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INTRODUCTION

Compte-tenu de ses possibilités fréquentielles, de ses per-
formances de bruit, de sa dynamique importante et de ses possibilités
en puissance, le transistor 3 effet de champ apparait comme un com-
posant particuliérement prometteur pour des applications en Télécom-

munications.

I1 paralit apte d se substituer au tube 3 ondes progressives
dans les systémes de transmission multicanaux, faisceaux hertziens
notamment, au niveau des étages 3 faible et moyenne puissance. Tou-
tefois, dans ce type d'applications, les conditions de fonctionnement
et les spécifications sont tout-3d-fait particuliéres et il n'est pas
évident d priori que ce composant soit vraiment susceptible de les

satisfaire.

En effet, un certain nombre de spécifications sont relatives
au comportement non linéaire des transistors 3 effet de champ et en
particulier en régime de compression de gain, aux conversions et
surtout aux niveaux d'intermodulation dont 1'importance peut se révé-

ler comparable d celle portant sur le niveau de bruit.

Or, si au début de notre étude beaucoup de travaux avaient
été consacrés 3 l'amélioration des performances de bruit des transis-
tors 3 effet de champ en régime faible signal, ainsi qu'd 1'obtention
de puissances maximales, l'étude des caractéristiques non linéaires,
par contre, n'avait &té que trés peu abordée. Quelques résultats ex-

périmentaux étaient disponibles dans la littérature mais ces résultats



restaient parcellaires et ne permettaient pas de tirer des conclu-
sions relativement générales. De plus nous ne disposions pas de mo-
déle d'étude du comportement non linéaire du transistor i effet de
champ prenant en compte toutes les causes de non linéarités et qui
permettait d'évaluer les performances concernant les niveaux d'inter-

modulation.

I1 est donc apparu essentiel d'étudier d'une maniére appro-
fondie ce probléme en s'attachant 3 préciser les causes physiques
des non-linéarités et l'influence des conditions de fonctionnement
(polarisation, impédances de source et de charge), afin de pouvoir
les limiter en jouant sur les conditions d'utilisation et éventuel-
lement sur les paramétres technologiques des composants. Il s'agira
donc, en fait, d'étudier l'interaction composant-circuit pour que
pour une méme puissance PM’ on ait le moins d'intermodulation pos-

sible.
Cing chapitres composent ce travail :

- Le premier chapitre comporte l'introduction a 1l'analyse
des systémés non linéaires par la technique des séries de Volterra.
Aprés avoir montré comment la relation entrée-sortie (ou fonction
de transfert) pour un circuit linéaire pourrait &tre généralisée 3
un circuit non linéaire en utilisant un développement en série de
Volterra, nous nous attacherons 3 montrer comment cette technique
s'applique & 1l'étude du comportement non linéaire du transistor 3

effet de champ.

Nous montrerons d'abord, comment les sources caractérisant
le comportement des éléments non lindaires s'introduisent dans un
schéma équivalent simplifié. On indiquera ensuite comment la tech-
nique des séries de Volterra s'applique au calcul global de l'inter-

modulation dans le transistor 3 effet de champ.



Cette évaluation des caractéristiques non linéaires basée
sur l'analyse en série de Volterra est valable surtout en régime
faible et moyen niveau. Elle suppose également la connaissance de
1'évolution des éléments du schéma électrique équivalent en fonction
des grandeurs continues de polarisation. Ainsi pour parvenir 3 cette
connaissance,diverses approches théoriques et expérimentales ont été

développées :

- 'Dans le chapitre deux, un modéle numérique du transistor
d effet de champ, basé sur la résolution des équations fondamentales
des semi-conducteurs en régime dynamique faible signal, est présenté.
I1 permet de calculer les principaux éléments du schéma équivalent en
fonction des tensions de polarisation et ainsi de pouveir accéder aux

différents coefficients caractéristiques des non linéarités.

Dans ce chapitre, un autre modéle, dont les hypothéses fon-
damentales sont tout-3-fait identiques 3 celles du modéle présenté
précédemment, permettant d'aborder le cas des régimes forte puissance,
est présenté. Il permet d'évaluer les distorsions harmoniques et leur
dépendance en fonction des paramétres technologiques et des conditions

d'utilisation.

Les validités de ces deux modéles et leur intérét respectif

sont alors discutées et comparées.

- Le chapitre trois montre l'accés aux principales non liné-
arités du transistor 3 effet de champ sous son aspect expérimental.
En effet plusieurs voies d'approches expérimentales sont présentées.
Ainsi, l'accés aux non linéarités qui régissent principalement le cir-
cuit de sortie du T.E.C. est possible en réalisant une mesure basse

fréquence de la distorsion harmonique.

On peut également accéder par une mesure directe aux coef-
ficients non linéaires du T.E.C. : Cette évolution est possible en
réalisant une mesure de paramétres Sij dans la gamme 0.1/1 GHz. Les
possibilités d'utilisation de ces deux méthodes sont étudiées et

systématiquement comparées.



Une troisiéme méthode associant la mesure des paramétres Sij
3 large bande de fréquence d un programme d'optimisation en vue de
déterminer les éléments du schéma &quivalent du T.E.C. est également
étudiée dans la dernidre partie de ce chapitre. Son degré de précision
ainsi que l'opportunité de son utilisation par rapport aux deux mé-

thodes présentées précédemment sont précisés.

- Dans le chapitre quatre, le modéle basé sur l'analyse en
série de Volterra sera utilisé en vue de 1l'étude systématique et
exhaustive des caractéristiques de deux transistors typiques corres-

pondant 3 deux cas extrémes :
Un transistor 3 grille submicronique.
Un transistor de puissance.

Des conclusions seront tirées 3 partir des résultats signi-

ficatifs obtenus.

- Le dernier chapitre, est consacré 3 la mesure des produits
d'intermodulation, en fonction deé conditions de charge et de pola-~
risation pour les deux transistors étudiés précédemment. On effectue
de cette fagon une comparaison systématique théorie-expérience, per-
mettant d'évaluer le degré de validité du modéle basé sur l'analyse

en série de Volterra.



CHAPITRE 1



I.1 INTRODUCTION.

L'étude des propriétés non linéaires du TEC est effectuée en utilisant
la technique de décomposition en série de Volterra appliquée au cas des dis-
positifs actifs en régime faiblement non linéaire.

Cette analyse a été utilisée pour la premiére fois par WIENER [1 ]
pour calculer la réponse d'un systéme non linéaire. En 1967, NARAYANAN appli-
quéa la technique des séries de Volterra au calcul de l'intermodulation pro-
duite par un transistor bipolaire [ 2 ] et de la distorsion produite par des
amplificateurs montés en cascade.

POON a utilisé l'analyse par série de Volterra pour étudier 1'intermodulation
d'ordre trois produite par un transistor bipolaire en employant un modéle a
contrdle de charge [ 3 ].

L'étude la plus compléte a été faite par BUSGANG et al [ % ], Dans le cas de
1l'intermodulation produite par un transistor bipolaire : elle a &té généra-
lisée pour évaluer les caractéristiques d'intermodulation et de transmodu-
lation d'un étage récepteur VHF. Trés récemment KALANTARI [ 5] a étudié les
propriétés non linéaires d'un transistor bipolaire 3 4 GHz en vue de son
emploi dans un faisceau hertzien en modulation d'amplitude. MAURER [ 6] a
étendu l'application de la technique des séries de Volterra au cas des
systémes non linéaires réactifs avec des excitations de type Gaussien.
BEDROSIAN et RICE [ 7] 1l'ont également employée pour étudier des systémes
non linéaires comportant des effets de mémoire et soumis a différentstypes
d'excitations (excitations sinusoidales, de type Gaussien etc ...).

MEYER et al [ 81 ont utilisé cette.méthode d'analyse afin de caractériser la
transmodulation produite par des amplificateurs. Récemment MINASIAN [ 9] &
étudié l'intermodulation d'ordre trois sur un transistor 3 effet de champ

en régime faiblement non linéaire en utilisant un modéle non linéaire rela-

tivement simple.

En ce qui nous concerne, nous allons appliquer la technique des séries
de Volterra au calcul de l'intermodulation d'ordre trois produite par le
transistor d effet de champ en régime faiblement non linéaire a partir d'un
modéle beaucoup plus élaboré que celui utilisé par MINASIAN [10]. Nous nous
attacherons également d étudier l'importance et l'influence respective des
différentes sources non linéaires. Afin de définir les différents produits
d'intermodulation, nous allons introduire les idées de base sur un exemple
simple.

Pour cela considérons un systéme non linéaire pour lequel le niveau de sortie



a chaque instant ne dépend que de la valeur instantanée du niveau d'entrée ;
la fonction de transfert peut &tre représentée sous la forme d'un dévelop-
pement en sériede Taylor
Vs 2

. _ — = + e e+ ...
1 Ve Kl K2V + KSV +
Le nombre des termes d prendre en compte dépend alors du caractére plus ou
moins non linéaire du systéme. ;
Considérons une non linéarité suffisamment faible pour pouvoir n'@tre décrite
que par les trois premiers termes du développement (1).
En considérant une excitation sinusolidale de la forme Ve=A coswt, le signal
de sortie s'écrit alors
2.

K a2 ’ K_A® K a3

2 3 3
S + (Kl.A + -KBA ) cos wt + 5 cos 2wt + m

Ty

Vs =

cos 3wt

On remarque donc qu'en plus du signal fondamental apparaissent des termes
supplémentaires qui sont dus au caractére non linéaire du systéme.
Considérons maintenant le cas ou le signal d'entrée est la superposition de
deux signaux sinusoidaux de fréquences différentes mais relativement voisi-

nes.

3. Ve = A cos wt + A, cos w,t
C'est le cas dans la plupart des systeémes de télécommunication multicanaux.
En utilisant 1l'équation (1), la tension de sortie s'écrit :

2 3

2
V. =K 2_ A, cos w,t + - K Z A, (2A2 + 2A2 - A?) cos W, t
;21 ¢ i 4 73 j21 1 2 1 1

2
2
+
121 A7 cos 20t + KA A, ) cos (w, * w )t

2 3 2

—— — +

+ ) Ay cos 3wt + g KJALA, ) cos (2u)l * w2)t t o

La tension de sortie comporte donc un grand nombre de termes supplémentaires

résultant du caractére non linéaire du systéme.



Figure 1: Evolution des niveaux d'intermodulation.

Als
UILLE



On remarque en particulier que

- les termes correspondants aux fréquences [wi * w%}sont dus
au coefficient d'ordre 2 et sont appelés produits d*inter-

modulation d'ordre deux.

- les termes correspondants aux fréquences [2wi t wj] sont dus
au coefficient d'ordre trois et sont appelés produits d'inter-

modulation d‘ordre trois.

On voit aisément que les produits d'intermodulation d'ordre deux (miiw».)
sont des termes dont les fréquences sont situés soit au voisinage de zéro
(trés basses fréquences), soit au voisinage des fréquences doubles. Ils ne
seront généralement pas inclus dans la bande passante du systéme. En fait,
ce seront donc les produits d'intermodulation d'ordre trois (2mi * wj) qui
seront les plus génants, parce que situés dans la bande passante. Leur
existence constitue une des limitations fondamentales des systémes multi-
canaux ; pour les systémes & trés grand nombre d'amplificateurs répéteurs
(c@bles sous-marins par exemple), ils peuvent &tre la cause d'un bruit
d'intermodulation qui peut prendre une importance plus grande que le bruit
thermique. Afin de caractériser les produits d'intermodulation, supposons
que la charge ne varie pas avec la fréquence. Pour des signaux d'amplitude

égales A, = A2 = A, on voit alors (4) que l'amplitude du produit d'inter-

modulatiin d'ordre deux va croltre comme le carré de l'amplitude A et que
1l'amplitude du produit d'intermodulation d'ordre trois va croitre comme le
cube de l'amplitude A par rapport au terme d'ordre un.

On définit alors le point d'interception d'ordre n comme &tant la puissance
de sortie pour laquelle le niveau du signal fondamental et de 1l'intermodu-
lation d'ordre n seraient égaux. Ceci est illustrée par la fig. 1 ol l'on
remarque que l'augmentation de la puissance incidente a l'entrée du systéme
entraine en sortie une croissance des niveaux d'intermodulation avec des
pentes deux, trois, quatre, etc ...

On remarque également que lorsque le régime de saturation ou de compression
de gain est atteint pour la puissance de sortie du fondamental, des variations
complexes des niveaux d'intermodulation apparaissent.

Si 1'on prolonge les courbes des variations obtenues dans la zone linéaire,
le point d'interception apparait alors clairement comme étant bien caracté-
ristique du comportement non linéaire du systéme.

La méthode d'analyse des non linéarités par développement de la fonction de
transfert en série de Taylor convient parfaitement pour des circuits simples

contenant une seule source de non linéarité liée uniquement d une seule



tension ou d& un seul courant.

Par contre, dans le cas du T.E.C. ol il y a plusieurs sources de non
linéarités qui inter-agissent entre elles, il n'est plus possible d'utiliser
un développement en série de Taylor.

On utilise alors pour représenter ces non linéarités la méthode d'analyse
par série de Volterra. On rappelle qu'on se place dans le cas de faibles non
linéarités et qu'un développement limité 3 l'ordre trois sera alors suffi-

sant. .

I.2 INTRODUCTION A L'ANALYSE DES SYSTEMES NON-LINEAIRES PAR LA TECHNIQUE
DES SERIES DE VOLTERRA.

Afin d'expliciter le formalisme et la technique des séries de Volterra,
nous détaillerons les points essentiels de cette approche sur un exemple
simple [11] . Nous 1'étendrons ensuite au cas beaucoup plus complexe du

traitement du T.E.C.

~

Pour un circuit linéaire, le signal de sortie yft) est relié au signal

d'entrée x(t) par la relation :

5.

+co
yit) = J h(t).x(t~-T).4dT

-0

ou h(1) est la réponse impulsionnelle du circuit linéaire. Dans le domaine
fréquentiel, le spectre du signal de sortie Y(f) est relié au spectre du

signal d'entrée X(f) par la relation :

Y(£f) = H(E).X(E)

ol H(f) est la fonction de transfert du circuit linéaire.

On passe alors de (5) a (6) par transformé de FOURIER et on obtient :

7. o0

H(E) = J h(t).e AT 4o

-C0



oo
8. h(t) = [ H(f).e

-0

+21“fT,df

Dans le cas d'un systéme non-linéaire, le signal de sortie ne peut plus
&tre représenté par une fonction simple du signal d'entrée comme dans le cas

linéaire, mais par une fonctionnelle opérant sur un ensemble de fonctions

Cette fonctionnelle peut &tre représentée alors par un développement
en série de fonctions, nommé série de Volterra, dont la forme constitue
une généralisation des relations obtenues dans le cas linéaire (5).
tEn effet, le terme linéaire s'exprimait sous la forme de l'intégrale de
convolution :

9. t

yl(t) = J . hl(rl).x(t-'rl)d-rl x(t) =0 ; t<0

et en passant au domaine fréquenciel, la fonction de transferts'écrivait

10.
Yl(f)

X(£)

H, (f) =

Lorsque deux signaux sinusoidaux de fréquences fl et f2 sont appliqués a
1l'entrée du systéme, la réponse peut s'exprimer sous la forme d'une double

intégrale de convolution :

ot
y2(t) = AJO JO h2(Tl.T2) x(t—Tl).x(t—Tz) dTl.dT2

On peut alors définir une fonction de transfert d'ordre deux (cf.Annexe I).

sous la forme :

11.

Y, (£, *£,)
2
I X(£)

izl

HQ(fl,ifz) =



La fonction de transfert & l'ordre deux relie donc la réponse a la fréquence
fl iifz au signal d'entrée lorsque celui-ci est constitué de la superposition
de deux signaux de fréquences fl et f2.

De la méme maniére, le troisiéme terme de la série de Volterra, lorsque

trois signaux sinusoldaux sont appliqués, s'exprime sous la forme d'une triple

intégrale de convolution :

t ot gt
ys(t) = JO Jo JO h3(Tl.T2.T3).x(t—Tl).x(t—Tz).x(t—T3).dTl.de.dT3

On passe alors dans le domaine fréquentiel en reliant la fonction de transfert
d'ordre trois & la réponse impulsionnelle d'ordre trois par transformée de
FOURIER d'ol

12. Y.(f , £, £)
H(f,, £, £) = — L 2" 8
3'F1° 20 73 3
I  X(£f.)
i=1 1

En généralisant les relations établies précédemment, le signal de sortie
pourra &tre représenté par un développement en série (série de Volterra),

de la forme :

t t t
y(t) = JO hl.x(t—rl)drl + [o Io hz(rl.rz)x(t—rl).x(t—rz)drldr2 ¥ oua.
13.
o t t n ©
y(t) = Zl I e Jo h (T «oo 1) . igl x(t-1,)dt, = nzl yn(t).

ol hn(l'l cee Tn) est la réponse impulsionnelle d'ordre n ol noyau de Volterra
d'ordre n.

Dans le domaine fréquentiel, 1le signal de sortie Y(f) s'écrit alors :

14. - oo oo 0
Y(£) = ) J - f B (£ ,...,8) 8(E-£,,. £ ). T X(£)df,.
n=1 i

—00 — izl

et la fonction de transfert d'ordre n prend la forme
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_ +oo +00 n
= e e =24im .4dT,
.,fn) J I hn(Tl, ,Tn) .g exp (-21i fiTi) dTl
-0 i=1

-

I.2.3 Application d une_conductante non_linéaire.

Considérons une conductance non linéaire caractérisée par une dépen-
dance I = g(V) ou I est le courant qui la traverse et V la tension d ses
bornes.

Cette dépendance peut s'écrire sous la forme d'un développement en série de
Taylor entre les variations i = I - IO du courant et v = V-Vo de la tension

autour du point moyen de fonctionnement (IO, VO)

16.
n
L 4L P
dav v
e}

I
o

i(t) =
=1

-

17. o
i(t) = ) g v (¢)
©n
n=1
En identifiant i(t) 3 y(t) et v(t) & x(t) d'un systime non linéaire, on peut

écrire le courant traversant la conductance sous la forme d'un développement

en série de Volterra

18.

i(t) = i (t)
n

1He~-1 8

n=1

avec

19, oo o0 o
1n(t) = J .o I hn(rl...r ) I v(t—rj)drj.

‘n
- =00 j:l

On peut représenter le courant i(t) comme résultant de la superposition
d'une composante dite linéaire et d'une composante liée aux non linéarités

(générateur de courant N.L) fig 2.



i
V(ﬂ | =" im. (t)

Q@

Figure 2: Représentation d'une conductance non linéaire.



20.
i(t) = i, + i (%)

avec

21. . T
1 lNL(t) = Z gn.vn(t)
n=2

On peut exprimer 1l'équation (21) sous la forme d'une somme de composantes

in(t) tel que

22. o
NL

[
—~
rt
~
]
o~1
He
ol
—~
ot
~

12(t) + 13(t) + ... etc

En utilisant les définitions précédemment établies de ¥(t) et Y(£f), (11),
il est possible de calculer la transformée de FOURIER de i2(t) et is(t) ou
les sources de courant non linéaires associées a iz(t) et i3(t) dans le domaine
fréquentiel.
On rappelle que la transformée de FOURIER du courant in(t) s'écrit :
n

F[in(t)]A= Hn(fl,...,fn) iEl Vn(fn)

Ainsi quand deux signaux sinusoidaux de fréquence fl et f2 sont appliqués aux
bornes de la conductance, le courant & la fréquence harmonique fl £ f2 sera

donné par :

23.
F [, (1)1 = g2.vl(fl).vl(f2)

De la méme maniére, on a accés 3 la composante non linéaire du courant d'ordre
trois, en appliquant aux bornes de la conductance trois signaux sinusoidaux

de fréquence fl, £, et £,. Ce courant a la fréquence (fl + £, + f3) résultant

2 2
des troissignaux fondamentaux aux fréquences fl, fé et f3 sera alors donné
par :



F3[i3(t)] = g3'vl(fl)'vl(f2)'vl(f3)
24,

+ 28,V (£).V,(£,,5,)

od le second terme est un terme d'interaction entre le signal & la fréquence
fondamentale fl et le terme d'ordre deux V2(f2,f3). Un calcul développé en
Annexe II permet d'accéder aux différents coefficients du développement de

in(t) (iz, i3,..., in(t).

e T - . - - - —— - —— - —— - - P W - o D Y - -

Le circuit simple analysé est constitué de la conductance non linéaire
représentée (fig. 3). associée 3 une source d'impédance réelle Eg, Gg et 3 une
charge réelle et indépendante de la fréquence GL'
Pour une excitation purement sinusoldale (eg = Eg cos wt), la composante fon-
damentale (tension d'ordre un) s'obtient en annulant les composantes de la

source de courant caractéristique des non-linéarités.
25. Vl(fl) = Z.Gg.Eg oi Z = l/(GL + Gg + Gl)

avec
e = E cos wt
g g
Pour une excitation a deux ou trois fréquences, les composantes aux fréquences
somme (ou différence) s'obtiennent & partir du schéma précédent en annulant
la f.e.m de source. En effet, les tensions de sortie d'ordre deux ou trois sont

obtenues en annulant le générateur eg et en substituant respectivement pour

iNL’ les composantes d'ordre deux et trois, d'ou

26. V2(fl, f2) = - Z.F2E12(t)]
- rs

27. VS(fl’ f2, f3) = Z.Fale(t)]

Nous remarquons que Z est identique, le circuit d'entrée et de sortie associé
d la conductance non linéaire étant réel.

On voit que le procédé de calcul est récursif puisque la connaissance de la
tension de sortie d'ordre n implique la connaissance de la tension de sortie
d l'ordre n-1.

En utilisant alors les relations (23), (24) et (25) on peut écrire :
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28.
V2(fl, f2) = - Z'Gz'vl(fl)'vl(fz)
Vy(£, £, £5) = = Z06,.V (£)).V,(£,).V, (£)) + 26,.V, (£,).V,(£,, £,)]
- 2 -
Vo (£, £y, £5) = - 26, - 26, 21V (£)).V (£,).V, (£,).

Les excitations aux fréquences fl’ f_, £, comportant des amplitudes identigues

2% 73
et de valeur Eg'

D'old
29. 2
V2(fl, f2) = -2 G2(Z Gg Eg)
30.
V(£ , £, £) = - 2[G. - 26> 2] (2.6 E )°
avt1? "2° 73 3 2 g g

L
dances de source et de charge dépendent de la fréquence, le procédé de calcul

en supposant que les charges Gg et G, sont réelles. Dans le cas ol les impé-
est identique. En effet, 3 la fréquence somme par exemple, il suffira de faire :

V.(£,, £.) = - Z (f

oEs £y f2).F[i2(t)].

l’
I.3 APPLICATION DE LA TECHNIQUE DES SERIES DE VOLTERRA A L'ETUDE DU
COMPORTEMENT NON LINEAIRE DU T.E.C.

Le régime qui sera étudié est un régime faible et moyen niveau. L'ana-
lyse des non-linéarités sera donc faite en utilisant la technique des séries
de Volterra. Nous nous limiterons aux zones ol un développement d l'ordre trois
est suffisant.
Afin d'effectuer l'analyse de ces non-linéarités nous devons disposer d'un
schéma équivalent complet du transistor auguel on associe des sources caracté-
risant le comportement des éléments non-linéaires. Nous montrerons d'abord
comment ces sources s'introduisent naturellement dans un schéma simplifié.
On indiquera ensuite comment la technique des séries de Volterra s'applique

au calcul global de l'intermodulation dans le T.E.C.
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Une analyse quasi-statique au premier ordre permet de définir un
schéma équivalent simplifié du transistor & effet de champ 3 partir des
lois qui relient le courant drain Id et le courant de grille ié a la charge
emmagasinée sous la grille Qg et aux tensions de polarisation [12].

En régime linaire, en toute premidre approximation, on obtient les équations

suivantes :
31.
id(t) = gmvgs(t) *t g4 Vds(t)
32. d
- lg(t). = a— (Qg)

La premiére équation permet de définir la transconductance &n et la conductance

de sortie 84

33. .. 3T, - 3T,
T d 3V
& v, = Cte V =Cte
ds z gs

La seconde équation permet de définir la capacité grille-source CgS et la

capacité grille-drain ng.

34. 3 9
C :—Qg_ Cd:_(gg
g% v g8 v
gs d
V_.=Cte V__=Cte
gd gs

Le schéma équivalent intrinséque peut alors se représenter de la manidre

suivante : Fig. 4).



C:?d ' oD
, Mé £9d T"ds
s S

Pigure 4: Schéma equivalent lindaire.

o d
s
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Pour étudier les régimes faible et moyen niveau, on peut généraliser
le schéma équivalent précédent ou du moins les équations précédentes en
effectuant un développement en série de Taylor autour du point de fonction-
nement.

On obtient alors

35.
o [+ k+1_
id(t) = Z 1 ° T - . VZ
k=o £=0 k!Z! 3Vk BVZV gs ds
gs ds
o )
36.
o o akﬂ’.q
g =4 ] ] 2 4 vk ot
k=o £=0c k!&! aVk gs &
s .3V d
g,o g6

Puisque Id et Qg sont des fénctions qui dépendent de deux grandeurs (Vgs’ VdS
pour Id, Vgs et ng pour Qg)’ on pourra introduire un schéma équivalent non
linéaire ou les quatre paramétres &qo 84> Cgs et ng seraient des &léments
non-linéaires & deux dimensions.

Chacun dépendrait de la tension d ses bornes et d'une tension aux bornes
d'une autre maille du circuit.

On obtiendrait alors le schéma équivalent non-linéaire en associant & la
représentation de chaque élément en régime linéaire, une source de courant

en paralléle sur celui-ci et traduisant le comportement non linéaire de
1'élément.

En fait, on peut en effet regrouper les quatre sources de courant non linéaires

en trois sources principales qui prennent les formes suivantes :

37.
id () = ) ) g, V.o (t). v, (t)
A, Koo 050 kL gs ds
38. Lo e ) .
1gsNL(t) = = kzl KZ Cp vgs(t).vgd(t) ; k+l 2 2



(o] oo , k E
kzo Kzl Crp .Vgs(t) .ng(t)

4

39. iquL(t) T It

ol les coefficients 80> Cip> CLZ sont directement reliés auxdérivées par-
tielles des équations (35) et (36). L'équation 37 décrit la non-linéarité
d'une conductance i deux dimensions, les équations (38 et 39) d'une capacité
d deux dimensions. Le schéma équivalent non-linéaire est représenté alors

de la maniére suivante (fig. 5).

La source de courant caractérisant la non-linéarité du-circuit:de sortie
obtenwa partir de l'équation (37) prend la forme suivante si on limite le

développement 3 l'ordre trois :

40. 3 B

3
L k £
gs * KZQ €08 Vas T kzl Egl &kl gs Vs

3
i (t) = Z g v
dy.L Lo ko
Les composantes d'ordre deux et trois des séries de Volterra associées a
cette source de courant s'obtiennent alors en utilisant la démarche présentée
dans le paragraphe I.2.3.
On obtient :

41.
(t)

2 B} 2
Vgsl(t) t 855 Vs

idz(t) (t) + &g 2@ (t).vds

g
20 T 1 1

42. 3

€an V
30 gsl

ids(t) (t) + 28, vgs (t).v < (v .

1 g%,

+

3
£03 Vdsl(t) + 2g02 vdsl(t). VdS2(t)

-+

811

(V%s (t)-Vd d

(v) +v __ (t).v
S1 . &85

(£))
Sq

+

2 2
g,V (t)w () +g,v._ (D)w (t).
12" gs, ds, 21 gs, ds,

Les sources de courant traduisant le comportement non linéaire du circuit
d'entrée sont obtenues quant d elles 3 partir des &quations (38 et 39).
De la m@me fagon que précédemment, si l'on limite le développement 3 1'ordre

trois, les courants igsN L et ing L s'expriment par :



igdnu

Go-

- ! —iF ] . —
| | Cod
vgs ‘Cgsgéigs* gﬂé 9% éidm_ vdls

Seo 2S5

Q

Figure 5: Schema équivalent non linéaire.



14

3, L o o
ey L T DL G RO DRERALT OGS
4,
3
. _ d o' v
tedy () = g L Gy 0 4 kZl EZl Clg Vh (0 ()]

On peut écrire alors les composantes d'ordre deux et trois des séries de

Volterra associées a igsy 1, et lng.L'
45,
igs, =20, v ()L v () +c, v (0).3v (o (0).Sv o)
2 20 gs, dt g5, 11 = ‘dt gdl gdl dt gs, ’

On obtient de méme la composante d'ordre trois igsa. Quant & igdz(t), il
s'obtient d partir de igs2 en inversant les indices des coefficients c/ijet en
transformant C en C', Vgs en ng et ggd en Vas® La démarche est identique

our i . (t).
P gd3

Les sources traduisant les effets non linéaires dans le domaine fréquentiel

sont obtenues a partir de leurs expressions temporelles par transformée de

Fourier.
46.
F2[id2(t)] = g20 (f ).V l(f )+g02 d (f ). V l(f2)
R R N ART (£.).V. (£)1
2 gs; 1 : ds, "2 gs; 2 ’ ds, "1

de la mé€me fagon on obtient :

47. ids(t) = Fatida(t)]
48, igsz(t) == F2[igs2(t)}
49, igs,(t) = Fatigss(t)]
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Le schéma équivalent comprenant les sources représentant les non-
linéarités du transistor 3 effet de champ, associé aux circuits linéaires
;. est représenté (fig. 6).

De plus, nous avons introduit la résistance Ri qui rend compte des effets

d'entrée (Eg, Yg) et de sortieV¥

de propagation dans le canal et la capacité CdS qui traduit les effets de
stockage de charge entre source et drain. Remarquons que des schémas équi-
valents beaucoup plus compliqués (comprenant jusqu'd 14 &léments) pourront:
8tre introduits facilement dans le modéle.

L'analyse nodale (noeuds G, D, C) du circuit permet d'écrire alors 1l'équation

matricielle suivante :
50. LYl.[vl = [s]

ol [Y] est la matrice nodale admittance, [V] le vecteur colonne tension aux
noeuds et [S] le vecteur colonne source de courant.

si Eg = l.exp(iuﬁt) on obtient & partir de (50) :

51.
YE

v, (D1 = [v()1™

O seees (I

On a donc accés au vecteur tension aux noeuds 3 l'ordre un, en supprimant
les sources de courant non-lindaireset en excitant le circuit & 1'entrée
avec un générateur d'amplitude égale 3 1 volt et de fréquence fl. Ainsi
la réponse du systéme 3 un ordre supérieur ou égal 3 deux sera obtenue

en court-circuitant la source d'entrée et en excitant le réseau avec les
sources de courant non-linéaires.

Le vecteur [V] s'écrit donc

52.

-

—Fn[l

_ -1
[Vn(fl + ...+ fn)] = [Y(fl + ... + fn] .

-FIEI]
n n




L |
¢ gm =d

b4

wnd

Figure 6: Schéma équivalent non linéaire du transistor T.E.C

D
25

» . . 0 . b4 »
assoeté aux circuits Linéaires d'entrée et de sortie.

QUi)
Ueg
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od Fn[In] est la transformée de Fourier de la source de courant d'ordre n au
noeud n et (Y ] la matrice nodale admittance du circuit & la fréquence
+ ...+ £
fl fn
A partir de 1la écrivons la matrice nodale du circuit de la fig. (%) ainsi

que les vecteurs colonne [V] et [S]

53. = » -
Yg-+ 1w(CgS+ng) - 1mcgs - lwcgd
[y = - legs 1ngs + l/Ri 0
&, - 1ngd - g YL + gd + lm(ng+CdS)
54,

V1 = (Vg(w), Vo), Vy(w)®

bt . -
55. [s] =( Fnﬁlgs+1gd] + Eg.Yg, Fn[lgs], anlds igdl)

Il s'agira donc maintenant de calculer le vecteur [V] pour chaque fréquence
d'intérét. Si par exemple on s'intéresse 3 l'intermodulation, le vecteur V

est tout d'abord calculé pour lesfréquences f = fl puis £ = £ . S'agissant

donc de la réponse du systéme au premier ordre, les sources dz courant non-
linéaires F sont nulles dans 1'équation (55).
I1 est clair alors que la connaissance du vecteur V aux fréquences f = fl et f2
(V(fl), V(f2)) permet 4'obtenir les sources de courant d'ordre deux,
Fys d partir des équations (46 et 48).
On peut donec calculer successivement 3 l'ordre 2, les vecteurs V(fl’ f2) pour
£ = fl+f2 et V(—fl,f2) pour £ = f2-fl en rendant Eg identiquement nul et en
sabstituantles sources F2 précédemment calculées, dans le vecteur S. Les sources
de courant d'ordre trois F, peuvent alors &tre olftenues d partir ‘des équations

(47 et 49).

-

Le vecteur V sera donc calculé au troisiéme ordre V(—fl, f2, f3) pour

£f = 2f2 - fl en annulant Eg et en substituant de nouveau les sources ?3
précédemment calculées, dans le vecteur S.
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L'évaluation des caractéristiques non linéaires est faite généralement
en réalisant des mesures avec deux signaux de fréquences proches (méthode
dite des deux porteuses égales). Exprimons la puissance maximale disponible

du générateur. Celle-ci s'écrit :

56.
_ 22,
PA = Eg/BZRe[Zg(fl)]

ol Eg est l'amplitude du signal d'entrée.
Quant d la puissance de sortie d la fréquence fondamentale (d'ordre un),

elle est donnée par :

57.

_ 2 2
Pl(fl) = .IRe[ZL(fl)].I VD(fl)l / lZL(fl)l

N =

De la méme fagon on peut déduire la puissance d'ordre deux P2(fl;f2) obtenue
a la fréquence fl t £, quand on applique d l'entrée deux signaux de méme

amplitude et de fréquence fl et £, (intermodulation d'ordre deux)

2

58.
.1 2 2
Pz(fl,f2) = Eqmé [zL(fl,f2].| VD(fl,+f2)| /IZL(fl,+f2)|

En généralisant cette formule au cas de n signaux sinusoidaux d'amplitude

€gale et de fréquence. f f2, ceey fi’ eees. £, on évalue de la méme maniére

l’

n
la puissance recueillie a la fréquence f = fi en utilisant la relation

e~

-

suivante :

59. 0

2
) 1 lVD(i-l £.)1
PCY £)=35R_[2,(] £)]. =

o 2
lzL(.Z fi)]
i=1

Ainsi en multipliant 1'équation 57 haut et bas par SIRé[Zg(fl)] et en prenant
1'amplitude du signal d'entrée Eg égale 34 un volt, la puissance de sortie a

l'ordre un peut s'exprimer en dBm sous la forme suivante :
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60.

log ]Re[ Zg( fl)]JRe[ZL(fl) ]

P.. = (P,) + 20 logl|v_(£f.)| + 10
Ll A’dBm D1 'ZL(fl)’2

+ 10 log 4.

De fagon identique on obtient :

P, = P (f, ££f)etP  =P(2F -f).
61.
Py = B (£, £ £,) = 2P,(dBm) + 20 log [V (£,, *f,)]
R[Z (f, £ £)IR[Z (£)IR [Z (£f,)]
+ 10 log e L 72 1 e g "1l e g T2
. 2
|2, (£, £ £)1
-3
+ 10 log (32.10 7)
62.
Pg = P (2f-f) = SPA(dBm) + 20 log IVD(fQ, £, —fl)l

’ 2
R [Z (2f-£)]. R [Z (£)IR [Z (£)1 -
+ 10 log e L T2 71 e" g1 e” g "2

2
lZL(sz-fl)l
-6
+ 10 log (144.10 ).

I1 est alors aisé de déduire des relations ainsi obtenues, le point d'inter-
section en remarquant que les pentes des expressions PTl’ PL2 et PL3 = f(PA)
sont respectivement de 1, 2 et 3. Le point d'intersection de 1l'intermodula-

tion d'ordre trois s'écrit alors :

63. I,(dBm) = (3 Py, - P ,)/2
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En utilisant la technique des séries de Volterra précédemment déve-
loppée, un programme de catcul de 1'intermodulation d'ordre trois i donc
été écrit en language "BASIC" sur un ordinateur de table (HP 9835).
L'organigramme général de ce programme est présenté fig. (7).
L'opération d'entrée des données consiste 3 introduire les valeurs des
coefficients associés aux quatre éléments non linéaires considérés, 3 décri-
re le circuit associé et a indiquer les différentes fréquences d'intérét
ainsi que les impédances de source et de charge pour chacune de ces fré-

quences.

Les valeurs de ces impédances de source et de charge déterminent
directement celle du gain de l'amplificateur. I1 faut donc au préalable
définir ce gain aprés avoir vérifié que celui-ci pouvait &tre stable en cal-

culant le coefficient de stabilité [131].

En pratique il existe une infinité de couples de valeurs de ZL et Zg
qui permettent d'obtenir un gain donné. Sur l'abaque de Smith, les points
représentants ces couples se trouvent sur des cercles pour une valeur
donnée du gain.

Un sous programme dont l'organigramme est représenté fig. 8 est donc utilisé
afin de déterminer ces lieux & partir des paramétres Sij du transistor a

effet de champ ainsi que les valeurs de Z. et Zg qui donnent le gain maximum.

L
Pour une valeur choisie du gain, on pourra introduire dans le programme

de calcul de l'intermodulation le couple de valeurs d'impédances de source

et de charge 3 présenter au transistor, et calculer dans ce cas:le point

d'interception de l'intermodulation d'ordre trois.

Sur l'abaque de Smith on pourra donc faire apparaitre les lieux des

impédances de charge qui donnent un méme niveau d'intermodulation.
En fait, la particularité de ce programme de calcul réside

- d'une part dans sa souplesse d'utilisation

- d'autre part dans sa rapidité.



Coefficients igure 7: Organigramme géndral du programme
non linéaires du TEC de caZcuZ'de Z'intez:modulati-on
d'ordre trois. -

Description
du circuit
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Tableau des fréquences
et des impédances de source
et de charge

Calcul de
la matrice nodale . 4&
du vecteur source
de courant
Triangularisation de Boucle en fréquence
la matrica nodale
f1, f2
2 + 1.
fy - f,
Calcul du vecteur 2F, - F,
tension
N

Calcul de 1a puissance
déiivrée 3 la charge

Calcul des sources
non linéaires

Calcul du point
d'intersection d'ordre 3




PARAMETRES S j
EN FONCTION DE
LA FREQUENCE
l
CHOIX DE LA
FREQUENCE DE
TRAVAIL

CALCUL DES CERCLES

DE STABILITE
DANS LE PLAN D'ENTREE
ET LE PLAN DE SORTIE
DU QUADRIPOLE
I
CALCUL DU GAIN
MAXIMUM (MAG)

|

CALCUL DU CERCLE a

Gain = Cte défini par son

G
Centre ry, = £(S;4, EE?
G
et son rayon Rgy = £(Sij, Go)
od G, = 1S,,]2

et G le gain désiré

‘CALCUL DE L'IMPEDANCE DE

SOURCE Zg ET DE CHARGE Zj,
* POUR UN POINT DU CERCLE
G = Cte

Figure 8: Programme de calcul dec impédances de source et de charge.
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1.400E-02
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YECT.E

-1.0000E+00
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0.0000E+00
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0.0000B+00

type 4d'élément (2 impédance, R résistance, G conductance,
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-+ tension)

valeur de l'élément

n°® de la branche de contrdle pour un générateur de csurant
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En effet, le programme est congu afin de pouvoir utiliser un schéma équi-
valent quelconque du transistor 3 effet de champ (incluant les éléments
parasites par exemple). Ainsi la description du circuit du type mailles-
noeuds [14 ] illustrée par la fig. 7); permet pour chaque fréquence d'in-
térét de déduire facilement la matrice nodale admittance [Y] de 1'équation
(53).

Le procédé de calcul utilisé permet de gagner un temps important sur
1'évaluation du vecteur tension golonne [V] aux noeuds. En effet, une fois
la matrice nodale [Y] calculée, il faut l'inverser pour accéder au vecteur

tension :
vl = [YI™% . [s]

Le programme utilise donc un sous-programme d'inversion de matrice utilisant
la factorisationdite "Lower-upper" [15], qui permet de réduire le nombre
d'opérations a effectuer

Dans cette procédure, la matrice [Y] est décomposée alors en un produit
d'une matrice triangulaire basse par une matrice triangulaire haute.
(cf.Annexe III)

Lyl = [L] * LUl.

Le vecteur [V] est alors calculé et on peut donc connaltre la puissance
délivrée 3 la charge.

Pour un schéma équivalent classique incluant les éléments parasites, le
calcul du niveau d'intermodulation d'ordre trois nécessite un temps de

calcul de l'ordre de deux minutes sur calculateur HP 9835.

1.3.6 Conclusion.

Nous avons donc montré comment la technique des séries de Volterra
pouvait s'appliquer d 1'étude des non-linéarités produites par le tran-
sistor 3 effet de champ. Nous avons également montré comment cette analyse
était réalisée en régime faiblement non lindaire quand un développement 3
l'ordre trois est suffisant.

La méthode a donc été explicitée sur un exemple simple (§. I.3). Un schéma
équivalent en régime non linéaire a été introduit en associant au gquatre
&1léments gon linéaires (gm, g Cgs et ng) une source de courant en

paralléle. Le comportement non linéaire de ces &léments et par conséquent

ces sources dépendent des valeurs d'un certain nombre de coefficients carac-
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téristiques dont la liste est donnée dans le tableau I.
Ceux-ci s'expriment directement & partir des dérivées premiére et seconde

des quatre éléments (gm, 84> C__ et ng) en fonction des grandeurs continues

s
de polarisation comme le montrg le tableau I.

Ainsi apparalt donc la nécessité de mettre en oeuvre un certain nombre de
techniques qui permettront d'accéder a ces différents coefficients non-linéaires
ou d ces différentes dérivées.

Ces techniques seront étudiées dans le chapitre deux et trois ol nous
préciserons 1l'évolution des éléments du schéma équivalent du transistor d

effet de champ :
- d'une part & partir de modéles numériques

- d'autre part d partir de techniques expérimentales.
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II.1 MODELE NUMERIQUE DES TRANSISTORS A EFFET DE CHAMP [ 1]

Ce modéle a été mis en place pour évaluer les performances et permettre
l'optimisation de transistors d grille submicronique. Il permet de calculer
les principaux éléments du schéma équivalent et donc d'évaluer leurs évolutions
en fonction des tensions de pelarisation et par 13 d'accéder aux différents

coefficients (cf. § I1.3.6) caractéristiques des non-linéarités,

Le principe fondamental de la méthode consiste 3 suivre les porteurs
de la source au drain en prenant en compte,durant ce parcours,l'évolution
des grandeurs physiques caractérisant la dynamique des porteurs notamment
1l'énergie. Afin de simplifier le calcul, plusieurs hypothéses fondamentales

sont faites

- la zone désertée en dessous de la grille est supposée totalement

vide de porteurs

- les lignes équipotentielles, 3 l'extérieur de la zone désertée

sont supposées perpendiculaires & l'axe source-drain

- 1l'injection des porteurs dans le substrat (de dopage supposé nul)
est prise en compte en admettant que sur une certaine profondeur
Vg @# Lg/2), les lignes équipotentielles y sont identiques & celles

qui existent dans le canal.

Partant de ces hypothdses, nous pourrons aisément &valuer le potentiel V(x) le
long de l'axe source drain qui résulte de l'intégration de la composante longi-
tudinale du champ électrique 3 1l'intérieur du canal.

Nous utilisons un traitement discrétisé des é&quations fondamentales des semi-
conducteurs (équation de Poisson, équation de continuité) et des équations
phénoménologiques de conservation du moment et de 1'énergie des particules
permettant de prendre en compte les effets de dynamique électronique non sta-
tionnaire [2].

La largeur du canal, tant en dessous de la grille que dans les espaces grille-
source et source-drain sera évaluée en utilisant les résultats des travaux de

Mac Kenna [3] et en considérant la différence du potentiel locale V(x) - Vgs'
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En pratique les variations successives de l'épaisseur du canal sont obtenues

d partir d'une résolution de 1'équation de Poisson bidimensionnelle tenant

compte des variations du champ longitudinal dans le canal.

Les différentes équations mises sous une forme discrétisée peuvent €tre com-

binées en une seule équation du second degré en v (vitesse des porteurs a

1'abscisse 1) : A, V? + B, v, +C =0 o1 A., B, et C. sont des constantes
i1 i'i i? 71 i

calculées d l'abscisse i-1.

Cette équation est résolue numériquement d chaque abscisse i.

On en déduit la valeur de la vitesse des porteurs, puis en utilisant les

équations précédentes celles du champ électrique et de la concentration

locale des porteurs.

Ce calcul est effectué pour un courant drain et une tension grille-source

donnée qui en constituent les variables d'entrée, la tension drain en étant

une variable de sortie.

De méme, de la connaissance de l'épaisseur de la zone désertée, on peut déduire

la valeur de la charge Q contenue dans la zone désertée.

Pour déterminer les éléments essentiels du schéma équivalent et leur évolution

en fonction des grandeurs continues de polarisation, un programme modifié a
été mis au point, utilisant des variations au premier ordre des variables

d'entrée.

I1.1.2. Validité et utilisation de ce modéle.

Ce modéle a été utilisé pour prévoir les principales performances des
transistors d effet de champ & grille submicronique. Nous ne donnerons pas
les résultats essentiels du modéle largement développés par ailleurs {1, 2,
A titre d'exemple, nous donnoms, Fig. (10,11,12 ), les évolutions théoriques
et expérimentales des trois éléments essentiels du schéma équivalent 8y 84

etcgs pour le transistor NEC 388.

IT.1.2.1 Resultats.

A partir de ces évolutions, deux conclusions essentielles s'imposent

- méme pour des transistors d grille fortement submicronique
(Lg ~.5 1) on observe une excellente concordance entre prévisions théoriques
et résultats expérimentaux : en particulier pour la transconductance 1'accord
est satisfaisant d mieux que 3 %. Ce résultat est remarquable, eu égard 3 la

simplicité du modéle, au fait qu'il repose essentiellement sur des équations

5]
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phénoménologiques et que le nombre de paramétres ajustables est réduit au

minimum (un seul yl).

- par contre, les évolutions de ces éléments avec les tensions
de polarisation ne sont pas tout d fait similaires et donc en ce qui concerne
les dérivées premiére et seconde dont dépendent directement les niveaux d'inter-
modulation, il y a des différences trés importantes entre prévisions théoriques
et résultats expérimentaux. Les sens d‘'évolution et donc les signes des dérivées
sont généralement similaires mais les ordres de grandeur peuvent &tre notable-

ment différents.
D'autres remarques doivent &tre faites

- les évolutions de la transconductance font apparaitre une bonne
concordance entre prévisions théoriques et valeurs expérimentales relevées
en basse fréquence.
Par contre, les mesures effectuées dans la bande des 100 3 500 MHZ font appa-
ralitre des valeurs de transconductance beaucoup plus faibles, caractéristiques

de l'influence néfaste des piéges.

~ les deux valeurs théoriques de la conductance de sortie ont été
calculées pour deux valeurs de ys (Lg/2 et Lg/2 + a) ; elles encadrent tres
convenablement les résultats expérimentaux et ceci semble montrer qu'une bonne
estimation de Y semble &tre (Eﬁi%%§4).

D'autres confrontations théorie-expérience portant sur des transistors
aux paramétres technologiques (longueurs de grille, épaisseurs de couche active)
trés divers ont été effectues [ 1 Jet permettent de tirer des conclusions tout

3 fait similaires.
I1.2 MODELE ANALYTIQUE A DEUX ZONES.

Ce modéle analytique du transitor d effet de champ, initialement proposé
par GREBENE et GHANDI [6] et repris par PUCEL et al [7] pour des calculs de
bruit, puis par GRAFFEUIL [8] permet d'évaluer les variations des différents

€léments du schéma équivalent en fonction des tensions de polarisation.
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Ce modéle utilise une dépendance de la vitesse des porteurs en fonction

du champ qui est idéalisée et qui se divise en deux parties :

- la premiére partie ol la vitesse est proportionnelle au champ

électrique (G.C.A.)

- la seconde partie ou l'on atteint la vitesse de saturation.

De la méme fagon, le canal peut &tre divisé en deux zones :

- une zone ou le régime de mobilité est obtenu et la loi de
Schickley . vérifiée
/
- une zone ou la vitesse est supposée saturée et ol est réalisée
une résolution approximative de 1'équation de Poisson en régime

bidimensionnel.
Ce modéle présente l'avantage d'@tre simple et de permettre une formulation
analytique.

Cependant, il présente des inconvénients :

- difficulté d'application au cas des grilles courtes car il ne

prend pas en compte les effets de dynamique non stationnaire

- utilisation d'une loi de dépendance entre vitesse des porteurs

et champ électrique non physique

- non prise en compte des effets de bords

- mauvaise estimation de la conductance de sortie gd.

L'exploitation de ce modéle en vue d'obtenir les différents coefficients non

linéaires, n'a pas été systématiquement effectuée pour les raisons suivantes

- un accord théorie-expérience trés approximatif pour les &léments
du schéma équivalent (en particulier gd) qui ne permet pas d'obtenir

une précision suffisante pour les dérivées d'ordre deux et trois.
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- 1l'existence d'un modeéle plus réaliste (§ II.1) mais qui se
révéle également limité pour la détermination des coefficients

non linéaires.

- la possibilité d'accéder directement 4 ces coefficients par la

technique de mesure présentée au § III.3.

II.3 CONCEPTION ET UTILISATION D'UN MODELE GRAND SIGNAL.

II.3.1 Introduction.
I1 nous a semblé important de concevoir, de réaliser et d'utiliser un
modéle du transistor 4 effet de champ permettant d‘'étudier le régime dynamique

grand signal pour plusieurs raisons essentielles

- il devait permettre de passer progressivement du régime petit
niveau au régime grand signal et d ce titre constituer un com-
plément du modéle par analyse en séries de Volterra, en particulier
pour délimiter les zones d'application de ce dernier, compte-tenu

des hypothéses effectuées ;

- 11 pouvait offrir la possibilité d'évaluer la distorsion harmo-
nique et de déterminer d quelles conditions elle pouvait &tre
minimisée, ce qui peut &tre trés important pour les applications

des transistors a effet de champ en régime fort et moyen niveau ;

- il devait permettre de mettre en évidence certaines limitations
ou fonctionnement en régime dynamique grand signal, en particulier
par l'apparition de distorsions harmoniques anormales lies 3 des

phénoménes de saturation par exemple.

Afin de satisfaire ce dernier impératif et d'offrir la possibilité
d'étudier des<composants de dimensions trés diverses et en particulier 3 grille
submicronique, nous avons choisi de concevoir une résolution directe des équa-
tions fondamentales des semi-conducteurs plutdt que d'utiliser un modéle composé
d'éléments de schéma équivalent non linéaires, dont le domaine d'application
est nécessairement plus restreint. Toutefois, ce modéle comporte des hypothdses

simplificatrices importantes afin d'obtenir une résolution numérique dans des
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temps de calcul raisonnables et compatibles avec des études systématiques.

Les hypothéses fondamentales sont tout 3 fait similaires 3 celles du modéle
statique et dynamique faible signal décrit sommairement par ailleurs au paragra-
phe II.1. et de fagon plus approfondie dans [10] et [11]. Sans entrer dans les
détails, on peut rappeler qu'il utilise un traitement quasi-unidimensionnel dans
lequel les effets non.stationnaires de la dynamique des porteurs dans le GaAs
sont pris en compte au moyen d'une formulation analytique. De méme, ce modéle
tient compte de 1'influence des effets de bord ainsi que de ceux 1liés 3 la réaction

de charge d'espace dans le canal.
Dans le modéle dynamique, on fait deux hypothéses supplémentaires

- on admet que le temps de transit des porteurs dans la zone 4'influen-
ce sous la grille est négligeable devant la période du signal ; cette hypothése
‘est tout d fait justifiée 3 10 GHz pour des transistors dont la longueur de grille
est inférieure & 1y . Elle le serait moins pour certains transistors de puissance
quand on considére des régimes proches du claquage ol des domaines de champ élec-

triques élevés peuvent exister dans l'espace source drain ;

- on néglige l'influence des courants de diffusion devant celle des
courants de conduction et de déplacement. Ceci est parfaitement justifié comme
1'a montré CapPY [1 ] pour la plupart des régimes de fonctionnement habituels

du transistor 3 effet de champ.

L'évolution spatiale des différentes grandeurs caractéristiques (concen-
tration, vitesse et énergie des porteurs, champ électrique ...) est déterminée
d chaque instant t par résolution des équations fondamentales des semi-conduc=

teurs écrites sous une forme discrétisée :
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- équation du courant de conduction local :
I=gZynv

- équation de conservation du moment moyen des porteurs :

a(m () v) = qF - m*(e) v
dt Tm(e)

En pratique, on négligera la plupart du temps le premier membre de

cette équation.

- équation de conservation de 1l'énergie moyenne des porteurs :

de = gE dx - £E- &

Ts(e)

- équation de Poisson dans le canal :

3E

=4 -
ax € (n ND)

- équation de continuité dans le canal :

ol _ _ dy
ax 4z ND dt

I1.5.2.5 Methode de_cateul.

On pratique donc une double discrétisation sur l'espace et sur le temps.
A chaque instant t, on résoud le systéme d'équations précédent : en fait,
celui-ci peut se résumer en une seule équation du second ordre donnant 1'évolu-

tion de la vitesse moyenne des porteurs
2
Avi(x,t) + Bvix,t) +C =0

Les grandeurs A, B, C peuvent &tre évaluées a partir dela donnée des
principales grandeurs caractéristiques a l'abscisse (x-1). A partir de la valeur
de la vitesse v(x,t), comme dans le modéle statique, il est possible de calculer
celle du champ électrique, du potentiel local de la concentration n et de 1'éner-

gie des porteurs.
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I1 est donc possible de calculer de proche en proche, de la source vers le
drain, l1'évolution sgpatiale des grandeurs caractéristiques (v, n, €, E ...)

si 1'on connalt leurs valeurs & l'origine, pour une valeur donnée de la tension
grille source. Les valeurs de ces grandeurs 3 l'origine peuvent &tre facilement
connues d partir de la donnée du courant source en admettant que loin de la
grille les porteurs sont froids (g = 80) et que leur concentration est égale

d celle du dopage (n = ND) :
IS = g.Z.a vNd avec v = Hy E

Par ailleurs, l'intégration du champ électrique de la source vers le
drain fournit la valeur de la tension drain source et de 1l'évolution de la
charge dans la zone désertée, on déduit le courant grille IG(t). Ainsi ce
programme numérique nous donne 1l'évolution temporelle de la tension drain
source et du courant grille quand on connait celle du.courant source IS(t)
et de la tension grille source Vgs(t). En pratique, on impose une tension

grille source et une impédance de charge Z_ non seulement d la fréquence fonda-

L
mentale, mais aussi aux fréquences harmoniques et intermédiaires. Pour tenir
compte de cet élément, nous avons donc dd mettre en place une procédure de
résolution itérative s'appuyant sur l'intersection composant circuit (figure 13).
Ainsi par exemple, a la premiére période, on injecte un courant de source quasi-
sinusoidal ou une solution approchée calculée par ailleurs. A partir des compo-
santes harmoniques de la tension drain de celles du courant grille et de la
valeur de l'impédance de charge, on déduit une meilleure estimation du courant
source que l'on injecte pour la deuxiéme période et ainsi de suite.

Deux éléments ont été utilisés pour faciliter la convergence rapide du program- _

me

- le niveau pour le premier régime étudié est assez faible et une solution
approchée Is(n) peut &tre évaluée avec une bonne précision d partir du

schéma équivalent petit signal ;

- les régimes de fonctionnement étudiés successivement correspondent a
des niveaux croissants ; il est ainsi possible d'avoir pour solution
approchée, la solution finale précédente, affectée d'un coefficient
multiplicatif qui rend compte des valeurs différentes des niveaux
d'excitations. Ainsi, le nombre d'itérations nécessaires pour avoir
une précision satisfaisante peut &tre relativement réduit. Cette
méthode de résolution numérique a été implantée sur ordinateur CII-HB

type IRIS 80 3 1'Université de Lille.
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Ce modéle permet d‘'accéder directement aux taux de distorsion harmoni-
que en tension et d'étudier leur évolution en fonction des principaux para-
métres caractéristiques, soit du transistor proprement dit, soit du régime
de fonctionnement. Nous donnons trois exemples caractéristiques de telles

dépendances :

- la figure 14 représente l'évolution des composantes de la
tension de sortie en fonction de la puissance d'entrée pour
deux transistors dont les couches actives ont des caracté-
ristiques assez typiques et deux valeurs de dopage. Non seule-
ment pour une méme puissance d'entrée, le niveau de sortie sur
la fréquence fondamentale est plus élevé mais aussi les taux
de distorsion harmoniques deviennent plus faibles quand le do-
page est plus grand. L'intérét de dopages élevés ressort plus
directement de la comparaison d niveau de sortie équivalent sur
la fréquence fondamentale : dans ce cas, la puissance d'entrée
nécessaire et les taux d'harmoniques sont beaucoup plus faibles
quand le dopage devient plus important. Ces effets ne peuvent
s'interpréter facilement en considérant les théories simplifiées
ol la transconductance est relativemnt indépendante du dopage,
de méme que le produit gain bande. Seule une analyse numérique
permet de prévoir de tels effets. On peut fournir cependant un
début d'interprétation qualitative en indiquant que la distorsion
harmonique est d'autant plus faible pour un méme niveau de sortie
que le courant maximum est plus élevé : comme le courant maximum
croit avec le dopage de la couche, 1'évolution constatée est donc

~ assez normale.

- la figure 15 fait apparaitre la dépendance entre la distorsion et
1'épaisseur de la couche active ; 1l'évolution du niveau de sortie
aux diverses fréquences est représentée en fonction du niveau
d'entrée. On peut remarquer que si le niveau de sortie croit quand
1'épaisseur de la couche active diminue, il en est de méme du taux
de distorsion. M@me 3 niveau de sortie égal, alors qu'il faut un
niveau d'entrée plus grand que l'épaisseur de la couche est plus
grande, le taux de distorsion reste plus faible. L'augmentation du

gain avec la diminution de a est un effet bien connu.
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Par contre, l'évolution du taux de distorsion était totalement
imprévisible et ne peut s'interpréter qualitativement qu'en rap-
pelant que la encore, le courant maximum est une fonction crois-

sante de l'épaisseur de la couche.

- La figure 16 montre la dépendance entre le taux de distorsion har-
monique et la valeur de la résistance de charge & la fréquence fon-

damentale.

On peut constater que pour une méme puissance d'entrée, le taux de distor-
sion harmonique est d'autant plus élevé que la résistance de charge est grande.
Ceci est sans doute 1ié au fait que leoniveau de sortie d la fréquence fondamen-
tale croit avec la valeur de la résistance de charge, mais le taux de distorsion
semble croitre dans des proportions plus importantes.

Des premiers éléments de cette étude on peut donc conclure 3 l'intérét
- d'une part, de couches actives de dopage et d'épaisseur élevées

- d'autre part, de l'utilisation de résistances de charge de faible

valeur.

Deux autres utilisations de ce modéle ont été envisagées au cours de ce
travail. En effet, il a semblé possible d'accéder aux différents coefficients
de non linéarité de la conductance de sortie et de la transconductance selon
un procédé identique & la méthode expérimentale basse fréquence décrété par

ailleurs (paragrapheIlI.2).

Dans ce but on applique entre grille et source du transistor a effet de
champ, un signal a une fréquence suffisamment basse (de l'ordre de 100 MHz) pour
que l'on puisse considérer un schéma équivalent trés simplifié ne comprenant que
la transconductance et la conductance de sortie. Il est fermé sur une impédance
de charge pure, choisie suffisamment faible pour que méme si.le courant drain
comporte des composantes harmoniques, la tension drain source puisse &tre consi-
dérée comme quasi-sinusoldale. Si 1l'on évalue les composantes harmoniques du
courant de sortie, on peut accéder aux coefficients de non linéarités des éléments

du schéma équivalent du T.E.C.;
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Terme & la fréquence fondamentale :

Terme 3 l'harmonique deux :

Terme 3 l'harmonique trois

. 3 2 2 3
= + +
* g v te dl Vgs Vds gm d2 vgs Vds gd Vds
2 1 3
En pratique, on effectue le calcul pour différents niveaux d'entrée et pour
différentes valeurs de la résistance de charge. Ceci permet d'une part, de
vérifier si les approximations qui sont d la base des formules précédentes

3
s vV

sont vérifiées, en particulier si on observe bien des dépendances en v2
etc ... ; par ailleurs, l'utilisation de quatre valeurs différentes de la
résistance de charge est nécessaire pour &valuer séparément les divers termes.
Des nombreux calculs effectués en utilisant cette méthode, il apparait qu'il
faut rechercher en permanence un compromis entre l'exigence d'un faible niveau
pour que les approximations soient vérifiées et celle d'un niveau suffisant
pour que la.précision du calcul soit suffisante. En pratique, il apparait que
ce compromis est difficile 3 troﬁver et qu'il faut faire de nombreux calculs
pour parvenir 3 estimer tous les paramétres précités : seuls 8 > 84 > 8y ot

m
s'obtiennent assez facilement avec une bonne précision ; dafls uné moifidre

g
mggure, les valeurs g, °©t gy peuvent &tre estimées avec une précision relati-
ve, mais pour les autrés paramétres c'est beaucoup plus difficile. Cette méthode
bien que théoriquement intéressante se heurte donc d des difficultés pratiques
d'application qui indiquent qu'elle ne peut venir qu'en complément des méthodes

décrites au paragraphe II.2.

Signalons par ailleurs, que le calcul du courant de grille (en module et
phase) permet d'estimer les éléments du schéma équivalent d'entrée du transistor
d effet de champ et en particulier la valeur de la résistance Ri (cf. schéma
équivalent fig. 6), qui traduit le caractére distribué de la ligne de propaga-
tion équivalente au canal. Cette évaluation doit &tre effectuée 3 une fréquence
suffisante pour que la phase du courant d'entrée soit notablement différente

de II/2 c'est & dire que Ri ne soit pas tout & fait négligeable devant 1/w ng.
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I1.4 CONCLUSION.
D'une part :

Un modéle numérique du transistor d effet de champ en régime faible
niveau a été mis en place. S'il permet d'évaluer de fagon satisfaisante les
évolutions des principaux éléments du schéma équivalent en fonction des tensions
continues de polarisation, par contre, nous nous interrogerons sur la validité
de ce modéle pour prévoir de fagon exacte les différents coefficients de non
linéarité nécessaires pour réaliser un calcul d'intermodulation.

En effet pour &tre tout a fait valable, un tel modéle doit donner des résultats
en bonne concordance avec l'expérience non seulement en ce qui concerne les
éléments du schéma équivalent, mais aussi leurs dérivées premiére et seconde.
I1 faut donc une concordance extrémement bonne entre théorie et expérience

pour que ceci soit réalisé.
D'autre part

Un modéle du transistor 3 effet de champ permettant d'étudier le régime
dynamique grand signal a également été congu.
Ce modéle permet d'effectuer une &tude finie de la distorsion harmonique produite
dans un amplificateur utilisant un transistor & effet de champ et de définir
les conditions permettant de limiter cette distorsion, conditions liées tant a
la conception technologique du T.E.C. qu'aux circuits d'utilisation.
L'avantage incontestable de ce modéle est qu'il repose sur une analyse physique
du dispositif et qu'il permet d'étudier des régimes de niveaux trés variables
pouvant aller jusqu'd la saturation.
De plus, il offre la possibilité d'estimer certains coefficients de non linéari-

tés des éléments du schéma équivalent du T.E.C. -
En conclusion, on peut dire que

- si le modéle numérique du T.E.C. en régime faible signal permet
d'évaluer assez précisément les valeurs des éléments du schéma équivalent et
les sens d'évolution en fonction des tensions de polarisation, sa précision
n'est pas suffisante pour permettre de calculer avec exactitude les dérivées
premiére et seconde. I1 ne peut donc &tre utilisable pour prévoir la distorsion
d'intermodulation. Aussi seront nous amenés 3 mettre en oeuvre différentes techni-
ques expérimentales afin d'accéder aux principales non lindarités du T.E.C. avec

Z . . . .
une précision satisfaisante.
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- Quand au modéle grand signal, il ne peut &tre appliqué directement
3 1'évaluation de l'intermodulation entre deux fréquences voisines sans néces-
siter des temps de calcul prohibitifs.
En effet le calcul devrait se dérouler au minimum durant une période du signal
correspondant d la fréquence différence soit durant prés de 1000 périodes du
signal hyperfréquence.
Seules les méthodes précisées au chapitre I peuvent permettre de réaliser ces

évaluations.
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ITT.1 INTRODUCTION.

Plusieurs techniqﬁes sont possibles pour accéder au schéma équivalent
non linaire du transistor d effet de champ. Le comportement non linéaire du
circuit de sortie peut-&tre précisé a partir de mesures statiques et dynamiques
en basse ou en haute fréquence (1 MHz) de la transconductance g, et de la conduc-
tance de sortie 84 [ 13, ou plus indirectement par la mesure de la distortion har-
monique & l'aide d'un récepteur sélectif [ 2 ]. Ces méthodes sont étudiées dans

la premiére partie de ce chapitre.

Cependant, l'adaptation de ces techniques d la détermination de la variation
de la capacité grille-source Cgs et surtout de la capacité grille-drain ng
n'est pas simple.

D'autre part, 4 cause des effets de piéges, les variations et les valeurs
absolues de certains paramétres sont trés différentes de celles observées d plus

haute fréquence [ 3 J.

Pour accéder aux quatre principales non linéarités du T.E.C., on peut éga-
lement utiliser la mesure des paramétres Si' dans une gamme de fréquences suffi-
samment large [ 4,5 ] (1-12 GHz). On doit alors employer un programme d'opti-
misation, qui & partir d'une topologie donnée, permet de calculer chaque élé-
ment du schéma équivalent. Nous avons mis au point une telle méthode qui sera
détaillée dans la derniére partie. Néanmoins 1'utilisation d'une telle méthode

présente certains inconvénients tels que

- lourdeur d'utilisation
- précision

- coiit.

En fait, il apparait treés intéressant de limiter la gamme de fréquence de mesure
(100 MHz - 1 GHz) afin d'effectuer quelques simplifications du schéma équivalent.
Dans ce cas, il est mEme possible de travailler & fréquence fixe et ainsi se
départir de l'utilisation d'un programme d'optimisation [6 ]. On a alors accés
directement aux quatre principaux éléments non linéaires du T.E.C... Ainsi trois
méthodes d'accés aux coefficients non linéaires du T.E.C. seront étudiés dans

ce chapitre

- mesure base fréquence de la distorsion
- mesure des coefficients dans la gamme .1/l GHz

- détermination du schéma équivalent.
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III.2 MESURE DE LA DISTORSION EN BASSE FREQUENCE.

Le comportement non linéaire du circuit de sortie du T.E.C. peut &tre
précisé 3 partir de mesures statiques et dynamiques basse fréquence. En effet,
la transconductance &, ot la conductance de sortie. gd peuvent &tre déterminées

= T.E.C.
4 f(Vds) du 2.E.C

Cependant, l'inconvénient inérant & cette méthode et que les valeurs de gm et gd

directement & partir des caractéristiques statiques I

seront différentes de celles qui interviennent en hyperfréquence. Cette dispersion

est due :

- d'une part, aux effets de piéges
- d'autre part, aux effets thermiques tant du point de vue

statique que différentiel.

Afin de s'affranchir de ces différents inconvénients, on pourra accéder i la
transconductance gm et a4 la conductance de sortie gd en réalisant des mesures

en impulsions. En effet, si l'on travaille avec des impulsions de durée courte

( 2500 ns) et avec un temps de répétition assez long, les effets thermiques
n'existent plus. Cependant, il faut remarquer que suivant le mode opératoire,
comme l'a montré notamment CAPPY, la caractéristique obtenue peut Stre différente,

ces différences étant dues essentiellement aux effets de pidges [3].

On peut également accéder 3 l'évolution de gm et gd en fonction de la
polarisation en réalisant des mesures dynamiques 4 1 MHz [1] . Un résultat typique
obtenu sur le T.E.C. LEP 386 Cl3 est présenté fig 17 et 18.

Dans ce cas, 1'influence des effets thermiques dynamiques peut &tre négligé ;
la méthode prend en compte la variation de la température avec le point de polarisa-

tion.

I11.2.1 Principe_de mesure de_la_distorsion_harmonique.

L'idée de base est d'accéder d la non-linéarité du circuit de sortie du
T.E.C. en réalisant une mesure de distorsion harmonique sur le transistor monté
en amplificateur.
Le schéma de principe de 1l'expérience est représenté fig 19. Le transistor est
soumis 3 l'entrée 3 un signal sinusoldal de fréquence 1.5 MHz le récepteur sélec-
tif placé en sortie permettant de détecter le niveau des différents harmoniques.
La fréquence de travail &tant suffisamment faible, il est alors possible d'appro-
Ximer les capacités Cgs et ng d des circuits ouverts. Dans ce cas les non linéa-

rités de ces éléments n'interviennent pas.
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Figure 19: Schéma de principe du banc de mesure de la
distorsion harmonique.
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La détermination des différents coefficients non linéaires nécessite donc d'avoir
plusieurs informations. La distorsion d'ordre deuk et trois sera donc mesurée

pour plusieurs valeurs de l'impédance de charge sur le drain.

Le schéma équivalent non linéaire est alors représenté de la maniére sui-
vante fig 20. ’
La source de non linéarité étant représentée par le générateur de courant Fn(ids).
Afin d'aborder l'exploitation de cette expérience, nous avons donc établi les
relations entre les tensions de sortie aux fréquences f, 2f et 3f, les tensions

d'entrée et les valeurs de l'impédance de charge.

La technique de calcul développée pour 1'intermodulation dans le paragraphe
I.3.1 est appliquée ici. On écrira donc les différentes équations qui régissent
le schéma équivalent utilisé pour 1'étude de la distorsion fig20.

Exprimons le courant de sortie.:

1. | id(t) =gy Vg tgd) vyt lN.L(t)‘
avec

2. iN.L(t) = iz(t) + ia(t)
ol

2 2.
gm, vgs(t) + gm,d; vgs(t).vds(t) + gdzvds(t)

3. i2(t)

4. is(t)

3 2 2
gm, Vgs(t) t gm,yd, Vgs(t).vds(t) + gm,d, Vgs(t).vds(t)

+

3
gd, Vds(t).
Les équations aux noeuds permettent également d'écrire :
. V(Y +Y)=e.Y
5 g 8 e g g

6. . gmlvgs tgdvy t iyt YL Vis = O
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Figure 20: Schéma équivalent utilisé pour 1'étude
de la distortion basse freéquence.
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1171.2.2.1. Etude @& La §riquence fondamentale.

On peut obtenir par cette méthode le noyau d'ordre un de la série de
Volterra, c'est & dire la réponse du systéme & un signal sinusoidal pur de
fréquence £, de 1a forme

eg(t) = exp.(21ﬂflt)

On obtient donc.:

7. (Yg + Ye).VG(fl) = l.Yg
8. gml.VGl(fl) + (gdl + YL)’VDl(fJ.) =0
soit y
9 VG (fl) N - S
1 Y + Y
g e
et
gm 4 .
10. v, (£) = - L g
1 gd, t Y Y+ Y

111.2.2.7 Etudeau second ordhre.

Le systéme est alors excité par un signal comportant deux fréquences
fl et fzrde la forme :

eg(t) = exp(2imf t) + exp(2imf,t)

Si 1'on s'intéresse 4 l'amplitude du signal de sortie 3 une fréquence somme

(fl + f2), on écrit alors les équations suivantes :
11. (Yg + Ye).ng(fl,fz) = Yg.o =0

12. gml.Vez(fl,fz) + (gdl + YL).VDQ(fl,fQ) = -F[iz(t)]
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ot F[iz(t)] est rappelons le, la transformée de Fourier de la source de courant

iz(t).
F[iz(t)] s'écrit alors :

13. Fi,(£)] )

g, Ve (fl).vG (;2) + gd, vy (fl).vD (f

1 2 1 1 2

gm.d
+ 171

EVG (fl).vD (f2) + VG

(£,).v, (£)1]
2 1 1 2°°'D, "1

1 1

Compte tenu que tous les termes sont réels et que l'impédance de charge est indé-

pendante de la fréquence, les tensions VG et VD sont indépendantes de la fré-

quence. Aussi la transformée de Fourier s courafit iz(t) s'écrit alors :

‘ . _ 2 2
14, F[12(t)] = gm2.VGl + gd2 VDl : gmldl.VGl.VDl

On obtient alors :

FLi ()]
16 V. (f, ,£) = - __fzf_l_. VG (f1,£2)= 0 15.
: D 1°72 )
gdl + YL .

-

111.2.2.3% Etude auw trodlsizme ondre.

La démarche est identique 3 celle du second ordre. Le systéme est excité

cette fois par un signal de la forme :
eg(t) = exp(Ziﬂflt) + exp(2iﬁf2t) + exp(2inf3t).

On obtient alors :

17. VG3(fl’ f2, f3) =0
18 Ftis(t)]
. Vo (£, £, f) = - —2>
Dy 71t 727 3 gd. + Y

1 L



i

3 3
~ - -' :
ol FLls(t)J gm,Vo + 2gmpV. V. + gd, Vo +2gd, V, V

1 16 1 b1 Dy
2
19. + gmd Lv, v +V Sy 1+ gmyd VoV
11 °6,°D, G, Dy 2 G, Dy
2
temdy)Vg VDl

A partir des différentes relations établies précédemment il est clair
qu'il est possible de déterminer successivement les différents coefficients e
en mesurant la tension de sortie VD aux fréquences £, 2f et 3f pour différentes

valeurs de la charge Y., quand on applique un signal sinusoidal 3 l'entrée du

L’
systéme.

I111.2.3.1 Mesures 4 La griquence fondamentale.

Pour une puissance d'entrée ou une tension d'entrée donnée, on mesure
1l'amplitude de la tension de sortie 4 la fréquence fondamentale.
Ecrivons l'expression de la tension de sortie. Si Yg = Y, alors 1l'équation (10)
permet d'écrire :
gmny

20. v =—Eg———-—-—.%
1 gdl + YL

On voit donc que l'utilisation de deux admittances de charge permet de calculer
gn, et gdl. Pour que les mesures effectuées soient correctes, il sera nécessaire

de travailler dans la zone lindaire de la caractéristique Pé = f(Pe).
I171.2.3.2 Mesures a L'hanmonique deux.
On mesurera dans les mémes conditions que précédemment l'amplitude de la

tension de sortie 4 l'harmonique deux. SiYg =Y, les équations (14) et (16) nous

permettent d'écrire :

2
E gm gm
v, (t)-.8_ 1 1 1 32 -t
21. dsz 5 gdl - YL i [gm2 + gd2 (gdl = YL) dl(gd = Y_)]
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Cette relation qui lie la tension de sortie & l'harmonique deux aux différents

coefficients gkz et 4 la charge YL_peut se mettre sous la forme sulvante :

_ 1 6 2 ) . 2
22. Vds2(t) = % @ Vs [gn, - gn,d; G + gd, 6]

Pour déterminer les coefficients gmy s gd, et gmldl, il faut mesurer la tension

2
de sortie 3 l'harmonique deux en utilisant trois impédances de charge différen-

tes.

Le systéme & résoudre s'écrira alors :

- — 2 3 - - -
I~ -
Yas Gy ¢, 6 gm,
21
2
23. - _ L1 _&gs ey 3
Vs 7 | G 6, G, o | emyd,
22
v G. -G e d
ds, 3 3 3 g3,
B B u a " _

111.2.3.3 Mesures a L'harmonique thods.

La démarche est la méme que pour l'harmonique deux. En tenant compte

Y

de l'expression de la tension de sortie 3 l'harmonique trois et d partir des

équations (18) et (19), et sachant que Yg =Y., on aboutit & la relation sui-

vante :
3
v (*c)-—E 1 3[ - d(gm ) + (gml )2
ds, m gd Y, "8 gy =8my<y gd 1, gmd, gd +7
gm gm, gm,
24, - gd (o)’ o (am, - gmd, () + g >2)
3 gdl+YL gd L &, 11 gd L 2 gd
&y
- (el Gy - ey

Il v a quatre coefficients inconnus : gy gmldz, gds, ngdl’ il faut donc mesurer
la tension de sortie d l'harmonique trois pour quatre valeurs différentes de 1'im-

pédance de charge.
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d'ol le systéme d'équations suivant :

_ - — 2 3 _ -
B 1L -6 6 6 &y
2 3
E2 1 - G2 G2 G2 gm2dl
25. = .
2 3
E, 1 -6, G G gn d,
2 3
B ELI— ] i 1 - G‘-l- G’-I- GL{- J B gda _J
ol
- Vds3 G.
E, = - - . K K?
e
173 &
n gmy tgs

2
K= gm, - gmldl.Gi+gd2.Gi

K!

2gd2.Gi - gmldl

oy
1

gny / (gdy + ¥ .)

La résolution du systéme d'équations (25) est alors aisée et l'on obtient les

. . 4
coefficients gkz restants, en lfoccurence gy, gmld2 et gds.

La mesure de la distorsion harmonique a été réalisée suivant le schéma
synoptique de la fig.21. L'expérience a été réalisée au Centre National d'Etudes

des Télécommunications de Lannion avec la collaboration de Mrs GOLOUBKQOBF et

SCARES.

Le filtre passe-bas placé 3 l'entrée réduit le niveau d'harmonique issu du
générateur, le signal 3 l'entrée de l'amplificateur devant présenter un taux
d'harmonique inférieur & - 60 dB. Le filtre passe-haut placé en sortie présente
une atténuation élevée d la fréquence fondamentale de fagon que le récepfeur

ne soit pas amené 3 travailler en régime grand signal et puisse fabriquer lui-

méme des signaux harmoniques qui s'ajouteraient 4 ceux que l'on veut mesurer.



generateun filtre cttenucteur TEC
1.5Mhz Rase cdopte =
Henucteurn filtre recacteur
cdepte || ff,ff; selecrit

Pigure 21: Schéma synoptique du banc de mesure

de la distorsion haumonique.
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Le récepteur utilisé (Wandel et Goltermann) permet de détecter des harmoniques
dont l'amplitude est de - 60 dB par rapport au fondamental.
Le niveau d'entrée est ajusté 3 l'aide d'atténuateurs d plots adaptés afin de

se trouver dans la région de mesure favorable. Ainsi les pentes seront de :

- 1:1 pour le fondamental (1.5 MHz)

[}

2:1 pouwr l'harmonique deux (3 MHz)

et 3:1 pour l'harmonique trois (4.5 MHz).

Les différentes composantes sont donc mesurées pour différentes charges YL :
les valeurs seront choisies autour de celles de la conductance de sortie gd
afin de pouvoir résoudre les systémes d'équations établis précédemment (20),

(23) et (25) avec une bonne précision.
111.2.4.1 Resultats.

Les différents coefficients non linéaire g p ont été déterminés par
cette méthode pour différents transistors et pour différentes conditions de

polarisation.

Un transistor 3 &ffet de champ L.E.P 386 C13 (lup),a été particu-
liérement étudié.Afin de mettre en évidence les évolutions des dif-

férents coefficients ,ce transistor a été étudié pour trois points

de polarisation différents

-au voisinage du pincement
-3 Idss/2

-au voisinage de Idss

Afin de pouvoir effectuer les mesures en restant dans la zone quasi-linéaire

de la caractéristique de transfert Py = f(Pe), c'est 4 dire en régime faiblement
non linéaire, on a relevé préalablement l'évolution de la puissance de sortie

au fondamental ainsi qu'd l*harmonique deux et trois en fonction de la puissance
d'entrée.

Les fig.22 et 23 représentent ces évolutions pour deux points de polarisation
distinets, pour le T.E.C. LEP 386 C13CS.

On a donc ajusté le niveau d'entrée afin de se situer dans la zone quasi-linéaire.
Les différentes composantes sont donc mesurées pour différentes charges 1.

Les différents coeffic?ents g,p sont alors calculés suivant la méthode exposée
au § III.2.3.
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Figure 22 & 23: Evolution de la puissance de sortie au fondamental
ainsi qu'd 1'harmonique deux et trois en fonction

de la puissance d'entrée.
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Un exemple typique montrant l'évolution de ces coefficients en fonction de la
polarisation est donné dans le tableau IT .

11 s'avére difficile d'en tirer des enseignements. Cependant, il apparait que

le choix d'un courant voisin de Idss/2 semble minimiser les coefficients du
troisiéme ordre. Un bon compromis pour le choix du courant‘serait IdSS/2.

La méthode de mesure ne permet pas, d'une part, d'accéder 3 tous les coefficients,
en particulier la non linéarité de CgS qui peut s'avérer plus importante.

D'autre part, l'existence de compensations éventuelles n'est pas mise en évidence.
Un autre inconvénient est le probléme des pidges, dont 1'influence subsiste 3 la

tréquence de travail.

ITI1.3 MESURE DES ELEMENTS NON-LINEAIRES DANS LA GAMME 0.1 - 1 GHz.

I11.3.1 Introduction.

Le but est d'accéder a 1l'évolution des &léments du schéma équivalent
en fonction des grandeurs continues de polarisation.
Si 1l'on connalt de fagon précise ces variations, il est alors aisé d'obtenir
les différents coefficients non linéaires nécessaires pour effectuer une analyse
en série de Volterra. A cette fin, il suffira d'approximer par un polyndme les
variations des &éments du schéma et de calculer alors les dérivées successives.

L'intérét du choix de la gamme de fréquence 0.1/l GHz vient du fait que :

- la fréquence est suffisamment haute pour que les effets
de piéges ne se manifestent plus

- les capacités Cgs et ng puissent avoir une influence. En
méme temps la fréquence est suffisamment basse pour que
le schéma équivalent du transistor puisse &tre simplifié de
fagon d pouvoir relier aisément les paramétres S:. de la

matrice de dispersion aux éléments du schéma.

Les mesures des principaux éléments non linéaires en fonction de la pola-
risation seront effectuées 3 l'analyseur de réseaux automatique. Aussi serons-nous
Pl ~ L] V4 ~ - - . .
amenes d nous intéresser 4 la correction des erreurs introduites par les imper-
fections de l'analyseur sur les valeurs mesurées.
La figure 24 représente le schéma de l'analyseur de réseaux comportant le compo-

sant 3 mesurer qui est un quadripdle.



TABLEAU 11

v = 2 = - - = . = o~
8¢ 4 = 2V =z30m V. o=-.2v Vg = 2V 1=20m Vo Bv
g 2.22 1073 ) -3
01 . 2,08 10
[ 13.8 1072 -2
10 . 13 10
1 9gd -3 -
€02 T, 0.46 10 - 195 1070
-3 -4
g1 1.22 10 g.58 10
g 1 9gm 1 1073 127 1070
20 Zav : .
gs
2
803 138 4932 1070 +0.32 107
39U,
- 3
£y1 0.5 10 0.35 10
-3 -3
£10 -2.41 10 - 121 10
2
2
13em -3 0.31 1073
muO T 0.4 10 .3 1

<am = 2v Id = 10 mA gs = ~1,5v
161 107
1 1072
+ 0.56 1072
- 0.34 1072
3.9 1073
+u52 1007
3.4 1073
- 9.5 1072
5.3 1070




€30

quadripole :
REF . : mccSJ:lnu , :L e TEST .
€00 en-é 1Sun S22t €2  ex
TEST~1—82 : Su2 ez REF
perte1d L.portez
e

Figure 24: Schéma équivalent d'erreur d'un analyseur de
réseaux 4 deux portes.

LILL[
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En appliquant la régle de MASON & la figure 24, on pourra exprimer les
paramétres Mij mesurés en fonction des coefficients d'erreur eij et des

paramétres du quadripdle. On obtient alors :

b
_ 01 _ i
Mg 7 a, (S 17mes = %00 * S11%10%1 (1 7 S20%00) * 5515158058108
X
M= (5.) e 4 521°10%32
21 21 mes 30 X
M = (S..) - e +.S_.]'2E_2_3__
12 12 mes 03 - X
Myp = (8pp)ies ™ Sa3 * S909328,3(178 18,,) + 55,5 58,,8408,,
X
ou X =1 + S..S..e

= 511811 T S90%0 T 89251811800 T 55551111800

On voit donc que pour obtenir les paramétres sij du composant il faudra connaltre
les coefficients d'erreurs eij' Ces coefficients seront déterminés en mettant

d la place du quadripdle les éléments de référence suivants :

- court-circuit
- circuit ouvert

- charge adaptée.

On en tiendra alors compte au moment de la mesure du composant [1] .
Si le dispositif a mesurer est connecté, on peut déduire des mesures effectuées

les valeurs des paramétres propres du quadripdle.

Sll = (61 + €50 H] - €5 EF)/N
812 = E/N
821 = F/N
S,, = (HLL + e 61 - e EF)/N
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N = (1+ e G)(1 + e22H) - elle22EF
B =M,/ 2183

F =My /ey

G = (Mg - egg)/eqq%0y

H= (M), - eg5) / egpenq

=~

II1.3.3 Application au_transistor a effet de_champ.

Dans la gamme ,1/1GHz, compte tenu dessimplifications du schéma
équivalent,des relations trés simples existent entre les paramétres Yij et
les éléments de ce schéma représenté par la fig 25 .

On peut calculer facilement les paramétres Yij qui s'écrivent :

Yll = ﬂ»(ng + Cgs)/Yo
Y,=- iw ng/Yo

Y, = (gm - ingd)/YO

Yoo = (gd + iw (ng + Cds)/Yo)

ol Y est 1l'admittance caractéristique (20 ms). En transformant la matrice
[Y] en matrice [S] et en effectuant un développement limité au premier ordre

en iw, on obtient :

S,y L - 21well/Yo

240C /Y
Sip# ——
1+ gd/y

- 2gm/Yo
1+ gd/Y_
1- gd/YO

Syt —— (1 - 2iw g,,/Y )
22 1+ gd/Yo 22" 7o



Caod | .

<

Sm

CosT
N

Figure 25: Schéma équivalent du transistor T.E.C
dans la gamme 0.1/1 GHz.
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avec

m
)

11 © ECgS(l + gd/Yo) + ng(l + gd/YO + gm/Yo)]/(l + gd/Yo)

11}

€

22 ¥ L€

2
as ¥ ng(l + gm/Yo)]/(l - (gd/Yo) )

Dans la limite de validité du développement considéré d'une part, les phases

de S., et S.., et le module de S,. varient linéairement avec la fréquence,

11 22
d'autre part,.les modules de S

12

o1 ©F 322 sont indépendants de la fréquence.
I1 suffira donc de mesurer les paramétres Sij tout d'abord en fonction de la

fréquence pour un point de polarisation moyen (IdSS/Z, V., = 2.5v par exemple),

ds
de choisir la fréquence de travail ol ces lois de variations sont vérifiées,
puis de mesurer a cette fréquence, les quatres paramétres Sij (cf. § III.3.2)
en fonction des tensions continues de polarisation.

Les paramétres Sij &tant mesurés, il est alors aisé d'en déduire les valeurs

des éléments du schéma équivalent :

gd = Y (1 - [5,,{)/(1 + [s,,])
gm =Y [8, | (1+gd/Y )/2
cgd =Y |slzl (1 + gd/Y )/2u
Cgs =L Jg 7, /wl - ng.

Les mesures sont effectuées 3 l'analyseur de réseaux Hewlett-Packard.

L'organigramme général du programme d'exploitation est présenté fig26. L'ana-
lyseur de réseaux est couplé 3 un calculateur HP 9825 qui permet, d'une part
de faire le calcul des coefficients d'erreur eij et d'assurer leur mise en
mémoire, d'autre part de réaliser le pilotage de la tension continue servant
d la polarisation du transistor.
11 suffira de choisir alors la fréquence de mesure ainsi que la plage de varia-
tion de la tension grille-source. La tension Vgs’ variera alors automatiquement
par pas de 50 mV tandis que la tension drain-source Vds est ajustée manuellement.
Les quatres paramétres Sij ayant été mesurés en fonction de la polarisation, il
suffira d'introduire les corrections liées aux termes d'erreur eij afin de

pouvoir en déduire les valeurs de gm, gd, CgS et ng.
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S(3)=5,,:5(4)*S,, 8% nesurer.
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) /tetmes d'erreur &4
et C
zS
’ MaMal — a
Trace de %-decgd
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3 - Approximation
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2 2 2 VQS
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Figure 26: Organigramme général du programme de calcul
des coeffictents non lindaires du T.E.C en
fonetion de la polarisation.
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Les variations de chaque élément en fonction de la polarisation sont décrites

alors par une approximation polynomiale.

Pour chaque point de polarisation, il est alors possible de calculer
les dérivées partielles jusqu'a l'ordre trois, qui donnent les coefficients

en série de Volterra nécessaires au calcul de l'intermodulation.

Cette méthode a été appliquée 3 1'étude de nombreux transistors.
A titre d'exemple, nous montrons ainsi les évolutions des quatres éléments du

schéma équivalent du transistor NEC 388 en fonction de grandeurs continues

de polarisation V., et Vgs’ fig27 a 30.

On donne égalemenisles évolutions de &, = f(VgS) et de gd = f(VgS) approximées
par un polyndme de degré 5. Fig 31 et32. On peut voir qu'ainsi la description
des variations est précise.

Les évolutions des dérivées en fonction de la polarisation sont données sur

les fig 33 & 38. On peut remarquer alors

- l'importance de ces évolutions en particulier celle de Cgs

- leur dépendance trés significative en fonction de la polarisation.

On remarque également que pour ce transistor on peut définir un point de polari-
sation tel que les dérivées passent ensemble par un minimum. Pour ce point de
faible non linéarité on pourra évaluer directementles dérivées partielles

en vue de calculer le point d'interception de l'intermodulation d'ordre trois.

II1.3.6 Comparaison_des deux méthodes_précédentes.

Les coefficients non linéaires du transistor 3 effet de champ ont été

déterminés en utilisant les deux méthodes développées précédemment

- d'une part, 3 partir des évolutions des éléments du schéma équivalent
en fonction des grandeurs continues de polarisation déduites des

mesures des parametres Sij dans la bande 0.1/1 GHz.

- d'autre part, 3 partir de l'évaluation de la distorsion harmonique

pratiquée a3 1 MHz.
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Figure 27: Evolution de la transconductance
gm en fonction de Vgs.
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Figure 28: Evolution de la conductance de sortie
gd en fonetion de Vgs.
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Figure 29: Evolution de la capacite Cgs
en fonction de Vgs
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Figure 31: Evolution de la transconductance
gm=f(Vgs) a Vds=Cte par approxi-

mation polynomiale.
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Figure 32: Evolution de gd=f(Vgs) & Vds=Cte
par approzimation polynomiale.
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Figure 33: Evolution de 3(gm) - f(Vgs)
d(Vgs)
pour 1.5¢Vds<3v
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Figure 34: Evolution de 3%(gm) =f(Vgs)
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En ce qui concerne la premiére méthode, la fréquence de mesure a été de 1 GHz.

En effet, 3 cette fréquence on peut déduire directement les valeurs des &léments

du schéma équivalent de celles des paramétres Sij’ les simplifications utilisées
étant tout a fait valables. De plus, dans cette gamme, les élémentsdu schéma équi-
valent sont indépendants de la fréquence.

A cette fréquence, les quatres paramétres Sij du T.E.C. ont été mesurés en fonction
de la polarisation (§ III.3.4) afin d'en déduire 1'évolution de la conductance de
sortie gd et de la transconductance gm. Les résultats obtenus pour le transistor
LEP 386 C13 sont donnés sur les fig. (39) et (40) ol 1l'on présente l'évolution de
gm = £(Vds) et gd = £(Vds) & Vgs = Cte et sur les fig. (41) et (42) ol 1l'on montre
les variations de gm = f(Vgs) et gd = £(Vgs) a Vds = Cte.

Compte tenu de la précision obtenue sur la mesure des paramétres Si' (en module

0.2 dB et en phase 1 deg) et du principe du calcul de l'approximation polynomiale
utilisant une méthode des moindres carrés, on peut atteindreune précision absolue

d mieux de 3% sur les dérivées premiére et 4& mieux de 5% sur les dérivées
seconde.

En conséquence les valeurs et les évolutions des dérivées premiére et seconde en
fonction de la polarisation présentées sur les fig. (43) & (54) nous apparaissent
tout a4 fait significatives. ‘

Ainsi le calcul des coefficients non linéajres de la table I est immédiat.

Afin de pouvoir comparer les résultats obtenus par les deux méthodes, nous
avons reporté sur les fig. (44, 45) ainsi que sur les fig. (53,54) les valeurs des
dérivées premiére et seconde de gm et gd obtenues par la méthode de la distorsion
harmonique.

On voit ainsi que ;

- l'accord est correct lorsque la mesure a été faite pour un point de
polarisation voisin de IDSS'
_ . . . R . ..

Les coefficients d'ordre deux (gOZ’ gQO)’ d'ordre trois (g03’ g30) ainsi
que les termes croisés (gll’ 8512 gl2) obtenus par les deux méthodes de mesure sont

proches pour des points de polarisation voisin de I mais tendent d se disperser

Dss?
en dessous avec l'apparition de problémes de signes pour les dérivées ce qui

n'apparait pas comme étant significatif pour ce transistor.

Le calcul des coefficients non linéaires obtenus par les deux méthodes est présenté
simultanément sur le tableautrois (II])

Cependant, il s'avére que compte tenu de la précision de mesure des éléments du
schéma équivalent en fonction de la polarisation, de la reproductibilité des mesures

obtenues, de la précision obtenue avec l'approximation polynomiale utilisée, la mé-
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Figure 53:Evolution de d(gd)/d(vds) a
vgsaCte '

FigureSt:Evolution de d{gd)/d(vds} &
vgs=Cte



TABLEAU III

/,:AHH\\
R . .. W . R v 2v Id=10m V -1.5v
8 Vi = 2 WM=30m V=2 Vs = 2V ld=20m V. =-.8v ds es
ir " - 11
-3 - _ -
g1 1.8 10 2.22 1073 ‘ s . -3 1.61 1073 161 1073
.74 10 2,048 10
’ -2 -2 - -2
€10 178 10 13.8 10 " -2 13.9 1072 1 10
16.6 10 13 10
-3 1 29gd -3 . -3
g -0.47 10 S35~ -owe 10 _ -3 _o0.17 1072 +0.56 10
02 : 2 Wye -0.28 1077 - 1.5 1073,
-3 -3 - -3
g1 0.23 10 1.22 10 " e.58 107" o.u1 1073 0.3 10
-0.28 10
-3 19 -3 ) -3 -3
£20 0.43 10 7 95 14 10 3 127 1073 w10 9.9 10
gs 0.73 10
2
-3 19gd -3 : - -4
0.38 10 = SBC 40,32 . 10 -3 : +4.52 10
- .32 10 0.06 10 .
£o3 290, oty 107 +0
-4 -4 -3
g - 0.66 10 0.5 10 -3 -3 3.4 10
- 0.35 10 - 1.26 10
2 0.31 1073
-3 -3 i -3
g, | -2.85 10 -2.41 10 -3 - 21 1072 - 198 1073 - 9.5 10
” -0.48 10
2
_ -3 13 -3 - -3 -3
230 0.98 10 m%ml 0.4 10 3 0.31 1073 - 2.60 10 5.13 10
gs -0.35 10

I. Mesures dans la gamme 0.1/1GHz

II. Méthode de la distorsion harmonique.
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thode de mesure des éléments non linéaires dans la gamme 0.1/1 GHz s'avére
beaucoup plus puissante que la méthode de mesure de la distorsion harmonique.
Elle permet également d'accéder a toutes les dérivées en fonction de la pola-

risation et non seulement 3 celle de gm et gd.

I11.4 DETERMINATION DU SCHEMA EQUIVALENT DU T.E.C.

IT1.4.1 Introduction.

Nous avons vu précédemment que la connaissance des paramétres Si'
du transistor constituants de la matrice de dispersion est particuliérement
intéressante car elle permet d'accéder, 3 une fréquence donnée, 3 un certain

nombre d'informationstelles que

- le MAG, gain maximal, lorsque l'adaptation entrée-sortie
est optimale
- le coefficient de stabilité K

- le couple d'impédances (Z ZG) d'adaptation en vue d'obtenir

L’
le gain désiré.

D'autre part, la connaissance des paramétres Sij dans une gamme de fréquence
suffisamment large (1/12 GHz) et leurs évolutions en fonction de la polarisation,
nous permettra de préciser les. variations correspondantes des éléments du schéma
équivalent du T.E.C. En particulier, ils doivent permettre d'accéder aux &léments
du schéma équivalent qui n'ont pu &tredéduits de la série de mesures effectuée
dans la bande 100 MHz - 1 GHz : les résistances et selfs d'accés de grille et

de source, les capacités parasites, la résistance d'accés du canal Ri ete ...

On devra alors utiliser un programme d'optimisation, qui pour une topologie donnée
nous permettra alors, de calculer chaque élément du schéma équivalent du T.E.C.

La méthode peut &tre appliquée 3 la validation des mesures effectuées entre .1 et
1 GHz afin de mettre en évidence d'éventuels effets fréquentiels pour certains
é€léments.

Ainsi apparait la nécessité d'une mesure hyperfréquence des coefficients Sij qui
devra €tre aussi précise que possible, fiable et reproductible.

Nous allons donc étudier succintement dans ce qui suit la méthode de mesure utili-
sée et aborder plus particulidrement 1'étude de la détermination du schéma équi-

valent du T.E.C. & l'aide d'un programme d'optimisation.
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La méthode de mesure des paramétres Sij est celle présentée au § III.3.2
Afin de pouvoir caractériser le transistor en hyperfréquence, il a donc été
nécessaire de réaliser une cellule de test symétrique permettant de recevoir les
transistors en boitier BMH 60. Cette cellule est présenté sur la fig. (55 ).
Sa particularité réside essentiellement dans le fait que le boitier y est amovible ¢
En effet, elle permet également de recevoir les éléments de référence nécessaires
pour pouvoir accéder d la matrice [S] dans le plan du composant et effectuer les
corrections nécessaires.

Les mesures s'opérant d des fréquences plus hautes (2 - 12 GHz), des
erreurs seront introduites d'une part par les transitions permettant d'accéder a
la cellule et d'autre part, par les lignes en structure microstrip de part et
d'autre du composant comme le montre la fig. (55).
Afin de s'affranchir de ces erreurs, un certain nombre de techniques de corrections

peuvent &tre utilisées. En effet, les transitions peuvent &tre modélisées :

- par la technique du peeling
- en utilisant des éléments de référence dans le plan du

composant [ 1 1.

La technique du peeling consiste d modéliser la ligne micro-ruban (matrice Sl),

puis 4 la considérer comme en cascade avec un quadripdle de matrice S, représen-

tant la transition fig. (58). En effectuant cette opération sur les diux portes, on
peut calculer les matrices SA et SB qui permettent de déduire la matrice S du
quadripdle équivalent au composant intrinséque 3 partir de la matrice S mesurée
dans les plans de calibration de l'analyseur.

En ce qui nous concerne, la technique de correction de mesure des paramétres Sij
mise en oeuvre est la suivante : les mesures seront effectuées 3 l'aide de l'analy-

seur de réseaux en deux temps :

- dans un premier, on corrigera les erreurs introduites par les imperfec-
tions de l'analyseur suivant la méthode décrite au § III, l'étalonnage
de l'analyseur étant effectué d l'aide d'un court-circuit, d'un circuit

ouvert et d'une charge adaptée coulissante en standard APC 7.

- dans un second temps, on corrigera les erreurs introduites par les imper-
fections des transitions qui interviennent de part et d'autre du transis-

tor.



Figure 55: Cellule de test utilisée.
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Figure 56: Principe du Peeling.
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Figure 57: Calibration dans le plan du composant.
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Figure 58: Evolution des paramétres Sij du T.E.C NEC 244 83

en fonetion de la fréquence
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Pour cela on détermine les coefficients de transmission et de réflexion
parasites du quadripdle équivalent & l'ensemble connection-ligne

microstrip d'accés, en utilisant des éléments de référence. Ce sont

- d'une part, un court-circuit de référence placé dans

le plan d'entrée du transistor sur la ligne microstrip.

- D'autre part, une ligne de transmission 50 Q supposée

sans pertes fig. (57 ).
I11.4.2.1 Resultats obtenus.

A titre d'exemple, nous présentons des résultats typiques obtenus sur
deux transistors, en l'occurence les T.E.C., NEC 24483 et NEC 388, caractérisés
en utilisant cette méthode.les fig. (58 et 60) montrent les évolutions des quatres
paramétres Sij de ces deux transistors en fonction de la fréquence F.
Les paramétres Sij ont donc été mesurés pour F variant de 2 & 12 GHz par pas de
200 MHz.
Les deux étapes de corrections des erreurs de mesure sont présentées les fig.

(58) et (60) ol nous avons mis en évidence :

- d'une part, les résultats de la mesure des paramétres Sij en
corrigeant uniquement les erreurs introduites par les imperfec-
tions de l'analyseur de réseaux. Ce résultat est présenté sur

les courbes A.

- D'autre part, le résultat de la mesure des paramétres S,. au
1]
niveau du composant apreés avoir corrigé les erreurs introduites
par les transitions entre le transistor 3 mesurer et les plans
de référence de l'analyseur. Ce résultat final est présenté sur

les courbes B.

On remarque que les corrections des erreurs de mesure liées d la présence des

connexions et des lignes microstrip ont une influence

- sur la partie réelle du coefficient de réflexion et de

transmission : ce sont les pertes dues aux transitions

- sur la phase : c'est le déphasage propre aux transitions et aux

lignes microstrip de part et d'autre du composant.
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z

Les résultats typiques présentés pour les deux transistors étudiés ont été

obtenus avec deux cellules différentes :

- Le TEC NEC 244 caractérisé dans une celluleil .P.
On voit que l'influence des pertes croit avec la fréquence fig. (58). Typiquement
d F = 8 GHz, les transitions ont entrainé une erreur de l'ordre de 0.5 & 0.7 dB
sur les coefficients de réflexion S.. et S,, et de = 0.5 dB sur le paramétre de

11 22

transmission S Quel que soit le paramétre & considérer, on voit clairement le

21’
caractére indispensable de cette correction qui est trés supérieure aux erreurs
aléatoires de la mesure proprement dite.

La correction de phase réalisée pour ce transistor est présentée sur le fig. (59).
La correction ainsi réalisée est tout & fait caractéristique des longueurs de

lignes introduites par la cellule de test.

- le TEC NEC 388 caractérisé dans la cellule que nous avons réalisée fig. (55),
Les résultats obtenus sont présentés de fagon identique fig. (60). On remarque que
1'influence des pertes est plus faible que dans le cas du NEC 244, Ceci est du
au fait que la cellule recevant le NEC 388 comporte des longueurs de ligne de part
et d'autre du transistor beaucoup plus petites que celles de la cellule H.P.
Cependant la correction s'avére nécessaire compte tenu des déphasages introduits
par ies gonnections et les lignes. 7 7
La technique de mesure présentée a été appliquée d la caractérisation hyperfréquence
des transistors qui seront étudiés par la suite. Afin de déterminer les éléments
du schéma équivalent du transistor d effet de champ, cette méthode de mesure doit

étre associée a un programme d'optimisation.

A partir des valeurs des paramétres Sij mesurés d large bande de fréquence,
on cherche 3 déduire celles des éléments du schéma équivalent.
Le processus d'optimisation sera itératif. A chaque itération,on modifiera les
valeurs des &léments du schéma équivalent choisi jusqu'd ce que la différence ou
erreur (paramétres Sij calculés - paramétre Sij mesurés) soit en dessous d'une
limite définie.

Pour la premiére itération, on distinguera deux types d'éléments :

- les éléments pour lesquels une préestimation est possible grice
d des mesures effectuées d des fréquences plus basses : on les introduira au départ

du calcul.
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- pour les autres &léments du schéma équivalent on partira d'estima-

tions approchées déduites de modéles analytiques simplifiés.
111.4.3.1 Methode utilisée pour L'optimisation.

La méthode d'optimisation utilisée ici est appelée méthode du gradient.
Cette méthode constitue actuellement un procédé de minimisation parmi les plus
connus. Sa popularité s'explique essentiellement par sa simplicité et.par la
possibilité d'aborder une trés vaste gamme de problémes distincts. Il s'agira donc
de minimiser une fonction f(x) ou x est un n-vecteur. Le processus itératif sera

du type :

i 1 af(x, )
xk xk G —T— xk ,1=1,72, ...,n.

ol x;+l est la valeur du iéme élément du schéma &quivalent 3 1'itération k+l et

af(x )

xi le gradient de la fonction d'erreur f(xk) au point x par rapport au iéme
ox

élément.

oy étant le pas entre chaque itération. (cf.Annexe IV)

L'élément essentiel est de pouvoir accéder & une fonction d'erreur dont on
sache déterminer aisément le gradient. Notre méthode de calcul est inspirée des
travaux de Fletcher_pogellbt 71 et Director & Rohrer [ 8 ]. Ainsi la fonction
d'erreur ne s'exprime-t-elle pas directement 3 partir des paramétres S calculés et
~mesurés : on considére en fait les courants d'entrée et de sortie dans la structure
pour deux configurations possibleset c'est d partir de ces courants que cette fonc-
tion est calculée. Afin d'expliciter ce calcul nous rappelons les relations entre

ces courants et les parameétres S d'un quadripdle.

Si 1'on appelle a; les ondes incidentes et b les ondes reflechles a

l'entrée et 34 la sortie d’un quadripdle, la matrice IISII dite de répartition est
définie par :



Rappelons que pour définir ces paramétres, on connecte tantdt d l'entrée
fig. ( g1) tantdt a4 la sortie fig. (62 ) un générateur adapté. L'autre branche
débite alors sur l'impédance caractéristique (Zo = 50 Q).

Ecrivons les ondes incidentes et réfléchies 3 l'entrée du quadripdle. Dans le

cas de la fig. 61.

/2

- -1 t t
a, = 1/2 (ZO) . (Vl + ZO Il)
2.
- '1/2 v t
b, = 1/2 (Zo) . (Vl Zo Il)

Dans ce cas a, est nul et le systéme (1) se réduit a :

by =835 8; 5 by =8y 3

Le coefficient de réflexion & l'entrée du dispositif est alors donné par :

= t t 1 t
Sll bl/al (Vl Zo'Il)/(vl + ZO.Il)

Si le générateur de tension VOl 3 une valeur de 1V, la tension d'entrée est

alors égale a :

) S - 1
Vl - VOl Zo Il
soit
= - 100.1¢
sll (1 00 Il)
avec
Z =50 8
o)

: t [ . R t = -
et le courant Il s'écrit alors : Il 0.01 = (1 Sll).

De la méme maniére, le coefficient de transmission du dispositif s'écrit :

1)

= = v o ' t
51 b2/al (V2 Zo'IZ)/(Vl + ZO.Il



Fig. é1.
b "II
l” 2
l." .
— <
vid hy 2o
Fig. 62.
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la tension V! é&tant égale a (--Zo I

5 '), le coefficient de transmissioneest donc

2
donné par :

- - t
821 = 100.12

et donc le courant Ié

I'! = -~-0.01 x5,_,.

t
2 21
Le méme calcul appliqué au dispositif de la fig. 62 (excitation en sortie) permet
d'établir des relations similaires entre les autres paramétres et les courants
" 1"
Il et 12.
On voit donc qu'il est possible, ayant mesuré les paramétres Sij’ de calculer
les courants Ii, Ié, Iz et Ig correspondant successivement & une excitation par
un générateur adapté placé 4 l'entrée et & la sortie.

a) Excitation 3 l'entrée.

L -
Il .01 * (1 Sll)
3.
—
12 = -,01 = 82l
b) Excitation em sortie.
"n - _
Il = -.01 * S12
4, : , .
" - -
12 = .01 » (1 822)

Nous aurons besoin de ces éléments pour définir la fonction d'erreur.

III1.4.5 Définition de la fonction d'erreur.

La fonction d'erreur est en effet définie 3 partir des courants d'entrée
et de sortie (calculés et mesurés) correspondants d une excitation par un généra-
teur adapté placé 3 l'entrée puis 3 la sortie du quadripdle.

La fonction d'erreur s'écrit en effet

K
- t t - T 2
E =1/2 kzl {Wl(wk).lIl(wk)C Il(wk)m]

2
[} t Tt
+ W2(wk).|12(wk)C IZ(Wk) [
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1 " - 1"t 2
5. + wl(wk)'lIl(wk)p ;l<wk>ml

" " 1t 2
+ WiGw ) I5Ge ) - Iz(wk)m[ }

K nombre de points en fréquence ; K 2 2n
n nombre d'éléments variables
m valeur mesurée : c valeur calculée

1 L 4 1" " > >
Wl(wk)’ W2(wk)’ Wl(wk), WZ(wk) sont des fonctions de poids.
Ii, Ié(wk) courant d'entrée et de sortie pour une excitation 4 l'entrée

Iz, Ig(wk) courant d'entrée et de sortie pour une excitation en sortie.

I111.4.6 Gradient de 1a fonction d'erreur.

111.4.6.1 Principe.

Le calcul est basé sur l'association du circuit initial et de son circuit

adjoint. Ecrivons le premier terme de la fonction d'erreur de fagon simplifiée

*

: . .
- [} ' - t ' - 1 =
B = l/2wWiw).(I] - I )(I] I!") avec E = | E_
1 c m c m i,k 1
Le gradient de Ek par rapport au p~™€ &1ément s'écrit alors, en tenant compte
du fait que seul }i ne dépend pas de p.
m
V* 1t
3Ekl L o BIl , . * 3Ilc
—= =W (I -I!) ——+ (I -IF) — ]
21 1 1 1 1
ap ¢ m 9p c m dp
or 311" 311
1 - 1 |* - '* C
(Il Il ) et (Il Il ) 5p
c m  9p c m

sont complexes conjugués. D'ol l'expression du gradient de E :
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K BIi
E - c
= - LR (00 1T - 1007+ gt ()
BIé
% * C
+ WiCw, ) CI' (w,) - I} (w )1. (w, )
2k 2c k 2m k ap k
6.
BIH
I nw* lc (w. )
+ W']'_(Wk) L%»(Wk) - Il"m (Wk)]-——a—p— Wk
* * algc }
+ W w, ) [IN (w ) - 1IN (w )], (w, )
27k 2c k 2m k 3p k

l'expression du gradient de E peut se mettre alors sous la forme

1 7"
) R, {6y +6p)

Q|
ke
~
=
He~1

Géi est la composante du gradient pour une excitation 3 l'entrée

Gﬁi est la composante du gradient pour une excitation en sortie.

On remarque done que Gﬁi et Gﬁis‘éxprimenten fonction des différents termes

1 t 1 "
3Il 312 311 312
o] C C C

3p *> 3p * 9 > Ip

I11.4.6.2 Relations fondamentales. Caleul du gradient.

Le probléme est donc d'accéder au gradient de E et par conséquent aux

sensibilités Gii pour une excitation 3 l'entrée et Gﬁi pour une excitation en

sortie.
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Ecrivons le premier terme du gradient de E :

81'

K
7. ZZIRe{W(w)LI'(w)—I'(W)] (w)-ZIR{G}
k=1

On remarque que celui-ci se présente sous la forme d'un produit de deux termes
difficiles d calculer, en particulier 1l'évaluation du terme BIi /9p n'étant pas
aisée. Une démonstration longue faite par ailleurs [8] et qui fie nous semble pas
utile 3 rappeler montre que le gradient de la fonction d'erreur par rapport 3 1'élé-

ment p est équivalent au produit de deux termes :

- le courant dans 1'élément p du circuit initial (Ip)
- un courant circulant dans un circuit adjoint topologiquement

équivalent au circuit initial (¢P) et excité par les tensions

d'erreur
P = (I'*(W ) - I'*(W NWW(w,) & 1'entrée
01, 1k 1 k7 "1k
m c
8.
w62k = (I' (W ) - I' (W ) W'(W ) 3 la sortie.
m c

Ceci dans le cas du calcul de la sensibilité G'!'. pour une excitation 3 l'entrée.

ki
Le calcul de Gﬁi est identique : il suffira alors d'exciter le circuit adjoint
t 1" 1" - T H "
avec les sources d erréur o1 et ?O £f(I Iz).

a) Relations de branches dans le circuit adjoint.

Nous avons montré ci-dessus que l'accés au gradient de la fonction d'erreur
est 1ié 4a l'utilisation d'un circuit adjoint convenablement excité par les sources
d'erreur Y' et Y". A cette fin, on a donc défini un circuit adjoint N topologiquement
identique au circuit initial N. L'établissement de ce circuit adjoint est basé sur

"1l'utilisation du Théoréme de Tellegen [ 9 ] qui se traduit par les relations suivantes :

]
o

VB(w).¢B(w)

It
(@]

)
B
% IB(w).YB(w)
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ol WB et QB sont respectivement la tension et le courant dans la branche B

du circuit adjoint et ol Z représente la sommation sur les différentes branches
B
du circuit N. Si l'on fait varier les différents éléments de N, (p = p + Ap), il

en résulte des variations correspondantes de la tension et du courant dans chacune
des branches. Les nouvelles valeurs du courant et de la tension satisfont sux

relations de Tellegen :

g (AVB + VB) . @é =0
10. .
g (AIy + I,) . ¥2 =0

En utilisant alors les relations &tablies 4 l'aide du théoréme de Tellegen, on
 peut donc établir les relations de branches pour tous les éléments du schéma
équivalent ainsi que la composante du gradient correspondant. Celles-ci sont résumées

dans le tableau suivant [ 8] :

Relation de Relation de Composante
Type branche dans branche dans du
d'élément , le circuit le circuit gradient
initial adjoint
Resistance Ve =R I by = R ¢R - IR'¢R
Inductance VL = le.IL by, = :LwL.q;L - 1WIL.¢L
Capacité Ic = 1wC.Vc ¢c = le.wc 1w.Vc.1pc
Source de courant  Iyny = gm.Vyor  dyor T &My Vyer-Yypr

controlée en ten-

sion

Table”
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La correspondance pour une source de courant contr3lée en tension est donnée

par la figure ( 63 ) : la source de courant gm V commandée par la tension

VCI

VVCI va &tre transposée dans le circult adjoint de telle fagon qu'elle soit
branchée aux bornes de la branche de commande et pilotée par la tension aux

bornes de laquelle elle était branchée.

I11.4.7 Construction du_circuit adjoint.

Compte tenu des différentes relations de branches réunies dans la table
on peut construire le circuit adjoint correspondant 3 un schéma équivalent donné
du T.E.C. et par exemple, pour une configuration ol l'excitation est effectuée &
1'entrée.

Pour calculer la sensibilité, nous devons calculer le courant dans chaque branche
du circuit initial et du circuit adjeoint. L'analyse nodale du circuit initial

fig. (64) permet donc d'écrire la relation

11. LYl » [v] = [11

ol [Y] est la matrice nodale admittance {V] le vecteur colonne tension aux

noeuds et [I] le vecteur colonne source de courant.

Yg + 1w(CgS+ng) _lwcgs” - 1ngd
12. [yl = - iwC iwC + 1/R. 0
gs gs 1
- iwC ‘ - Y o+ =i+ fw(C 4C. )
&n. gd Em o Rd gd ds” |
L s

On triangularise la matrice Y. On calcule alors aisément le potentiel en chaque
noeud et par conséquent, la différence de potentiel aux bornes de chaque branche
et le courant qui y circule.

La méme analyse est répétée pour le circuit adjoint fig. (65) en tenant compte

f\) pd Pd ”
du fait que la matrice [Y] est la matrice transposée de la précédente.

13. [¥1 . [Vl = [1]
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Figure 63: Relation entre le eircuit initial & le eircuit adjoint
pour une source de courant controlée en tension.

Figure 64: Circuit initial avec une execitation d 1'entrée.
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Figure 65: Circuit adjoint correspondant & une execitation d 1'entrée. /»~\\
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On voit donc qu'il est nécessaire de faire une analyse nodale pour le circuit
initial et le circuit adjoint et ce pour chaque type d'excitation, soit au total

quatre analyses nodales pour calculer le gradient d é&valuer (cf.Annexe V) :

3E
14. 3 - zi]Re{Gfd *e)

o o

On voit donc (8) que si les valeurs calculées tendent vers les valeurs mesurées,
les excitations d'erreur du circuit adjoint tendent vers zéro. Par conséquent,
le gradient tendra également vers zéro. On aura donc fini 1l'optimisation et les
éléments du circuit final pourront &tre extraits de l'ordinateur. L'organigramme

général est représenté fig.66.

I11I.4.8 Résultats de la méthode.

111.4.8.1 Résultats typiques obtenus sur un cireuit simple.

Afin de vérifier que le programme d'une part converge vers des valeurs
cohérentes et que d'autre part, on pourra déterminer avec précision les éléments
parasites du schéma équivalent du transistor & effet de champ, un circuit simple

a été étudié dans un premier temps.

Le schéma équivalent étudié fig. (67 ) comporte 6 &léments. Les valeurs
théoriques des paramétres Sij ont été introduites en données (valeurs vraies des
éléments) tandis que des valeurs de départ différentes étaient entrées.

Le programme converge en vihgt itérations. On voit alors que les valeurs finales
des éléments du circuit étudié sontobtenues avec une excellente précision.

La convergence obtenue est illustrée sur les figures (68) et (69).
I11.4.8.2 Utilisation de La méthode pour un transiston 4 effet de champ.

Les données & introduire dans le programme OPT (cf. organigramme fig (66))

sont

- les paramétres Sij mesurés d large bande de fréquence,

- le circuit équivalent qui sera utilisé.
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Les paramétres Sij sont mesurés dans la gamme 2-12 GHz 3 l'analyseur de

réseaux Hewlett-Packard pour chacun des points de polarisation choisis.

Le circuit équivalent utilisé ici a titre d'exemple comporte 12 éléments

fig. (70) Signalons 1l'intérét de ce programme dfoptimisation et en particuliecr
sa souplesse d'utilisation puisqu'il comporte une procédure de description
nodale (Réf.71.3.5et fig. ( 9)) qui permet de modifier aisément le circuit
équivalent étudié et donc de s'adapter 3 des types de transistors différents
ainsi qu'a des topologies d'association de transistors différentes (T.E.C.

de puissance).

Une fols les valeurs.expérimentales des paramétres Sij entrées dans le programme
et le circuit équivalent décrit, il s'agira de donner des valeurs de départ

aux différents éléments du circuit étudié. Aussi un certain nombre d'éléments
seront préestimés afin de faciliter la convergence du programme. Signalons que
l'utilisation de cette procédure de préestimation n'est pas nécessaire, mais
qu'elle permet de gagner un temps considérable sur le calcul.

A cette fin, on utilisera un certain nombre d'informations issues :

~ des mesures basses fréquences réalisées dans la gamme
0.1/1 GHz (cf. § I)

- de mesures en continu.

Ainsi, les valeurs de départ pour la conductance de sortie 84> la transconduc-

ad ainsi que Cds seront déduites des mesures

basse fréquence 0.1/1 GHz. Pour les résistances d'accés on prendra les valeurs

tance g, les capacités Cgs’ C

mesurées en continu. Mis d part ces éléments, aucune hypothése de départ ne

sera faite tant sur la valeur de la résistance de metallisationde grille que

sur celle de Ri et des selfs d'accses.

Le programme converge alors en une quarantaine d'itérations. On remarque alors que
les valeurs des différentes composantes du vecteur G (gradient) de dimension
identique au nombre d'éléments tendent vers zéro. La détermination optimale

est alors obtenue.

e ok T e i o e o e o i W T it . o o T i i ot ot e . A P T Y - —— —— > —

Les paramétres Sij du transistor TH 27 GPF 773 N° 2 ont été mesurés
entre 2 et 12 GHz pour trois points de polarisation donnés.

Les résultats obtenus sont rassemblés sur le tableau de la fig. (71).



Fig. 70 : Schéma Zquivalent utilise.
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V., =5v V_ ==3.7v
ds gs
Valeurs Valeurs de V, =5v V., =5v
ds ds
calculées départ (BF) V_=-2.5v V_=-2,15v
gs gs
gm(ms) 48.6 4y, 2 63.6 60
g4(ms) 6.12 6.8 6.3 6.5
RS(Q) 1.7 1.7 1.7
3.5
R, () 1.9 1.9 1.9
ng(pf) .067 0.075 0.04 0.035
Cgs(pf) 0.72 0.8 0.95 0.9
Cys(PE) 0.24 0.22 0.24 0.24
Ri(Q) 6 3.25 2.4
R (R) .8 .8 1
g
L, (nH) .052 0.05 0.05
Lg(nH) .36 0.36 0.36
L, (nH) .18 0.18 0.2
Fia. 71.

B0

<

L/Li{

)
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On remarque

- 1l'influence importante de la polarisation sur certains

paramétres (gm, c_, Ri) 3

gs
- Pl 4 - -
la constance de; valeurs des éléments parasites, ce qui est
[ s N k3 . 4 . i L4
particuliérement significatif de la précision avec

laquelle ces éléments sont déterminés ;

- la qualité de l'estimation fournie par les mesures effectubes
dans la bande 100 MHz - 1GHz.;

- l'@volution de Ri avec la polarisation qui ne peut &tre obtenue
par aucune autre méthode est tout 3 fait conforme aux estimations

théoriques.

Pour bien montrer la validité de ces déterminations, on a donc représenté sur

les figures 72 3 73 les paramétres Sij mesures 4 large bande ainsi que les

paramétres Sij calculés i partir des valeurs de la fig. ( 71) pour les points

de polarisation V., =5v ; V__ = -3.7vetV,6 = 5vet Vv = -2.5 v. On remarque
ds gs ds gs

qu'il existe un trés bon accord entre les valeurs calculées et celles mesurées

sur une large bande de fréquence, ce qui confirme bien la validité de la méthode.
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IV.1 INTRODUCTION.

Avant de donner les résultats les plus significatifs de ce tra-

vail, il nous semble important d'en rappeler les buts essentiels

- d'une part mettre en évidence les non linarités qui ont une
importance décisive sur les phénoménes d'intermodulation dont

le transistor est le siége,

- d'autre part et en conséquence, s'efforcer de définir les
conditions d'utilisation qui permettent de minimiser les
niveaux d'intermodulation, conditions relatives tant d la
polarisation du transistor qu'aux valeurs des impédances de

charge.

Dans ce but, nous avons particuliérement étudié deux types de
transistors a effet de champ qui constituent d la fols des exemples

typiques et également extrémes des composants actuellement disponibles
- Un transistor faible bruit 3 grille submicronique : Le NEC 388.

- Un transistor de puissance d grille plus longue et de dopage
plus faible : Le Thomson 27 GPF.

Les caractéristiques de ces deux transistors, résumées dans le
tableau ci-dessous montrent bien le caractére nettement différencié
de ces deux types de composants. On peut donc espérer de leur étude

des informations relativement complémentaires

7

Type 2G0) | Lg(w) | Ny2077) | aCu) | Loy | Tpcoma)

NEC 388 300 | 0.5 2.2 o.111 2.5 4

Th 27 GPF | 1200 1.3 1 0.6 y 320
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De plus, ils correspondent & deux éléments indispensables d'une
chaine d'amplification : le premier serait utilisé dans les étages

d'entrée et le second dans les étages moyenne et forte puissance.

Pour chacun de ces transistors et pour plusieurs points dé pola-
risation, nous avons utilisé les méthodes développées aux paragraphes
précédents pour &valuer les coefficients caractéristiques des non linéa-
rités des éléments du schéma équivalent. Nous avons également pris soin
de vérifier que les évolutions constatées étaient bien caractéristiques
des types de transistors considérés et se retrouvaient sur les divers

composants 3 notre disposition (plusieurs unités de chaque type).

Puis nous avons utilisé le programme d'analyse en série de Vol-
terra pour calculer systématiquement le point d'interception de l'inter-

modulation d'ordretrois.
IV.2 ETUDE DU T.E.C. NEC 388.

Dans un soin de compréhension et afin de mettre en évidence ra-
pidement les contributions des termes prépondérants sur les valeurs de
1'intermodulation, le NEC 388 a été étudié dans un premier temps en
considérant un schéma unilatéral, c'est-3-dire en négligeant 1'influ-

ence de la capacité grille-drain Cgd.

Les résultats obtenus sont rassemblés dans le tableau (I). Qua-
tre points de polarisation ont été considérés, correspondants a des
régimes de pincements trés différents. Ces résultats ont donc été ob-
tenus pour le gain maximum disponible (MAG), c'est-d-dire pour la com-
binaison des impédances de source et de charge qui donnent l'adaptation

optimale (Zms, Zm).

On donne alors le ccuple (Zms, Zmg) pour chaque point de polari-
sation (1/, 2/, 3/, 4/). Pour chacun de ces points on étudie alors la
contribution de chaque coefficient non linéaire sur la valeur de 1l'in-

termodulation d'ordre trois.
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On constate alors

- qu'il existe une influence prépondérante de la polarisation sur

le niveau d'intermodulation,

- que pour le meilleur point de polarisation (Vgs = - .75v ;
Vds = 2.5v) I3 ~v 10.9 dBm, la non linéarité (C3O) la plus
importante est celle du troisiéme ordre relative d la capacité
grille-source. Celle de gd est moins importante tandis que celle

de gm s'avére tout-a-fait négligeable,

- que pour le point (Vds = 3v ; Vgs = - 0.25v), la non linéa-
rité de Cgs est également prépondérante tandis que celle de

gm reste négligeable,

- pour un seul point (Vds = 2v, Vgs = - .75v), il apparait une
contribution importante du terme d'ordre trois due & la non
linéarité de gd, celle de Cgs restant toutefois relativement

importante,

- que la contribution des termes croisés est absolument négli-

geable.

o v T - - - D - - . o~ —— - 4 . - - - ———

‘Nous avons fait varier systématiquement le gain en changeant
les valeurs de l'impédance interne du générateur (ce qui équivaut a
modifier le systéme d'adaptation d'entrée) et de 1'impédance de charge.
Pour chacune des valeurs considérées, nous avons calculé le niveau
d'intermodulation d'ordre trois. Les résultats obtenus sont réunis sur

les tableaux (II) et (III) et les figures 74,75 et 76.
1V.2.2.1. Influence d'une désadaptation & L'entrée.

Dans ce cas, la diminution du gain résulte d'une variation de
1'impédance interne du générateur, 1l'impédance de charge étant main-
tenue 3 sa valeur précédente Zm{. Le lieu des impédances correspondantes
d un gain constant est un cercle sur l'abaque de Smith, Fig. (74). On
a porté sur ce cercle les valeurs du point d'interception de 1'intermodul-

ation d'ordre trois



TaBLeAU [: PoOINT D’ INTERSECTION DE L’ INTERMODULATION D'ORDRE 3

TUDE DU TEC NEC 388 No6 .CAS UNILATERAL.

1)ETUDE AU MAG.RECHERCHE DE LA CONTRIBUTION (A PLUS I[MPORTANTE

CHARGE 3.F+ : Zs , 21 ;s CHARGE 3 F- : Zs , 21
cC co cc cn
1/ Zms=(9.99 , 79.58)chms wnl=(261.4 , 220)chms MAG=15.9 dB
2/ lzs=(10 , 88.42)chms lal=(262.7 ,228) chms MAG217:3 &8
3/ ims=(10 , 88.42)ohms Iiml=(258.4 , 205.6)chms MAG=16.8 &3
4/ Ims=(10 ,106.1 )chms Iiml=(263 ,300.3)chzms MAG»17.3 &
b 1/ Vdse3v ' 2/ Vds=2.5v | 3/ Vds=2v i Vis=3Iv -
Vgs==g. 25\{ , Vgs==0.75v YVgsu=Q.75v Vgs==1.25v
N.L dn gm, gd , Cgs
G20 , G30°, Go2 ,G03
»ks (
termes croises $.08 10.93 6.15 7.91
non nuls.
M“W
Nen Linearite de gnm
Soule 25 25.4 23 14.3
Non Linearite de gd , o
aoule 17.9 5.7
Non Linearite de Cgs i
ul
e 9 10.8 10.3 7.9
Influence des termes
du second ordre -
gn: G20 & G30 == 0 3 23.4 3 14.8
" Influence des termes
du second ordre
gd: GOZ & GO3+e 0 6.1
Inzluuence des termes
second ordre
Cgs: C20 & C30 wet 9.3 10.8 10.3 7.9
P —— L
N.L de gn, gd , Cgs
reTme STolses 9.03 10,92 6.04 7.93

~—
8
g
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TABLEAU I1: INFLUENCE DES IMPEDANCES DE FERMETURES
Etupe Au MAG-3Ds pu TEC NEC 388 No S.

NEC 383 ND& VDS=2.5v VGS=-0.75v F=108hz  CAS UNILATERAL

MAG = 17.3 DB
1/ Zms=(50 , 68.65 ) cims
2/ Ims=(50 ,108.2 ) aciws Inle(262.7 , 220) Jus
3/ Ims=(2C , 62.C3 ) dms
(Barge A F~ (22 -£1) Is ;21
Charge 3 F+
GAIN = (£2 + £1)
. -3 dB/MAG Zs ;=21 cc , cc ¢, c& cc , co <o , o
@, 15.98 15.95 16.08 16.06
1/ .
co, cc 15.89 15.85 15.95 15.97
€, . 16,03 15.99 16.09. 16.11
cc ,ce- - 15.96 15.93 16.03 16.04
¢, 15.56 15.52 15.59 15.58
2/ o
tous les @, 15.74 15.70 15.78 15.77
coefficients
N.L non nuls. cc , <o 15.74 15.70 15.77 15.76
! ¢, < 15.84 15.80 15.87 15.87
@, w 14.10 14.07 13,15 14,15
3/ ca, cc 13.93 13.88 13.96 13.56
€« ., @ 14.10 14.06 14.14 14.14
e, cc 13.99 13.96 14,03 14.03
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TaBLeau [1I : INFLUENCE DE L'IMPEDANCE DE CHARGE

ETupe AU MAG - 3 oB eT AU MAG - 6 DB

Du TEC NEC 388 n° 6

NEC 338 §* 6 Vos =2.5v

Ygs = =1,75v F = 10 5z Cas UNILATERAL

Ivs = (10, $8.4) oHMs. PAG = 17.26 oB

Charge 2 F¥ (£, + £,)

Charge 3 P~ (£, = £,)

zs ’ ZL Zs ? ZL
cc , co co , co
Zm1 (ohms) 13 (dBm)
(S5 , 108.2) 7.87
_ (65 ,  58.15) 7.83
Gain = -3 dB/MAG (75 ,  202.6) 7.84
(30 , = 25.46) 7.35.
(125 , - 106.2) 7.85
(30 ,  28.56) 4.83
(35 , - 12.28) 4.85
Galn = -6dB/MAG (37.5 , = 30.25) 4.86
(42.5 , - 62.82) 4.87
(45 , = 77.78) 4.86

TR

,‘)U)
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Si 1'on fait varier 1l'impédance du généraleur sur ce cercle a
gain constant, le niveau d'intermodulation évolue énormément puisque

le point d'interception passe de 12.4 dBm & 16 dBm.

L'influence de l'impédance du générateur est donc trés impor-
tante, ceci pouvant s'interpréter aisément en considérant que la non

linéarité la plus importante est celle de la capacité grille-source.
1V.2.2.2. Ingluence d'une désadapitation en sontie.

Dans ce cas, la diminution du gain par rapport au MAG est obte-
nue en faisant varier 1l'impédance de charge, le transistor restant adap-

té 3 l'entrée. Comme précédemment, le lieu des points a gain constant

est un cercle sur l'abaque de Smith, Fig. (75).
On constate alors

- que l'influence de l'impédance de charge est peu importante
Le niveau d'intermodulation est quasi indépendant de ZL' Ceci
est 34 rapprocher des résultats du paragraphe IV.2.1l concernant

la prépondérance de la non linéarité de Cgs,

- le niveau d'intermodulation est nettement moins bon que dans

le cas d'une désadaptation & 1l'entrée.

1V.2.2.3. Ingluence des impédances de gemeture aux grZquences somme
et digference.

Certains auteurs ont montré que le niveau d'intermodulation
était étroitement dépendant des valeurs des impédances vues par le
composant ou impédances de fermeture tant 4 l'entrée qu'd la sortie,
aux fréquences somme (voisines de l'harmonique 2) ou différence (voi-

sines des basses fréquences).
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Dans le but d'étudier cette influence, on considére alors les
cas extrémes ol le transistor est fermé soit par un court-circuit,

soit par un circuit ouvert aux fréquences somme et différence.

D'aprés les résultats du tableau (II), il semble que pour les
trois valeurs de 1l'impédance du générateur choisies, cette influence

soit trés faible : La différence maximale observable est de 0.3 dB.

IV.2.3 Etude ay MAG_-_6_dB.
L'étude est tout-3-fait similaire a celle qui a été effectuée
pour un gain inférieur de 3 dB par rapport au gain maximum et les

conclusions s'avérent similaires.
1V.2.3.1. Ingluence d'une désadaptation a L'entrie.

Le transistor reste adapté en sortie, l'impédance du générateur
est différente de celle qui donne l'adaptation. On la fait varier tout
en maintenant un gain constant et inférieur de 6 dB au gain maximum.

Les résultats sont regroupés sur la figure (74).

Le niveau du point d'interception I3 varie de 14.5 & 19.4 dBm,
ce qui confirme 1'influence prépondérante de 1'impédance du générateur
et 1'intérét d'utiliser des gains inférieurs au MAG pour lesquels le

niveau d'intermodulation est plus faible. L'impédance optimale est :
Zms = (130, 55.2) Q

1V.2.3.2. Ingluence de La desadaptation en sorntie.

L'entrée restant adaptée, la diminution du gain résulte d'une
désadaptation du circuit de sortie. Comme précédemment, le niveau d'in-
termodulation est quasi indépendant de 1l'impédance de charge et il est
beaucoup plus grand que quand on a une désadaptation 3 l'entrée
(I3 = 4.8 dBm).
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IV.2.4 Etude avec_un_schéma bilatéral.

Afin de cerner de plus prés la réalité, le travail précédent
a été suivi par 1l'étude de ce transistor en tenant compte de 1'influence
de la capacité Cgd et des autres éléments parasites. (Circuit non uni-

latéral).

Pour déterminer les éléments parasites, les paramétres Sij ont
été mesurés entre 2 et 12 GHz. On a donc pu accéder 3 l'aide du pro-
gramme d'optimisation décrit précédemment dans le chapitre III, (3
partir de ces mesures 4 large bande de fréquence) aux différents é1lé-
ments constitutifs du schéma équivalent. (En particulier les éléments

parasites).

L'étude a été effectuée pour le point de polarisation qui domnait
les meilleures performances en schéma unilatéral (Vgs = - 0.75 v ;
Vds = 2.5 v). On a fait varier systématiquement les impédances de char-

ge et de source afin d'obtenir des gains variant par pas de 0.5 dB.

Les niveaux d'intermodulation obtenus ont été calculés systéma-
tiquement pour les couples d'impédances de source et de charge qui per-
mettent d'obtenir ces valeurs de gain. Sur la figure 76 sont portées,
sur les cercles lieux des impédances de charge qui donnent un gain donné,
les valeurs des niveaux d'intermodulationcorrespondantes. Cette étude

nous permet de tirer les conclusions suivantes

- la prise en compte des éléments parasites entralne une dimi-
nution du gain maximum disponible qui passe de 17.5 dB (cas
unilatéral) 3 12.8 dB, bien que la fréquence de travail (10 GHz)
soit largement inférieure d la fréquence maximum de fonction-

nement pour ce type de transistor,

- la meilleure performance au niveau de l'intermodulation d'‘'or-
dre trois est obtenue pour un gain inférieur au gain optimal
(11 dB au lieu de 12.5 dB) : Le niveau optimal du point d'in-
terception est de 14 dBm,
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- le couple d'impédances de source et de charge qui donnent le

meilleur niveau d'intermodulation est
Zms = (24.7, 72.35) Q 3 Zm = (200, 67.7) Q.

Iv.2.5 Conclusions_relatives au_NEC_388.
Un certain nombre de conclusions particuliérement significatives
ont pu &tre tirées de cette étude. Parmi, les plus importantes, nous

pouvons citer :

- La polarisation du transistor & une influence déterminante
sur le niveau d'intermodulation, le point optimal se situant

/2.

au voisinage de IDSS

- La non linéarité de Cgs apparalt largement prépondérante.

- Pour les fréquences pour lesquelles le schéma unilatéral
reste valable, l'influence de l'impédance du générateur est
trés importante. On peut obtenir des performances trds inté-
ressantes en niveau d'intermodulation en utilisant des impédan-

ces de source qui donnent un gain inférieur au gain maximum.

IV.3 ETUDE DU T.E.C. DE PUISSANCE THOMSON 27 GPF

L'étude 3 été faite 3 une fréquence de travail de 7 GHz en uti-

lisant un schéma bilatéral. Quatre points ont été particulidrement abor-
dés

- Une comparaison de l'influence des différentes causes de non
e

linéarités.
- L'influence de la polarisation au gain maximum.

- Le rdle des impédances de fermeture aux fréquences somme et

différence.
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- Les influences du gain et des impédances de source et de change.

IV.3.1 Etude au_gain maximum.
Le niveau d'intermodulation a été calculé pour trois points de

polarisation différents en prenant en compte

- soit l'ensemble des coefficients caractéristiques des différentes

sources de non linéarités du transistor,
- soit une partie de ces sources.

On remarque comme précédemment que 1'influence de la polarisation
et surtout de Vgs est importante (Tableau IV): La variation du point
d'interception peut atteindre 10 dB quand Vgs passe de - 2.5v a3 - 3.7v,

le point optimal semblant se situer au voisinage de I._../2, ce qui sem-

DSsS
ble particuliérement intéressant pour un transistor de puissance puis-
qu'ad ce point de polarisation correspond aussi un maximum de puissance

de sortie.

En ce qui concerne les contributions respectives des différents
termes, pour le meilleur point de polarisation, on peut tirer les con-

clusions suivantes

- Tous les é&léments non linéaires du schéma équivalent ont de

1'influence. Ceci a, d notre avis, deux conséquences majeures :

= 11 n'est pas possible de faire une estimation des performances
ou une détermination des conditions optimales en ne prenant

en compte qu'une seule cause de non linéarité.

- D'autre part, le design d'un transistor optimal ne peut &tre
réalisé en ne considérant qu'une seule cause de ncon linéarité

(par exemple la transconductance) et en cherchant les carac-

téristiques technologiques qui perrettent de l'améliorer.
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TABLEAU 1V

POINT D'INTERSECTION DE L'INTERMODULATION D'ORDRE 3
ETUDE DU T.E.C. DE PUISSANCE THOMSON 27 GPF 773 N° 2

Cas bilatéral

1) Etude au MAG. Recherche de la contribution la plus importante

+

CHARGE & F' : Zs, Z% ; CHARGE & F : Zs, Z%
ce, cc ce, cc
1/ Zms = (2.9, 4.3) ohms Zmf = (18 , 56.5) chms
2/ Zms = (3.1 , 4.9) ohms 7mf = (15.8 , 56.8) ohms
3/ Zms = (3.6 , 8 ) ohms Zm& = (11l.4 , u44) ohms
NL de gm, gd, Cgs 1/ vds = 5v 2/ Vds = 5v 3/ Vds = 5v
£ 0 7 Vgs = 2.15v Vgs = -2.5v Vgs =-3.7v
termes croisés MAG # 12dB MAG = 11.46dB MAG = 9.u44
___________________ e T ——
non nuls 27.08 28.28 18.26
NL de gm, gd, Cgs
termes croisés nuls 22.85 23.66 18.51
Non 1iné. de gm !
seule G3g # O 40.80 31.08 24,16 /
Non 1iné. de gd §
seule Go3 # 0 22.66 ) 24,11 27.88 j
Non liné. de Cgs i
seule C3g9 # O 35.56 33.86 20.07

influence des terme
du 2° ordre 4o.65 31.08 23.84

gm : G20 et G3zo # O

influence des termes
du 2° ordre 22.83 24.37 28.23
gd : Goz et Gos Z# O

influence des termes :
du 2° ordre 34,586 33.2 18.70 g
Cgs : C20 et C30 # 0 :

ULL[ ¢
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- I1 existe des compensations entre les différents termes puisque
le niveau d'intermodulation peut &tre inférieur quand on prend
en compte toutes les causes de non linéarités au lieu d'en pren-

dre une seule.

- La contribution des termes croisés, qui n'est pas prise en
compte dans la plupart des programmes d'analyse en série de
Volterra est importante. Elle entraIne des compensations qui
améliorent nettement le niveau d'intermodulation : la diffé-

rence est de 4.5 dB pour le point d'interception.

- Par contre la contribution des termes du second ordre s'avére
toujours négligeable : les différences constatées suivant

qu'ils sont ou non pris en compte, sont faibles.

Afin d'estimer 1'influence des impédances de fermeture aux fré-
quences somme et différence, nous avons évalué le niveau du point d'in-
terception de 1'intermodulation d'ordre trois pour différentes combi-
naisons d'impédances placées 3 l'entrée et en sortie du transistor a

effet de champ.

En pratique nous avons fait ces estimations en considérant uni-
quement les cas extrémes (court-circuit et circuit ouvert) aux fré-
quences somme et différence et ce pour le point de polarisation
Vds = 5v et Vgs = - 2.5v.

Les résultats sont présentés sur le tableau Y

On peut en tirer plusieurs conclusions

- la variation des impédances de fermeture peut entrainer une

amélioration du niveau d'intermodulation (v 1.3 dB),
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TABLEAU V

INFLUENCE DES IMPEDANCES DE FERMETURE
ETUDE AU MAG DU T.E.C. Th 27 GPF 773 N° 2

Vds = 5v  Vgs = - 2.5v F = 7 GHz Cas bilatéral

MAG = 11.5 dB Zms = (4.4, 5.1) ohms

Zmg = (30, 48.2) ohms

Charge Charge arFr

s ot b
ar

cc, cc Co, CO CcC,CO CO, CO

Co, Co 34 .44 33.83 33.73 33.33
NL de gm, co, CC 34.50 33.89 33.73 33.36
gd, Cgs
G20, G30, Go2 cc, Co 34,28 33.69 33.58 33.20
Gos # 0
+
termes croisés cc, CC 34.36 33.76 33.62 33.26

non nuls

(177
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- cette influence est surtout mise en évidence sur la fréquence

différence (en pratique en basse fréquence),
- les meilleurs résultats sont obtenus

- quand les impédances de fermeture d la fréquence différence

sont des court-circuits tant 4 l'entrée qu'd la sortie,

- quand la source a une impédance interne infinie et la char-

ge une impédance nulle d la fréquence somme.

IV.3.3 Discussion sur les résultats.

A titre de comparaison et afin de mieux cermer les résultats ob-
tenus, nous allons confronter les principaux résultats obtenus pour le

NEC 388 et le transistor de puissance TH 27 GPF.

Dans les deux cas, la contribution des termes du second ordre

apparait négligeable.
Par contre,

- d'une part dans le transistor de puissance, tous les termes
interviennent, avec au point optimal une légére prééminence

de gd et des effets de compensation importants,

- d'autre part, dans le NEC 388, il y a une prééminence des ter-

mes 1liés & la variation de Cgs.

Enfin, la valeur du point d'interception est trés supérieure
pour le transistor de puissance a ce qu'elle est pour le NEC 388, le

rapport semblant beaucoup plus grand que celui des puissances de sortie.

Les différences constatées semblent liées aux valeurs des carac-
téristiques technologiques et en particulier 3 1'épaisseur de la cou-
che active beaucoup plus faible pour le NEC 388 gue pour le 27 GPF, ce

qui est conforme aux résultats théoriques obtenus dans le cas des dis-
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torsions. Signalons par ailleurs qu'il serait sans doute possible d'amé-
liorer largement le comportement du transistor type NEC 388 en utilisant

un profil de dopage qui permet - de linéariser la variation de Cgs avec
vgs. [1,2]

On voit aussi que pour le NEC 388, l'influence des impédances
de fermeture aux fréquences somme et différence est trés faible alors
que pour le transistor de puissance, l'utilisation d'impédances optimales
peut entrainer des améliorations. On peut expliquer la différence de
comportement de ce transistor par rapport au précédent, en remarquant
que compte tenu de ses caractéristiques technologiques, sa fréquence
de fonctionnement est plus proche de sa fréquence de coupure et par 1ld les
effets de réaction sortie entrée et l'influence de la charge aux fré-

~

quences harmoniques, commencent 3 &tre plus marqués.

En suivant la méme méthode que celle indiquée précédemment,
nous avons recherché les couples d'impédances de générateur et d'im-
pédances deé charge qui donnaient des gains inférieurs au gain maximum

par pas de 1 dB.

Pour chacun de ces couples, nous avons calculé le niveau d'in-
termodulation et nous avons donc pu déterminer pour chaque valeur du
gain le niveau d'intermodulation optimal et les valeurs des impédances

correspondantes.

Les résultats sont résumés sur les figures 77,78 et 79

ol nous montrons

- d'une part les cercles a gain constant calculés pour les dif-

férentes combinaisons d'impédances de source et de charge,

- les contours équi-intermodulation.
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Afin de pouvoir montrer quelle pouvait &tre la dépendance des
niveaux d'intermodulation en fonction de la charge, 1'étude a été me-
née systématiquement pour les trois points de polarisation étudiés.
Le choix de ces points de polarisation a été effectué compte tenu du

fait que les coefficients caractéristiques des non linéarités tendaient

- d'une part vers des valeurs minimales au voisinage de Vds = S5v
et Vgs = - 2,5v, - 2.1lv.
- d'autre part vers des valeurs extrémes au voisinage du pince-

ment Vds = 5v, Vgs = - 3.7v.

Afin de mettre en évidence ces évolutions, nous avons présenté
sur la figure (80) les évolutions des dérivées premiére et seconde,
caractéristiques des coefficients non linéaires, en fonction des ten-

sions continues de polarisation Vgs et Vds.
De cette étude, on peut tirer les conclusions suivantes

- les niveaux d'intermodulation pour un gain donné sont extré-
mement dépendants de 1'impédance de charge utilisée : Pour un
gain de 11 dB (fig77) par exemple (MAG # 12 dB), le point
d'interception peut passer de 30 3 39 dBm.

On voit ainsi 1'intérét d'un choix correct des impédances de

source et de charge optimales.

-~ les meilleurs performances en niveau d'intermodulation sont
obtenues pour des gains inférieurs au gain maximum : Le point
d'interception passe de 27 3 39 dBm lorsque le gain passe de
12 3 11 dB. Ceci est mis en évidence sur la figure 77 ol la
meilleure performance gain-niveau d'intermodulation est mon-
trée.

Cependant cette régle se confirme également pour les autres
points de polarisation od la meilleure performance d'intermo-

dulation est obtenue pour des gains inférieurs aux gains ma-

ximums.
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L'ensemble des performances intermodulation-gain associé.obtenues

pour ce type de transistor est présenté dans le tableau suivant.

Vds = 5v Vgs = - 2.1v Vgs = - 2.5v Vgs = - 3.7v
MAG 12 dB 11,5 dB 9.5 dB
G 11 dB 8 dB 6 dB
I3 opt 39 dBm 38 dBm 24 dBm

I1V.3.5 - Conclusion de 1'@tude du transistor Thomson 27 GPF.

- - e P T D G D S A W G e GG W D e S M S e S am W R R S S Cu R R GG A G W G

On peut résumer les conclusions les plus significatives de 1'é-

tude des propriétés de ce transistor de la maniére suivante :

- La polarisation du transistor a une influence déterminante

Iopt # I ../2.

DSs

- Bien que l'influence de la conductance de sortie
portante, aucun élément du schéma équivalent n'a

ence déterminante. Il y a apparition d'effets de

- t 5Bg (S
Les termes croisés (ans Tqs Par exemp

en compte dans le calcul de l'intermodulation.

gd soit im-

une influ-

le) doivent &tre pris

- Les impédances de fermeture aux fréquences somme et différence

doivent &tre des court-circuits (=).

- On peut améliorer considérablement le niveau d'intermodulation

en travaillant & un gain légérement inférieur au gain maximum.

compensations.
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V.1 INTRODUCTION.

Ce chapitre est relatif d 1'étude expérimentale des phénoménes
d'intermodulation produits par un transistor 3 effet de champ et en par-

ticulier & la détermination du point d'interception d'ordre trois.

Afin de pouvoir réaliser une comparaison théorie-expérience, les
deux transistors envisagés dans le chapitre précédent, en 1l'occurence
le T.E.C. NEC 388 et le transistor de puissance TH 27 GPF, seront par-
ticuliérement étudiés. Dans un premier temps, nous décrivons la méthode
de mesure utilisée tant en ce qui concerne le niveau d'intermodulation
que les valeurs des impédances vues par le composant. Dans un second,

nous allons étudier 1'évolution du point d'interception

- d'une part, en fonction de la polarisation, pour une valeur

du gain voisine du MAG,

-~ d'autre part, pour une valeur du gain inférieure au gain ma-

ximum, en fonction des impédances de source et de charge (Zg,
z2).

On pourra donc effectuer une comparaison théorie-expérience, en
particulier %ant'en ce qui concerne les valeurs des impédances de char-

ge et de source que celles des niveaux d'intermodulation.
V.2 LA METHODE DE MESURE.

La mesure du point d'interception est réalisée en utilisant la
méthode dite des deux porteuses. Le schéma synoptique du banc de mesure
des produits d'intermodulation est présenté sur la figure(80). Les deux
signaux sinusoldaux de fréquence £, et £, sont injectés a travers un
coupleur hybride trois dB, ce dernier permettant de faire l'addition des

puissances.



MILLIWATT,

CENERATEUR
£1
COUPLEUR Y, LIQE TE de
HYBRIDE *
3 dB /’ UNIDIL. POLARIS.
GENERATEUR !
£ ATTENUAT
ADAPTE
ATTENUAT | TE de
ADAPTATEUR
ADAPTE POLARIS. NMMAEW*—— T.EC \DA
= MILLIWATT. ANALYSEUR DE SPECTRE

Fig. 80 : Schéma synoptique du banc de mesure de 2'inter-

modulation d'ondre 3.
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En sortie de l'additionneur, se trouve un coupleur 20 dB permettant
.de mesurer la puissance appliquée & l'entrée du dispositif. Le composant,
inséré entre deux adaptateurs i slugs permettant de faire évoluer les va-
leurs du couple d'impédances (Zg, Z%), est polarisé 3 travers deux tés

de polarisation sur la grille et le drain.

Le signal en sortie du transistor est alors appliqué, soit a un
mesureur de puissance permettant ainsi de mesurer le gain, soit 3 un
analyseur de spectre afin d'évaluer les produits d'intermodulation. On
peut alors accéder au point d'interception de l'intermodulation d'ordre
trois, connaissant la puissance de sortie & l'ordre un et la puissance
de sortie 4 l'ordre trois. En effet, celles-ci sont reliées directement
au point d'interception, & l'aide de l'expression établie au paragraphe
I.3.4.

I, = (8P, - P g)/2

Cette formule n'est valable que si les points correspondants se
trouvent sur les parties linéaires des caractéristiques de transfert
PLl et P, = f(PA), ol PA est la puissance d'entrée du dispositif.

L3

Rappelons que P, est déterminée 3 partir de 1'équation 62 du chapitrel .

L3

La mesure des impédances vues par le transistor est essentielle-
ment la mesure d'un dipSle caractérisé par son coefficient de réflexion.
Afin d'accéder & 1'impédance de charge dans le plan du composant, la

Pl . ”
mesure sera réalisée en deux temps

- dans un premier temps, on mesurera l'impédance présentée par

l'adaptateur en sortie du T.E.C. (S 11). Fig. 81.

- en second lieu, on mesurera un élément de référence (cour-cir-
cuit transistor) qui nous permettra de nous ramener dans le

plan du composant (pcc).



s11 —> ——

S'11—>

|

v

Fig. §1 : Méthode de mesure de L£'impédance de
charnge du trhansistor a effet de champ.
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On pourra alors accéder au coefficient de réflexion en sortie du

T.E.C., dans le plan du composant, en utilisant la relation

-i2v2

ce

s'11 = s11 |p

Ceci est valable dans la mesure ol dans la bande de fréquences
considérée, les coefficients de réflexion parasites des transitions res-

tent négligeables.
V.3 ETUDE DU TRANSISTOR NEC 388.

Nous allons donner les résultats relatifs 3 1'évolution du point
d'interception de l'intermodulation d'ordre trois obtenu d l'aide du
banc de mesure présenté ci-dessus. A partir de 1&, une confrontation

théorie-expérience pourra &tre réalisée.

- e S R R v S O G A e A e v S e G R S W e WP N A Ay Sy e e T e O G S N S e Ay S A W e e o

-y - - - e - o >l > v o " W . e - -

L'étude a &té faite au voisinage de F = 10 GHz, le transistor
8tant excité 3 1l'entrée avec deux signaux sinusoidaux de fréquence
£, et £, L'évolution du point d'interception a &té alors étudiée pour

les trois points de polarisation suivants

Vds = 3v 3 Vgs = - (0.25v
Vds 2.5v 3 Vgs = - 0.75v
et Vds 3v 3 Vgs = - 1.25v

Ainsi pour chaque point de polarisation, aprés avoir adapté le
T.E.C. & 1l'entrée et en sortie avec un couple de Slugs choisis afin

d'obtenir un i isin d i i & levé
gain voisin du gain maximum prévu, on a relevé

- d'une part 1l'évolution de la puissance de sortie en fonction

de la puissance d'entrée 3 la fréquence fl = F = 10 GHz,
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- d'autre part l'évolution de la puissance de sortie caractéris-
tique du produit d'intermodulation d'ordre trois PS (2w2-wl)

en fonction de la puissance d'entrée Pe(wl).

L'ensemble des résultats est présenté sur les figures (82) et (83).
On voit ainsi que 1l'évolution du niveau de puissance 3 l'entrée du tran-

sistor entraine une croissance

- de la puissance de sortie d'abord avec une pente un, caracté-
ristique de la constance du gain : la diminution du gain ol
saturation du niveau de sortie apparait pour une puissance

d'entrée de - 5 dBm.

- du niveau d'intermodulation d'ordre trois avec une pente trois

avant que les effets de saturation n'interviennent.

Ainsi le point d'interception d'ordre trois (IM 3) peut &tre ob-
tenu en extrapolant la partie linéaire des courbes PS(sz-wl) z f(Pe(wl))

et Ps(wl) = f(Pe(wl)).

On voit donc que pour ce transistor, et au voisinage du gain ma-
ximum prévu, le point de polarisation ol est obtenue la meilleure per-
formance d'intermodulation se situe &

Vds = 2.5v Vgs = - 0.75v et I #I /2.

DSS

Afin de pouvoir vérifier le degré de validité de la prévision théo-
rique, nous allons présenter les résultats comparatifs obtenus pour le

NEC 388 dans le tableau suivant



Ps dBm?
15 ‘
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fl = 9.895 CHz Vds=3v ; Vgs=-0.25v | Vds=2.5v ; Vgs=-.75v | Vds=3v ; Vgs=-1.25v
f2 = 10.005 GHz
MAG calculé
. .5 9.
(dB) 11.5 12 5
MAG mesuré
(dB) 9 10 8
I3 calculé
(dB) # 9 #12 8
pour le MAG
I3 mesuré
10
(dBm) 10 13

On remarque, d partir de ces résultats, que pour ce transistor, les
valeurs du gain maximum prévu n'ont pas été atteintes & la fréquence de

travail fl = f2 = 10 GHz. Cependant pour les valeurs du gain mesurées,

on voit que

- les performances d'intermodulation obtenues sont voisines de
celles calculées ,l'erreur maximale étant obtenue pour le point

de polarisation 4 faible courant AI3 = 2 dBm,

- pour le point de polarisation ol la meilleure performance en
intermodulation est obtenue I3 ~ 13 dBm et compte-tenu du
gain obtenu (G = 10 dB) la prévision théorique est assez bonne
puisque la valeur deI

14 dBm.

3 calculée est comprise entre 10 et

Cependant, afin de s'assurer effectivement de la validité du
calcul du point d'interception, il sera nécessaire de situer sur
1l'abaque de smith l'impédance de charge du transistor et faire les com-

paraisons pour les mémes valeurs d'impédances de charge.
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Nous allons donner les résultats relatifs 3 1'évolution du pro-
duit d'intermodulation d'ordre trois en fonction des impédances de
source et de charge. On choisira alors, plusieurs couples de celles-

ci qui donnent un gain identique.

Pour chacun de ces couples, l'évolution de l'intermodulation
en fonction de la puissance d'entrée est &tudiée et le point d'inter-

ception déterminé.
V.3.3.1 REZsultats obtenus

Les mesures ont été faites pour le point de polarisation optimal

déterminé précédemment et pour deux valeurs choisies du gain :
- Un gain de valeur voisine de celle du gain maximum (G = 10 dB).

~ Un gain inférieur au gain maximum obtenu (G = 8 dB).

Nous avons simultanément évalué les impédances de source et de
charge en utilisant la méthode décrite précédemment. Compte-tenu des
difficultés expérimentales, nous n'avons pu effectuer l'étude pour
un grand nombre de pbints et reconstituer ainsi un cercle & gain cons-

tant. -

L'ensemble des résultats est présenté sur la Figure (84) ol nous

avons représenté

- d'une part les cercles 3 gain constant G = 8 dB et G = 10 dB
définis théoriquement 3 partir des &léments du schéma é&qui-
valent du transistor, en utilisant le programme de calcul

précisé au paragraphe I.3.5

- d'autre part les portions de cercles 3 gain constant définies

par les points représentatifs des impédances de charge du



Ves = - 0.75v F = 10 GHz

J5v

Vps = 2,

NEC 383 n° &

COMPARAISON Iz CALCULE, I3 MESURE.

Fig. 84
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Fig. &5

.
.

Niveaux de 2'intermodulation d'ordre thois
NEC 388 n° 6 VUds = 2.5v Vgs = - 0.75V.

57 = 9,995 GHz 62 = 10.005 GHz G = & dB.
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transistor déterminées expérimentalement en utilisant la mé-

thode décrite précédemment.

Compte-tenu de l'incertitude et de la difficulté des détermina-
tions expérimentales, on peut observer une trés bonne concordance entre

théorie et expérience

- d'une part en ce qui concerne les lieux des impédances de

charge 3 gain constant,

- d'autre part, en ce qui concerne les valeurs des niveaux
d'intermodulation. Ceci est tout-d-fait remarquable si 1l'on
tient compte de la complexité de 1l'évaluation théorique et
de la nécessité de disposer d'un grand nombre de paramétres
difficiles 3 calculer (valeurs des dérivées premidres et se-

condes).

V.4 ETUDE DU T.E.C. DE PUISSANCE TH 27 GPF.

De la méme maniére que pour le T.E.C. NEC 388, une étude a
été menée pour le transistor de puissance Thomson 27 GPF. En effet, pour

celui-ci a été& étudié 1'évolution du niveau d'intermodulation

- d'une part en fonction de la polarisation pour une valeur

du gain voisine du gain maximum,

- d'autre part, pour une valeur du gain inférieure au gain

maximum, en fonction des impédances de source et de charge.

L'évolution du niveau d'intermodulation & 1l'ordre trois PS(QwQ-wl)
en fonction de la puissance d'entrée au fondamental Pe(wl) a donc été
mesurée pour trois points de polarisation, le transistor étant excité

par deux signaux de fréquences



f =

1

Ces fréquences correspondent aux fréquences typiques d'utili-

6.995 GHz 3 f

sation de ce transistor.

trois points de polarisation étudiés sont présentées sur les figures

Les différentes é&volutions du point d'interception pour les
D D P

(86), (87) et (88).

point d'interception et ceux calculéds a 1'aide du programme d'analyse

en série de Volterra, l'ensemble des résultats est présenté sur le

On voit ainsi que

- dans la gamme de puissance étudide (P
de compression de gain n'apparait pas. Ceci est tout-3-fait

caractéristique de ce transistor de puissance capable de

2
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= 7.005 GHz

sortir 25 dBm (Fsat)

- une modification de la pente apparait dans les niveaux d'in-
termodulation. .

P
e

Afin de pouvoir comparer les résultats obtenus em mesurant le

tableau suivant :

S

< 18 dBm) le régime

Toutefois, pour une puissance d'entrée

< 3 dBm, le niveau d'intermodulation évolue linéairement.

Vds

= Sv

Vgs = - 2.1v

Vgs = - 2.5v

Vgs

MAG calculé

(dB)

12

11.5

.5

MAG mesuré

(dB)

12.5

10.5

.5

I3

calculé
(dBm)

27

28

18

I, mesuré

3

(dBm)

24

28

20
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On voit ainsi que pour les trois points de polarisation &tudiés

- 1'évolution du gain maximum obtenu, en adaptant le transistor
d l'entrée et en sortie, en fonction de la polarisation,est
conforme 3 la théorie (sauf pour le point Vgs = - 2.5v ol il
ne semble pas que l'on ait pu réussir & obtenir strictement

le gain maximum),

- les évolutions comparées des valeurs du point d'interception
de 1l'intermodulation d'ordre trois font apparaltre également
un large accord. L'erreur maximale obtenue étant de 3 dBm

pour le point de polarisation Vds = 5v et Vgs = - 2.1lv,

V.4.2 Etude de 1'évolution du point d'interception en fonction des

- —— o o - — - " . — . 7" S " —— - —— T -’ ———— —

L'étude a été faite pour le point de polarisation Vds = 5v et
Vgs = - 2.5v., Pour ce point on a mesuré le point d'interception pour

deux valeurs choisies du gain

-

- au gain maximum obtenu G # 10.5 dB,

- pour un gain inférieur G # 8 dB.

Ainsi pour plusieurs valeurs du couple d'impédances de source
et de charge qui donnent un gain identique, I3 est mesuré. Les résul-
tats obtenus sont présentés sur la figure (839) ol nous avons représenté
de la méme fagon que précédemment et compte-tenu des difficultés expé-
rimentales

- les portions de cercles 3 gain constant mesurées

- les cercles 3 gain constant, calculés.
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Fig. 90 :

Niveaux de £2'intermodulation d'ordre thodls
TH 27 GPF 773 n° 2 VUds = 5v Vas = -2.5v

57 = 6.995 GHz 62 = 7.005 GHz G = & dB.
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On remarque que

- Comme le prévoyait la théorie, les valeurs des impédances
de charge correspondant 3 un gain donné se trouvent sur un
cercle, lieu des impédances d'adaptation : On observe 13

encore une bonne concordance théorie-expérience.

- Les valeurs du point d'interception de l'intermodulation
d'ordre trois obtenues par le programme d'analyse en série
de Volterra donnent des valeurs tout-3a-fait similaires aux

niveaux d'intermodulation mesurés.

V.5 CONCLUSION GENERALE.

En conclusion de cette étude, compte-tenu des résultats obtenus,
une bonne concordance théorie-expérience a été obtenue et ceci malgré

les difficultés expérimentales. Nous avons montré que

- les valeurs de gain obtenuesétaient en général voisines de

celles prévues,

- les valeurs des niveaux d'intermodulation mesurées étaient

similaires d celles des niveaux d'intermodulation calculées,

- les impédances de charge mesurées définissent bien des cer-

cles d gain comstant qui correspondent 3 ceux calculés.

On voit ainsi apparaitre 1'intérét de l'analyse en série de
Volterra pour déterminer les valeurs des impédances optimales et les
niveaux d'intermodulation correspondants, 1'étude expérimentale pou-
vant s'avérer trés lourde et trés collteuse,en particulier si elle né-

cessite la réalisation de nombreux circuits plaqués.
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CONCLUSION

L'objectif de notre travail était de pouvoir définir les con-
ditions d'utilisation d'un transistor 3 effet de champ et éventuelle-
ment les caractéristiques technologiques afin d'obtenir un niveau d'in-

termodulation minimal.

A cette fin, nous avons utilisé la technique de calcul des
sériesde Volterra en vue d'évaluer les taux d'intermodulation. Nous
avons di mettre en oeuvre un programme de calcul complexe qui prend
en compte trois causes de non linéarités eventuelles ainsi qu'un nom-
bre de termes couplés, non pris en compte dans les méthodes clas-
siques. Le probléme essentiel a été de déterminer les coefficients
caractéristiques de ces non linéarités. Dans ce but, plusieurs appro-
ches ont été utilisées : Il s'est alors avéré que seule une approche
expérimentale pouvait permettre de déterminer ces coefficients avec
une bonne précision. En particulier une technique utilisant des me-
sures de paramétres Sijdans la bande 100 MHz - 1 GHz a &té développée.
Nous avons mis au point par ailleurs un programme original d'optimisa-
tion permettant d'accéder aux éléments du schéma équivalent 3 partir
des paramétres mesurés entre 2 et 12 GHz par exemple, cette technique

ayant par ailleurs de nombreuses autres applications.

Nous avons montré également, que d'autres techniques pouvaient
étre utilisées pour 1l'étude des non linéarités produites par un tran-
sistor a effet de champ. En effet, l'utilisation d'un programme uti-
lisant un modéle en régime dynamique du T.E.C., peut &tre appliqué a
1'évaluation de la distorsion. De plus, il peut permettre de passer
de fagon continue du régime petit niveau au régime grand signal et s'a-

vérer utile pour 1l'étude des limitations du transistor de puissance.
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Les principaux résultats significatifs mis en évidence lors de

cette étude ont été les suivants
- influence déterminante des conditions de polarisation,

- importance des valeurs des impédances de fermeture du T.E.C.
essentiellement 3 la fréquence de fonctionnement,

I1 est apparu égalemeﬁt que pour un transistor 3 grille sub-

- micronique faible bruit, l'influence de la non linéarité de la capa-
cité grille-source Cgs pouvait &tre prépondérante alors que pour un
T.E.C. de puissance, tous les coefficients non linézires intervenaient
il n'était donc pas possible dans ce dernier cas de faire apparaltre
sur quel paramétre technologique il était possible de jouer pour zamé-

liorer les performances.

En ce qui concerne 1l'étude expérimentale portant sur la mesure

des produits d'intermodulation, les principaux résultats obtenus ont

L] ” .
mis en évidence .
- d'une part un bon accord théorie-expérience,

- d'autre part l'importance de l'influence de l'impédance de

charge Z% et de la polarisation.

La difficulté de cette étude expérimentale, et le colt d'une
étude paramétrique pour des amplificateurs réalisés en structure hy-
bride avec circuits d'adaptation plaqués montre bien 1l'intérét de
disposer d'un programme d'analyse en série de Volterra implantable

sur minicalculateur.

Gr3ce & lui et moyennant une caractérisation rapide du transis-
tor 34 utiliser, i1 est possible de définir les impédances optimales
en vue d'obtenir un niveau d'intermodulation qui soit le plus faible
possible et d'évaluer les performances potentielles du dispositif
de fagon tres fiable. Il est a remarquer également que ce programme

peut 8tre étendu d d'autres applications, notamment au cas du tran-
sistor double grille.
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ANNEXE 1

CALCUL DE LA FONCTION DE_TRANSFERT D'ORDRE_DEUX
Lorsque deux signaux sinusoidaux de fréquences fl et f2 sont ap-
pliqués 3 l'entrée du systéme non linéaire, la réponse s'exprime sous

la forme d'une double intégrale de convolution

2
g0 - T2) «T1 X(Ti) . dri

i=1

ho(t - T

(1) y2(t) = 2

OVY~—n 38
ON~—— 8

En passant alors dans le domaine fréquenciel par transformée

de Fourier, la réponse fréquentielle s'écrit

y2(tl, t2) . exp(—217rfl 'tl) . exp(-211rf2 't2) dtl' dt

(2) T(f,, £,) = J 5
0

ON— 8§

En remplagant y2(tl, t2) par sa valeur dans (2) on obtient

2
17 Ty Ty - 12) . g_i X(Ti) dTi]

h,(t

2

ON—u 8
/i
o8
ON~—ro—8

o
Y, (£, £5) = J
0

exp(—21ﬂfl-tl) . exp(—21ﬂf2ot2) . dtl.dt2

d'ou
P % o 0
(3) Yz(fl’ fz) z J dtl j dt, [JdTl J dt, h2(t1"Tl’ t2-12)
0 0 0
-2iTrfltl —2iﬁf2t2

x(Tl) ’ x(Tz)] e * e
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En effectuant alors le changement de variable suivant

le théoréme de transfert

3 ty - T, = m, et sachant que h2(ml, m,) = 0 pour m; <0

Y2(fl’ f2) s'écrit compte tenu du fait que le Jacobien est unitaire
o] (o] o [0}
Y2(fl’ f2) = [ dml J dm2 J dTl [ de . h2(ml, m2) . x(Tl) . x(Tz)
0 0 0 0
—21Trflm1 —21ﬂ'f2m2 -21Wf2T2 -21ﬂflTl
e * e ‘e e
K F: 2imE 2imE
=-2iTf. m ~-2imf,.m
_ . . 11, 272
= J dm, j dm, h2(ml, m2) e » e
0 0
Y 2imE 2imE
=21TE. T =217t T
171 2°2
J dTl j x(Tl) X(T2) e e dt,,
0 0
0 [e] 2'f 2'f
-2imf, *m -2imf, m
1" 272
(4) = J dml . j dm,, h2(ml, m2) e * e
0 0
21T T p 2imE
-2im -2imf, T
11, . 2°2
J X(Tl) e dt, J x(1,) e dt,
0 0
d'ol l'expression finale de la réponse fréquencielle du systéme
o0 oo
) -2iﬂflml -21Wf2m2
Y2(fl, f2) = J i h2(ml, m,) e > e * dm, dm,
0
c -2imf. T ° =2irf, T
11 2°2
J X(Tl) e dt, J X(T2) e dt,
(5) 0 0
Y (£, £,) = Hy (£, £,) « X(£,) o+ X(£))
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La fonction de transfert d'ordre deux s'écrit alors

(6) H.(f
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ANNEXE 11

Le courant traversant la conductance non linéaire peut &tre représenté
sous la forme d'une composante linéaire et d'une composante liée au

non linéarités.

avec

. _— n .

1NL(t)- E g,V (r) = E_ 1n(t)

n=2 n=2

Les composantes de in(t) pour un ordre supérieur ou égal 3 deux s'écrivent
(1] ,

12(t)=g2.vl(t)

i ()=, .vo(t) + 2g .v. (£).v, (%)

3 31 2 1 2

iu(t)=gu.vi(t) + Sga.vi(t).vz(t) + gz(vg(t) + 2vl(t2.v3(t))

15(t)=.... ..... . etc.

[l] J.BUSGANG,L.EHRMAN ,J . GRAHAM
"Analysis of nonlinearn systems with multiple inputs"
Proc. Of the I.E.E.E.,V0l.62,n°8,Aug.1974,pp.1094-1095.
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ANNEXE 111

SUR_LE CALCUL DY VECTEUR_[V]

Afin de calculer le vecteur [Vn], vecteur source de tension pour
les différents noeuds, on peut utiliser la factorisation "lower-upper'
qui permet de réduire le nombre d'opérations. La matrice [Y] nodale
est alors décomposée en un produit d'une matrice triangulaire basse

par une matrice triangulaire haute :
A1) [yl = (L] - [U]

[U] ayant des 1 dans sa diagonale principale. Cette décomposition

peut se faire en %(n2 - 1) opérations.
On peut écrire alors

(2) L+U-*vV =1 quis'éeritL *b=1

(3) olb=U-=-V

CHE RN

Lot Lnz +oo Lo
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d'old
1 k=1

(5) b = (L) (I - jzl Ly B3)
de méme (3) s'édcrit

B T 7 M ]

1 U12 .Uln Vl bl

0 1 ...U2n V2 b2
(6) . : . . = .

° Ot (Yal [Pal
d'od

)

(7) Vv, = b, =~ U., « V.

k K j=k+1 ik J
ol Vk est le vecteur tension au noeud k .qui est ainsi évalué

directement 3 l'aide de (5) et (7) sans inversion de la

matrice [Y].
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ANNEXE IV

CALCUL _DE oI

On rappelle que le processus itératif est du type

io_ i, of(x)
Y41 T %k k _—a 1
X

Le calcul de o sera fait en utilisant un algorithme simple.

Un point |y1> est choisi sur la droite ]xl> + AlSl> avec A > 0. L'es-

timation de a peut alors &tre faite par interpolation cubique en

utilisant la relation suivante :

et

i
o
A

i
< s> +w -z
=1- .gy l T
i i
< > - >
gy f S <gX ! S + 2w
2 i i ,1/2
= - < > e < >
w = (z g, | s g, | s7>)

N
1t

3 i
¥ (£, - £) + <g, | s> + <g, | s>

Un bon choix de ]yi> est donné alors par

!yi> = !xi> + N [ sis> ol
2 f
n = min de {1, -—2x
g, | s

On rappelle que

i .
|x™> est le vecteur colonne qui représente les n &léments

variables du schéma équivalent (i = 1, 2,..., n)
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lgx> est le vecteur gradient au point |x1>
lgy> est le vecteur gradient au point ]yl>

iy iy 4 iy ‘ .
IS > =H lg > = ]xo> - fx> représente l'écart entre le minimum

lxo> et les valeurs choisies lx>.

<gX [ s> est le produit scalaire de <gx] par |Sl>

D'autres méthodes de calcul de 0y peuvent &tre utilisées [1]

L]

[1] CALAHAN,D.A
"Computer-aided networnk design"
Mc.GRAW-Hil1l1,1972
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ANNEXE V

REMARQUES SUR LE CALCUL DE [Y]

I1 a été montré que seules deux analyses de circuit sont né-
cessaires pour calculer les différentes composantes du vecteur gra-

dient de dimension identique au nombre d'é&léments n.

La premiére de ces analyses est faite sur le circuit a étu-
dier, tandis que la seconde est faite sur le circuit adjoint associé,
les composantes du gradient se trouvant &tre égales 3 des produits
convenablement pondérés du courant dans la branche considérée du cir-

cuit d'origine et du circuit adjoint.

L'effort de calcul demandé pour l'analyse du circuit initial
et du.circuit adjoint associé peut &tre réduit considérablement en
remarquant qu; la matrice nodale (admittance) du circuit adjoint est
simplement la matrice transposée de la matrice nodale (admittance) du
circuit initial, lors de l'utilisation de la factorisation "Lower-upper"

pour cette matrice.
Rappelons que

N est le circuit initial régit par [Y] - [Vn] =1 (1)

[Vn] est le vecteur tension au noeud n
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Y] 1a matrice nodale admittance

[I] le vecteur source de courant

Considérons alors le circuit adjoint N qui posséde la méme
topologie que le circuit initial N. Le choix des éléments de N sera

n
tel que la matrice admittance [Y] est la transposée de [Y]
"
Yl = [y'] (2)

Une conséquence immédiate est que seule une matrice nodale
admittance doit &tre construite par point de fréquence. L'équation

des noeuds du circuit adjoint s'écrit alors

Cy'] - ['x?nl = [1] ; (3)

Pour calculer les composantes du gradient,il suffira de résoudre les

systemes (1) & (3) une fois. On calcule [Y] ! et on obtient
(1™ = [

On fait alors le produit [Y°1]4}] et [Y'IJ'*ij pour obtenir [G;]




