ce calibrage du tuner doit

dans ce cas d’ailleurs étre effectué obligatoirement aux fréquences d’intéréts d’adaptation.

Deuxiemement, des tuners modernes laissent le choix des impédances de charges
présentées aux harmoniques 2 et 3. Par conséquent, la mesure de la puissance a ces
fréquences demande une grande dynamique de mesure dans le cas ou l'on choisit les
impédances d’adaptation, car la puissance apres le tuner devient tres faible. De plus, la
encore la reconstitution de l'information dans le plan de sortie du transistor demande

une étape de calcul dédié pour 'amplitude et la phase.

Ce type d’organisation peut néanmoins fournir les informations souhaitées, car elle est
choisie par la société NMDG qui commercialise le LSNA.
2.4.3.3 Coupleur puis tuner

Un deuxieme choix consiste a opter pour une inversion de la proposition précédente,

a savoir l'ordre décrit sur la figure 2.13 :
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Appareil de mesure

LSNA

Té de polarisation . b4 } 3 Funen o 2, T de polarisation

@% =] L J L i ( Charge
Source RF Coupleur  —  Coupleur

plaque des DST L

Fi1G. 2.13 — Banc avec 'ordre DST-coupleur-tuner

Dans ce cas, les coupleurs sont placés juste apres les pointes, et les tuners apres
les coupleurs. La premiere conséquence est qu’il est bien plus aisé de mesurer toute
I'information aux fréquences intéressantes car la matrice de correction entre I'appareil de
mesure et le transistor n’est en rien modifiée par n’importe quelle opération sur les tuners.
Pourtant, dans l'optique d’extraction d’un maximum de puissance, cette organisation est

inadaptée pour deux raisons principales :

e La premiere se trouve dans les propriétés RF d’un coupleur large bande, méme
excellent : des pertes d’insertion et des pertes d’adaptation. Les premieres interviennent
particulierement dans la limite de zone d’impédances désadaptées par rapport a 50 €2 que
peut atteindre un tuner, ce qui ressort de I’équation ou I'g correspond au coefficient
de réflexion limite appliqué en sortie du transistor, I'r au coefficient de réflexion maximal
pouvant étre atteint par le tuner, et les S;; aux parametres [S] des éléments entre le
transistor et le tuner, dont le coupleur.

e La deuxieme se trouve dans lintégration du coupleur dans le LPT. Avec les
coupleurs classiques, on ne peut que rarement relier directement le coupleur au systeme
de porte-pointe de mesure. Dans ce cas, des cables flexibles doivent étre insérés entre
ces deux éléments pour supprimer tout effort mécanique lors des déplacements, et 'on

retombe sur la premiere remarque, en ayant aggravé la situation par le rajout de pertes.

Il ressort de ’examen rapide des deux organisations qu’aucune ne s’avere totalement
satisfaisante. Par contre, la deuxieme serait intéressante si ce n’étaient les pertes jusqu’au

tuner, pertes en grande partie amenées par le coupleur.
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2.5 Alternative au couplage distribué classique : le

couplage localisé

2.5.1 Introduction

Le moyen choisi pour remplir la fonction de couplage dans un LPT est un point-clé,
comme cela a été démontré plus haut. Dans les configurations citées, il est imposé de
trouver un compromis entre les capacités d’adaptation et la mesure non linéaire. Cette
partie propose une méthode différente pour coupler les signaux RF, et met en avant ses

avantages dans le contexte du LPT.

2.5.2 Définitions préliminaires : couplage et directivité

Les principales informations dont on a besoin pour une méthode de couplage sont les
pertes d’insertion, les pertes d’adaptation, le couplage, I'isolation, la directivité. Prenons

comme conventions les acces tels qu’ils sont numérotés sur la figure(2.14.

image de l'onde "1 vers 2" image de I'onde "2 vers 1"
image de l'onde "2 vers 1" image de I'onde "1 vers 2"
acces 3 acces 4
acceés 1 acces 2

F1G. 2.14 — Principe général d'un coupleur

Prenons par exemple une onde incidente a une fréquence donnée f,, du coté (1) et
le coté (2) fermé par une impédance parfaitement égale & 'impédance caractéristique de
toutes les lignes utilisées pour toutes les fréquences considérées. Aucune puissance n’est
donc réfléchie par (2). Notons P; la puissance incidente, P; la puissance sortante, P la
puissance couplée sur la voie 3 et P, la puissance couplée sur la voie 4. Les rapports C
et I sont définis aux équations (2.2) et (2.3). Le couplage C (équation (2.2))) a une valeur

donnée a une fréquence donnée qui dépend essentiellement de la technologie utilisée et
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des réglages de la structure du coupleur, tels 1’éloignement entre la ligne porteuse de
I'information et la ligne de prise de mesure, la largeur des lignes... Dans le cas idéal,
lisolation I (équation (2.3))) vaut 0 puisque aucune puissance ne peut atteindre la voie 4.
Dans le cas général, ce rapport I contient la part de puissance parasite provenant de ’onde
incidente. Pourtant, I ne suffit pas a caractériser I'imperfection du coupleur. En effet,
prenons le cas ou I serait tres faible mais ou C serait tres proche de I. Ce coupleur serait
mauvais, tres peu directif. On en arrive donc a la notion méme de directivité (équation
(2.4)), qui correspond en décibels a la différence (Cyp — I4p) pour chaque fréquence, pour
avoir une quantité représentative de la qualité intrinseque du coupleur. Cette différence

se fait dans ce sens si on veut une directivité définie comme positive en décibels.

P.
Cfm(dB) =10 10g <Fj) (22)
P>=0
P
I}, ap) = 10log (ﬁ) (2.3)
P>=0
P.
Dy, ) = Cpnap) = ,nan) = 1010g (pi) (2.4)
Py=0

2.5.3 Quelques coupleurs disponibles pour des applications de

puissance

Il découle des paragraphes précédents que le choix et I'emplacement d’un coupleur sont

des points importants. Quelles solutions sont disponibles pour notre type d’applications ?

Les contraintes pour un coupleur associées a un LPT sont une bande de fréquence
couvrant plusieurs octaves, typiquement de 2 a 18 GHz, une puissance admissible
permettant la mesure de transistors de fortes puissances méme en excitation continue, et

des pertes d’insertion et d’adaptation minimales.

Un premier exemple est le coupleur Agilent 11692D. Sa bande de fréquences est de 2 a
18 GHz. La figure 2.15/ [112] montre son facteur de couplage en fonction de la fréquence.

Etant donnée 1’échelle utilisée sur la figure 12.15, le facteur de couplage est tres plat
sur toute la bande d’utilisation, autour de -21 dB. Ses capacités en puissance sont tres
bonnes, en effet il supporte 50 W en valeur moyenne et jusqu’au quintuple en valeur
créte. La directivité est représentée sur la figure 2.16/[112] qui montre un niveau supérieur
a 26 dB et qui varie peu. Les pertes d’insertion sont limitées a 1.5 dB. Par contre, son
poids est de 2.72 kg et sa longueur supérieure a 40 cm, ce qui rend son intégration difficile

pour un banc de mesures sous pointes.
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Fi1G. 2.16 — Directivité du Agilent 11692D

Un deuxiéme coupleur est le Krytar 501820, sur la bande 1 & 20 GHz [113]. Les pertes
annoncées sont du meéme ordre que pour le précédent, sa tenue en puissance est de 20 W
moyen, 3 kW maximum, son encombrement bien meilleur avec un poids nominal de 130 g
et une longueur de 28 cm. Les pertes d’insertion sont de 2.8dB maximum. Par contre,
sur une bande de 1 a 20 GHz, la directivité a son minimum a 16 dB et surtout la valeur
de couplage est tres stable autour de -10 dB. Cette valeur est trop “‘grande” pour des
mesures de plusieurs Watts sans avoir recours aux atténuateurs programmables du LSNA

car on dépasserait largement la limite de puissance tolérée par les tétes d’échantillonnage.
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Un troisitme coupleur est le Agilent 87300B sur la bande 1 & 20 GHz [114]. Les
pertes annoncées sont du méme ordre que pour le précédent, sa tenue en puissance est de
20 W moyen, 3 kW maximum, un poids nominal de 74 g et une longueur de 10 cm. La
directivité a son minimum a 16 dB et surtout la valeur de couplage est stable autour de

-10 dB. Les pertes d’insertion sont de 1.5 dB maximum.

L’influence des pertes d’adaptation et d’insertion amenées par ces coupleurs peut se

voir avec I’équation (2.1) écrite avec les modules des quantités concernées (équation (2.5)) :

512591 'p|

Ig| <=|S
| Sl | 11|+1_|FTS22|

(2.5)

Ainsi, si on prend comme exemple la valeur des pertes d’insertion de 1.5 dB et les pertes
d’adaptation souvent données par un SWR de 1.3 maximum, ’équation (2.1) (tuner avec
un |[T'7| & 0.95 et |S12| supposé égal & |Sy;|) donne : (équation (2.6))

‘F5|limite = 0.67 (2-6>

Ce résultat concerne donc l’ensemble coupleur tuner, soit le coefficient de réflexion
maximal avant le systeme pour poser la pointe de mesure qui rajoute lui aussi des
pertes. Il ne tient pas compte non plus du connecteur entre le coupleur et le tuner, ni de

I’éventuel cable a rajouter pour connecter la pointe de mesure.

Les principales remarques a propos de ces quelques coupleurs cités ici sont que le
facteur de couplage ne change pas de maniere significative dans la bande de fréquences
donnée, que la directivité a tendance a diminuer si la taille du coupleur diminue, que
I'insertion d’un coupleur de ce type entre un tuner et un porte-pointe amene réellement

des pertes non négligeables et est difficile mécaniquement.

Une possibilité d’amélioration serait donc d’enlever les pertes d’insertion qui sont liées
au coupleur. Seulement, avec la technologie de couplage distribué cela est impossible car
I’existence méme d’une ligne de longueur définie constitue la base du principe de couplage,
ligne qui implique donc des connecteurs a ses extrémités. Si 'on veut vraiment supprimer
une ligne dédié uniquement au couplage et qui ne fait rien d’autre, il est donc nécessaire
de changer completement I'approche de la fonction de couplage et d’utiliser le principe

du couplage localisé.
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2.5.4 Description du couplage localisé

La technique du couplage localisé est completement différente dans le principe de prise
d’informations par rapport a la technique distribuée. Elle consiste a placer au-dessus de
la ligne RF considérée une sonde de dimensions réduites par rapport a la longueur d’onde
correspondant a la fréquence mesurée. Cette sonde permet de récupérer les contributions
apportées par le champ électrique et le champ magnétique qui sont générés par une onde
RF [115] [116] [117] [118] [119] [120].

On peut utiliser une sonde récupérant uniquement la contribution du champ
électrique, un autre type pour celle du champ magnétique. Chacune d’entre elle donne
une image de I'onde RF considérée, mais I'inconvénient principal consiste dans le fait que
les champs électriques et magnétiques ont une amplitude qui dépend de facon sinusoidale
de la position dans la direction principale de propagation de l'onde. La connaissance
de la position de la sonde prendrait alors un caractere primordial, ce qui impliquerait
un dispositif lourd de placement de la sonde par rapport a un plan de référence. La
conséquence serait une difficulté non négligeable d’intégration de ce type de coupleur
dans un banc LPT.

Une autre solution consiste a mesurer directement, non plus la contribution d'un
champ, mais les deux contributions a la fois, soit en quelque sorte mesurer une image
de la puissance qui est transportée par I'onde principale. L’avantage de mesurer de cette
maniere est que la position exacte de la sonde n’a plus la méme importance. En effet,
si les champs ont des amplitudes variables, les équations de Maxwell dans le cas d’une
propagation sans perte d’une onde progressive pure permettent d’établir la puissance
d’une onde en fonction des amplitudes des champs électrique et magnétique au niveau
d’une surface. C’est la définition du vecteur de Poynting complexe (2.7). Cette puissance
ne dépend pas de la position de mesure dans le cas d’une ligne principale sans perte.

Bl
2

Pour mesurer les contributions de chaque champ, une solution consiste a placer

- =
" E®H" (2.7)

une sonde de champ électrique et une sonde de champ magnétique tres proche l'une
de l'autre, toujours par rapport a une référence de longueur d’onde. Pourtant, dans le
cas d'une onde incidente et une onde réfléchie dans la ligne RF principale, ce type de
combinaison ne pourrait donner une image que de la résultante des deux ondes et non

pas une image indépendante des deux.

Ainsi, la solution “idéale” serait celle qui permettrait de rendre compte du champ
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électrique, du champ magnétique, et ce pour les deux directions possibles des ondes,
soit donc en fait quatre informations. Une extension de la derniere approche citée est
donc nécessaire pour obtenir un coupleur localisé “complet”. Il est possible d’arriver a ce
résultat en plagant une boucle au-dessus de la ligne RF principale (figure 2.18). Cette
boucle peut étre réalisée en dénudant une partie d’un seul cable classique RF semi-rigide

de sa masse et son diélectrique (voir figure 2.17) [121].

F1G. 2.17 — La sonde de puissance : une boucle formée a partir d'un cable RF unique

Les deux parties du cable sont alors repliées sur elles-mémes pour former une boucle
a partir de la partie dénudée. Enfin, les deux masses de part et d’autre de la boucle sont
liées de nouveau I'une a l'autre. L’idée est de parvenir a avoir a une extrémité du cable
I'image de 'onde RF incidente et sur I'autre extrémité I'image de 'onde RF réfléchie. La
figure2.17 donne le principe d’intégration de ce type de sonde pres d’une ligne principale.
Il faut donc maintenant démontrer que cette boucle peut donner les deux informations

nécessaires.

Les figures 2.19, [2.20 et [2.21 montrent les champs mis en oeuvre par la propagation

d’une onde de puissance sur la ligne principale.
Les figures 2.22| et [2.24 donnent le principe des courants générés par les champs,
pour une hypothese de deux voies parfaitement identiques et sans perte, et d’un systeme

linéaire ou le théoreme de superposition des effets des champs peut s’appliquer |[115].

L’influence du champ H est donnée par le schéma de la figure 2.22.
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<<

F1G. 2.18 — La sonde de puissance placée au-dessus de la ligne RF principale

y ;
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F1G. 2.19 — La sonde de puissance : effet du champ électrique
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F1G. 2.20 — La sonde de puissance : effet du champ magnétique
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Fi1G. 2.21 — La sonde de puissance : bilan des effets
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FiaG. 2.22 — Schéma équivalent de I'influence du champ magnétique

1)

dt

F1G. 2.23 — Diagramme vectoriel de l'influence du champ magnétique

“-al,
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Dans ce cas, le champ H tournant autour de la ligne principale génere une tension
par son passage dans la boucle formée par la partie dénudée du cable formant la sonde
de puissance. R, et R, représentent les impédances caractéristiques des deux demi-cables.
Le sens du courant induit est donné pour un sens de parcours d'une onde de puissance
sur la ligne principale qui génére un champ magnétique tournant dans un sens. Dans
une hypothese de cas idéal, avec une propagation suivant l'axe de la ligne, et pour une
position le long de cet axe correspondant au milieu de la boucle, E et H sont dans le
méme plan orthogonal a la direction de propagation. Le champ magnétique induit une
tension proportionnelle a la self-inductance de la boucle formée par la sonde, tension notée
X, -4 (voir figure 2.23). Comme dans ce cas, la somme des résistances vérifie la relation
(2.8) :

R, + Ry > X1, (2.8)

alors I'impédance équivalente du circuit est quasiment résistive et donc le courant induit
est quasiment en phase avec la tension. L’angle entre le vecteur de tension et celui de
courant vient justement de la self-inductance. Dans cette configuration, le courant sur la
voie de gauche, I,, est de sens opposé avec celui de la voie de droite, I, ce qui justifie les

vecteurs opposés sur la figure 2.23.
L’influence du champ E est donnée par le schéma de la figure [2.24.

Le circuit électrique contient un générateur de tension proportionnel au champ
électrique présent autour de la ligne principale. C est la capacité qui représente 1’espace
d’air entre la boucle et la ligne, C5 celle qui représente ’espace d’air entre la boucle et
le plan de masse au-dessus de celle-ci. Les différentes relations entre les impédances sont
données dans I’équation (2.9) :

Xcl > X02 > Ra ou b (29)

Dans ce circuit, R, et R, sont en parallele. Comme 'impédance X, est bien plus
grande que les autres impédances du circuit, le courant I est quasi orthogonal par
rapport a la tension e’. Les vecteurs des courants I/ et I; sont identiques si les deux
parties de la boucle sont symétriques, mais la présence de C5 donne un angle entre

ceux-ci et celui qui porte I, voir la figure(2.25.

Si on fait le bilan des deux effets, électrique et magnétique, pour un sens de champ
magnétique donc pour un sens de propagation, une partie du cable, ici a gauche, porte un
courant I, + I, et autre partie I, + I; soit —I,+ I;. Si les contributions des deux champs

sont parfaitement équilibrées et si la boucle est parfaitement symétrique, les normes des
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F1G. 2.24 — Schéma équivalent de I'influence du champ électrique

I/

a
ou

Iy

F1G. 2.25 — Diagramme vectoriel de I'influence du champ électrique
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courants résultants sont identiques. Si les angles dus a la self-inductance et de la capacité
sont égaux, on a finalement une partie du cable avec un courant de 2 - I, et 'autre partie
avec un courant nul. C’est de cette répartition dont dépendent en pratique les notions
de couplage et de directivité. Pour un sens de propagation donné, le courant sur la voie
opposée n’est pas nul et sa présence influence le courant sur cette voie venant du sens

opposé de propagation. La proportion de cette influence se traduit en terme de directivité.

2.5.5 Figures de mérite d’un coupleur : application au couplage

localisé
2.5.5.1 Le facteur de couplage : simulations et mesures

Une premiere figure de mérite importante pour juger de la qualité d’un coupleur est
le facteur de couplage. Nous avons vu précédemment que les coupleurs que 'on peut
trouver dans le commerce ont un facteur de couplage tres plat sur de tres larges bandes

de fréquences.

Qu’en est-il de la technique de couplage localisé ? La figure[2.26/ donne un exemple de
mesure de facteur de couplage dans la bande de fréquences 0.5 GHz - 20 GHz.

Comme la courbe [2.26 le montre, le facteur de couplage avec la technique localisée a
ses propres propriétés :
e [l augmente de maniere significative avec la fréquence, de 'ordre de 20 dB entre 1 GHz
et 20 GHz;
e il a une valeur relativement faible, entre -50 dB et -40 dB entre 1 GHz et 5 GHz.

Ces deux propriétés sont tres intéressantes dans notre contexte de banc LPT :

e l'augmentation de la valeur de couplage avec la fréquence : mesurer de la puissance a
des fréquences harmoniques d’un rang élevé pose toujours le probleme de la dynamique
des systemes de mesure car ces puissances sont bien inférieures a celle portée par la
fréquence fondamentale. Cela vient d’une part du comportement méme d’un transistor,
et d’autre part de I'augmentation avec la fréquence des pertes dans les connecteurs et
les lignes. Un coupleur classique, au mieux, n’empire pas cette situation et n’aide pas a
compenser en terme de dynamique ces pertes. Un systeme de mesure avec énormément
de dynamique est donc absolument nécessaire. Le coupleur localisé proposé, quant a lui,
permet de réaliser en quelque sorte une pré-accentuation aux fréquences harmoniques.

e la valeur de couplage en elle-méme : un des buts principaux de notre LPT est la mesure
en bande S de fortes puissances, bien supérieures a 30 dBm. Par ailleurs, le LSNA,

avec ses échantillonneurs en entrée, ne tolere pas des puissances au-dessus d’une limite
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facteur de couplage (dB)

fréquence (GHz)

F1G. 2.26 — Facteur de couplage pour une position donnée de la sonde par rapport a la
ligne RF principale

comprise entre -10 dBm et 0 dBm. Donc dans une configuration classique et pour mesurer
des puissances supérieures a 30 dBm, des atténuateurs programmables doivent étre
insérés avant les échantillonneurs, solution d’ailleurs intégrée dans le LSNA commercial.
Disposer ainsi d'une solution de couplage a basse valeur permet dans beaucoup de cas
d’éviter I'emploi, et donc la correction associée de la mesure, de ces atténuateurs. Et

meéme s’ils sont employés, ils ne le sont que pour peu de positions parmi celles disponibles.

Un autre avantage de ce type de coupleur a propos du facteur de couplage consiste
dans le fait qu’il n’est pas fixé définitivement a la fabrication, mais qu’il devient réglable.
Autrement dit, comme le facteur de couplage dépend de la distance de la sonde a la ligne
RF principale, a chaque distance d donnée correspond une courbe différente de facteur
de couplage en fonction de la fréquence. La figure 2.27/ donne un exemple de mesure de

ces différentes courbes pour différentes distances.

La position 1 est la plus proche de la ligne, et la distance d augmente de plus en plus
jusqu’a atteindre la position 6. Ainsi, plus d augmente, plus le couplage diminue, avec

toutefois une allure générale de la courbe du facteur de couplage qui reste relativement
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0‘\

position 1
position 2
position 3
position 4
position 5
position 6

facteur de couplage (dB)

fréquence (GHz)

FiG. 2.27 — Différents facteurs de couplage mesurés a différentes positions de la sonde

semblable. Ainsi, en fonction d’une estimation des puissances RF en jeu pour une mesure
donnée, il est possible avant le calibrage de changer de gamme de coupleur en gardant le

meéme matériel.

Ce facteur de couplage a fait 1'objet de simulations, avec la collaboration du
département MINACOM d’XLIM, réalisées par le Docteur Olivier Tantot a partir d'un
code électromagnétique [122] dédié qui prend en compte la structure du coupleur mais
également toutes les caractéristiques de la ligne fendue RF qui sert de chemin RF
principal pour ces mesures. La figure 2.28 donne la comparaison entre la mesure et la
simulation du facteur de couplage de 1 GHz a 20 GHz pour plusieurs distances d fixées,

les mémes que pour la figure [2.27.

La principale conclusion que 'on peut tirer de cette figure est la suivante : avec notre
sonde de puissance tres imparfaite en état de surface au niveau de la boucle, avec celle-ci
non exactement dans l'axe de la ligne, et avec des conditions aux limites de fermeture
électrique imparfaites également, les comparaisons simulation / mesure montrent que la
sonde ainsi fabriquée et positionnée possede un facteur de couplage prévisible en fonction
de la distance d entre la ligne principale et la sonde. Les comparaisons sont d’ailleurs

meilleures quand la distance est grande, probablement car les effets parasites de couplage
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facteur de couplage (dB)
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fréquence (GHz)

—— position 1 (mesure) --- position 1 (simulation)

—— position 2 (mesure) --- position 2 (simulation)

—— position 3 (mesure) --- position 3 (simulation)

—— position 4 (mesure) --- position 4 (simulation)

—— position 5 (mesure) --- position 5 (simulation)

—— position 6 (mesure) ---  position 6 (simulation)

Fia. 2.28 — Différents facteurs de couplage mesurés pour les différentes positions de la
sonde avec la simulation électromagnétique associée

des champs sur la structure ont moins d’effets sur le résultat d’ensemble.

Ainsi, le phénomene de couplage électromagnétique observé en mesure est bel et bien
reproductible en simulation, le principe est donc validé. Cette comparaison prouve que
le principe de couplage localisé fonctionne méme utilisé avec la ligne RF tres particuliere
fournie par Focus Microwaves entre le tuner et la pointe de mesure. De plus, la figure
2.29] montre, pour une fréquence prise en exemple a 6 GHz, le facteur de couplage en

décibels mesuré, avec la courbe de régression linéaire, et le facteur simulé.

La variation en simulation du facteur de couplage a une fréquence est une droite et
on peut s’apercevoir que la droite de régression obtenue d’apres les mesures est proche de

la simulation. C’est une autre maniere de voir que le principe de la sonde de puissance
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F1G. 2.29 — Facteurs de couplage mesurés et simulés a 6GHz pour les mémes différentes
positions de la sonde

repose sur des effets électriques et magnétiques clairs.

2.5.5.2 La directivité

Une deuxieme figure de mérite importante pour juger de la qualité d’un coupleur est
la directivité. La figure 2.30 donne un exemple de mesure de directivité dans la bande
de fréquences 0.5 GHz - 20 GHz pour la méme distance d pour laquelle le facteur de

couplage était donné a la figure 2.26.

Le coupleur a boucle localisée, placé dans cet environnement, a savoir la ligne RF
fendue, possede donc sa propre directivité, supérieure a 10 dB sur toute la bande de
fréquences considérée et ce pour toutes les positions testées en facteur de couplage,
comme le montre la figure|2.31. Cela correspond toutefois a globalement de moins bonnes

performances que des coupleurs classiques.

Dans le contexte ou se place notre coupleur, une directivité intrinseque moins
importante s’avere-t-elle pénalisante? Autrement dit, prend-on un trop grand risque
sur la qualité des mesures réalisées par rapport a l'utilisation d’autres coupleurs plus

conventionnels avec une directivité plus grande ?

Pour répondre a ces questions, il est intéressant de revenir sur 1’histoire des coupleurs.

Les premiers étaient de type localisé. Mais dans les années 1950 et 1960 et avec
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F1G. 2.30 — Directivité obtenue pour la méme position que la figure|2.26

I’apparition de I'analyse vectorielle, les capacités de calcul numérique étaient tres faibles
pour un cout et un encombrement tres importants. Découle de ce fait la quasi absence de
tout calcul de calibrage. Les ingénieurs avaient donc besoin de coupleurs avec une tres
grande directivité pour bien séparer les informations car la directivité du systeme était
celle des coupleurs utilisés. De coupleurs localisés, les chercheurs sont passés du coté des
coupleurs distribués, plus encombrants et avec beaucoup plus de pertes dans le domaine
radio fréquence, mais ayant des directivités meilleures. Comme les pertes n’étaient pas
vraiment un probléme pour 'analyse en parameétres [S], le compromis pertes / directivité

a nettement penché en la faveur du second nommé, par nécessité.

Pourtant, aujourd’hui, les données ne sont plus les mémes. La combinaison des
capacités de lélectronique et de linformatique offre des possibilités sans aucune
commune mesure avec celles d’il y a cinquante ans. Des algorithmes de calibrage rapides
et complexes sont désormais couramment utilisés. Le compromis précédemment mis en
avant est donc remis en question, laissant le contexte de mesure décider de quel coté
penchera la balance. Il est ainsi possible de privilégier un coupleur localisé, tout en
sachant que sa directivité intrinseque est plus faible, avec I'assurance que le calibrage

appliqué I'augmentera nettement.
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FiGc. 2.31 — Différentes directivités mesurées pour les mémes différentes positions de la
sonde

Pour mesurer la directivité, la mesure du coefficient de réflexion d’une impédance
Zy servant d’étalon de calibrage est approprié. Dans ce cas, le port 2 est fermé par
cette charge. La figure la figure 2.32 montre cette configuration, ainsi que les différentes
puissances mises en jeu, symbolisées par des fleches. Les fleches de couleur bleue (ou
foncées) correspondent aux puissances induites par ’onde incidente générée par la source
RF, sur la ligne principale et sur les deux voies du coupleur. Les brunes (ou claires),
quant a elles, correspondent a la réflexion sur la charge. L’idée ici est de savoir dans quelle
mesure les puissances “brunes” interviennent dans la caractérisation de la directivité au

niveau de la sonde de puissance.

Prenons un exemple de valeurs pour une fréquence considérée dans la bande de
fonctionnement prévue pour la sonde de puissance :
e puissance incidente : P, = 0 dBm
e réflexion sur la charge : pp = -30 dB
e directivité de chaque voie I'une par rapport a l'autre : D = 15 dB

e facteur de couplage de chaque voie : C 3 = -40 dB
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e

F1G. 2.32 — Mesure de la directivité avec une ligne fermée par une impédance réelle de 50
() de référence

Les valeurs des différentes puissances recueillies sur chaque voie dépendent des
contributions respectives de la puissance incidente et de la réflexion sur la charge. Dans
notre cas — une charge 50 €2 de référence — nous allons évaluer I'influence de la réflexion
sur les mesures, et ainsi juger de la pertinence de cette mesure pour déterminer la
directivité d’une sonde de puissance, connaissant au préalable son ordre de grandeur, soit
ici 15 dB. Il est supposé ici que premierement les réflexions au niveau des connecteurs
des voies 1 et 2 de mesure de la sonde de puissance sont nulles et deuxiemement que la

ligne principale est sans perte.
e puissance 1 ou fleche bleue de gauche :

e puissance 3 ou fleche bleue de droite :

Py(dBm) = P, + (Cy — D) = 0 — 40 — 15 = —55 dBm (2.11)

e puissance 4 ou fleche brune de droite :

Py(dBm) = Py + p;, + Cy = 0 — 30 — 40 = —70 dBm (2.12)

e puissance 2 ou fleche brune de gauche :
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Py(dBm) = Py + pp + (C1 — D) =0 — 30 — 40 — 15 = —85 dBm (2.13)

Si 'on fait le bilan sur les deux voies, on obtient les résultats suivants :

e puissance sur la voie 1 :

Proier (dBm) = 10 - log (10% + 10%) ~10- log (10%0 + 10%5) — -39.9 dBm (2.14)

e puissance sur la voie 2 :

P3 Py —55 —70
Proiea(dBm) = 10 - log (10ﬁ n 10ﬁ) — 10 - log (10ﬁ n 101*0) — 548 dBm (2.15)

La conclusion de ces résultats est que :
L Pl ~ oniel

.P3%onie2

Ceci montre que le principe de cette mesure permet d’atteindre par la différence
Pooie1 — Pyoie2 la directivité du coupleur, si I'on sait au préalable que la charge Z; de

référence est de bonne qualité, et que le coupleur a une directivité raisonnable d’au moins

10 dB.

C’est avec ce montage que les mesures précédentes de la figure 2.31 ont été réalisées,

avec un analyseur de réseau vectoriel pour I'acquisition des ratios de puissance.

C’est avec également ce méme montage que l'on peut vérifier si la directivité plus
faible de ce type de coupleur n’est pas pénalisante. L’utilisation d’un algorithme de
calibrage classique de type “SOLT” peut permettre de rattraper ce déficit. Ce calibrage
se fait dans les plans de connecteurs et non “sous pointes” pour éliminer de la mesure
de directivité intrinseque de la sonde les phénomenes de “cross talk” (perturbation par
rayonnement d’une pointe de mesure vers son alter ego, souvent placée tres pres pour des

mesures sur plaque).

La figure 2.33 présente la méme mesure de directivité mais corrigée par la matrice
d’étalonnage pour une sonde. On constate que la directivité apres calibrage est supérieure

a 30 dB pour la majorité des points de fréquences mesurés.
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F1c. 2.33 — Mesure de directivité apres calibrage : coefficient de réflexion a I’acces 1 d'une
impédance réelle de 50 2 de référence

La conclusion de ces mesures est que cette directivité post-calibrage est suffisante a
une mesure de précision sur chacune des voies du coupleur. Naturellement, le méme type
d’analyse peut étre effectué en retournant la sonde, pour voir si sa symétrie est bien
vérifiée, ce qui valide la mesure d’une onde incidente aussi bien qu’une onde réfléchie sur

une charge. Cette étude a été réalisée avec succes pour la sonde de puissance.

2.5.5.3 Les pertes induites par le coupleur

Un des points-clé pour le LPT est, comme il a été expliqué plus haut, les pertes entre
le tuner de sortie et le DST. La prise de mesure doit en entrainer le minimum. Si 'on
choisissait d’insérer un coupleur distribué classique, les pertes d’insertion sont données
pour un maximum de 1 & 1.5 dB et le TOS (taux d’onde stationnaire) & chaque port au

maximum & 1.2 & 1.35.

Pour comparer ces données a la solution présentée ici, des mesures de la ligne RF

principale fendue et coudée utilisée ont été effectuées en présence de la sonde de puissance

pour une distance d intermédiaire. Les figures 2.34 2.35/2.36 [2.37 montrent les mesures

de parametres [S].

Ces résultats montrent des pertes d’insertion meilleures que 0.5 dB sur toute la bande
1-20 GHz, et des pertes d’adaptation inférieures a -20 dB la aussi sur toute cette bande,

ce qui est équivalent a un TOS inférieur a 1.02. Ces valeurs permettent de conclure que
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F1G. 2.34 — Pertes d’adaptation de la ligne fendue au port 1
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F1a. 2.35 — Pertes d’insertion de la ligne fendue (port 1 vers port 2)
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F1G. 2.36 — Pertes d’insertion de la ligne fendue (port 2 vers port 1)

- -+ -

_40.L,

(dp) 2gs op esmpout

20

18

16

14

12

10

1

fréquence (GHz)

F1G. 2.37 — Pertes d’adaptation de la ligne fendue au port 2
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I'insertion de ce type de ligne fendue avec la sonde de puissance entre le tuner et le
DST n’engendre qu'un minimum de pertes, d’autant plus que le coude prévu permet de

connecter directement la pointe de mesure.

2.5.6 Conclusion

Le principe de couplage localisé s’adapte ainsi tres bien aux contraintes d'un banc
LPT. La forme du facteur de couplage et sa facilité de réglage sont particulierement
adaptées a la mesure de transistors tres divers, et en particulier de forte puissance aux
fréquences micro-ondes. Sa mise en oeuvre s’avere simple, et elle permet de garder touts
les possibilités d’'un banc load-pull classique tout en rajoutant la mesure des formes

d’ondes temporelles.

La partie suivante va d’ailleurs exposer le banc complet et des mesures préliminaires
d’un transistor pour conclure si l'utilisation du coupleur localisé peut se révéler

transparente, autrement dit se comporter comme un coupleur classique.

2.6 Description de ’ensemble du banc de mesures

2.6.1 Intégration du couplage localisé au banc de mesures

Les caractéristiques présentées ici de la sonde de puissance s’integrent parfaitement
au LPT. En effet, plus qu'un changement de méthode de couplage, c¢’est I'intégration en
elle-méme de cette méthode dans ce type de banc qui est tres facile mécaniquement. A
partir des éléments constitutifs d’un banc LPT, celui qui a été construit dans le cadre de
ces travaux integre deux sondes de puissance de part et d’autre du DST placées entre les
tuners respectifs et ce dernier. Le schéma de cette organisation est présenté sur la figure
2.38.

Avec cette configuration, les sondes ne sont qu’a quelques centimetres des pointes de
mesure. De plus, les tuners ne sont pas plus loin de ces pointes que dans un montage
classique de load-pull. Dans 1’état actuel de cet ensemble, la fréquence haute limite est
celle des cables, connecteurs et lignes des tuners soit jusqu'a 20 GHz, et la puissance

maximale est de plusieurs dizaines de watts en impulsions.

Les éléments principaux qui constituent ce banc sont :
e un tuner d’entrée

e un tuner de sortie
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Appareil de mesure
LSNA

i

Té de polarisation I I | Té de polarisation
|
!
|
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4 fir— w2
e |

(

\
Source RF Tuner fo — Tuner fy 2fo %
plaque des DST a8

Charge

sondes de puissance

F1c. 2.38 — Banc avec les deux tuners et les deux sondes de puissance
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Fia. 2.39 — Banc complet pour la polarisation et la mesure de transistors
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e un tube a ondes progressives pour alimenter en puissance RF des transistors de
puissance ou tres désadaptés
e une source RF avec option de puissance, pour fournir jusqu’a 25 dBm.

e des alimentations continues jusqu’a 50 V au drain

La figure [2.39 donne le schéma du banc de mesure de transistors tel qu’il est utilisé

pour les mesures de ce chapitre.

2.6.2 Mesures en excitation RF et polarisation continues

Pour établir si ce banc muni de sondes de puissance peut mesurer des transistors
de forte puissance, une premiere étape consiste a observer si les mesures classiques de
load-pull telles la puissance de sortie et la PAE peuvent étre conservées. Deuxiemement,
les formes d’ondes temporelles associées doivent pouvoir étre capturées, a savoir la

contribution des fréquences harmoniques avec leur recombinaison en phase.

Le transistor choisi pour ce test est le suivant :
e HEMT AlGaN/GaN Tiger
e fo=2 GHz CW et 7 fréquences harmoniques supplémentaires mesurées
e polarisation continue : Vpg =25V, Vgg = —53V, Ipg =7 mA
e impédance de charge : (24+j.6) Q

Sur les figures 2.40 et 2.41] qui montrent respectivement la puissance de sortie a
fo et la PAE en fonction de la puissance d’entrée a fy, on peut constater que I’'étalonnage
effectué permet de reconstituer ces informations classiques avec les sondes de puissance
a la place de coupleurs traditionnels. La puissance maximale de sortie atteint 5.6 Watts
et la PAE 47 %.

Deuxiemement, il est intéressant de voir les formes d’ondes temporelles associées. Les
courbes|2.42] 2.43| 2.44/et|2.45 donnent la tension de drain, le courant de drain, la tension
de grille et le courant de grille en fonction du temps sur deux périodes du signal a fy. La
encore le calibrage avec ces coupleurs permettent de mesurer les fréquences harmoniques
sur la bande de fréquences du banc de mesures, car les formes d’ondes montrent bien
la contribution de ces composantes, ceci étant lié a la région de saturation de gain en

puissance du transistor ou la puissance aux fréquences harmoniques devient importante.

Dans un troisieme temps, les cycles d’entrée et de charge sont montrés aux figures
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puissance d’entrée a fy (dBm)

F1G. 2.40 — Puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée a f
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F1G. 2.41 — PAE en fonction de la puissance d’entrée a f
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tension de drain (V)

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
temps (ns)

F1G. 2.42 — Tension de drain en fonction du temps
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F1G. 2.43 — Courant de drain en fonction du temps pour différentes puissances d’entrées
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tension de grille (V)

temps (ns)

F1G. 2.44 — Tension de grille en fonction du temps pour différentes puissances d’entrées
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F1G. 2.45 — Courant de grille en fonction du temps pour différentes puissances d’entrées
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Fi1G. 2.46 — Cycle d’entrée pour différentes puissances d’entrées
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2.46] et 2.47 permettent de constater la qualité de recombinaison en phase. En effet, le
vérouillage des phases a la fois d’une fréquence a l'autre et a la fois d’'une onde a l'autre
permet de mesurer des parcours tres fins comme sur le cycle de charge a Vy, proche de
50 V. Il est a noter que cette impédance de charge présentée n’est optimale pour aucun
critere particulier, mais a été choisie pour montrer les capacités du systeme a mesurer

précisément les phases.

En dernier point, la figure 2.48 montre 1’évolution du courant de drain en continu

pour le méme domaine de puissances d’entrées, mesure intégrée au méme banc.

Ces premiers résultats montrent que ce banc de mesures est bati de maniere cohérente

pour mesurer de fortes puissances dans le domaine des fréquences micro-ondes.

0.45

o
N
o

o
w
a

o
w
o

0.25

0.20

0.15

courant de drain continu (A)

0.10

0.05 i
8 10 12 14 16 18 20 22 24

puissance d’entrée a fy (dBm)

Fi1G. 2.48 — Courant de drain continu pour différentes puissances d’entrées

2.7 Extensions

Ce banc de mesures construit autour du LSNA est limité a 20 GHz. Il serait utile
de repousser cette limite a 40 GHz. Une des principales raisons est que de nombreux
circuits, donc transistors, sont dédiés a la bande X. Or par exemple a 10 GHz, la

bande actuelle ne permet de voir que 2 - fy alors que la nouvelle pourrait permettre
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la mesure a 3- fy et 4- f. Les formes d’ondes temporelles seraient alors mieux reconstituées.

Il a déja été souligné plus haut que la fréquence limite de 20 GHz venait des cables
et des connecteurs. Il reste néanmoins la question bien naturelle de la validité du
principe de couplage localisé apres 20 GHz et jusqu’a 40 GHz. Cette étude a été menée
dans un autre contexte a partir de 'utilisation du méme type de sonde de puissance
par 1’équipe de Yhland. La figure [2.49 [123] donne pour deux positions de la sonde
au-dessus de la ligne principale le facteur de couplage obtenu jusqu’a 40 GHz. Elle
montre que ce que 'on pouvait prévoir apres 20 GHz a partir des mesures montrées dans

ce manuscrit est bien la réalité, avec un facteur de couplage qui reste stable apres 20 GHz.

Coupling [dB]

= ().86 mm probe
— 0.51 mm probe

-60 1 L L L I
0 5 10 15 20 25 30 35 40

Frequency [GHZz]

F1G. 2.49 — Facteur de couplage d'une sonde de puissance jusqu’a 40 GHz

De plus, le montage montré dans cette communication se place dans le cas le plus
idéal possible avec une ligne tres simple au-dessus de laquelle vient se positionner la
sonde. Or la forme de couplage, bien que les valeurs de ce facteur ne correspondent pas
aux memes distances d que dans le cas présenté ici, est identique aux mesures obtenus
sur le banc LPT. Cela montre que ce principe de mesure de puissance peut étre appliqué

dans des environnements de mesure tres divers.

Cependant, l'utilisation jusqu’a 40 GHz de la sonde pour un LPT nécessite de
disposer d’une ligne fendue pouvant l'intégrer tout en permettant la transmission des
signaux RF a ces fréquences. Ce type de ligne existe, puisque la société Focus Microwaves
commercialise des tuners couvrant cette bande de fréquences. Les caractéristiques de
cette ligne en adaptation et en insertion jusqu’a 20 GHz sont données sur les figures 2.50|
et 2.51. La conclusion est que les deux types de pertes sont inférieures que dans le cas de
la ligne actuelle, tout en notant toutefois que le modele de ligne 40 GHz mesuré ici n’a

pas de coude a une de ses extrémités. Les pertes d’insertion sont inférieures a 0.3 dB, et
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'adaptation a au minimum -25 dB (TOS maximal a 1.006). Cela signifie que cette ligne
est donc meilleure jusqu’a 20 GHz, et constituerait déja en elle-méme une amélioration

dans cette bande.

Ce chapitre a montré la constitution d’un banc de mesures de formes d’ondes
temporelles pour des transistors de puissance aux fréquences micro-ondes. Un des apports
essentiels consiste dans I'utilisation de sondes a boucles localisées. Des résultats de mesures
en ondes continues démontrent la validité des principes et l'intérét des résultats.

Une autre extension importante a ces mesures est la possibilité de mesurer ces mémes
formes d’ondes temporelles en mode d’impulsions, c’est-a-dire avec une limitation de

I’auto-échauffement du transistor. Le chapitre suivant va exposer cette amélioration.
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Fia. 2.50 — Pertes d’insertion d’une ligne fendue 40 GHz jusqu’a 20 GHz
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F1a. 2.51 — Pertes d’adaptation d’une ligne fendue 40 GHz jusqu’a 20 GHz
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3.1 Différentes approches de la mesure en impulsions

3.1.1 Quelques définitions préliminaires

Avant de présenter la mise en oeuvre des mesures en impulsions, les paragraphes

suivants établissent les définitions qui seront choisies pour les chapitres trois et quatre.

3.1.1.1 Le rapport cyclique

La figure 3.1 présente les informations et conventions utilisées pour définir le rapport
cyclique d'une mesure en impulsions.
e On parlera d’état d’impulsion pour désigner le temps pendant lequel le composant sera
placé dans I'état de fonctionnement a tester. Pour les mesures RF, pendant ce temps la
puissance RF a la fréquence fondamentale est envoyée vers le transistor.
e On parlera le temps de polarisation hors impulsion celui ot le composant est placé
aux niveaux (tensions et courants) de polarisation. D’ailleurs la puissance RF n’est pas
activée.
e La durée ou le temps de récurrence désignera le temps qui sépare deux fronts consécutifs

de méme signe (montant ou positif, descendant ou négatif).

amplitude du

signal durée de I'état  durée de I’état
4 d’impulsion de polarisation hors impulsion

| | |
- -
[

temps de récurrence ou période de récurrence

temps

Fic. 3.1 — Définitions des noms donnés aux différentes étapes d’une excitation en
impulsions

De ces définitions découle celle du rapport cyclique a (3.1 :

durée de l'état d'impulsion (3.1)
o= .
période de récurrence
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Ce rapport est aussi couramment présenté en pourcentage a partir de la définition

donnée ici.

3.1.1.2 Le plancher de bruit et la dynamique de mesure

Le plancher de bruit d’un instrument est défini par la puissance minimale détectée,

quand aucune puissance n’est présente a son entrée.

La dynamique de mesure précise la différence en décibels entre la plancher de bruit et

le plus grand signal pouvant étre testé.

3.2 Discussion des méthodes classiques de mesure en

impulsions pour les formes d’ondes temporelles

3.2.1 Les méthodes concernant les mesures RF en impulsions

Deux différentes méthodes utilisées de reconstruction des signaux dans ce mode vont
étre présentées. Les limitations de ces méthodes seront mises en évidence pour ensuite étre

comparées aux criteres de performances de mesure qui sont nécessaires a nos applications.

Ces deux manieres d’appréhender la mesure en impulsions sont de type fréquentiel. Le
traitement de l'information se fait en raisonnant sur des amplitudes de raies spectrales.
Les conventions retenues pour cette partie reprennent celles de la figure 3.1, avec 'ajout

de la fréquence a mesurer, comme aux les figures 3.2 et 3.3|

amplitude (u.a.)
A durée a I’état d’impulsion notée tp,qu¢

| | |
1

temps (u.a.)

période de récurrence

notée . ,
Pper porteuse & la fréquence

notée fig

Fi1G. 3.2 — Définitions d’une porteuse en impulsions dans le domaine temporel

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions Page 112



Chapitre 3 : Les mesures temporelles en impulsions

amplitude (u.a.)
I

. fréquence (u.a.)

raie a fig

F1G. 3.3 — Définitions d'une porteuse en impulsions dans le domaine fréquentiel

3.2.1.1 La méthode dite bande étroite

La premiere méthode est appelée bande étroite car le principe de la détection consiste
a filtrer le spectre de la figure 3.3 de maniere a ne garder que la raie a fiy. La figure
3.4 montre ce principe au niveau du spectre. L’objectif est d’isoler la raie centrale, car
en connaissant le rapport cyclique appliqué, on remonte a l'amplitude du signal qui
est directement proportionnelle a ce rapport. Cette opération demande néanmoins de

disposer de filtres passe-bande tres sélectifs autour de la fréquence a mesurer.

amplitude (u.a.) raie a fi

' \

? . fréquence (u.a.)

|

filtre passe-bande

Fia. 3.4 — Opération de filtrage passe-bande autour de fig

Deux remarques peuvent étre faites :
e premierement, comme 'amplitude mesurée diminue si le rapport cyclique diminue,
cette méthode implique une perte de sensibilité du systeme de mesure. Concretement,

I’équation (3.2) permet de constater que la chute de la dynamique de mesure est tres
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importante en fonction du rapport cyclique.

Adynamiquegp = 20 - log(ar) (3.2)

e la nécessité de sélectivité du filtre utilisé implique une contrainte sur la période de
récurrence. Si le filtre est fixé par la technologie, cette période est majorée par une limite
déduite de la bande du filtre.

3.2.1.2 La méthode dite large bande

Une deuxieme méthode est appelée large bande, car le principe de base est de
récupérer 'information d’'un maximum de raies spectrales au lieu d'une. Cette option
existait dans certains ARV tel le Agilent 85108, avec un circuit de traitement analogique.
Cette méme méthode est applicable aux Agilent PNA (Precision Network Analyser),

avec maintenant un traitement numérique donné a la figure 3.5 [124].

70 us trigger delay

— A
| 20 us settling time

External ‘_‘ 30 us acquisition time H
pulse | ;
trigger ‘g/ / v )’/f /’(f

FJ\__\:(,—A_\

(o, . - lﬂw.'ﬂ.;'u\H\l LA
Pulsed IF 'UA muﬂvw@@u | “”M@!U
50 us pre—trigger///l' T
e ://: L\H S HAHHHH//A i.v—ﬂ NRRRE

30 us PNA IF filter = 35 kHz 30 us
P NA sample rate =6 us/sample
Number of samples=5

FiG. 3.5 — Détection large bande pour la mesure en impulsions, cas du Agilent PNA

Cette méthode a pour principal inconvénient la durée minimale de I’état d’impulsion
pour recueillir I'information nécessaire. A titre d’exemple, le PNA est donné pour des
mesures avec un état d’impulsion d’au minimum 50 s, et le PNA-L de 2 us car la bande

du filtre de fréquence intermédiaire passe de 40 kHz a 600 kHz.
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Il est toutefois a noter que le PNA peut appliquer les deux méthodes.

3.2.1.3 Conclusion

La principale conclusion de cette présentation rapide consiste a souligner que la
dynamique de mesure et plus généralement le domaine de choix des durées et périodes

d’impulsions sont limités par ces deux méthodes.

3.2.2 Des résultats concernant la gestion des mesures en
impulsions

Une premiere idée qui permet de progresser dans les mesures en impulsions est celle
publiée par Seok Joo Doo [125] [126]. Le point de départ consiste a utiliser la méthode
large bande, tout en remarquant que 90 % de linformation se trouve dans le premier
lobe. Il s’agit donc d’une approche qui se situe entre les deux méthodes citées plus haut.
Ses résultats donnent un a de 0.33 %, avec le lobe principal extrait autour de chaque
fréquence harmonique considérée. Or les mesures présentées sont effectuées avec un
LSNA, donc avec une dynamique typiquement moins grande que des ARV modernes.
Ces résultats montrent que la perte de sensibilité de la premiere méthode due au a est

en grande partie éliminée.

Une deuxieme approche pour éviter la perte de sensibilité a été publiée par Mauro
Marchetti [127], pour des mesures en petit signal & base d’ARVs. Le principe présenté
est de tirer parti de la détection large bande de I’ARV Hewlett Packard 8510 avec des
CAN plus modernes pour effectuer un traitement numérique des données qui permet de
garder la dynamique intacte pour un rapport cyclique jusqu’a 0.01 %, voir la figure [3.6.

Ces mesures ont pour temps a 1’état d’impulsion 1 us.

3.2.3 Les domaines d’applications des rapports cycliques

Selon les applications d’utilisation des composants, les rapports cycliques pour les
excitations en impulsions sont généralement au-dessus ou égal a 1 %. Par contre, pour
I’exploration plus fine du comportement des transistors, en particulier des phénomenes de
pieges et de thermique, les rapports cycliques exigés peuvent descendre jusqu’a en-dessous
de 0.01 %. Par exemple, la figure[3.7/[124] donne un aper¢u du domaine d’application des
.

Ainsi, pour un banc de caractérisation de transistors, il est tres utile de disposer de
moyens de mesures avec une tres large gamme de rapports cycliques, pour mesurer les

composants dans leur contexte d’utilisation et aussi pour extraire leurs caractéristiques
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F1G. 3.6 — Mesure en impulsions petit signal avec un Agilent 8510 modifié
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F1G. 3.7 — Domaine d’applications des excitations en impulsions en fonction du rapport

cyclique avec influence sur la dynamique disponible avec un 8510 et un PNA

internes.

Le LPT présenté dans ces travaux a comme but la mesure de formes d’ondes

temporelles, la partie suivante va donc expliquer le besoin de dynamique dans cette large

gamime.
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3.2.4 Les besoins de dynamique dans le contexte des mesures

de formes d’ondes temporelles a de fortes puissances

Pourquoi la dynamique de mesure est-elle trés importante pour la mesure de formes
d’ondes temporelles pour des transistors de forte puissance ? L’information de base aux
réflexions suivantes vient du fait que le LSNA dont nous disposons a une dynamique
de mesure de 60 dB jusqu’a 20 GHz, ce qui est plus faible que celle dont disposent des
appareils plus récents de caractérisation dans ces bandes de fréquences. Il y a donc lieu
de la conserver intacte, a cause des deux raisons suivantes :

e La premiere vient du fait qu’il est tres utile d’effectuer des mesures jusqu’a de tres
faibles rapports cycliques. Pour la caractérisation des transistors, le chapitre un a montré
I'intérét de ce type de comparaisons entre mesures. Or il a été démontré plus haut que
les méthodes classiques portent séverement atteinte a la dynamique de mesure quand le
rapport cyclique devient tres faible. Par exemple, et en repartant du nombre de 60 dB
avancé pour notre appareil, un « de 0.001 annihilerait toute cette dynamique, avec la
relation (3.2).

e La deuxieme est liée a 'aspect temporel de la mesure. Celui-ci nécessite, ceci a été
nettement souligné, la mesure de plusieurs fréquences harmoniques. Or, et par principe
évident, la puissance portée a ces fréquences est bien moins élevée que celle portée par la
fréquence fondamentale. Ce point a pour conséquence que si ’équation (3.2) s’appliquait,
pour des « de l'ordre de 0.1, la mesure aux fréquences les plus hautes ne pourrait déja
plus étre effectuée. C’est la contrainte la plus dure, donc celle qui est la plus exigeante

en terme de solution de conservation de la dynamique de mesure.

Il ressort que les deux méthodes citées de traitement IF sont peu adaptées aux mesures
de formes d’ondes temporelles en impulsions. La partie suivante va présenter une autre
maniere de procéder a la mesure dans un mode d’excitation en impulsions qui permet de

garder inchangée la dynamique de mesure pour une grande plage de rapports cycliques.

3.3 Une autre méthode de mesure en impulsion :

approche temporelle stroboscopique

3.3.1 Principe général

Les méthodes décrites précédemment prennent comme point de départ une raie
fréquentielle, dont 'amplitude est ou non modifiée par un rapport cyclique d’impulsion.
La principale différence dans le mode de mesure présenté ici consiste dans la modification

de ce point de départ : I’échantillon. Qui dit échantillon dit prise d’information dans le
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temps et maitrise des instants de prise de mesure.

Le principe de base de ’approche présentée ici consiste a éviter la perte de dynamique
disponible du systeme de mesure, méme en choisissant des rapports cycliques tres faibles.
Pour atteindre ce résultat, le mode stroboscopique s’appuie sur le fait qu’il n’y a nul
besoin de la connaissance du rapport cyclique pour déterminer 'amplitude des signaux
mesurés. Par contre, il nécessite une parfaite connaissance de toutes les fréquences
utilisées par le LSNA pour produire des signaux dans la bande IF ainsi que celle utilisées
par les CAN.

Dans la pratique, au lieu d’un raisonnement utilisant la fréquence de récurrence des
impulsions, le mode stroboscopique peut s’expliquer avec une vision purement temporelle.
Les échantillons sont ainsi prélevés un par un, voire groupe par groupe, au moment choisi
durant 1’état d’impulsion. Le point-clé consiste alors a faire particulierement attention
aux phases au moment de l'assemblage des groupes prélevés. Le principe général de la

mesure [128] est présenté sur la figure (3.8 [129].

impulsion
f PR T T
IR

n iéchantillons

impulsi

on

période de récurrence

Fic. 3.8 — Principe du mode temporel de prise d’échantillons en impulsions dit
stroboscopique

Sur cette figure, on voit clairement que les différentes variables que sont la fréquence
d’échantillonnage notée f,4. et la période de récurrence doivent étre calculées avec
précision. A chaque impulsion, le systéeme en profite pour prélever des échantillons pour au
bout d’'un certain temps reconstituer le signal sur une ou plusieurs périodes. Ce principe
conduit tout naturellement a se pencher sur la question du bon déclenchement de la mesure
des différents groupes, donc des phases qui doivent se suivre exactement. La cohérence
de phase entre la fin d'un groupe et le début du groupe suivant se fait en pilotant la

récurrence des impulsions de maniere a faire glisser la phase du signal de récurrence par
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rapport a la phase du signal de commande de début de groupe.

3.3.2 Calculs correspondants au LSNA et aux CAN

Pour permettre au LSNA de travailler en mode en impulsions de maniere
stroboscopique, il faut que les échantillons choisis se recombinent de la maniere
voulue. Ceci signifie trouver une combinaison des différentes fréquences utilisées pour la

mesure qui autorisent ce réarrangement des échantillons.

Dans le LSNA en mode continu, tout cela est transparent car la fréquence
d’échantillonnage, la fréquence du synthétiseur haute précision FracN et donc la
fréquence intermédiaire basse fréquence sont automatiquement calculées par le logiciel
interne. De ces informations, rajoutées a celles fournies par l'utilisateur comme la
fréquence fondamentale RF, le nombre d’harmoniques a mesurer et le nombre de points
de la transformée de Fourier rapide (FFT fast Fourier transform) forment un tout qui

suffit a réaliser un calibrage et des mesures a toutes les fréquences prédéfinies.

Dans le cas du mode en impulsions, d’autres contraintes viennent se rajouter
indépendamment du LSNA standard : la durée de I'état d’impulsion et surtout la
récurrence des impulsions. Cette derniere constitue le point fondamental du probleme.
En effet, pour récupérer les échantillons avec des phases qui se suivent immédiatement
afin de garder une haute qualité spectrale de mesure, la récurrence des impulsions doit
étre strictement liée a la fréquence d’échantillonnage et a la fréquence intermédiaire la
plus basse (sa période donc la plus longue). De cette exigence découle un nouveau calcul
de tous les parametres du LSNA. Le principe consiste donc a ne pas utiliser le logiciel de
pilotage standard et donc remplacer les valeurs calculées automatiquement par nos propres
valeurs. La principale conséquence est donc la prise en main complete des algorithmes de

calcul avec le risque de ne rien mesurer si les calculs présentés ici ont un probleme.

3.3.2.1 Premiere étape

Rappelons les entrées, les relations a prendre en compte, puis voyons les étapes des

calculs :

Les entrées sont :
e la fréquence fondamentale de fonctionnement du transistor : fo, ,
e le nombre de fréquences harmoniques a mesurer : h, (h=1 : fondamental, h=2: 2f; ...)
e la taille du tableau de la FF'T : N
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Avec les valeurs de ces variables, il faut calculer :
e les fréquences intermédiaires notées F'ly, ..., jusqu'a FI,
e la fréquence du synthétiseur de précision, notée ffreen
e la fréquence d’échantillonnage numérique, notée f,q4e.
ceci pour connaitre les raies discretes intéressantes de la FFT pour récupérer les

informations apres la mesure.

Les contraintes a prendre en considération sont :
e les raies discretes de la FF'T doivent correspondre aux FI intéressantes
e N doit étre une puissance de 2
e la bande FT est limitée a 10 MHz pour notre LSNA, qui doit comprendre I'image de f
et des h fréquences harmoniques
e les raies de la FFT doivent étre comprises entre 1 et N/2
e le nombre d’échantillons par période doit étre d’au moins 2 (4 ?) a la derniere fréquence :
Niim
e le tableau des échantillons temporels avant la FFT doit correspondre a un nombre

entier de périodes RF

Quelques autres aspects rentrent en considération :
e domaine de la fréquence FracN : ft.q.n entre 8 et 22 MHz

e domaine de la fréquence d’échantillonnage : f,4. entre 10 et 25 MHz

D’autres encore moins critiques :
e la fréquence fondamentale de calibrage (non forcément de mesure) dans la bande de la
SRD : f. , entre 0.6 et 1.2 GHz

e les fréquences FI simples

cal

e avec cette condition sur les FI, trouver un entier r de translation-compression de la RF

comme multiple de fjqcn

Ces différentes conditions a remplir pour que les valeurs trouvées soient exploitables

par la LSNA conduisent a avancer quelques relations permettant de calculer ces valeurs,

données aux équations (3.3), (3.4), (3.5), (3.6) et (3.7).

N =2"avec m > 0, classiquement supérieur ou égal a 10 (3.3)

Fly-h < 10MHz (3.4)
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b; =N - O avec b; entier (3.5)
adc
Fly= f0,; — 1o+ frracnavec 1o entier (3.6)
N
b < 5 — 1 (3.7)

Une premiere contrainte de calcul importante vient de (3.3) et (3.5) a propos des raies
concernées de la FFT, équations (3.8) et (3.9) :

fadc
N )
> Tl (3.8)
fadc !
=2m 3.9
T, (3.9)

Une derniere relation concerne le ratio de f,4. sur F'I;. Ce ratio fixe le nombre de
points ou échantillons qui permettent de reconstituer le signal. Comme le signal a FI
est une composante sinusoidale, le théoreme de Shannon donne un critere d’au moins
deux échantillons a récolter pour reconstituer le signal. Mais comme f,4. est fixe pour
échantillonner F'Iy mais aussi jusqu'a F'Ij,_1, le ratio fuq. sur F'I,_1 doit aussi respecter

Shannon. Ceci impose dans le domaine des puissances de deux la relation (3.10) :

fadc
> 4 3.10
kI, — ( )
ce qui donne : équations (3.11) et (3.12)) :
fadc
>4 3.11
h-Fly — ( )
fadc
FI, < 3.12
o < g (312

Une premiere étape de calcul consiste donc a récupérer les ensembles [F1y foae ffracn]

qui, chacune dans leur bande imposée permettent de respecter les relations ci-dessus.

3.3.2.2 Deuxieme étape

Une fois ces combinaisons calculées, et qu’une a été choisie, les données équivalentes
au mode continu sont obtenues, comme dans le cas de I'utilisation classique du LSNA.
La deuxieme étape consiste a maintenant calculer les autres variables pour le passage en

impulsions.
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Les variables qui viennent s’ajouter sont :
e la période de récurrence : ppe,
e la durée de I'état d’impulsion : pgy,

e le nombre d’échantillons mesurés dans chaque impulsion : n

La valeur de pg,, permet de connaitre combien d’échantillons au maximum peuvent
¢tre mesurés, ce qui permet de choisir n. La valeur de py., demandée permet de connaitre
combien de périodes Ty, sont a attendre pour prélever le groupe suivant d’échantillons.
Par conséquent, la valeur de p,.,. sera souvent légerement changée pour coller a un
nombre entier de périodes plus un décalage correspondant au temps de mesure de n

échantillons.

A partir de ces données, on peut calculer la valeur de la fréquence du signal de
déclenchement de mesure d’échantillons, qui sera donc plus petite que la fréquence de

récurrence des impulsions.

3.3.2.3 Exemples

A partir de ces deux étapes et de ces quelques considérations, des combinaisons qui

permettent de faire fonctionner le LSNA en impulsions sont données ci-dessous :

| fo,; | 2GHz | 3GHz | 24GHz |
h 10 6 8
Niim 4 4 4
N 16384 16384 16384
FI, 100 kHz 160 kHz 200 kHz
Jade 12.8 MHz | 10.24 MHz | 12.8 MHz
fracn 19.999 MHz | 18.749 MHz | 18.46 MHz
foou 1 GHz 0.75 GHz 0.6 GHz
raies 64 ... 1280 | 64 ... 1536 | 64 ... 2048
Pdur 1 ps 1 ps 1 ps
Dper 100 ps 100 ps 100 ps
Nomaz 12 10 12
n 4 4 4
DPper ajustée | 100.312 us | 100.388 ps | 100.312 us

TAB. 3.1 — valeurs pour la mesure en impulsions
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3.3.3 Mise en place et vérifications préliminaires
3.3.3.1 Matériel ajouté pour la prise en charge du mode en impulsions

Des calculs précédents, il ressort quelques conséquences du point de vue matériel :
e la fréquence f,4. varie en fonction des valeurs d’entrées, il faut donc synthétiser cette
fréquence pour la fournir aux CAN, en lieu et place du 10 MHz de base du mode continu.
e la fréquence de déclenchement de mesure (les impulsions) doit étre calculée puis créée
pour étre la encore fournie aux CAN a leur entrée de déclenchement.
e ces deux fréquences doivent étre cohérentes avec le reste du systeme LSNA, et étre

strictement liées en phase pour assurer une bonne qualité d’instants de prise d’échantillon.

La solution choisie fut de placer un deuxieme synthétiseur de précision FracN
dans le LSNA pour fabriquer la fréquence CAN f,4.. L’avantage est que, comme pour
le premier qui sert a fabriquer le fondamental du peigne d’attaque de la fonction

translation-compression, son entrée 10 MHz peut venir de la source RF.

De plus, pour synthétiser la fréquence de déclenchement, la fréquence de base choisie
a été f,q. qui sera divisée de maniere synchrone pour obtenir le résultat souhaité. Ces
fonctions de division, fourniture des fréquences d’horloge et de déclenchement vers les
CAN sont réalisées par une carte électronique. La conception et I'intégration au LSNA de
cette carte ont été réalisées pendant cette these. Le schéma simplifié donnant uniquement

les fonctions principales se trouve a la figure 3.9.

Cette carte permet de gérer de maniere transparente le mode standard continu
d’acquisition, en étant capable de transmettre aux CAN le signal 10 MHz de référence
venant de la source RF mais remis en forme. Elle peut également leur transmettre le
signal remis en forme a la fréquence de sortie du FracN n"2. A sa sortie, elle peut fournir
un signal de déclenchement divisé a partir de la fréquence d’entrée utilisée a ’aide de
compteurs-diviseurs programmables, mais également un signal retardé d’une résolution
égale a la période de l'entrée utilisée. Elle fait désormais partie intégrante du LSNA,
avec un format et des connexions au bus de commande parfaitement compatibles avec les

autres cartes de commande des commutateurs et des synthétiseurs de précision.

3.3.3.2 Mise a jour du coeur du logiciel associé au LSNA

Aujourd’hui, le mode de prise en main de notre LSNA se compose de deux principaux
éléments : les différentes fonctions écrites en Mathematica, et le “Handle Manager”. C’est
ce dernier qui établit la communication avec le LSNA et la partie CAN pour le calibrage,

la mesure et la gestion des données récupérées. Les codes sources de ce handle manager
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10 MHz
source RF FracN numéro 2 trigger externe

mise en forme

circuit de

construction
de trains d’impulsions
de déclenchement

compteurs
diviseurs

délai
programmable

o
\ \/ J

sortie horloge sortie sortie sortie
d’échantillonnage déclenchement déclenchement  trains

T [ retarde

F1G. 3.9 — Schéma simplifié de la carte de gestion des déclenchements des impulsions

ne sont pas fournis dans I’état actuel de la commercialisation du LSNA. L’idéal est de
considérer 'approche de mesure stroboscopique comme une tres importante évolution,
motivant le fait de remettre a plat dans un code ouvert les commandes de calibrage
et de mesure de I'ensemble du LSNA. Une premiere étape, néanmoins, est d’aller a
mi-chemin, c¢’est-a-dire collaborer avec les personnes qui développent le code de ce handle
manager pour y ajouter 'option de mesure stroboscopique au mode classique continu.
C’est 'option choisie a ce jour, une collaboration avec la société NMDG Engineering a
permis de créer une version dérivée de ce coeur. Grace a cette version, les CAN dont nous
disposons, qui peuvent déclencher leurs mesures sur un front de déclenchement externe,
sont pilotés de maniere a récupérer les échantillons utiles. Ceux-ci sont automatiquement

réorganisés de maniere a reconstituer le signal entier avec ses harmoniques.
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Parallelement a cela, la carte de gestion de déclenchements s’est vue dotée de son
propre vocabulaire de commande [130], en se connectant a ’arbre des commandes des

autres fonctions du LSNA établi par Jean-Pierre Teyssier.

3.3.3.3 Mesures de signaux simples en mode stroboscopique

Pour vérifier si le mode stroboscopique peut bel et bien reconstituer les signaux IF de
sortie du LSNA, deux étapes sont a franchir :
e mesurer les échantillons directement en sortie des CAN en simulant une IF pour
controler les phases en début et fin de groupe, ainsi que les spectres obtenus pour
déterminer la qualité de reconstitution du signal;
e mesurer un signal RF en utilisant le LSNA pour fabriquer une IF appropriée et ainsi

effectuer les mémes vérifications que dans le point précédent.
Détaillons donc ces deux étapes :

3.3.3.3.1 Mesures directes aux CAN Pour cette partie, la procédure consiste a
connecter directement un signal sinusoidal le plus pur possible sur une voie de la carte
CAN. Ici, la fréquence de cette sinusoide est de 100kHz. Le schéma de montage est décrit
a la figure(3.10 :

refin L L |voiel

] voie 2 Carte Spectrum

@ —{| Horloge 25 MHz max
Générateur de signaux —L_| Déclenchement

[ ]voie3
voie 4

Source RF
—1L_] 10 MHz ref out

sl:inlremiseen TTL

des déclenchementg, —— |

—{__| entrée . .
des impulsions

inl . 1

FracN some 1 carte degestion s1 ' g2 :dans ce cas, inl divisée et remise en "
]
]

Fia. 3.10 — Montage pour test d’échantillonnage stroboscopique d’une sinusoide pure

La premiere vérification consiste a échantillonner le signal sinusoidal le plus
simplement possible, en mesurant un nombre donné d’échantillons d’un seul trait. Cette
mesure est effectuée par les CAN en utilisant le nouveau handle manager, permettant

ainsi de vérifier la continuité de la capacité a mesurer avec de bonnes performances les
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signaux CW. L’entrée de déclenchement des CAN de la figure[3.10 n’est donc pas utilisée.
La figure [3.11 montre la capture temporelle de ce sinus a 100 kHz a une fréquence
d’échantillonnage de 10 MHz. Cette figure donne 800 points mesurés et on retrouve bien
8 périodes de chacune 10 points. La phase de départ n’est pas vérouillée par rapport

a une référence, ce qui explique le début de la capture au milieu d’une arche de la sinusoide.

Il convient d’associer le spectre correspondant a cette mesure dans le domaine
temporel pour juger de la qualité dans le domaine fréquentiel, en particulier pour

démasquer d’éventuelles raies parasites (harmoniques?). Il est donné sur la figure 3.12.

Sur cette figure sont données les puissances en dBm aux différentes raies fréquentielles
utilisées. Prenons la raie qui sort nettement du plancher de bruit, avec la tension créte de
la figure[3.11 & 0.13V et lentrée des CAN a 50§2 (équation (3.13)).

2

Vv
Pigm = 101og (1000 . ﬂ) = 101log (1000 .
2- Rapc

0.132
2-50

) = —7.7dBm (3.13)

Cette valeur est bien celle que I'on peut observer sur la figure 3.12\ D’autre part, la
raie qui contient cette information correspond bien a celle du signal envoyé. En effet,
I'équation (3.14) donne ce calcul avec n le numéro de la raie et M le nombre de points
d’acquisition.

N foge 8-10-10°
M 800
Le point peut-étre le plus important qui ressort des deux figures [3.11 et [3.12 est

IF = =100 kHz (3.14)

I'existence d’une seule raie nettement marquée, correspondant ainsi a un sinus pur
détecté apres échantillonnage. Toutes les autres fréquences sont dans le bruit des CAN,
a savoir aux alentours de -85dBm. Cela veut donc dire que pour la suite, pour tester la
validité du mode temporel stroboscopique, ces deux figures peuvent servir de référence,

tout particulierement le spectre obtenu.

A partir de maintenant, I'entrée de déclenchement des CAN de la figure est
utilisée pour indiquer le départ de la prise de groupes d’échantillons. Pour clarifier les
courbes qui suivront, le choix du nombre total d’échantillons sera choisi pour obtenir
une période entiere et une seule, soit donc 100 points en reprenant les mémes fréquences

précédentes.

Aussi, pour chaque cas suivant, les informations suivantes seront données :
e taille du groupe;

e temps d’attente entre deux prises de groupes.
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A
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temps (en numéro d’échantillon)

tension (V)

F1G. 3.11 — Sinusoide pure mesurée d’un seul trait par les échantillonneurs commandés
par le LSNA
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F1G. 3.12 — Spectre d'une sinusoide pure mesurée d’un seul trait par les échantillonneurs
commandés par le LSNA
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Les conditions de mesures sont les mémes que décrites en figure(3.10. Un premier test
consiste a mesurer un groupe a chaque période du sinus d’entrée.
e taille du groupe : 5;
e temps d’attente entre deux prises de groupes : 1 période.

Les résultats obtenus sont sur les figures 3.13/ et 3.14.

Deuxieme test :
e taille du groupe : 5;
e temps d’attente entre deux prises de groupes : 10 périodes.
Les résultats obtenus sont sur les figures 3.15/ et 3.16.

Troisieme test :
e taille du groupe : 5;
e temps d’attente entre deux prises de groupes : 100 périodes.

Les résultats obtenus sont sur les figures 3.17 et 3.18.

La conclusion de ces trois séries de mesures est que, méme si le temps entre deux
prises d’échantillons s’allonge, la dynamique des CAN reste conservée, et le spectre de la
sinusoide mesurée n’est pas dégradé. D’ailleurs, du point de vue de la qualité des calculs
qui doivent étre mis en oeuvre pour recomposer le signal temporel, la moindre erreur se

voit tres distinctement sur le spectre concerné.

Par exemple, les figures et!3.20 montrent un cas ou la fréquence de déclenchement
des CAN a été mal calculée, une division par rapport au 10 MHz de référence de 10106
au lieu de 10105 (cas de 'attente de cent périodes). On constate que le spectre obtenu
est bien différent, les raies aux harmoniques de la fréquence mesurée n’étant plus dans
le bruit. De méme, sur la forme d’onde temporelle, il est possible d’observer le saut de

phase venant du fait que les groupes ne s’enchainent pas bien.

Cette étape permet de valider les calculs de fréquences de déclenchement pour
permettre de régler les prises d’échantillons par rapport aux récurrences d’impulsions
imposées par l'application. Les courbes données ont été obtenues avec des groupes de
5 échantillons, mais elles peuvent étre effectuées pour des groupes plus nombreux ou

moins, jusqu’a un par un.

L’étape suivante consiste a ne plus connecter un signal pur d’un générateur vers une
voie de CAN, mais d’y connecter le LSNA et sa sortie IF.
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Fic. 3.13 — Sinusoide pure mesurée avec 5 échantillons pris par période
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Fi1G. 3.14 — Spectre d’une sinusoide pure mesurée avec 5 échantillons pris par période
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F1G. 3.15 — Sinusoide pure mesurée avec 5 échantillons pris avec 10 périodes d’attente
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F1G. 3.16 — Spectre d’une sinusoide pure mesurée avec 5 échantillons pris avec 10 périodes
d’attente
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F1G. 3.17 — Sinusoide pure mesurée avec 5 échantillons pris avec 100 périodes d’attente
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F1G. 3.18 — Spectre d’une sinusoide pure mesurée avec 5 échantillons pris avec 100 périodes
d’attente
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Fic. 3.19 — Sinusoide pure mesurée avec 5 échantillons pris avec une erreur de
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F1G. 3.20 — Spectre d’une sinusoide pure mesurée avec 5 échantillons pris avec une erreur
de recombinaison de phase
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3.3.3.3.2 Maesures RF via le LSNA Le schéma de la figure|3.21 montre le nouveau
montage pour cette partie de validation. On injecte le signal RF directement dans le
LSNA (sans test-set donc sans étape de calibrage) a une puissance raisonnable pour étre
détectée sans nuire au fonctionnement des tétes d’échantillonnage. Dans cette partie,
un synthétiseur FracN est utilisé pour la transposition en fréquence IF du signal RF, et
un autre pour la gestion de I'horloge et le déclenchement des CAN. Rappel : les deux
regoivent en entrée le signal 10 MHz de sortie de source RF pour éviter les problemes de

désynchronisation ou de glissement de phase.

Comme dans ce cas la mesure attendue est toujours une sinusoide pure, le calcul des
fréquences des synthétiseurs BF par rapport aux raies de FFT des fréquences harmoniques
est tres allégé. On choisit une fréquence de FracN n’1 pour obtenir une IF donnée, et on

calcule une fréquence de FracN n°2 pour 'aspect échantillonnage de cette IF.

RF . IF
ensemble des éléments de transposition de fréquence | [ voie 2 Carte Spectrum
I
| 25 MHz ma:
! Horloge 2 max
) . ! Déclenchement

! in1 | Carte de gestion  s1 ‘

i —— 4 ! [ ] voie 3

| ’ des déclenchement . voie

i in2 . . S2 ! [ voie 4

1 FractN2 soe -/ | desimpulsions —

| |

] entré — ‘

[ eee sa [ |

| |

 LSNA |

Source RF

sl:inlouin2remise en TTL

—{"] 10 MHz ref out

s2 : dans ce cas, inl ou in2 divisée et remise en TTL

Fi1G. 3.21 — Montage pour test d’échantillonnage stroboscopique d’un signal IF via le
LSNA

Dans un premier temps, la source RF sera en mode CW puis dans un deuxieme

temps, en mode en impulsions.

Premierement, la source est en mode continu et les deux figures|3.22 et [3.23 donnent
le résultat obtenu pour une acquisition de 8196 points pris huit par huit avec les réglages
suivants :

e fréquence RF = 1 GHz
e fréquence FracN1 = 19.6 MHz donc fréquence IF = 400 kHz
e horloge CAN = 12.8 MHz

La principale remarque a propos de ce couple de figures vient du plancher de bruit

au niveau spectral. Alors que les CAN seuls ont un plancher d’environ -80 dBm, celui de
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Fia. 3.23 — Spectre d’une sinusoide CW venant de la source RF
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notre LSNA est a environ -60 dBm.

Deuxiemement, la source RF est placée en mode en impulsions. Dans le mode en
impulsions, le signal de commande de déclenchement des CAN est également relié a
I’entrée externe de déclenchement des impulsions de notre source RF. Voici les réglages
du systeme :

e fréquence RF = 2 GHz

e fréquence FracN1 = 19.6 MHz donc fréquence IF = 800 kHz
e horloge CAN = 12.8 MHz

e durée a I'état d'impulsion : 10 us

e période de récurrence : 100 s

e acquisition : 2048 points pris 8 par 8

Les résultats sont exposés sur les figures 3.24] et 3.25| Ils permettent de faire
ressortir une caractéristique importante du systeme : si 'acquisition et la puissance RF
sont déclenchées en méme temps, les premiers points mesurés tombent dans le temps
d’établissement de la fréquence IF en sortie du LSNA et sont donc d’amplitude proche
de zéro. Dans la pratique, cela justifie 'ajout de la possibilité de retarder le signal de
déclenchement des CAN, ce qui est d’ailleurs tres utile pour la mesure de transistors

pour attendre I'état stabilisé au cours de 'impulsion de polarisation et de puissance RF.

Pour valider cette hypothese de délai qui serait fixe pour ce systeme, voici présentée
un autre choix de configuration :
e fréquence RF = 1 GHz
e fréquence FracN1 = 19.6 MHz donc fréquence IF = 400 kHz
e horloge CAN = 12.8 MHz
e durée a l'état d’impulsion : 10 us
e période de récurrence : 100 s

e acquisition : 8192 points pris 32 par 32

Les résultats sont présentés sur les figures|[3.26 et [3.27.

On constate bien que le délai que représente quatre échantillons faussés est bien
identique par rapport au cas précédent. Le nombre d’échantillons est un élément valable de

comparaison car entre les deux configurations la fréquence d’échantillonnage est identique.

Comme la carte développée permet d’introduire un délai entre deux sorties avec un

pas égal a la période du signal d’entrée qui est ici la période d’échantillonnage, les effets
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F1G. 3.25 — Spectre d’une sinusoide en impulsions venant de la source RF
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F1G. 3.26 — Sinusoide en impulsions venant de la source RF dans un deuxiéme choix de
configuration de mesure
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Fi1G. 3.27 — Spectre d’une sinusoide en impulsions venant de la source RF dans un
deuxieme choix de configuration de mesure

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions Page 137



Chapitre 3 : Les mesures temporelles en impulsions

vus sur les figures précédentes doivent disparaitre en choisissant un délai suffisant pour
retarder 'acquisition par rapport au déclenchement de la source RF. Attention toutefois
a ne pas tomber dans l'exces inverse et choisir un délai trop grand qui aurait pour

conséquence la prise de mesure apres I'impulsion.

Parametres :
e fréquence RF = 1 GHz
e fréquence FracN1 = 19.6 MHz donc fréquence IF = 400 kHz
e horloge CAN = 12.8 MHz
e durée a I'état d'impulsion : 10 us
e période de récurrence : 100 s
e acquisition : 8192 points pris 32 par 32

e délai : 64 périodes d’échantillonnage

Les figures|3.28 et 3.29/donnent les résultats avec ce délai rajouté. On constate qu’avec
un choix approprié de délai, le phénomene des courbes précédentes disparait, rendant

stre les mesures effectuées avec une source RF et le LSNA donc mode en impulsions.

3.3.3.4 Autres vérifications

Pour vérifier si cette méthode peut s’appliquer pour ce banc de mesures, il est
nécessaire de passer par I’étape de calibrage, effectuée dans tout ce manuscrit en continu,
et mesurer des charges connues pour comparer avec les valeurs mesurées en CW. Le
calibrage en continu est ici bien adapté méme pour la mesure en impulsions, car les
valeurs d’amplitudes des signaux ne sont pas dégradées par le mode stroboscopique par

rapport a celles mesurées en continu.

Une premiere mesure est celle des standards de calibrage. Le calibrage entier appliqué,
la comparaison des mesures en CW et en impulsions (avec diverses combinaisons de
parametres d’impulsions comme le nombre de points pris dans ’état d’impulsion et la
période de récurrence) au niveau des amplitudes et des phases permet de constater si
le réarrangement des échantillons ne perturbe pas la correction matricielle. Pour les
standards passifs, le comportement doit étre identique en CW et en impulsions. En
particulier, la comparaison de la mesure de la réponse de la diode SRD de calibrage
permet de vérifier a la fois les amplitudes et les phases d’'un grand nombre de fréquences

harmoniques.
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F1G. 3.28 — Sinusoide en impulsions venant de la source RF avec un retard a ’acquisition
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F1G. 3.29 — Spectre d’une sinusoide en impulsions venant de la source RF avec un retard

a 'acquisition
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Une deuxieme mesure concerne les problemes éventuels de jitter sur une longue durée.
Le jitter peut étre défini de maniere simple comme une dérive de phase en fonction du
temps. Pour tester I'approche temporelle par rapport a ce point, une solution est de
régler la période de récurrence a une forte valeur comme 10 ms et de lancer une mesure
sur une ligne avec un grand nombre de points répartis sur le maximum d’impulsions.
En comparant cette mesure a une réalisée en CW, on pourra constater si une dérive de

phase du systeme dégrade la mesure.

Ces deux tests ont été réalisés sur le systeme présenté dans ce manuscrit, les résultats
montrent une bonne validité de comparaison entre le mode CW et le mode en impulsions

avec ’approche temporelle.

3.4 Evaluation et intéréts de I’approche temporelle

stroboscopique

3.4.1 Variation du rapport cyclique et dynamique associée

A la lumiere des mises en place et vérifications ci-dessus, la prochaine étape consiste
a appliquer la méthode présentée ici a la mesure d’un transistor. C’est ainsi que 'on
pourra vraiment discerner si la dynamique de mesure est toujours conservée, ce qui est
clairement le principal avantage de la méthode dans le contexte de la mesure de formes

d’ondes temporelles.

Il faut maintenant vérifier la qualité des mesures en impulsions aux fréquences
harmoniques. Prenons I’exemple d’une mesure de transistor dont les puissances de quatre
fréquences harmoniques considérées vont jusqu’a environ 30 dB au-dessous du niveau

maximal de puissance a la fréquence fondamentale, 30 dBm.

Hypotheses de valeurs prises en compte :
e dynamique = 60 dB
e puissance a la saturation a fy = 32 dBm
e puissance a la saturation a 2 - fy = 13 dBm
e puissance a la saturation a 3 - fy = 20 dBm
e puissance a la saturation a 4 - fy = 0 dBm

e puissance a la saturation a 5 - fy = 10 dBm

Le tableau 3.2 présente la capacité a mesurer les fréquences considérées avec la méthode
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fréquentielle bande étroite.

a (%) dynamique plancher de fol2-fol3-fold-folb-fo
disponible (dB) | détection (dBm)

1 60 -30 oui | oul oui ouli ouli

0.1 40 -10 oui | oui oui oui ouli

0.01 20 10 ouli | oui oul | non ?

0.001 0 30 oui | non | non | non | non

0.0001 ? ? non | non | non | non | non

TAB. 3.2 — possibilités de mesures d’un transistor pour une dynamique de 60 dB et cinq
fréquences a mesurer

D’apres les éléments du tableau 3.2| les formes d’ondes temporelles mesurées avec les
méthodes fréquentielles n’auraient plus aucun sens des que le rapport cyclique atteindrait
0.001. Avec ces mémes valeurs, le paragraphe suivant présente des mesures grand signal

de transistor avec 'approche temporelle, pour vérifier si la dynamique est bien conservée.

3.4.2 Mesures RF de puissance pour différents rapports
cycliques

L’intérét de 'approche temporelle de mesures en impulsions consiste donc a :
e appliquer des impulsions courtes, de durée a I’état d’impulsion inférieure a 5 us,
e avec des « tres faibles,

e tout en gardant toute la dynamique de mesure du systeme.

3.4.2.1 Les chemins de commandes du banc de mesure adapté a la mesure

en mode stroboscopique

Le cablage des commandes d’impulsions pour la banc de XLIM a Brive est donné
a la figure [3.30. Le LSNA envoie la fréquence d’échantillonnage aux CAN, un “t,” de
déclenchement a l'oscilloscope, a la source RF et aux alimentations de grille et de drain,
et un déclenchement décalé aux CAN. Il s’agit du cablage générique a partir du LSNA

qui gere le mode en impulsions, cablage qui est adaptable selon les mesures a effectuer.

3.4.2.2 Mesures d’un transistor de puissance

L’aptitude de la méthode stroboscopique a mesurer des transistors micro-ondes de
puissance est vérifiée par les mesures de cette partie. Le transistor choisi et les conditions
de mesures sont détaillés ci-dessous :

e HEMT AlGaN/GaN Tiger de 400 um de développement de grille
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Fi1G. 3.30 — Cablage des commandes pour la gestion des impulsions sur tous les appareils
du banc

e fréquence fondamentale a 3 GHz, quatre fréquences harmoniques supplémentaires
mesurées

e tension de drain fixée a 25 V

e impédance de sortie (ne correspond pas a un optimum d'un quelconque criteére
électrique) : (176+j.47) Q

Comme l'objet de cette mesure est de vérifier le principe stroboscopique, la
polarisation du transistor a été volontairement laissée en mode continu, alors que la
puissance RF est en impulsions. La durée de 1’état d’impulsion est de 1 us dans tous les
cas, et la période de récurrence prend les valeurs successives :
® 12 us
e 100 pus
1000 ps
10000 pus

soit un rapport cyclique qui descend jusqu’a 0.0001 ou 0.01%.

Les différentes figures(3.31,[3.32,(3.33, 3.34/et [3.35/ permettent de conclure sur la perte

ou non de dynamique de mesure en fonction du rapport cyclique [131].

La figure 3.31] montre la courbe puissance de sortie en fonction de la puissance
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F1G. 3.31 — Mesure de la puissance a fy pour différents rapports cycliques
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’
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F1G. 3.32 — Mesure de la puissance a 2 - fo pour différents rapports cycliques

Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions



Chapitre 3 : Les mesures temporelles en impulsions

— 1lus — 12ps
— 1ps — 1000us
— 1us — 10000us

0f . ¢ » 819108 op oouessmnd

puissance d’entrée a fy (dBm)

F1G. 3.33 — Mesure de la puissance a 3 - fo pour différents rapports cycliques

— 1ps - 10000us

puissance d’entrée a fy (dBm)

F1G. 3.34 — Mesure de la puissance a 4 - fo pour différents rapports cycliques
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F1G. 3.35 — Mesure de la puissance a 5 - fy pour différents rapports cycliques
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tension de drain (V)

F1G. 3.36 — Mesure de cycles de charge pour un méme point de puissance d’entrée pour

différents rapports cycliques
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d’entrée a fy pour chaque durée et récurrence données plus haut. Cette figure montre que
pour ce transistor et dans cette configuration de mesure, cette courbe est inchangée. Elle
couvre pourtant pres de 15 dB de dynamique en puissance de sortie, mais méme pour les

puissances les plus faibles, aucun bruit de mesure n’apparait.

A partir de ce constat et pour les mémes configurations de mesure, les courbes |3.32,

3.33, 3.34] et 3.35 prennent comme point de repere une courbe de puissance a f; et
donnent sur les mémes graphiques les puissances aux différentes fréquences harmoniques
en fonction de la puissance d’entrée a fy et pour les différents rapports cycliques. La
puissance dans la région de saturation pour toutes ces fréquences est bien mesurée pour
chaque rapport cyclique. La conclusion de ces graphes est que la dynamique de mesure
est bien conservée méme avec des rapports cycliques qui entraineraient des pertes de

dynamique de 80 dB avec une méthode de détection bande étroite.

Une deuxieme vérification est la mesure de phase, soit la recombinaison des fréquences
harmoniques mesurées, pour vérifier si cette mesure est toujours possible quand « atteint

0.0001. La figure 3.36 permet de constater que les cycles sont bien reconstitués.

3.4.3 Conclusion sur ’approche temporelle

L’approche temporelle stroboscopique pour la mesure en mode en impulsions a des
avantages prouvés en terme de conservation de dynamique méme en mesurant avec
des rapports cycliques tres faibles par rapport a la méthode bande étroite. Elle permet
également de ne pas étre limité par les durées a 1’état d’impulsion minimales de la
méthode large bande. Par contre, les parametres du LSNA sont tous a déterminer en
externe, ce qui nécessite de disposer d'un acces aux commandes des synthétiseurs de
précision et aux parametres de la FFT. Elle nécessite également une carte électronique a
implanter dans le LSNA.

De plus, le temps de mesure est plus long et méme si les points de mesure dans
I'impulsion peuvent étre réglés au cours de celle-ci, le transistor peut changer d’état au
cours de la mesure. Toutefois, les formes d’ondes temporelles peuvent étre tout de méme

mesurées pour « a 0.0001, alors que la méthode bande étroite ne donnerait que du bruit.
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3.5 Comparaison de mesures

3.5.1 Description des mesures

Les mesures d’éléments passifs et de standards de calibrage ont pu montrer que les
mesures en impulsions permettaient une bonne concordance avec le mode CW. Puis
celle d’un transistor a pu prouver la conservation de la dynamique. Une autre étape
consiste a comparer deux bancs de mesure de transistors de puissance avec des techniques
employées de mesure en impulsion différentes : le banc dit load-pull a XLIM a Limoges

construit a partir d’'un ARV, et le banc présenté dans ce manuscrit a Brive.

Le transistor utilisé a les caractéristiques suivantes :
e HEMT AlGaN/GaN Tiger de 2 mm de développement de grille
e fréquence fondamentale a 3 GHz, quatre fréquences harmoniques supplémentaires
mesurées pour le banc LSNA
e tension de drain fixée a 25 V continue, courant de drain a 8 mA

e polarisation continue, RF en impulsions 200 pus / 1 ms

La figure [3.37 donne les cycles de charge mesurés pour une puissance d’entrée a fy
varianr de 0 a 31 dBm.

1.0

o
o

courant de drain (A)
o
o

I
o
o

-1.0

-1.5 %
10 15 20 25 30 35 40 45 50 55
tension de drain (V)

Fi1c. 3.37 — Mesure d'un transistor de puissance en polarisation continue et RF en
impulsions
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3.5.2 Comparaison entre deux bancs de puissance

Une fois les formes d’ondes temporelles mesurées, la comparaison a été effectuée avec
le banc load-pull de Limoges. Les figures 3.38|et[3.39 donnent respectivement la puissance
de sortie a fy et le gain en puissance a fy pour le domaine de puissances d’entrée a fy

décrit plus haut.

Les deux figures donnent des courbes différentes, surtout pour les puissances d’entrée
les plus basses. Cela vient sans doute du fait que les tensions de polarisation de grille
étaient légerement différentes. D’autre part, la différence de puissance de sortie (a 2 dB de
compression : Brive : 41 dBm ; Limoges : 39.5 dBm) et de gain a la compression peuvent
étre expliqués par le fait que les transistors mesurés étaient différents, les impédances de

sortie présentées légerement différentes.

Toutefois, les mesures permettent de conclure que le banc LPT est adapté pour
mesurer des transistors de fortes puissances en impulsions avec 'approche temporelle

stroboscopique.

3.6 Conclusion et extensions

La mesure en impulsions pour les composants actifs micro-ondes se révele
particulierement utile pour reproduire leurs conditions utilisations réelles, ou pour
les caractériser le plus finement possible. Ce besoin implique néanmoins de prendre des

précautions quant aux procédés de caractérisation.

Le principe de mesure en impulsions avec une approche stroboscopique, a savoir
une acquisition répartie dans le temps d’un certain nombre d’échantillons du signal,
permet de garder les plus intactes possible les capacités des instruments. En effet, il a
été démontré que la dynamique de mesure est conservée méme avec le choix de rapports
cycliques extréemement faibles, jusqu’a 0.0001. Par ailleurs, ce principe reste valable pour

des impulsions de durée de I’état d’impulsion de I'ordre de 1 us.

Grace a lI'implantation de la carte de gestion des impulsions dans le LSNA et au
deuxieme synthétiseur de fréquences dédié a la fréquence CAN également intégré au
systeme, ’ensemble du banc de mesures est désormais synchronisé en impulsions par le
LSNA, ce qui permet une cohérence de tous les instruments. Cette centralisation permet
d’adapter automatiquement leur déclenchement aux changement d’état du LSNA. De

plus, cette carte permet aussi de gérer les trains d’impulsions, ce qui reste une voie a
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FiG. 3.38 — Comparaison de la puissance de sortie mesurée par deux bancs différents
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FiG. 3.39 — Comparaison du gain mesuré par deux bancs différents
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explorer.

Cette méthode de mesures en impulsions a montré enfin qu’elle pouvait s’appliquer
a la mesure de transistors de fortes puissances. Elle permet donc de considérablement
élargir le champ d’investigation de ce banc de mesures, et d’envisager une large gamme
d’exploration. Cela amene donc a examiner quelques types de mesures qui peuvent étre mis

en oeuvre avec ce banc de type LPT avec un mode en impulsions a approche temporelle.
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4.1 Introduction

Le deuxieme chapitre a montré qu’il était possible de mesurer les formes d’ondes
temporelles dans un contexte de caractérisation de composants de puissance, et le

troisieme que ces mesures étaient étendues au mode en impulsions.

Deux objectifs sont a atteindre pour le banc LPT construit : mesurer de fortes
puissances pour valider ’organisation et les choix techniques dédiés a cette application, et
dans un deuxieme temps utiliser I’apport des formes d’ondes temporelles pour augmenter
la connaissance du comportement des transistors de puissance. Ces objectifs signifient
tout d’abord étre capable de placer les composants a tester dans leurs zones limites
d’utilisation pour les évaluer en terme d’extremums de tension et de courant, puis de
comparer les mesures aux modeles établis en cours de conception. Enfin ce banc doit étre
capable d’atteindre des niveaux de puissances de sortie de plusieurs dizaines de Watts en
bande S, avec la possibilité de mesurer en impulsions et a des combinaisons d’'impédances

de charge tres diverses.

Les paragraphes suivants vont démontrer 'intérét de la mesure temporelle pour les

transistors de puissance micro-ondes avec cinq mesures différentes :

1. mesures des excursions en tension et en courant ;

2. mise en évidence des effets de pieges de drain ;

3. contribution a la vérification de modeles incluant ces effets ;
4. mesures de fortes puissances aux acces de ces transistors;

5. influence des impédances présentées aux fréquences harmoniques.

Dans tout ce chapitre, les formes d’ondes temporelles sont extrinseques, donc dans les
plans des plots de contact des transistors. Par post-traitement, il est possible dans une
deuxieme étape de ramener ces mesures dans les plans intrinseques du transistor, a deux
conditions : disposer du modele des éléments extrinseques et supposer que les éléments

qui composent ce modele sont invariants.

4.2 Intérét du cycle de charge pour les excursions en

tension et en courant

L’intéret des mesures des formes d’ondes temporelles aux acces de transistors de
puissance aux fréquences micro-ondes est ’acces au cycle de sortie, ou cycle de charge.

Les ingénieurs concevant les amplificateurs RF sont tres attentifs au cycle de charge dans
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leur simulateur. Le cycle d’entrée permet de visualiser rapidement des informations telle
que la forme du courant de sortie au niveau de la tension de pincement, et le cycle de

sortie donne les performances électriques.

Premierement, 1’évolution du courant de sortie pour une plage de tension de sortie
donne beaucoup d’informations, telles que :
e le point de polarisation, la classe de fonctionnement,
e les excursions maximales en tension et en courant en fonction de limites qui peuvent

également 6tre mises en évidence sur les réseaux I(V).

Deuxiemement, de ces informations peuvent se déduire directement a travers une
simple transformation linéaire & une fréquence donnée les autres informations plus
classiques pour évaluer les performances électriques :

e puissance,

e rendement,

e gain

4.2.1 Les excursions en tension et courant

Quand le transistor est mesuré avec des récepteurs classiques, une partie de
I'information présente aux acces du transistor est perdue, puisque les puissances, PAE et
gain se déduisent des ondes de puissances. Or pour les transistors de puissance, accéder

aux excursions des tensions et courants constitue un avantage.

Le transistor mesuré dans I'exemple suivant est un HEMT AlGaN/GaN Tiger, d'un
développement de grille de 0.9 mm. La fréquence fondamentale est 4 GHz CW et quatre
autres fréquences harmoniques sont mesurées. Il est polarisé a une tension de drain de
25 V. Les figures 4.1 et exposent le cycle de charge pour un méme domaine de
puissances d’entrée a deux impédances de charge différentes. Sur ces dernieres, seules les
composantes RF des tensions et courants sont présentées. Le but est en effet de comparer
le comportement en RF, la variation du courant continu de drain avec 'augmentation de

la puissance d’entrée est non représentée.

La premiere impédance, figure 4.1, donne pour une compression de gain de 3 dB, une
puissance de sortie de 35.2 dBm, soit 3.3 W. La deuxieéme, figure [4.2, donne pour une

compression de gain identique, une puissance de sortie de 34.5 dBm, soit 2.8 W.
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L’excursion en courant pour 'impédance donnant la plus grande puissance de sortie
a la fréquence fondamentale est plus faible par rapport a la deuxieme impédance. Pour
la premiere impédance, la contribution de toutes les fréquences harmoniques mesurées
amenent le courant de sortie & un niveau maximal inférieur a 550 mA hors continu,

tandis que pour la deuxiéme impédance, cette méme contribution donne plus de 750 mA.

La différence de courant n’est ici pas négligeable. Pour ce transistor de puissance
HEMT AlGaN/GaN, une impédance de charge qui donne une puissance inférieure & celle

maximale n’implique pas forcément des excursions inférieures.

4.2.2 Les limites d’utilisation

Les zones limites d’'utilisation d’un transistor peuvent étre mesurées grace a un banc
I(V). Le cycle de charge est également un outil pour atteindre ces zones. Avec le banc
LPT, ces mesures peuvent étre effectuées a de forts niveaux de tension et de courant de

sortie.

4.2.2.1 La zone d’avalanche

L’exploration de la zone d’avalanche vient tout naturellement a 1’esprit quand on
parle de zone limite d’utilisation d’un transistor HEMT [132]. Les méthodes temporelles
ont déja été utilisées pour mesurer celle-ci [133]. En effet, plusieurs avantages ressortent
de l'utilisation de cette méthode :

e la polarisation du composant peut étre loin de ’avalanche, le passage dans la zone
d’avalanche se fait aux fréquences RF et non plus en continu, donc de maniere tres breve,
e en CW, la zone peut étre mesurée en une seule acquisition, a savoir le remplissage d’un
tableau d’échantillons,

e si on rajoute le mode en impulsions, le rapport cyclique permet de ne pas mesurer les
échantillons d’une seule traite, mais de revenir au point statique sur une partie du temps

de récurrence, ce qui limite I’agression subie par le DST.

Ces avantages permettent de réduire le risque de destruction du composant lors de
cette mesure. Par exemple, la figure 4.3 montre la comparaison de la mesure et du modele
d’'un pHEMT GaAs fabriqué par UMS d’un développement de grille de 1.2 mm avec une
longueur de grille de 0.25 um.

Les courbes claires (ou rouges) sont les cycles de charge mesurés a une fréquence
de 2 GHz CW avec neuf autres fréquences harmoniques, pour trois puissances d’entrée

différentes et pour la méme impédance de charge. Les courbes foncées (ou bleues)
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F1a. 4.3 — Comparaison mesure/modele de la zone d’avalanche

représentent une partie du réseau I(V) de sortie modélisé avec ADS a partir de mesures
en impulsions par Charles Teyssandier. Les lieux d’avalanche correspondent bien entre les
mesures et le modele. Le transistor était polarisé a Vds=12 V, donc avec une forte marge
en tension par rapport a la tension dite d’avalanche, aux alentours de 22 V. De plus, le

transistor n’a pas été détruit lors de cette mesure.

4.2.2.2 Le courant de drain maximal

Une autre particularité des réseaux I(V), qui peut étre mesurée par le cycle de charge,
est présentée sur le méme transistor du paragraphe précédent. Elle vient du fait que, sur
le transistor HEMT et donc le pHEMT GaAs, le courant de drain atteint un maximum
meéme si la tension Vg de polarisation continue d’augmenter. Ce maximum de courant
apparailt sur le cycle de charge, comme en témoigne la figure 4.4 qui donne les cycles
obtenus pour un domaine de puissances d’entrée a fy, dans les méme conditions de

polarisation et aux mémes fréquences.

L’impédance de charge est de (10+j.10) Q. Par contre, pour obtenir une telle
courbe, la compression de gain en puissance doit étre suffisante pour obtenir la présence
de suffisamment de puissance aux fréquences harmoniques. Pour cette mesure, la
compression dépasse 10 dB. Cette figure montre un courant maximal de 200 mA, ce
qui montre que 'augmentation de la tension de grille en polarisation n’amenera pas de

courant de drain supérieur a cette limite.
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F1G. 4.5 — Mesure du cycle d’entrée et mise en évidence de I’augmentation du courant de

grille
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Par contre, cette augmentation de la puissance d’entrée entraine 1’augmentation des
courants continus de grille et de drain. L’intérét de mesurer le cycle d’entrée est que
I'on voit alors I’évolution du courant de grille, pour faire attention a ne pas détruire le
transistor. La figure4.5 donne pour le méme domaine de puissances d’entrée que pour la
figure 4.4.

On constate a ’évidence I’augmentation du courant de grille quand la tension de grille

reconstituée avec ’apport des fréquences harmoniques atteint son maximum.

4.2.2.3 Les mesures pour atteindre plusieurs zones simultanément

Le cycle de charge est également utile pour mesurer la tension de coude dun transistor
HEMT. Mais dans certaines configurations d’impédance de charge et de puissance, cette
courbe permet d’observer a la fois la tension de coude, limite basse de 'excursion en
tension de drain, et la zone d’avalanche, limite haute. Cette double information donne
I’excursion totale disponible a une impédance fixée, dans une configuration d’excitation
donnée, a savoir CW ou des impulsions de durées définies. Dans le cas d’impulsions, il
est nécessaire de connaitre également le niveau de tension de drain quand la puissance

RF est désactivée (voir paragraphe suivant).

La figure [4.6 [134] montre la mesure d'un HEMT AlGaN/GaN Tiger de 0.3 mm de
développement de grille dont voici la configuration de mesure :
e fréquence fondamentale : 4 GHz CW ;
e nombre de fréquences harmoniques supplémentaires : 4 ;
e point de polarisation statique : Vgg = —4.5 V, Vps =43 V, classe AB;
e impédance de charge : Zparge = (1744 5 - 50) Q;

Cette figure montre bien cette excursion en tension de sortie, de 6 a 80 V. Cette mesure
permet d’avoir une idée précise de la puissance que l'on peut extraire du composant en
question. Cette mesure peut de plus apporter des éléments pour anticiper une éventuelle

dégradation des performances.

4.2.2.4 Conclusion

Le cycle de charge obtenu a partir des formes d’ondes temporelles permet donc
d’obtenir des informations sur les limites d’utilisation des transistors. La fiabilité
du composant peut étre partiellement étudiée dans des conditions de polarisation et

d’impédances fixées. En effet, on vérifie que la puissance d’entrée imposée ne donne pas
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Fi1G. 4.6 — Mesure d'un cycle de charge avec capture de la zone de coude et celle d’avalanche

un cycle de charge qui pénetre dans la zone d’avalanche. De plus, le mode en impulsions

limite les risques de destruction des composants.

Ce banc est capable de fournir le cycle de charge, donc la tension de coude, dans le

mode continu. Ces mémes mesures peuvent étre effectuées en mode en impulsions.

4.3 La contribution a la caractérisation des pieges de

drain

Le chapitre premier a montré que la littérature explique les différences de tension de
coude observées pour différentes tensions de polarisation hors impulsion. La principale

raison avancée est les effets de pieges au sein du transistor [11].

Les mesures des tensions de coude sont extraites le plus souvent des mesures des
réseaux I(V) [2]. Des mesures avec un LSNA ont déja montré une application du cycle
de charge pour la visualisation de la tension de coude [126]. Elles ont été réalisées sur
des transistors fournissant une puissance de sortie inférieure a 1 W a une fréquence
fondamentale de 2 GHz.
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Avec un banc LPT, cette méme mesure est possible sur des transistors de puissance de
sortie bien supérieure a 1 W. Deux voies sont possibles pour ce type de caractérisation :
premierement, évaluer les différences de tension de coude pour différents points de
polarisation hors impulsion en mode en impulsions pour comprendre par la mesure la
source de ’écart de performances électriques, et deuxiemement la comparaison de mesures

avec des modeles en développement pour la prise en compte des effets de pieges.

4.3.1 Premierement : du point de vue mesure

D’un point de vue mesure, lors de la caractérisation d'un HEMT AlGaN/GaN de
puissance, des différences de performances électriques apparaissent lors d’une excitation
en impulsions. Avec les conventions du chapitre trois, le niveau de la tension de drain
durant le temps de polarisation hors impulsion par rapport au niveau dans 1’état

d’impulsion a une influence tres visible sur ces performances.

Cette différence et 'explication immédiate fournie par la mesure temporelle vont étre
mises en évidence par la mesure d'un HEMT AlGaN/GaN Tiger. Voici les caractéristiques
du transistor et de la mesure :

e développement de grille : 2 mm, technologie a grille de forme ronde, développée par
Raphaél Aubry ;

e fréquence fondamentale : 2 GHz;

e nombre de fréquences harmoniques supplémentaires : 8;

e point de polarisation statique : Vgg = —7.5V, Vps =25V, Ipg =5 mA;

e impédance de charge : Zparge = (50 + j - 17)

e caractéristiques des impulsions : 10 us - 100 us, grille polarisée en continu, puissance
RF et tension de drain en impulsions;

e niveaux de polarisation hors impulsion en tension de drain : 0 V, 10 V, 25 V, 45 V

Lors d’une mesure classique de performances électriques, telles que la puissance de

sortie et la PAE, on peut obtenir les courbes des figures 4.7/ et 4.8.

Les courbes de puissance de sortie et de PAE pour un méme domaine de puissances
d’entrée, pour une méme configuration dans I’état d’impulsion, a une méme impédance
de charge, ne donnent pas les mémes performances. Le seul facteur qui change entre ces

courbes est la tension de polarisation hors impulsion.

Quand cette mesure est effectuée avec un banc LPT, a chaque point de toutes les
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387

367

puissance de sortie a fy (dBm)

CW
impulsions 10us-100us repos a 0V

impulsions 10us-100us repos a 10V
impulsions 10us-100us repos a 25V

impulsions 10us-100us repos a 45V

F1G. 4.7 — Puissance de sortie a différents choix de tensions de polarisation de drain

courbes de puissances de sortie est lié un cycle de charge. Ainsi, en plus des performances
électriques, il est possible de suivre le parcours de la tension de drain totale (composante
continue et RF) en fonction du courant de drain total. Ces parcours sont exposés a la figure
4.9 avec un cycle par configuration d’impulsion, et & un point de mesure correspondant a
une compression de gain en puissance de 2 dB.

Cette comparaison de cycles montre la différence au niveau de la tension de coude
entre les différentes configurations d’impulsions, avec la situation la moins favorable
obtenue pour une tension de drain de polarisation hors impulsion de 45 V, et la plus
favorable pour 0 V. Cette conclusion s’accorde avec celle des mesures des réseaux I(V) :
une tension de polarisation hors impulsion de drain supérieure a la tension durant 1’état

d’impulsion donne de moins bonnes performances que lorsque la tension de polarisation
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FiGc. 4.8 — PAE a différents choix de tensions de polarisation de drain

hors impulsion lui est inférieure.

De plus, dans un deuxieme temps, ce type de mesures permettent d’apporter une aide
a la vérification de modeles qui sont établis pour prendre en considération ce type de

phénomenes.

4.3.2 Deuxiemement : du point de vue de la comparaison

mesure/modele

La modélisation des effets vus plus haut, a savoir les pieges de drain, est une étape
importante dans la modélisation du comportement d’'un HEMT AlGaN/GaN. Une
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courant de drain (A)

tension de drain (V)

CW
impulsions 10us-100us repos a 0V

impulsions 10us-100us repos a 10V
impulsions 10us-100us repos a 25V

impulsions 10us-100us repos a 45V

Fia. 4.9 — Cycles de charge a 2 dB de compression de gain a différents choix de tensions
de polarisation de drain

proposition de modele d’Olivier Jardel incluant ces pieges est exposée dans [12] [11]. Le

LPT va permettre de vérifier les prédictions de ce modele au niveau des cycles.

Les caractéristiques du composant sont :
e HEMT AlGaN/GaN Tiger, développement de grille : 0.6 mm, longueur de grille :
0.25 pm;
e fréquence fondamentale : 5 GHz CW ;
e nombre de fréquences harmoniques supplémentaires : 3;

e point de polarisation statique : Vpg = 25 V', polarisation en classe AB

La figure 4.10 [11] montre pour deux conditions de mesure (partie haute et partie
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basse) les cycles d’entrée et de charge obtenus en simulation avec et sans ajout de la
partie concernant la modélisation des pieges de drain, ainsi que les mesures avec le banc

LPT. On peut noter que les cycles simulés avec et sans pieges sont tres différents.
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F1G. 4.10 — Comparaison mesure/modele de I'influence des pieges. Les croix correspondent
aux mesures, les courbes en trait fin aux simulations sans effet de pieges, les courbes en
trait plus épais aux simulations les incluant. Partie haute : Z; = (1304 j - 125) Q; partie
basse : Z, = (27+j - 84) Q

Les cycles nord-ouest et nord-est sont obtenus a une impédance de charge de
(130+j.125) €, ce qui correspond a un TOS de 4 par rapport a l'impédance de charge
optimale. La compression de gain est de 4.6 dB. Les cycles sud-ouest et sud-est :
respectivement (27+4j.84) €, TOS de 3.3, compression de 7 dB. Dans les deux cas, le
modele permet de simuler le comportement du transistor dans ces conditions, et il est

visible que les mesures sont tres proches du modele avec effets de pieges.

Le modele avec prise en compte des effets de piege prédit donc bien les cycles mesurés
[11] pour différentes impédances de charge. De plus, la comparaison mesure/modele est

bonne méme a forts TOS et a forte compression.
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4.4 La tenue en puissance des composants en GalN

Trois applications des mesures temporelles ont été présentées : atteindre les limites
des composants en termes de tension et de courant disponibles, la mise en évidence de
phénomenes dispersifs comme les effets de piege, et la vérification des modeles incluant
ces effets. Le banc LPT permet de mesurer de fortes puissances aux acces de HEMTs
AlGaN/GaN tout en vérifiant avec I'aide des cycles si le composant n’est pas en train
d’étre utilisé pres de ses limites [1] [134] [135].

La figure 4.11] détaille le synoptique du banc de mesures utilisé pour réaliser de
telles mesures, qui est une combinaison de celui présenté au chapitre deux avec les
sondes de puissance, avec celui expliqué au chapitre trois concernant les commandes de

déclenchement pour les mesures en impulsions.

déclenchement
v v v |
| 81110 oscilloscope 8114 !
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horloge

déclenchement retardé

Fi1G. 4.11 — Banc complet de mesures en mode CW et impulsions pour la caractérisation
de transistors de puissance aux fréquences micro-ondes

Le chapitre trois a montré que le passage en impulsions dans un mode qui garde la
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dynamique du systeme a pu étre effectué. A cette occasion, une mesure d’'un HEMT
AlGaN/GaN Tiger de 2 mm de développement de grille jusqu’a environ 10 Watts a 3
GHz a été présentée. Pour montrer les capacités de ce banc de mesures a atteindre des
niveaux de puissance plus élevés aux fréquences micro-ondes, une mesure d'un autre

composant HEMT AlGaN/GaN Tiger de 3.2 mm de développement a été réalisée.

Voici les conditions de mesures :
e fréquence fondamentale : 2 GHz;
e nombre de fréquences harmoniques supplémentaires : 8 ;
e point de polarisation hors impulsion : Vgg = —-3.7V, Vps =0V
e point de polarisation durant l’état d’impulsion : Vg = —3.7 V, Vpg = 67 V,
Ips =3 mA;
e impédance de charge : (404j.31) Q;
e réglages d’impulsions sur le drain et la puissance RF : 5 us, période de 100 us;
e l'impédance de charge présentée a la fréquence fondamentale n’est pas exactement

I'impédance optimale en terme de puissance de sortie a une compression de gain donnée

Les figures [4.12, 4.13] [4.14, 4.15| et 4.16 présentent respectivement la puissance de
sortie a la fréquence fondamentale, le cycle de charge, le gain en puissance, la PAE et la

puissance consommée pour différentes puissances d’entrée.

La puissance de sortie atteint pour cette mesure 20.2 W, la PAE 48 % et le gain en
puissance 14 dB a 2 GHz. Ce banc est donc bien dimensionné pour mesurer plusieurs
dizaines de Watts en RF et en continu, car la puissance continue arrondie au produit
Vps - Ips atteint quant a elle 40 W. Le cycle de charge mesuré en méme temps que
les performances électriques permet de conclure que méme a 120 V cette utilisation du

composant ne le fait pas entrer en zone d’avalanche.

Ce type de mesure en forte puissance peut étre effectuée sur des polarisations et
des impédances arbitraires. On peut observer la variation de l’excursion en tension en
fonction du niveau de tension de drain a 1’état d’impulsion. Le méme transistor a été
repris, toujours avec une tension de drain a 1’état de polarisation hors impulsion de
0 V. Pour une tension de drain a I’état d’impulsion donnée, I'impédance de charge a
quelquefois été changée :

e tension de drain : 25 V; impédance de charge :
e tension de drain : 40 V; impédance de charge :
e tension de drain : 55 V; impédance de charge :

e tension de drain : 67 V; impédance de charge :
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F1G. 4.13 — Cycles de charge des 21 derniers points de puissance d’entrée a fy
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F1G. 4.16 — Puissance consommée pour un domaine de puissances d’entrée a fy

Les figures 4.17, 4.18 et 4.19 montrent respectivement les comparaisons de
performances en puissance de sortie a fy a ces différentes tensions et impédances
pour un domaine de puissances d’entrée, la puissance obtenue en fonction de la tension

de drain appliquée, et les cycles a 3 dB de compression de gain en puissance.

La puissance de sortie ainsi mesurée a ces différentes tensions de drain a 1’état
d’impulsion augmente de fagon significative, grace a une excursion en tension qui atteint
100 V pour la courbe a 67 V au drain. Par contre, les cycles superposés pour chaque
tension montrent que la tension de déchet augmente de maniere significative avec la
tension de drain ce qui limite 'augmentation de la puissance de sortie en diminuant

I'excursion en tension.

Ainsi, en disposant d’une grande liberté pour la puissance de sortie mesurée, pour
le choix de I'impédance de charge présentée et en conservant la dynamique de mesure

pour une grande variété de rapports cycliques, de nombreuses informations peuvent étre
extraites d'un HEMT AlGaN/GaN.

Une derniere catégorie d’informations a retirer concerne le comportement du transistor
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FiG. 4.19 — Cycles de charge a différents Vdsy et a une compression donnée

en présence de différentes impédances aux fréquences harmoniques.

4.5 L’influence de I'adaptation aux fréquences

harmoniques

L’influence des impédances présentées aux fréquences harmoniques sur la puissance
de sortie et la PAE est déja bien décrite dans les publications. En particulier,
ces impédances ont une incidence sur la conception d’'un amplificateur [78] [136] [137]

[138]. Les performances augmentent si les impédances sont choisies de maniére appropriée.

Pour synthétiser des impédances aux fréquences harmoniques, a 2 - fo et a 3 - fy, le
chapitre premier a montré la possibilité d’utiliser une structure de banc load-pull actif, a
savoir pour rappel 'injection d'un signal par la sortie du transistor, plus précisément une
structure de load-pull actif dit harmonique c’est-a-dire une boucle de rétroaction mise en

place par fréquence considérée.

Il existe néanmoins une solution pour réaliser ces mesures dans un banc LPT passif.

La société Focus Microwaves propose comme tuner le MPT (multi purpose tuner) [139]
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qui est doté pour une fréquence fondamentale de six degrés de liberté. Il devient alors
possible de choisir une impédance a 2 - fy et une distincte a 3- fp tout en maintenant celle
choisie a fy. La figure |4.20 permet de constater que ce tuner peut s’intégrer au contexte
LPT avec les sondes de puissance [140].

Fia. 4.20 — Banc LPT équipé de sondes de puissance et du MPT en sortie

L’influence du choix d’impédances sur les formes d’ondes temporelles a été mesurée
sur un HEMT AlGaN/GaN dont voici le descriptif et les conditions de mesure fixées :
e HEMT AlGaN/GaN Daimler-Chrysler, développement de grille : 1.2 mm;
e fréquence fondamentale : 2.4 GHz CW ;
e nombre de fréquences harmoniques supplémentaires : 7;
e point de polarisation statique : Vgg = —3.4 V', Vps =22V, Vpg =220 mA;

Voici les quatre combinaisons d’impédances choisies :

1. Zg, = (58 — j - 20) Q; [Ty, | = 0.05; |Isg,| = 0.06

2. Z = (60 — j - 23) Q; [Tay,| = 0.88 Phase(T'ay,) = 154.3"; |T'sj, | = 0.06
3. Zg, = (58 —j-18) Q; |I'yp| = 0.05; [T's,| = 0.88 Phase(I'sy,) = 80.7°
4. Zg = (

51—j-14) Q; |I'ay,| = 0.90 Phase(T'yp,) = 179.4"; |I'ss,| = 0.86 Phase(I'sy,) =
68.9
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Les résultats obtenus sur les formes d’ondes temporelles de sortie sont exposés sur
les figures citées ci-dessous, respectivement le cycle de charge, la tension et le courant de

sortie en fonction du temps :
1. figures|4.21,4.22
2. figures(4.23,/4.24
3. figures(4.25,4.26|
4. figures [4.27,14.28|

Ces mesures ont déja comme conclusion que, comme il était prévisible, la puissance de

sortie et la PAE changent suivant la combinaison choisie. Voici les résultats ci-dessous :

1. Ps=34.4 dBm; PAE=50.6 %
2. Ps=34.9 dBm; PAE=53.1 %
3. Ps=34.8 dBm; PAE=53.3 %
4. Ps=35.4 dBm; PAE=59.7 %

De plus, ajouté a l'observation de l'amélioration des performances électriques, les
tensions et courants de sortie en fonction du temps, et donc forcément les cycles de charge
ont des formes nettement distinctes selon les combinaisons. De méme qu’au début de ce
chapitre il a été mis en évidence en comparant deux impédances de charge a fy que les
excursions en tension et courant peuvent étre tres différentes, la aussi avec cet exemple
les combinaisons donnent des excursions différentes, en tension de plusieurs volts et en
courant de plusieurs dizaines de milliamperes. Des résultats similaires en puissance de

sortie et en PAE peuvent découler de cycles de charge tres différents.

4.6 Extensions

Les extensions que l'on peut apporter a ce type de banc pour une application de

mesures de transistors micro-ondes de puissance sont de différents types.

Une premiere extension consiste a mettre en oeuvre des mesures en impulsions avec
des impédances choisies aux fréquences harmoniques, c’est-a-dire combiner le LSNA, les
impulsions et le MPT. Or, méme si des bancs load-pull actifs multi-harmoniques ont
des possibilités rappelées au chapitre premier tres utiles, il reste néanmoins tres difficile
de passer en impulsions avec cette méthode. La encore, le tuner MPT est une solution
tres intéressante car il permet de synthétiser ses impédances de maniere completement
passive, et donc n’interfere absolument pas sur une mesure en impulsions par rapport a

une mesure en mode continu.
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tension de drain (V)

Fia. 4.23 — Cycle de charge pour la combinaison n"2
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Une deuxieme extension est de type matériel. Un des points faibles d’un banc LPT
utilisé en fortes puissances et en impulsions est le té de polarisation. Certains modeles
disponibles peuvent accepter de la puissance, mais souvent ne peuvent pas garantir dans
le méme temps de bonnes performances en bande passante basse, qui doit étre large pour
les impulsions, et haute pour la RF utile. Une solution consiste a intégrer le systéme mis
au point a I’Université de Cardiff (Royaume-Uni) [111], qui part du principe de deux
coupleurs 90° montés en opposition I'un avec 'autre. Il conserve un chemin direct pour
les impulsions de polarisation, et un chemin couplé pour la partie RF. Comme tout le
travail se fait avec des lignes, la puissance tolérée et les bandes passantes correspondent
aux besoins du LPT. Intégrer cette technologie au sein du banc est une extension qui

repoussera encore les limites imposées par les tés de polarisations actuels.

4.7 Conclusion

Ce chapitre a montré quelques applications d’un banc LPT pour la caractérisation de
transistors de puissance aux fréquences micro-ondes. L’intérét de coupler la mesure des

formes d’ondes temporelles avec celle des performances électriques a été souligné.

En effet, la connaissance des zones limites en tension et en courant ne sont pas
disponibles avec un banc load-pull classique pendant une mesure de puissance. Cette
capacité rajoute une sécurité dans 1'utilisation du composant pour veiller au fait que ces
zones ne sont pas atteintes pour une application donnée. Mais elle peut également étre
utilisée pour justement aller jusqu’a ces zones pour les quantifier en terme de tension
minimale et maximale et de courant maximal. Cette possibilité alliée a un banc de
puissance est capable de pousser plus loin 'observation, jusqu’a des dizaines de volts
et plus d’'un ampere. De plus, quand le transistor est placé a des impédances loin de
I'impédance optimale et a des compressions de gain importants, les mesures temporelles
contribuent a valider des modeles complexes, incluant différents effets dispersifs comme

les effets thermiques et les effets de pieges.

Toute I'architecture du banc LPT présenté ici a permis de mesurer des puissances
supérieures a 20 W a une fréquence de 2 GHz en impulsions, sans atteindre la limite
du banc. Ces mesures peuvent qualifier non seulement les possibilités des transistors
méme a des polarisations de drain élevées mais également les pertes d’excursions qui
handicapent cette montée en puissance de sortie. Enfin, la mesure des cycles de charge a
des conditions différentes d’impédances aux fréquences harmoniques permet de mettre en
évidence de maniere rapide les changements de parcours des tensions et courants, ainsi

qu’une nouvelle fois les excursions.
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Pour toutes ces applications, il a été prouvé que 'effort de mesure des formes d’ondes
temporelles dans un environnement de puissance apporte vraiment un plus dans la

connaissance du comportement de ce type de transistor.
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Le systeme présenté tout au long de ces chapitres offre des caractéristiques tres
intéressantes pour la caractérisation de transistors de puissance aux fréquences micro-
ondes. En effet, la mesure de fortes puissances peut étre alliée a celle des formes d’ondes

temporelles aux acces du transistor.

Les trois apports des travaux proposés sont la sonde de puissance localisée, le mode

d’impulsions, la mesure de fortes puissances sous pointes aux fréquences micro-ondes.

Les sondes de puissances au sein du banc de mesures remplacent les coupleurs
classiques basés sur la technologie distribuée. L’approche localisée permet de garder
intactes les capacités de synthese d'impédances du systeme tout en prélevant les

informations électriques le plus pres possible du transistor.

La gestion du mode en impulsions est réalisée grace a une approche temporelle
stroboscopique novatrice. Elle garde la dynamique de mesure RF indépendamment du
rapport cyclique, testé jusqu’a 0.0001. Cette conservation de la dynamique garantit la

qualité des mesures aux fréquences harmoniques.

Enfin, une puissance de 20 Watts a 2 GHz a été mesurée sous pointes en impulsions
avec l’ensemble de ce banc de mesures. Ces domaines de puissances restent tres
difficiles a maitriser, mais tres utile pour suivre la progression des transistors de grands
développements. Cependant, nous ne sommes pas encore arrivés a la limite maximale de

puissance de ce banc.

La constitution de ce banc unique et les apports de ces travaux font que ’ensemble
de ce banc offre un nombre de degrés de liberté tres important permettant 'investigation
de nombreuses caractéristiques des transistors de puissance. Il est en effet possible de
jouer sur les impédances d’entrée et de sortie, les tensions de polarisation et d’impulsion,
les parametres d’impulsions, la puissance et la fréquence RF. De plus, les informations

collectées par ce banc, les cycles RF temporels non linéaires, sont particulierement riches.

Des mesures originales et complexes sont dorénavant possibles, elles ont permis
de valider par la mesure temporelle des résultats de comportements électriques des
transistors de puissance prédits par des simulations. Cette validation des modeles est de
premiere importance dans le cadre des applications tres exigeantes que sont par exemple
les télécommunications sans fil et les systemes radars. La recherche et les avancées en
instrumentation sont donc toujours tres utiles pour la mise au point, la compréhension

et la modélisation des filieres de transistors de puissance.
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Les perspectives qui découlent de ces travaux s’orientent selon trois axes : le logiciel,

les trains d’impulsions et la conception de nouvelles tétes de réception.

Ce banc de mesure est complexe avec de nombreux instruments qu’il faut piloter
de concert. Le logiciel actuel présente des limitations importantes et une structuration
ancienne inadaptée aux évolutions, il s’avere souvent étre une entrave aux possibilités
de caractérisations du banc. Un important travail d’architecture et d’ingénierie logicielle

sera décisif pour la montée en charge et 1'utilisation facilitée de ce banc.

Un degré de liberté théoriquement disponible sur ce banc est aujourd’hui inexploité,
bien que prévu dans la carte d’impulsions qui a été ajoutée au LSNA : le mode de
trains d’impulsions. Pour mettre en place ce mode, il reste a faire un important travail
logiciel et de nombreuses vérifications. Ce mode permettra une caractérisation améliorée
des constantes de temps des transistors de puissances, qu’elles soient liées aux effets
thermiques ou aux effets de pieges. Il sera en effet possible, par ’application de cycles de

séries d’impulsions adaptés, d’exciter des fréquences particulieres du DST.

La derniere perspective concerne le LSNA en lui-méme. Cet instrument est créé
sur la base du MTA avec du matériel relativement ancien et obsolete. Aujourd’hui, les
échantillonneurs RF et les CAN disponibles ont de bien meilleures caractéristiques, en
bande passante et en encombrement, ce qui permet d’envisager la constitution d’une
machine aux performances améliorées. Avec I'utilisation de sondes de puissances a la taille
tres réduite par rapport a des coupleurs classiques, l’ensemble couplage ; échantillonnage

RF; CAN peut étre optimisé par rapport a la solution actuelle de notre banc.
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ARV
CAN
cw
DST
FracN
HEMT
IF
LPT
LRRM
LSNA
MMIC
MTA
PAFE
RF
SOLT
SRD
TOS

Nomenclature

Analyseur de réseaux vectoriel.
Convertisseur Analogique Numérique.
Excitation continue.

Dispositif sous test.

Synthétiseur de basses fréquences a haute précision.

High Electron Mobility Transistor.
Intermediate frequencies.
Load-Pull Temporel.

Line Reflect Reflect Match.

Large Signal Network Analyzer.
Microwave Monolithic Integrated Circuit.
Microwave Transition Analyzer.
Rendement en puissance ajoutée.
Radio frequencies.

Short Open Line Thru.

Step Recovery Diode.

Taux d’onde stationnaire.
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Annexe 1 : Les bandes de fréquences

Symbole Nom bande associée | longueur d’onde
HF High Frequency 3-30MHz 10-100m

P <300MHz

VHF Very High Frequency 50-330MHz 0.9-6m
UHF Ultra High Frequency | 300-1000MHz 0.3-1m

L Long 1-2GHz 15-30cm

S Short 2-4GHz 7.5-15cm
C 4-8GHz 3.75-7.5cm
X 8-12GHz 2.5-3.75cm
Ku under K 12-18GHz 1.67-2.5cm
K Kurz 18-27GHz 1.11-1.67cm
Ka above K 27-40GHz 0.75-1.11cm
mm bande millimétrique 40-300GHz 1mm-0.75cm

TaAB. 5.1 — Bandes de fréquences avec leur symbole associé
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Annexe 2 : Le tableau de Mendeleiev
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Mesures de formes d’ondes temporelles en impulsions : application a la
caractérisation de transistors micro-ondes de forte puissance

Résumé :

Ces travaux traitent de la mesure de formes d’ondes temporelles en mode continu et
en impulsions, avec comme application la caractérisation des transistors de puissance
aux fréquences micro-ondes. Un banc de mesure a été développé autour du Large
Signal Network Analyser. Une caractéristique importante de ce banc est la méthode de
couplage, qui a été améliorée a partir d’une technique localisée. Elle permet de changer
les caractéristiques habituelles de couplage des signaux micro-ondes pour introduire un
minimum de pertes dans le chemin de puissance micro-onde. Elle permet de mesurer
jusqu’a 20 GHz. Dans un deuxieme temps, ’ensemble des mesures du banc a été étendu
en impulsions. Une méthode pour mesurer dans ce mode a été mise en place pour conserver
toute la dynamique de notre systeme, pour des rapports cycliques descendant a 0.0001.
Dans une derniere partie, l'intérét de mesurer les formes d’ondes temporelles avec les
performances électriques des transistors de puissance est démontré, pour observer les
zones limites d’utilisation des transistors en tension et en courant. Les capacités du banc
de mesures a caractériser des composants GaN de puissance ont été prouvées, avec un
HEMT AlGaN/GaN Tiger mesuré a 20 W en impulsions a 2 GHz.

Mots clés : caractérisation en impulsions, HEMT AlGaN/GaN, LSNA, mesures
temporelles, puissance, sonde de puissance.

Pulsed time domain waveforms measurements : application to high power
microwave transistors characterization

Abstract :

This work deals with time domain characterization of microwave power transistors, in
continuous and pulsed modes. A setup has been created with the Large Signal Network
Analyser, in order to manage together the constraints of these two objectives : time domain
and power characterization. For this kind of setup, a key point is the coupling method,
which has used and improved localized techniques defined in the 50s. This method can
improve characteristics of the classical couplers in this kind of setup, to introduce as less
losses as possible in the main RF path, up to 20 GHz. The second part consists in allowing
this setup’s measurements in pulsed mode. A method to acquire data in this mode has
been developed, in order to keep all the setup’s dynamic range, even for duty cycles
of 0.0001. In the last part, the interest of measuring time domain slopes with electrical
performances is showed, to reach the transistor’s limits in terms of voltage and current.
Power capabilities of this setup have been demonstrated with a HEMT AlGaN/GaN Tiger
up to 20 W at 2 GHz.

Keywords : HEMT AlGaN/GaN, LSNA, power, pulsed characterization, time

domain measurements, wave probes.
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