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INTRODUCTION



- Introduction générale

Il y a une vingtaine d’années, seuls les tubes a vide (TOP, Klystron,...) et les diodes
semiconductrices (diode tunel et varactor) étaient utilisés pour amplifier les signaux
microondes au-delad de 1 GHz. L’amélioration des performances des transistors bipo-
laires au silicium (fonctionnant jusqu’a 10 GHz) et I’apparition des transistors a effet
de champ en arséniure de gallium (utilisables au-deld de 50 GHz) ont entrainé la dis-
parition presque totale des amplificateurs & diodes. Les amplificateurs & tubes restent,

quant 3 eux, réservés aux applications fortes puissances.

Le MESFET qui est le transistor & effet de champ de base en arséniure de gallium,
(Metal semiconductor field effect transistor) a fait 1’objet ces derniéres années de déve-
loppements considérables. Il semble toutefois avoir atteint ses limites de puissance a la
fréquence 30 GHz.

D’autres transistors & effet de champ de puissance sont actuellement en compéti-
tion grace au perfectionnement incessant des procédés technologiques; il s’agit prin-
cipalement du MISFET InP (metal isolant semiconductor field effect transistor), du
DMT AlGaAs-GaAs (doped chanel mis-like field effect transistor), du DMT InGaAs,
du HEMT AlGaAs-GaAs conventionnel (hight electron mobility transistor) et du PM-
HEMT InGaAs (ou HEMT pseudomorphique). Ces deux derniers types de transistors a
hétérojonctions offrent de bonnes performances: jusqu’a 50 GHz pour le HEMT conven-
tionnel et jusqu’a 70 GHz pour le HEMT pseudomorphique. L’importance croissante
de la montée en fréquence de ces transistors a effet de champ a grille submicronique et
I’amélioration continue de leur technologie rendent ainsi nécessaire leur caractérisation
non seulement en petit signal pour les applications faible bruit mais aussi en grand si-
gnal pour les applications de puissance dans le domaine des fréquences millimétriques.
C’est ce dernier point qui constitue ’objectif de notre travail. Les caractérisations petit
signal & I’analyseur de réseau sont maintenant largement développées, jusqu’a 40 GHz,
en particulier dans notre laboratoire. Il est loin d’en étre de méme pour les caracté-
risations en grand signal. Elles sont relativement répandues jusqu’a 18 GHz mais trés
rares au dessus de cette fréquence. Au sein du laboratoire le développement d’activités

concernant les transistors a effet de champ de puissance a fait 'objet de la mise en



oeuvre de toute une méthodologie expérimentale comportant différents bancs de mesure
et notamment de ”Load-Pull”. C’est dans ce cadre que nous a été confiée la présente

étude qui porte sur la bande de fréquence 26,5 - 40 GHz.
Le travail présenté dans ce mémoire se décompose en quatre chapitres:

Dans le premier chapitre, nous abordons le sujet par une analyse théorique portant
sur les ca.ra.ctéristiqtieé d’un amplificateur de puissance microonde et les impédances
optimales de charge vues par celui-ci dans les différentes variantes de concepts de gain
et de rendement. Dans ce cadre, nous passons en revue les diverses méthodes de ca-
ractérisation "source/load-pull” classique et & charge active permettant la mesure des
performances d’un amplificateur de puissance dans ses conditions optimales de fonc-

tionnement.

Le second chapitre débute avec une premiére partie ot nous présentons la cellule de
mesure qui est utilisée dans toutes les étapes de caractérisations du transistor en petit et
grand signal. Nous décrivons ses performances hyperfréquences entre 45 MHz et 40 GHz
ainsi que la méthode d’étalonnage TRL utilisée pour les mesures des parametres S des
transistors. La deuxiéme pa.ftie de ce chapitre concerne les mesures proprement dites
entre 45 MHz et 40 GHz des parameétres S de plusieurs transistors millimétriques choisis
comme composants tests et la détermination de leur performances avec leurs schémas
équivalents localisés petit signal. Pour couvrir la totalité de cette large bande de fré-
quence 'optimisation de ce schéma équivalent est effectuée au moyen d’une méthode
spécifique dont nous décrivons la procédure. Enfin, pour décrire le comportement des
transistors dans cette large bande nous proposons un modéle de schéma équivalent dis-
tribué dont nous comparons la validité, ainsi que celle du schéma équivalent localisé,

aux résultats des mesures.

Le troisiéme chapitre est consacré aux mesures de puissances des composants tests
dans la bande 26,5 - 40 GHz. A cet effet, nous avons réalisé un banc de puissance
classique (en guide d’onde) avec adaptateurs mécaniques en entrée et en sortie. Aprés
une analyse détaillée des caractéristiques de ce banc, nous exposons les problémes ren-
contrés et les solutions que nous y avons apportées pour une exploitation efficace. Nous
comparons en petit signal les résultats des mesures effectuées avec ce banc & ceux don-
nés par les mesures des paramétres S avec l'analyseur de réseau et nous présentons

enfin les principaux résultats de mesure obtenus en régime grand signal.



Dans le dernier chapitre, nous présentons le banc de ”load-pull & charge active” que
nous avons réalisé pour la bande 26,5 - 40 GHz, en utilisant un analyseur de réseau type
HP8410 (1 - 4 GHz). Nous examinons les problémes posés par cette réalisation et les
méthodes d’étalonnage utilisées pour effectuer des mesures de puissance et d’impédance
de charge de transistors tests. Puis nous comparons les résultats expérimentaux obtenus
avec ce banc aux résultats fournis par ’analyseur de réseau et le banc de puissance
classique. Enfin, & titre prospectif nous étudions les problémes que poserait la mise
en oeuvre d’une automatisation du banc a charge active en utilisant un analyseur de
réseau automatique type HP8510 (ou Wiltron 360) et une procédure d’étalonnage du
type TRL.



CHAPITRE 1
Analyse théorique des systemes

de mesure : ”source/load-pull”



Chapitre 1

Analyse théorique des systemes

de mesure: ”source/load-pull”

1.1 Introduction

Les conditions de fonctionnement d’un transistor & effet de champ sont substan-
tiellement différentes entre le régime d’amplification petit signal et le régime d’ampli-
fication de puissance. Dans le cas de Pamplification petit signal le transistor apparait
comme un simple circuit linéaire et le probléme & résoudre est d’avoir le maximum
de gain en assurant les transferts de puissance les meilleures possibles par adaptation
aux impédances de source et de charge extérieures. Dans le cas de 'amplification de
puissance le probléme est fortement compliqué premiérement par le fait qu’a fortes
excursions de tensions et courants, le transistor ne peut plus étre considéré linéaire,
et deuxiémement, par les limitations en courant et en tension maximums liées, res-
pectivement, aux méca.rﬁsmes physiques de mise en direct de la grille et du claquage.
Néanmoins ’adaptation du composant aux impédances de source et de charge exté-
rieures est également considérée comme un probléme quasi linéaire oit I'on ne prend
en compte que les composantes a la fréquence fondamentale de tension et courant. Des
options différentes doivent étre prises pour ces adaptateurs selon que 'objectif visé est
le maximum de puissance de sortie ou le maximum de rendement en puissance ajoutée.
A cet égard, les méthodes de caractérisations ”source/load pull” constituent une aide
précieuse en apportant des informations sur la nature des impédances de source et de
charge les plus appropriées pour atteindre I'un de ces deux objectifs. La présentation des
différentes variantes de ces méthodes fait 1’objet de ce chapitre. Mais avant d’aborder
cette présentation, il nous a paru utile de replacer dans le vaste domaine des mesures
de puissance les différentes notions de gains et rendements utilisées et les impédances

optimales qui leur sont liées.
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1.2 Les caractéristiques d’un amplificateur de puissance

microonde

1.2.1 Concepts de gain

En faible signal, ’approche de la fonction amplificatrice d’un étage transistor

peut étre basée sur les parameétres de la matrice de dispersion S de celui-ci mesurés &

Panalyseur de réseau [1].

Dans la pratique, le transistor est inséré entre deux réseaux d’adaptation qui

permettent de ramener a ses bornes, a partir des impédances de référence Zg = 50 2,

les impédances de source et de charge optimales Zg et Z (figure 1).

Zo =500
Réseau S11 S12 | Réseau
d'adaptation Transistor d'adaptagon Zo
d'entrée de sortie
S21 S22
1
Source al a2 Charge
= n—
— |e— fomneie
bl b2
—_ ‘ Transistor ) ZL
]
Ts 'y r <_\ 22

Figure 1:

Schéma d’étage amplificateur & transistor
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Un premier concept de gain consiste & comparer la puissance Pg absorbée dans
la charge Zj a la puissance Pg absorbée par l’entrée du transistor. Le rapport de Pg

sur Pg est appelé "gain en puissance G” et s’exprime dans le formalisme "onde” par:

Ps _ |bof? — |agf?

C=235_
Pg a2 - |;f?

(1.1)

Cette expression traduite en utilisant les parameétres [S] du transistor et le coef-

ficient de réflexion I'y de la charge Z1 devient:

1S2112(1 = |T'[?)

G= 1.2
[T Szl 121~ 1S P) 42
avec:
S1252:T
Sy =8u+ '1—12_,572_1_[% coefficient de réflexion d’entrée du transistor (1.3)
— w0221 L

Is= g‘z-i—j—o coefficient de réflexion de la source (1.4)

S 0
I'p= —g—L—;—g—o coefficient de réflexion de la charge (1.5)

L 0

On peut remarquer que ce concept de gain en puissance tel qu'il est défini ne
prend pas en compte 'impédance de source vue par le transistor. Or, pour certains cas

d’amplification, il peut étre utile de faire intervenir celle-ci.

Un autre concept de gain peut alors étre utilisé: C’est le gain de transducteur en
puissance G . Sa définition fait intervenir le rapport de la puissance Ps absorbée dans

la charge sur la puissance disponible de la source Pyys. On exprime par:
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Ps _ 1S21)2(1 — |Ts|®)(1 = |I's?)
Pavs [1—857;Ts[2|1 — Sool'|2

Gr= (1.6)

La puissance disponible de source est rappelons le, la puissance maximum que
celle-ci peut délivrer a sa charge. Ce résultat n’est obtenu qu’a condition que I’impé-

dance de la charge soit égale au complexe - conjugué de I'impédance de la source.

Pour avoir le maximum du gain Gr, il faut assurer de maniére optimale les
transferts de puissance, d’une part de la source 4 ’entrée du transistor, et d’autre part
de la sortie du transistor & la charge. :

Les conditions permettant ces transferts optimaux sont réalisées en adaptant en

puissance les impédances en regard, ce qui se traduit dans le formalisme ”coefficient de

réflexion ” par:

Sil = Pg' et 562 = I“i (1.7)

avec: 'y et I'] valeurs complexes conjuguées des coefficients de réflexion de source

et de charge.

S1281Ts

1.8
1-8uls (18)

552 = 522 +

Ce que l'on connait en pratique, ce sont les paramétres S & la fréquence de travail.
L’adaptation consiste donc & déterminer Zg et Z|, c’est-a-dire I's et ', en fonction des

parameétres S. Les expressions de ces coefficients de réflexion sont donc:

* : S1281 T *
s = 8§ = [511+1-522FL]
(1.9)

S1281Ts1*
I = Sp = [Sm+ugnfs]
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Ce qui conduit aux expressions:

( By++/BI~4|C12
rs =22VEAGE _ 1 (B, 4 9)5,8n|VET <]
] (1.10)

B+ BZ__ C. 2
T, =L)§éz__4_|___2_|_=%;[32:b2]5125211\/1{ *1]

\

avec By =1+4|811)? — S22 - |AJ?
By = 1+4|S»|?>—|S1l*-Al?
C1 =S —-AS
Cy =8y —ASH

A = 51159 — 512521

coefficient de stabilité, paramétre

— LH|AP 18112~ S22
K - 2 21 s e .
12 caractéristique du transistor

La réalisation de I'adaptation simultanée entrée-sortie du transistor implique la
condition: K > 1, dite de stabilité inconditionnelle. On obtient alors un gain de trans-
ducteur en puissance maximum GTmer appelé encore ”gain en puissance maximum

disponible: MAG”. Son expression en fonction K et du défaut de réciprocité est:

|Sa1]
MAG == {K+t+V/K2-1 1.11
o (& £V ) (1.11)

avec signe + si B; <0
signe — si By >0
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Dans le cas ou le coefficient de stabilité K n’est pas supérieur a 1, I’adaptation
simultanée entrée-sortie du transistor n'est pas possible et ’on ne peut que rechercher
des impédances de source et de charge assurant une valeur acceptable des gains de

transducteur Gr tel qu'il est représenté par 1’expression (1.6).

Toute cette discussion suppose un fonctionnement suffisamment petit signal pour
étre valable. Le gain ainsi défini caractérise le fonctionnement dit "linéaire” du transis-
tor et demeure quasiment constant tant que le niveau de puissance reste faible. Mais
au-dela d'un certain niveau, les mécanismes de non linéarité et les limitations en cou-
rant et tension se mettent & intervenir et entrainent, progressivement la réponse en

puissance hors de la linéarité, avec apparition du phénoméne de compression du gain

(Figure 2).

PS (mW) L’

P \ .
Compression

Gain

PE (mW)

Figure 2: Evolution typique de la puissance de sortie Pg en fonction

de la puissance d’entrée Pg d’un amplificateur

Dans ces conditions de fonctionnement non linéaire, les parameétres S petit signal
n’ont plus qu’une correspondance lointaine avec la réalité car la génération de compo-
santes aux fréquences harmoniques, 6te sa validité & ce formalisme qui repose sur un

fonctionnement uniquement a la fréquence fondamentale.

1.2.2 Concepts de rendement

* Le rendement de drain

11 est défini comme étant le quotient de la puissance Pg fournie a la charge sur la
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puissance continue Ppc :

Pg
= — 1.12
=P (1.12)

Jusqu’a présent, les transistors a effet de champ de puissance ont été essentielle-
ment utilisés en classe A. La polarisation est alors placée au milieu de la zone utile du

réseau Ip(Vgs, Vpg) comme le montre la figure 3.

ID

N

/] .
IDSS - VGs=Vb

]
VDT  VDSO VBR
Figure 3: Polarisation du transistor en amplification classe A

au milieu du réseau Ip(Vgs, Vps)

Les tensions drain-source et courant drain de repos sont:

Voso = (Ver -~ VpT)/2

Ipo = Ipss/2

avec Vpr = tension de déchet
Ver = tension d’avalanche au pincement
Ipss = courant de saturation maximum

Le courant débité par 1’élément amplificateur ne s’annule jamais. En théorie, la

puissance maximale qui peut étre fournie a la charge Pgmqz est:

- 1
Psmar = ‘2‘IDOVDSO (1.13)
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La puissance fournie par la source d’alimentation continue étant :

Ppc = IpoVpso (1.14)

Le rendement maximum théorique est ainsi:

Ndmaz = 50% (1.15)

Le rendement maximum pratique est moindre et dépasse rarement 35 & 40 % .

Les progrés importants acquis ces derniéres années en ce qui concerne la tenue
au claquage des transistors a effet de cha.mp permettent maintenant leur utilisation
en classe AB et dans certains cas en classe B. Le transistor est alors polarisé au seuil
de conduction et son fonctionnement alterne entre une phase conductrice et une phase
bloquée. En admettant en premiére approximation que le courant de sortie est une
sinusoide redressée simple alternance d’amplitude Ipmqe, (figure 4). La valeur moyenne
de celui-ci sur une période du signal d’excitation et ’amplitude maximale de sa com-

posante fondamenta.le sont respectivement Ipmoy = —D-m‘ et —ﬂm

A
Ves

Excitation d'entrée
| \/ \/

t IDmax

Ip
Courant de sortie
T 2T

0

Figure 4: La réponse du courant de sortie & une excitation sinusoidale

en entrée, pour un amplificateur classe B
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La puissance fournie par la batterie peut s’écrire:

I Dmaz

Ppc = i Vbso

et le rendement théorique maximal de drain est ainsi:

$ (“234=Vpso)

Domaz v g0

Ndmaz =

Dans la pratique, des valeurs de 55 & 60 % sont possibles.

13

(1.16)

(1.17)

La classe C n’est pas encore pratiquée avec les transistors a effet de champ actuels.

L’amplification classe B génére des composantes harmoniques de courant difficiles

3 éliminer en pratique. L’amplificateur classe A présente moins de problémes et demeure

encore malgré son rendement plus faible, le choix majoritaire .

* Le rendement en puissance ajoutée

Dans ce concept, I’amplificateur de puissance et considéré en tant que convertis-

seur de puissance [2], comme le montre la figure 5:

Ampli de
puissance

figure 5: Schéma d’un amplificateur de puissance

(équivalent 3 un convertisseur de puissance)
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Le bilan de puissance de I'amplificateur s’écrit :

Pg+ Ppgc =Ps+ Pp (1.18)

avec: Pg : puissance hyperfréquence appliquée & l’entrée
Ppc : puissance continue d’alimentation de ’amplificateur
Ps  : puissance hyperfréquence fournie en sortie

Pp  : puissance dissipée thermiquement par ’amplificateur

Le gain de I’amplificateur est :

Pg
G= Py (1.19)
La puissance dissipée est:
Pp = Ppc - (G- 1)Pg (1.20)

Le rendement en puissance ajoutée est donné par:

Pg-—-P
~Ps=Pe_,_ Pp | (1.21)

e Ppc Ppc

La dépendance entre le rendement en puissance ajoutée et le rendement de drain

est donnée par:

oy = ma(1 = ) (1.22)

Cette expression montre a quel point les performances effectives en rendement
sont liées non seulement au rendement de drain c’est-a-dire & I'utilisation optimale du
réseau de caractéristique Ip(Vgs, Vps) mais aussi & la montée en fréquence du gain

donné a la fréquence de coupure de celui-ci.
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1.3 Impédance de charge dans les différents concepts de

gain de puissance

Les conditions d’impédances de source et de charge nécessaires a un transistor

pour optimiser ses performances en gain ou en rendement sont fonctions des parameétres

suivants:
¢ point de polarisation
o fréquence d’utilisation
e niveau de puissance d’entrée Pr (ou puissance incidente Pry)

Comme on le verra plus loin, les bancs de mesures auxquels le concepteur peut
faire appel pour déterminer ces conditions, présentent des variantes. Dans toutes les mé-
thodes utilisées la détermination de la charge optimale présentée en sortie du transistor
est un objectif majeur et le plus souvent prioritaire dans la procédure de mesure. Mais
il est important de distinguer que le probléme de la charge optimale peut se présenter
différemment selon les concepts de puissance auxquels on se réfere.

Ainsi dans le développement qui suit, nous allons préciser cette question par une
approche reposant sur la représentation petit signal du transistor par ses parametres S
et focalisée sur les ondes et puissances en jeu aux bornes mémes du composant comme

le montre la figure 6.

Source | TEC ; Charge
| | a2
—_—
— I )
l I ZL
nN ! |
T 7

Figure 6: Schéma d’un étage amplificateur a TEC

(ondes incidentes et réfléchies aux accés du composant)
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Quatre cas de gains sont successivement examinés :

Ps P Py Py
Pg ’ Py’ Pg’ Prn
avec
1 2 . .. . ! , R
Py = —2-|a1| ,  puissance incidente arrivant sur 'entrée du transistor  (1.23)
1
Pgp = -2-(]a1|2 —|81]%),  puissance absorbée par l'entrée du transistor (1.24)
1
Ps = 5( |ba|?> — Jaz|?),  puissance de sortie absorbée par la charge (1.25)
P,; = Ps -~ Pg (1.26)

1.3.1 Impédance de charge optimale dans le cas du gain en
puissance G = Ps/Pg

Le gain en puissance, dans ce cas n’est fonction que des parametres S du compo-

sant et du coefficient de réflexion de I'impédance de charge I'z :

Ps _ |bo2— jagl?® _ |S21/2(1 = Tz |?)

G=—= =
Pg a2 —|b1|2 |1 — S22Tp]2 — |S11 — ATL[?

(1.27)

En posant g = }3'%]7’ on obtient en fonction de I'f, 1’équation complexe suivante:

ITo [o (152012 = 1) + 1] = T [o(S22 — S510)]

—T% [9(S39 — SuA™)] =1+ g(ISuff - 1) (1.28)

Cette équation définit, dans la représentation de ’'abaque de Smith (figure 7),

un cercle, lieu des coefficients de réflexion I'; correspondant & une valeur donnée du

gain g.
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Le centre C et le rayon R de ce cercle obéissent a la relation:

ITL|? - CT} —C*T = |R|? - |C)? (1.29)

Cercle des 'z, L’équation

de centre C du cercle des

et de rayon R I'; dans le plan

complexe est
définie par:
ITz — CI* = |R?

Figure 7: Cercle des coefficients de réflexion I'f, & gain g

constant dans le plan complexe.

Par identification des équations (1.28) et (1.29) on déduit les coordonnées des cercles

lieux des T'y, (ou Z1):

g(83,—S11A%)

Centre & = TigliémP-1am)

(1.30)

_ \/ll 2K g|S12521|+92]512 52112
rayon |R| (S22 -1A])

Le cercle de rayon nul correspond au gain en puissance maximum que 1’on peut atteindre

et qui d’apres 'expression de ” R” ci-dessus entraine :

Conae = (P 5) - 152l (K +VET—1) = MAG (1.31)

Pg " 1819
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expression qui n’est autre que celle du gain maximum disponible MAG .
Le coefficient de réflexion optimal de la charge I';op¢ correspondant & ce gain en

puissance maximum, est alors déduit simplement de 1’expression du centre:

I‘Lopt = C avec G = Gmaz
(1.32)

. . — gmu(S"' _SllA*) — K+tvK?-1
soit : I'ropr = —{fH‘I_P'Il tomas S —A] 3VeC Ymar = _1%512 "

On peut vérifier aisément que cette expression de I'op: est équivalente A celle de
I'Lmaez permettant d’obtenir le MAG et que nous avons présentée au début du chapitre

(expression 1.10)

_ [l - |511]2 + |522|2 - |A[2] + 2512591 |VKZ -1

rLopt =I'Lmaz = 2 (S22 — ASIl) (1.33)

1.3.2 Impédance de charge optimale dans le cas du gain en puissance
ajoutée Gaj = (PS - PE)/PE

L’expression du gain en puissance ajoutée, dans ce cas est:

Ps — Pg _ (|ba]? = lag]?) = (Ja1|® — [5:]?)
o = - 1.34
i =5, ot = i (1.34)
Pg [Sa1? (1 =T }?)
P 1.35
Goj Pg 11— SzzI‘L|2 - 1811 - AFL|2 ( )
Ps
+1=G =2 1.36
Goj+1=C =5 (1.36)

Les résultats obtenus précédemment pour le gain en puissance G sont aisément

transposables & (Gq; + 1), en effet: I’équation du cercle des I'y & G4; constant dans

I’abaque de Smith est:
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T2 [(Gaj +1) (1822l = |A12) +1821[2] — T1(Gaj +1)(S22 — AST)

—T'7(Gaj + 1)(S3q — A*S11) = |So1|? + (Gaj + 1) (l511|2 - 1) (1.37)

Les cooordonnées des cercles lieux des 'y, (ou Zp) sont:

p — _ (Gaj+1)(53,—A%S11)
Centre C = 182124+ (Gas+1)(|S22 1—|A| )

4 (1.38)

|521|\/||521|2+(G¢j+1)[|311l2—1+l$'22I2~|A|2]+(Gaj+1)z|512|2|
Rayon |R| = ) T V)
\ (Gaj+1)[[S221* ~TAP]+[S2]

Le gain en puissance ajoutée maximum est alors:

Gajmaz = [%‘;—: (K £ VE?- 1)] ~1=MAG -1 (1.39)

Le coefficient de réflexion optimal I'f,p de la charge correspondant a ce gain en

puissance ajoutée maximum est, comme précédemment, égal 3 I'Lmaq-

1.3.3 Impédance de charge optimale dans le cas du gain de

transducteur en puissance G = Ps/P;y

L’expression du gain de transducteur en puissance dans ce cas est:

Ps _ [bol® —laof® _ |Sa1[?(1 — [Tz[?) (1.40)

G = = =
Py la1]? |1 — Saol'L|?

En posant g = I_Sz%f’ on obtient ’équation du cercle des I';, & g constant dans

I
’abaque de Smith:
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ITLi? [glS22? + 1) ~T1gSp T39S =1-g (1.41)

Les coordonnées des cercles lieux des I', (ou Z) sont:

4 . gs‘
Centre C = ﬁ»g—léﬁf

4 (1.42)
|149(1S22/2-1)|
| rayon |R| = 3%:

Le gain de transducteur en puissance maximum est:

Ps 5212
Gz = (—) — ol 1.43
* PIN maz 1- '522!2 ( )

Le coefficient de réflexion optimal I'z,p: de la charge correspondant & ce gain

maximum est:

ImazSh 1
r = D%t gyec =—
Lopt 1+ gmaa:|S22|2 vee Jmaz 1- IS22I2
soit 1 T'popt = Spo (1.44)

1.3.4 Impédance de charge optimale dans le cas du gain de
transducteur en puissance ajoutée G,; = (Ps — Pg)/Pin

L’expression du gain de transducteur en puissance ajoutée est dans ce cas:

_Ps—Pp _|SnP(1-|Cuf) - (1~ Sl + [Su = ATy (1.45)
PIN l]- - S22FL|2

Gaj
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L’équation des cercles des I';, & G,; constant dans 'abaque de Smith est:
T2 [1S20/2(Gaj + 1) +1Sm1[? = |A%] = T [522(Gaj + 1) — AS}]

= T7 [S52(Gaj + 1) — A*S11] = |Sn1 > + |S11]2 = (Gaj + 1) (1.46)

Les coordonnées des cercles lieux des I'y, (ou Zp) sont:

( _ S (G., ‘+1)—A*Sn
Centre C = (ool isnr-1ar

(1.47)
Rl = |87 \/IlSn|2+I521|2~lA|2+(Ga5+1)(|522|2+|512|2—1)|
| rayon IR = [S22(*(Gaj+1)+|S2l* A}
Le gain de transducteur en puissance ajoutée maximum est:
G.: — (PS‘-PE> = 151112"‘,5'21'2—![3'2 -1 (1 48)
wmas Py maz 1- |512|2 - 1522|2

Le coefficient de réflexion optimal I'zop: de I'impédance de charge correspondant

3 ce gain maximum est:

PL = SEZ(GGJ'"‘GJ’? + 1) - A*Sn
r |S22|2(Gajmaa: + 1) + IS21 l2 - ‘AIZ

(1.49)

D’apres ce résultat il est évident que I'Lop est différent de I'fmar permettant

d’avoir le MAG.
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A titre d’exemple pour un transistor i effet de champ millimétrique, ayant comme

parameétres S:

S1; = 0.56 1-141"

Si2 = 0180 | -21°
Sq = 151 |8°
Soo = 0.147 - 167°

Les valeurs maximales des différents gains et leurs impédances optimales corres-

pondantes sont :

—I};g-max ] %;lmaa: %mam %maw
Gain maximum 3.84 2.84 2.33 1.68

Coefficient de réflexion
optimal de la charge I'jop: | 0.40|-152 ° 0.40|-152 ° 10147 |+ 167° | 0.193 [-174 °

d’autre part :
K=128 ; MAG =13.84

Tsmae = 0.67 ‘ + 145° et T'mas = 0.40 —152° étant les coefficients
de réflexion d’impédance de source et d’impédance de charge assurant ’obtention du

maximum du gain en puissance disponible MAG.
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A lissue de ces développements un certain nombre de conclusions doivent étre
tirées quant 4 ’exploitation qui peut étre faite d’un dispositif d’étude en puissance d’un
transistor tel qu’il est schématisé par la figure 8 pouvant présenter les deux variantes
d’attaque d’entrée: 3 liaison directe avec la source extérieure ou en intercalant un

transformateur d’impédance.

. PS P'S
D . —
e ——p .
509 “PREF) FPE rI‘L /

|l
Transformateur
Transformateur d'impédance

d'impédance '
ou liaison directe ﬂLr

Figure 8: Les deux variantes d’attaque d’entrée d’un transistor

en amplification de puissance

Les puissances en présence sont :

Py : puissance incidente venant de la source extérieure

P;y : puissance incidente sur I’entrée du transistor

Prgr : puissance réfléchie par I’entrée du transistor

Pg = Pry — Prgp : puissance absorbée par l'entrée du transistor

Ps : puissance absorbée par l'entrée du transformteur d’impédance de sortie

P% : puissance fournie & la charge extérieure (égale & Py si les pertes du transformateur

d’impédance de sortie sont négligeables)

e Pour la configuration d’entrée 3 liaison directe (pas de transformateur d’impé-

dance):
ona Py =Py

La construction, dans 1’abaque de Smith, de la famille des cercles lieux des
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coefficients de réflexion I'y & gain Pg/Pg constant, conduit & la détermination
du coefficient ['zop: assurant le maximum Pg/Pg. T'rop est le centre du cercle
ayant un rayon nul. Par ailleurs ce I'op; ainsi obtenu se confond avec la valeur de
I' Lmaz du coefficient de réflexion de charge correspondant au maximum de gain
en puissance disponible MAG. T, est aussi la valeur de I'j, permettant au gain

en puissance ajoutée (Ps — Pg)/Pg d’étre maximum.

Par contre, pour cette configuration les études de Pg/Piy et (Ps — Pg)/Pin
ont montré que les coefficients de réflexion I'fop: correspondant & ces gains sont
totalement différents de I'zmq,. Les études de ces gains Ps/Pry et (Ps— Pg)/Prn

ne présentent donc pas d’intérét pratique particulier pour le concepteur.

e Pour la configuration d’entrée a transformation d’impédance:
le cas pratique intéressant est celui ou les adaptations en entrée et en sortie du

transistor sont simultanément réalisées .

On a alors: P;y = Pg mais Pjy # Pin.

Le coefficient I'z est directement celui I'zopt = I'Lmas qui assure le maximum du
gain Pg/Pg = Pg/P;y. L'impédance de source présentée a l’entrée du transistor

est alors celle dont le coefficient de réflexion I'gmq, correspond au MAG.
T Lmaz assure également le maximum du gain en puissance ajoutée (Ps— Pg)/Pg.

Pour cette configuration, aussi, les études de Ps/ Py et (Ps — Pg)/Prn ne pré-

sentent pas d’intérét pratique particulier.

Cependant, pour terminer cette discussion, il est important de noter que les ex-
pressions des gains en puissance (ou puissance ajoutée) et des coefficients de charge
obtenues précédemment ne sont valables que pour un fonctionnement petit signal et ne
peuvent donc fournir qu'une idée approximative des résultats que 1’on peut espérer en
grand signal, résultats qui sont ceux obtenus avec les systémes pratiques de caractérisa-
tion de puissance. Néanmoins, les développements ci-dessus montrent la multiplicité des
résultats qui peuvent étre obtenus selon les grandeurs observées et les configurations
du circuit d’entrée et par conséquent ’extréme importance d’une claire perception de

ce que I’on veut mesurer et des moyens que l'on utilise pour y parvenir.

Nous allons maintenant voir comment, dans la pratique se présentent les méthodes
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de mesure mises en oeuvre dans les différents systémes de caractérisation de puissance

du type "bancs load-pull” existants.

1.4 Systémes de caractérisation ”source/load-pull”classiques

Les différents systémes de caractérisation ”source/load pull classiques” consis-
tent 3 adapter simultanément en entrée et en sortie le transistor aux performances de
puissance ou de rendement désirées a ’aide de dispositifs d’accords mécaniques. Ils se
distinguent les uns des autres par la sophistication plus ou moins importante apportée
aux problémes de leur commande et de I’exploitation des grandeurs mesurées, ondes et

puissances.

1.4.1 Systeme "load-pull” a adaptateurs manuels
La figure 9 donne le schéma le plus élémentaire d'un banc de mesure ”load-pull”

classique [3]. Ce systéme est constitué des éléments suivants:

e Une source microonde suivie d’un amplificateur & tube & onde progressive
(ATOP), fournit le signal radiofréquence (RF) d’entrée (onde initiale);

e Un isolateur qui protége I'amplificateur des ondes réfiéchies;

e Un diviseur de puissance qui permet d’aiguiller ’onde initiale en deux ondes
incidentes : I'une vers ’entrée du composant et 1’autre, vers I’analyseur de réseau

pour étre utilisée comme onde de référence;

e Des milliwattmetres connectés & des coupleurs unidirectionnels, permettant la

mesure des puissances & l'entrée et 3 la sortie du disposifif & tester;

e Des adapteurs passifs a l’entrée et & la sortie du composant ayant pour réle

d’adapter le composant aux performances de puissance ou rendement désirées;

e Un analyseur de réseau connecté i un coupleur bidirectionnel permettant d’ef-
fectuer, grace & un commutateur, une mesure séparée de I'impédance de charge

présentée au composant ;

e Des tés de polarisation assurant enfin I’alimentation en continu du transistor.
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En ce qui concerne la méthode de caractérisation, 1a procédure consiste a placer
tout d’abord le commutateur en position ”1” et & ajuster les adaptateurs d’entrée et
de sortie afin d’obtenir & une fréquence fixe et 4 une puissance incidente d’entrée Pry
donnée, le minimum de puissance réfléchie 3 ’entrée du composant et le maximum
de puissance de sortie. Le transistor étant adapté, on bascule le commutateur dans la
position ”2” et on mesure I'impédance de charge présentée au transistor: mais aupara-
vant, on aura pris soin de calibrer le montage, car 'impédance de charge présentée par
Pentrée de ’adaptateur doit étre ramenée au plan de sortie du transistor.

C’est une difficulté fondamentale de cette méthode nécessitant 'introduction de
mesures complémentaires de réflectométrie et la modification du dispositif avec toutes
les incertitudes pouvant en résulter.

Ce procédé de mesure est répété pour chaque fréquence de mesure et & chaque
point de polarisation du transistor.

Il est alors possible, pour une puissance d’entrée Pr donnée, de tracer sur abaque
de Smith, les contours de coefficient de réflexion de 'impédance de charge (I'y) a
différents niveaux de la puissance de sortie Ps et de déterminer 'impédance de charge

optimale permettant d’obtenir une puissance de sortie maximale.

1.4.2 Systéme ”source/load-pull” i adaptateurs programmés

Une version automatique du systéme de mesure précédent (figure 10) consiste a
utiliser des adaptateurs programmés du type, par exemple: ” Automated Tuner System
ATS MAURY MT 980” [4] et du type "Programmable Microwave Tuner System” PMTS
de COMPACT SOFTWARE [5]. Ce systéme permet de déterminer les impédances a
présenter au transistor pour avoir un maximum de puissance en sortie a un niveau de
puissance d’entrée donnée.

La liaison calculateur-appareils de mesure est-effectuée & l’aide d’un bus de don-
nées.

Dans le systéme PMTS, les adaptateurs d’impédances (ou tuners) sont des dis-
positifs passifs du type double slug, commandés par des moteurs pas a pas.

Une unité de contrdle programmable (programmable tuner controler) pilote élec-
troniquement ces adaptateurs et fournit au calculateur le modéle électrique équivalent

aux tuners (c’est-a-dire 'impédance dans le plan d’accés de I’adaptateur).
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Un logiciel congu spécialement pour la cellule de mesure du transistor, permet au
calculateur de déterminer, par un procédé d’épluchage ” de-embedding”, les coefficients
de réflexion des impédances de source et de charge dans les plans d’accés du composant,
a partir des mesures d’impédances des adaptateurs fournies par ”"I’unité de contréle
programmable”. Un exemple typique [5] de cellule utilisée est montré & la figure 11.
Elle comporte des transitions APC 7/3,5 mm et est composée de deux demi-boitiers et
d’un insert supportant le composant. La caractérisation de cette cellule de mesure est
effectuée en utilisant la méthode de mesure et d’analyse "TSDQO” (Thru, Short, Delay,

Open) comprenant les phases suivantes:

o calibration (full 2 ports) tout d’abord & l’analyseur de réseau dans les plans des

connecteurs de la cellule,

e mesure, ensuite, des quatre standards microrubans passe-tout, court-circuit,

passe-tout décalé et circuit ouvert

e calcul des 8 termes des matrices d’erreurs caractérisant en hyperfréquence les

demi-boitiers de la cellule de mesure.

Le logiciel de ”de-embedding” permet également de pfendre en compte les pertes
de puissances 3 travers les éléments du systéme (c’est-a-dire pertes apportées par les
adaptateurs, les coupleurs et les tés de polarisation) et d’en déduire avec précision,
pour n’importe quelles positions des adaptateurs, les puissances d’entrée et de sortie

aux plans d’acceés du transistor.

Cette technique automatique permet ainsi d’éviter les erreurs de mesures qui
peuvent étre commises lors des opérations multiples de ” connexions-déconnexions” des
adaptateurs pratiquées dans les bancs manuels. Elle offre également un gain de temps

considérable pour une caractérisation compléte du composant.

Par contre, elle demeure une solution cotiteuse et requiert un logiciel de calcul et

de ”de-embedding” spécifique a la cellule de mesure du transistor et aux adaptateurs.

Cette méthode présente aussi certaines limitations, entre autres, I'existence d’une
zone d’impédances inaccessibles pour les tuners automatiques, due principalement a
leurs pertes intrinséques (figure 12); une autre limitation réside dans l'impossibilité
de contréler les valeurs des impédances ramenées par ces adaptateurs aux fréquences

harmoniques dans un régime de fonctionnement non linéaire du transistor.
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Figure 11: Cellule de mesure munie de connecteurs APC 7

Figure 12: Limitation des adaptateurs programmables
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1.4.3 Systéme ”source/load-pull” avec analyseurs de réseaux ”in situ”

La figure 13 donne le schéma de principe du systéme ”source/load-pull” classique
auquel on a adjoint deux analyseurs de réseaux a ’entrée et a la sortie du dispositif
3 tester pour permettre la mesure ”in situ” des impédances de source et de charge

présentées au composant.

Ces mesures d’impédance sont effectuées avec précision aux plans d’accés du tran-

sistor, moyennant un étalonnage préalable du systéme en entrée et en sortie.

Nous allons voir sur I’exemple du banc réalisé par KHILLA [6] & 4 GHz, comment
peut s’opérer cet étalonnage.

* Etalonnage du systéme a I’entrée du composant :

La cellule de mesure du transistor est composée de deux demi-boitiers séparés,

entre lesquels est inséré le composant a tester (figure 14).

L’ensemble, constitué par le coupleur bidirectionnel et le demi-boitier d’entrée,

peut étre modélisé par le quadripédle d’erreur d’entrée représenté a la figure 18.

L’étalonnage du systéme & l'entrée du composant est réalisé en effectuant des

mesures en réflexion sur les étalons standards suivants:

e Une charge adaptée 50 2:

Elle est réalisée en soudant une résistance 50 2 (en chip) entre 'extrémité (coté
composant ) de la ligne microruban et la masse (figure 15). ‘

Le coefficient de réflexion mesuré 3 travers le coupleur bidirectionnel est :

T = ego (1.50)
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Figure 17: Demi-boitier terminé par un circuit ouvert
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e Un court-circuit:
Il est réalisé en sondant ’extrémité de la ligne microruban & la masse (figure 16).

Le coefficient de réflexion mesuré est:

T = ego — —220 (1.51)

e Un circuit ouvert:

Il est réalisé en laissant ’extrémité de la ligne microruban en lair.

Dans ce cas, en raison des effets de bord a I’extrémité de la ligne microruban, on
doit tenir compte de 1’extension du plan de référence actuel d’une longueur électrique

Al [7], comme le montre la figure 17:

Al €e+0.3 U+26
— = 0.412 . 1.52
L 0 1_ €e +0.258 U +0.813 (1.52)
avec :

— 1 gp—1
Ee =3 [er+ 1+ #HH/U]

U =W/h

(1.53)

€e : est la constante diélectrique effective du substrat
€r : est la constante diélectrique du substrat
h : est la hauteur du substrat

£ : est la longueur de la ligne microruban, d’impédance caractéristique

Zc = 50 Q et de largeur W
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Le coefficient de réflexion mesuré a I’analyseur de réseau est alors:

AL [1)84
Tme %2 = ggg + —220 (1.54)

avec

(1.55)

est la longueur d’onde guidée dans la ligne microruban et f la fréquence du signal

d’entrée.

A partir des mesures de I',, effectuées sur les étalons précédents (équations 50,
51 et 54) les parameétres d’erreurs du quadripdle d’entrée (ego, €11, et epi.e10) sont

aisément déterminés par un simple programme de calcul.

* Etalonnage du systéme a la sortie du composant :

L’ensemble, constitué par le coupleur bidirectionnel et le demi-boitier de sortie,

peut étre modalisé par le quadripéle d’erreur de sortie représenté a la figure 19.

L’étalonnage du systéme & la sortie du composant est effectué de la méme ma-

niére que l’étalonnage a P’entrée.

Les parameétres du quadripéle d’erreur de sortie (egg, €11, et ep;-€}o) sont donc

déterminés en utilisant les mémes relations analytiques que précédemment.

* Mesure effective du composant:

Le transistor est inséré entre les demi-boitiers de la cellule de mesure (figure 14).
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Un logiciel implanté sur calculateur controle les mesures effectuées sur les étalons
et le transistor. ‘

Il détermine en temps réel et aprés correction, les impédances de source et de
charge dans les plans d’accés du composant, et calcule automatiquement ses perfor-

mances en puissance (gain en puissance, rendement etc...)

Cette technique de mesure ”in situ” constitue un pas important dans 1’amélio-
ration de la caractérisation fort signal grace a son systéme de correction d’erreur basé

sur des relations analytiques simples.

Cette technique présente 1’avantage de pouvoir s’adapter 3 n’importe quelle cel-
lule de mesure, par contre il est difficile de réaliser en pratique un vrai étalon standard

charge adaptée avec une résistance 50 2 en trés haute fréquence.

D’autre part, 'exploitation de cette méthode demeure limitée pour les forts taux
d’ondes stationnaires en raison des pertes non négligeables dans les adaptateurs méca-

niques.

1.5 Systéme de caractérisation ”load-pull 4 charge active”

1.5.1 Principe de la méthode a charge active

Cette méthode a été proposée & l'origine par Takayama [8]. Son principe de base
consiste 3 injecter, & la sortie du transistor, un signal ayant la méme fréquence que le
signal appliqué & ’entrée, mais réglable en amplitude et en phase grice a un atténua-
teur et un déphaseur variables. On disposera ainsi d’'un moyen permettant de simuler

électriquement une charge variable dans le plan de sortie du composant.

Deux versions, assez proches de mise en oeuvre de cette méthode de charge active
sont utilisées : 'une avec présence d’un adaptateur en entrée du composant (figure 20) ;

lautre sans adaptateur d’entrée (figure 21).

Dans cette méthode 3 charge active le composant sous test est excité a ses deux

accés par deux ondes de puissance incidentes cohérentes aj (t) et az(t).
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L’atténuateur variable dans la voie d’entrée, permet de faire varier le niveau de

P’onde incidente a; et par conséquent, ’onde transmise par le composant.

L’atténuateur et le déphaseur variables dans la voie de sortie permettent de
contréler 'amplitude et le déphasage de ’onde incidente en sortie du composant as
et donc, simule électriquement une charge variable.

La méthode a charge active comparée 4 la méthode d’adaptation classique (décrite

dans le paragraphe 1.4), présente les avantages suivants:

e La possibilité de couvrir I’abaque de Smith entiére par une simulation électrique

de la charge.

e la possibilité de compenser avec précision les pertes de la ligne de transmission
entre la charge simulée et le composant, et de présenter & ce dernier un coefficient

de réflexion en sortie de module |[['z| pouvant le cas échéant atteindre 'unité.

e la possibilité de créer des contours de |I'z| & puissance constante dans le plan de

la charge simplement en faisant varier le déphaseur.

Suite 3 cette présentation générale de la méthode a charge active, nous pré-
sentons maintenant, & titre d’exemples deux réalisations pratiques de cette méthode
correspondant aux deux versions d’attaque d’entrée, soit en standard 50 2, soit par un

adaptateur.

1.5.2 Systéme ”load-pull A charge active” sans adaptateur d’entrée et

a4 commande automatique

Ce systéme a été réalisé & 'Institut de Recherche en Communication Optique et
Microondes de Limoges, pour permettre la caractérisation des transistors en fort signal

dans la bande 8-12 GHz extensible & 2-18 GHz [9}[10].

* Description du systéme:

La figure 22 donne le schéma du banc réalisé, lequel est constitué des éléments

suivants:
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& une source microonde suivie d’un amplificateur TOP et d’un isolateur, fournissant

I’onde initiale.

e un diviseur de puissance, qui permet d’aiguiller & partir de ’onde initiale, deux

ondes incidentes a; (%) et ag(t) sur les deux accés du composant.

o deux atténuateurs et un déphaseur variables permettent d’ajuster 'amplitude des

ondes a;(t) et az(t) et de régler le déphasage entre ces deux ondes.

e deux circulateurs dont le réle est de charger sur 50 2 'onde réfléchie par le

dispositif a tester.

e un milliwattmétre permettant de mesurer la puissance incidente, & I'entrée du

dispositif & tester, proportionnelle & 'onde de référence a;(t)

e un filtre passe-haut sur la voie d’entrée ayant pour role d’empécher les oscillations

du transistor en basse fréquence.

e Deux coupleurs bidirectionnels permettant de prélever une fraction des ondes

incidentes et réfléchies par le composant & tester a1, ag, b1, be

e Un systéme de filtre passe bande 8-12 GHz constitué d’un oscillateur 7-18 GHz
suivi d’un filtre passe-bas 0-12 GHz.

e deux commutateurs permettant le passage d’un systéme 3 quatre canaux a un

systéme & deux canaux compatibles avec I’échantillonneur de ’analyseur de réseau

* Procédure de calibration du systéme:

Suivant les positions choisies des commutateurs, ’analyseur de réseau four-
nit le module et la phase du rapport d’ondes complexes dans son plan de mesure
gﬁ-(i, 7 = 1,2). Un calibrage en réflexion et en transmission du systéme est nécessaire
afin de pouvoir remonter, par simple calcul analytique, aux valeurs des rapports d’ondes

exactes g—‘,—(i, j = 1,2) dans le plan de référence du composant a partir des valeurs des
3

rapports d’ondes mesurées g;‘,ﬁ': .

La procédure de calibration consiste 3 relever automatiquement les mesures des
coefficients de réflexion et de transmission effectuées avec des étalons standards dans

une bande de fréquence donnée, & déterminer les paramétres d’erreur du systéme et a
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les stocker pour étre utilisables ultérieurement lors de la procédure de caractérisation

du transistor.

* Méthode de caractérisation

La méthode de caractérisation utilisée dans ce banc consiste & faire varier les
conditions d’excitation en amplitude et en phase a chaque accés du composant. Les
réponses a la fréquence fondamentale sont ensuite mesurées et constituent un fichier de

résultats regroupant toutes les variables dépendantes et indépendantes.

Cette caractérisation entierement automatique, est pilotée par des logiciels d’ac-

quisition des mesures, de tri et de traitement des données.

Elle comprend les deux étapes suivantes:

a) mesure des paramétres caractéristiques par onde de puissance

3 la fondamentale du composant

b) Recherche de la puissance ajoutée maximale, mesurée & une

puissance incidente donnée.

e caractérisation par onde de puissance a la fondamentale:

Elle consiste 3 effectuer pour une position de phase donnée, toutes les combinai-
sons des atténuateurs des deux voies du systéme. Ainsi pour une caractérisation
compléte du composant & une fréquence et & un point de polarisation donnés la

phase entre les ondes a; et ag est variée entre 0 et 360 degrés.
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Cette caractérisation génére un fichier de données caratéristiques du transistor,

constitué des parametre suivants:

— fréquence de travail et point de polarisation
— valeur de Yamplitude de I’onde de puissance de référence a1

— valeurs des ondes complexes incidentes et réfléchies & la fréquence
fondamentale: aj,as,b1,b2 (ce qui permet de déduire les coeflicients de ré-
flexion en entrée -211- et en sortie %21 ainsi que le coefficient de transmission du

transistor %) .

e Recherche de la puissance ajoutée maximale a une puissance incidente donnée :

Pour chaque couple d’atténuation des ondes incidentes a; et ag, le logiciel
gére le contréle du déphasage entre ces deux ondes.Il calcule, pour chaque
configuration, les impédances et les puissances & chaque accés du transistor
ZE,Zs, Pg, Ps, et Pijoutée-

Le logiciel permet aussi d’orienter le sens de variation du dépha.sage entre a; et as
selon 1’accroissement ou la diminution de la puissance ajoutée par le composant,
et d’afficher ainsi le "maximum de puissance ajoutée” trouvé.

On notera que cette recherche de "puissance ajoutée maximale” est effectuée a

une puissance incidente donnée Pry.

En conclusion, ce systéme entiérement automatique, étalonné en réflexion et en
transmission, permet de déterminer les conditions optimales de fonctionnement du
composant, permettant d’obtenir une puissance ajoutée maximale. Gréce a ces ou-
tils graphiques, il permet également de tracer sur abaque de Smith, a une puissance
incidente donnée Pry les impédances de charge permettant d’obtenir une puissance

ajoutée constante et d’en déduire I'impédance de charge optimale Zzop:.
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1.5.3 Systéme ”load-pull a charge active” avec adaptateur en entrée

Un systéme ”load-pull & charge active” similaire & celui proposé initialement par
Takayama a été réalisé dans notre laboratoire par H. Gérard, pour permettre la ca-
ractérisation en puissance des transistors a effet de champ entre 2 et 18 GHz, avec
pour objectif principal d’accéder directement au gain maximum en puissance dispo-
nible MAG

* Description du systéme

La figure 23 montre le schéma synoptique du banc réalisé. Il est composé des

éléments suivants:

e un générateur hyperfréquence suivi d’'un amplificateur TOP et d'un isolateur,
délivre un signal microonde a fréquence constante, ce signal est divisé a ’aide du

coupleur d’entrée en deux signaux cohérents:

— Y’un est appliqué a ’entrée du transistor & travers un adaptateur d’impédance

— Dautre est injecté A la sortie du transistor & travers un atténuateur (A2) et

un déphaseur variables

e des atténuateurs variables: A1 et A2 réglant respectivement les niveaux des puis-

sances des signaux d’entrée et de sortie injectés sur le transistor.

o des milliwattmeétres:

— W1 permet de mesurer la puissance d’entrée au transistor
— W4 mesure la puissance réfléchie en entrée

— W2 et W3 sont utilisés pour mesurer respectivement les puissances incidente

(ou injectée) et réfléchie présentées a la sortie du transistor.

e un adaptateur mécanique du type ”double slugs” ou "Maury” assure ’adaptation

d’entrée du transistor

e un déphaseur et un atténuateur (A2) variables sur la voie de sortie du transistor

permettent d’ajuster la phase et ’amplitude de la charge active

o un analyseur de réseau du type HP 8410 permettant la mesure ”in situ” sur

abaque de Smith de I'impédance de charge vue par le transistor
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Figure 24: Etalon standard ”circuit-ouvert” réalisé dans la
cellule BMH 60
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Figure 25: Etalon standard ”court-circuit” réalisé dans la
cellule BMH 60
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Figure 26: Transistor FET ”en puce” monté dans la cellule BMH 60
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e un isolateur permet d’éviter que la puissance transmise par le composant remonte
vers le déphaseur et entraine en sortie, la naissance d’un phénomeéne d’ondes

stationnaires.
e deux tés de polarisation du transistor

Les mesures de puissance aux milliwattmétres et de I'impédance de charge &
I’analyseur de réseau sont effectuées a travers des coupleurs de mesure.
La cellule de mesure des transistors utilisée est du type BMH 60 munie de deux connec-
teurs SMA femelles.

* Etalonnage du systéme

L’étalonnage du systéme en réflexion dans le plan de référence de sortie du com-

posant est effectué a ’aide des étalons standards suivants:
e un circuit-ouvert
e un court-circuit

L’élément de référence ”circuit-ouvert” est réalisé dans la cellule de mesure en
laissant I’extrémité de la ligne microruban, du c6té du plan de référence de sortie du

composant, en circuit-ouvert (figure 24).

L’étalon ”court-circuit” est également réalisé, au niveau du plan de référence de
sortie du composant, en soudant par thermocompression 10 a 15 fils d’or entre 'extré-

mité de la ligne microruban et le plan de masse (figure 25).

Les dispositifs de controéle & 1’analyseur de réseau sont ajustés pour permettre de
visualiser correctement sur I’abaque de Smith, ces éléments de référence ”court-circuit”

et "circuit-ouvert”.

* Procédure de mesure

Aprés étalonnage du systéme le transistor & effet de champ en puce est monté

dans la cellule de mesure (figure 26).
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La technique de mesure consiste & adapter d’emblée le transistor & l'aide de
I’adaptateur mécanique. Le dispositif de contrdle constitué par le milliwattmétre W4
permet, par I'intermédiaire du coupleur 10dB de vérifier que la puissance réfléchie en
entrée est effectivement minimale lorsque la puissance fournie a la charge est maximale.

La puissance fournie a la charge Pg est définie comme étant la différence des

puissances réfléchie et injectée en sortie du composant:

Pg = Pref sortie — Hnj.sortie (156)

Pijsortie = puissance injectée a la sortie du composant

(1.57)
r 2
= }laaf? = Ps iy
Piersortie = puissance réfléchie a la sortie du composant
(1.58)

| 2 __ __P
= 3lb2l” = =i

_ Zr-1Z

=2, 77 : coefficient de réflexion de la charge

'

L’adaptation en sortie est effectuée par une simulation électrique de la charge, en
injectant 3 la sortie du transistor, un signal de méme fréquence que le signal appliqué a
son entrée, réglable en amplitude et en phase 4 ’aide de ’atténuateur A2 et le déphaseur
variables.

Le controle du maximum du niveau de la puissance fournie a la charge Pgmaz
est effectué grace a un voltmétre différentiel branché en paralléle sur les appareils de
mesure de puissance W2 et W3.

Le transistor étant adapté en entrée et en sortie, on mesure alors directement
sur 1’écran de visualisation de ’analyseur de réseau, l'impédance de charge (ou son
coeficient de réflexion) par rapport au plan de référence de sortie. A partir des mesures
de puissance aux milliwattmétres Wy, Wa, W3 et connaissant les pertes de la cellule et
du systéme en entrée et en sortie, il est alors possible de déduire les puissances des

ondes incidentes et réfléchies & I’entrée et a la sortie du composant: Pg, Pef.sortie €t

IDinj.sortie-



chapitre 1 49

Le gain en puissance du transistor est alors:

- Pg _ P, ref.sortie -Pinj.sortie
¢=% = (1.59)

En conclusion, ce systéme ”load-pull & charge active” assure, & une puissance in-
cidente d’entrée donnée, I’adaptation de I’entrée du transistor & I'impédance optimale
de source (en réalisant S7; = ['smas) grice 3 l'utilisation de ’adaptateur mécanique,
parallelement, on cherche & adapter la sortie du transistor & I'impédance optimale de
la charge (en réalisant S5 = I'Lmar) par la méthode de simulation de la charge active

et on reléve la puissance de sortie maximale correspondante Pgpqz.

En amplification petit signal, ce systéme permet ainsi d’accéder & 'impédance
de charge optimale I'j,,4, permettant d’obtenir le gain maximum disponible MAG et

répond donc concrétement A la conception en pratique des amplificateurs.

Ce systéme permet, en outre, & une puissance d’entrée Pg donnée de tracer les
contours des impédances de charge Z; permettant d’avoir une puissance de sortie Pg

constante (ou gain en puissance G constant).

En revanche, ce systéme ne permet pas la mesure ”in situ” de I'impédance de
source. La mesure de cette impédance est effectuée, dans les mémes conditions que
précédemment, en étalonnant le systéme en réflexion dans le plan de référence d’entrée
du composant. La figure 27 montre le schéma du banc de mesure de I'impédance de
source, lequel banc est réalisé en inversant les accés de la cellule de mesure et en pla-
cant ’adaptateur mécanique suivi d’un dispositif de contréle de la puissance de sortie.
L’impédance de source est alors mesurée & ’analyseur de réseau, lorsque I’adaptation
de la sortie du transistor & I"impédance de charge est réalisée a I’aide de ’adaptateur
mécanique (c’est-a-dire que la puissance de sortie Pg désirée est obtenue par adaptation

mécanique de la charge).



chapitre 1

Q Atténuateur variable
b4 Géné.
%, Hyper.
—J L, +ATOP
Circulateur
10 |
S e e w1 | Ps
Charge adaptée
P Atténuateur 2
A2 <
Py
=
VDS [={we
P )
Double slugs !
v
? Déphaseur variable
Cellule BMH60 TEC
PE ou Pipj.sortie
20 A 1
dB|| - '
- w2 Analyseur 18
de dB
réseau
Isolateur  Pref sortie
o
Y
w3 WA [ Vask
SN
\J
Figure 27: Mesure de 'impédance de source

50



chapitre 1 51

1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié l'optimisation des conditions de fonctionne-
ment du transistor en amplification de puissance, par rapport a la source et la charge
qui lui sont présentées. Ceci nous a amené A voir ’exploitation qui peut étre faite
de dispositifs de mesures comportant des éléments adaptateurs d’impédances variables

c’est-a~dire des systémes dits "source/load-pull”.

On retiendra surtout, de ce chapitre, les inconvénients majeurs du systéme "load-
pull classique” qui sont d’une part, les difficultés de caractérisation de ses adaptateurs
mécaniques et d’autre part, la limitation des mesures vers les forts taux d’ondes sta-

tionnaires dues aux pertes non négligeables de ces adaptateurs.

Le systéme "load-pull & charge active ” remédie a ces inconvénients; il offre
I’avantage d’une souplesse d’utilisation et permet de simuler électriquement toutes les
impédances de charge possibles au plan de sortie du composant.

D’autre part, nous avons pu constater, dans cette étude que la caractérisation
”in-situ” et dans les plans de référence du composant, implique, pour étre efficace,
P’élaboration préalable d’un procédé d’étalonnage du systéme de mesure.

L’utilisation des éléments "déphaseur” et ”atténuateurs” commandés électrique-
ment rend possible la réalisation de ’automatisation du banc de mesure "load-pull” a
charge active, en couplant I’ensemble & un logiciel d’acquisition et de traitement des me-
sures. Pour une conduite automatisée du banc il est préférable de simplifier le systéme
et de ne pas avoir d’adaptateur en entrée du transistor, c’est-a-dire d’attaquer celui-ci
dans le standard 50 2. L’obtention des coefficients de réflexion des impédances opti-
males de source et de charge passe alors nécessairement par une procédure systématique
d’exploitation de nombreux fichiers des mesures effectuées.

La version non automatisée du banc ”load-pull & charge active” permet facilement
I’utilisation d’un adaptateur en entrée ce qui présente l’avantage de pouvoir placer
directement le transistor dans ses conditions optimales d’impédances de source et de

charge. Par contre son calibrage est plus délicat car il ne bénéficie pas des avantages

offerts par une exploitation numérique.
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Chapitre 2

Caractérisation des TECs en
paramétres S de 45 MHz 4 40 GHz

Introduction

La mesure des parameétres dispersion "petit signal” d’un transistor est une étape
préalable indispensable avant de procéder aux mesures aux bancs de puissances. Pour
-assurer la cohérence de ces deux types de mesures, il est clair que le transistor doit se
trouver dans les deux cas dans la méme configuration de montage, et par conséquent
dans la méme cellule.

L’ objectif de ce chapitre est double. Dans une premiére partie nous présentons la
cellule de mesure utilisée, sa mise au point et la validation de sa qualité dans la bande
de fréquence 45 MHz - 40 GHz ou sont étudiés nos composants.

Dans une deuxiéme partie, nous mettons en pratique cette cellule pour caracté-
riser en petit signal plusieurs composants typiques millimétriques et déterminer leurs
performances potentielles en gains et fréquences de coupure.

Cette approche est effectuée essentiellement avec un schéma équivalent petit
signal 3 éléments localisés. L’optimisation de celui-ci pour couvrir toute la bande de
fréquence jusqu’a 40 GHz est effectuée avec une méthode spécifique dont nous décri-
vons la procédure. Par ailleurs, une autre approche du schéma équivalent, sous une
forme distribuée, est également proposée et une comparaison avec le schéma localisé
est effectuée afin d’établir laquelle de ces deux représentations est la plus appropriée

pour décrire avec précision le comportement des transistors sur toute I’étendue de la

bande de fréquence.
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lére partie: Définition de la cellule de mesure

2.1 Choix de la cellule de mesure

Etant donnée la structure planaire du transistor 3 effet de champ T.E.C., la
cellule de mesure choisie est en technologie microruban.

Cette cellule doit présenter d’excellentes caractéristiques entre le continu et
40 GHz.

Elle doit étre compatible d’une part avec les liaisons coaxiales pour les mesures
a Panalyseur de réseau et d’autre part avec les liaisons en guide pour les mesures au
banc de puissance 26.5-40 GHz.

Enfin pour que cette cellule soit directement transparente aux adaptateurs, elle

doit inclure les circuits de polarisation du transistor.

Plusieurs types de cellule de mesure utilisant une transition guide d’onde
ridge/microruban ont été décrites dans la littérature [1] [2] [3].... Elle permettent de

caractériser les transistors 3 effet de champ millimétriques du DC a 110 GHz.

La figure (1) représente un exemple de ce type de cellule dont la transition
guide d’onde ridge/microruban est basée sur une approche de Schneider [4] ou 'im-
pédance du guide d’onde (377%2) est transformée par "le ridge” en l'impédance de la
ligne microruban (509).

Cette ligne s’arréte contre le dernier échelon du transformateur "ridge”. Le
contact entre les deux est effectué par l'intermédiaire d’un onglet et d’une vis de pres-
sion. Les impédances et les dimensions mécaniques de chaque échelon du ridge sont

calculées par la méthode de Cohn [5] et les formulations données par Hopfer [6].

Cette cellule industrielle large bande, présente 1’avantage d’étre bien adaptée aux

bancs de mesures spécifiques des transistors aux fréquences millimétriques.

En revanche, cette cellule n’est pas directement utilisable pour la caractérisation

en large bande 4 ’analyseur de réseau.

Par ailleurs, cette cellule nécessite une réalisation trés délicate et un alignement
trés précis des contacts guide d’onde/ligne microruban et peut entrainer des problémes

de reproductibilité des mesures.
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Figure 1: Transition guide d’onde ridge/ligne microruban

Nous avons préféré réaliser une cellule terminée par deux transitions
coaxiales/microrubans, et incluant le circuit microruban d’accés au transistor et le

circuit de polarisation.

Pour les mesures du transistor aux bancs de puissances dans la bande Ka, cette
cellule de mesure est connectée en série entre deux transitions coaxiales/guide d’onde

commerciales de bonne qualité.

Ces transitions utilisent des connecteurs K (2.92 mm) du type Wiltron de fré-

quence de coupure 45 GHz et compatibles avec les connecteurs APC 3.5.

Notons que derniérement, Wiltron a lancé sur le marché des connecteurs du

type V réalisant d’excellentes performances jusqu’a 60 GHz.
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2.2 Caractéristiques de la cellule de mesure
2.2.1 Description de la cellule de mesure

La cellule de mesure réalisée est représentée a la figure 2. Dans son principe cette
cellule présente une forte similitude avec une cellule réalisée antérieurement au labo-
ratoire par G. DAMBRINE [7]. Nous I’avons modifiée en y introduisant les circuits de

polarisation du transistor.

Cette cellule et constituée de trois parties:

e Deux demi-boitiers mécaniques identiques ou ”demi-cellules” qui sont les supports
du circuit microruban de test et de polarisation du transistor. Chacun de ces

demi-boitiers est muni d’une transition coaxiale/microruban et d’un ”by-pass”.

¢ Un support mécanique du composant & tester appelé ”insert”.

Ces trois piéces mécaniques sont reliées entre elles par des vis de serrage.
a) La demi-cellule de mesure

La transition coaxiale/microruban est réalisée par un connecteur K (du type a
visser), fixé mécaniquement 4 la face latérale du demi-boitier et assurant la liaison avec

la ligne microruban d’accés au composant.

Le circuit microruban est réalisé sur un substrat d’alumine d’épaisseur
h = 254 pm (1/100 de pouce) avec une métallisation de 5.16 um. Ce substrat permet,
grace 3 ses qualités supérieures, de minimiser les pertes, les problémes de dispersion, de
rayonnement et d’apparition de modes supérieurs en hautes fréquences. D’autre part,
la couche de métallisation (Nickel-chrome-or) de ce substrat permet des soudures mul-

tiples par thermocompression, sans dégradation notable de ses performances.

L’accés au composant est assuré par une ligne microruban d’impédance
caractéristique Zc = 50 . Cette ligne a une largeur égale & 250 um et une longueur

égale a la longueur physique du demi-boitier réalisé, soit 2.4 mm.
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Figure 2:

Cellule de mesure du transistor
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La liaison entre le conducteur central du connecteur K et la ligne microruban
est réalisée par une piéce métallique coulissante appelée ”sliding contact” (figure 3).
L’extrémité cylindrique de ce ”sliding contact” vient enserrer le conducteur central du

connecteur. L’autre extrémité de ce contact est plate et repose sur la ligne microruban.
b) Le support mécanique du composant ou ” insert”

C’est une tranche métallique de largeur 500 pm. Le transistor en ”puce” est collé

sur l'insert et se trouve au méme niveau que les lignes d’accés microruban.

2.2.2 Caractérisation hyperfréquence de la cellule de mesure sans ses

circuits de polarisation

Dans un premier temps les cara,ctéristiqﬁes hyperfréquences de la cellule de me-
sure ont été relevées en déconnectant le circuit de polarisation.

Les performances de la cellule dépendent étroitement des qualités des
connecteurs K de la ligne microruba.ﬁ, de la transition coaxiale/microruban et éven-
tuellement des liaisons par thermocompression entre les lignes microrubans.

Pour contréler ces caractéristiques, nous mesurons tout d’abord a P’analyseur de
réseau HP85107A les coefficients de réflexion des demi-boitiers séparés (les extrémités
des lignes microrubans sont en circuit-ouvert). Les coefficients de réflexion S11 et Soo
mesurés aux plans d’entrée des connecteurs sont représentés a la figure 4.

Nous mesurons ensuite & I'analyseur de réseau les caractéristiques de la cellule de
mesure "en liaison directe”en connectant directement par des fils de thermocompression
paralléles, les extrémités de ses lignes microrubans. Les coefficients de transmission et
de réflexion mesurés entre les plans des connecteurs de la cellule ”en liaison directe” ou
"Thru” sont représentés a la figure 5.

Ces mesures montrent que la cellule en “liaison directe” présente & I’entrée
de ces connecteurs un facteur de réflexion meilleur que - 13 dB entre DC-40 GHz
et un coefficient de transmission décroissant en fonction de la fréquence de 0 dB a
- 1,5 dB (4 40 GHz).

Nous pouvons aussi constater que les modules du coefficient de réflexion de la cel-
lule en ”circuit-ouvert” et du coefficient de transmission de la cellule en "liaison directe”

présentent une variation pratiquement identique, réguliére et sans aucune résonance.
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Specifications
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Constitution et spécification du connecteur K
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Des performances de cette qualité sur une bande de fréquence aussi large, deman-

dent beaucoup de précision et nécessitent un temps considérable.

La conception d’une telle cellule implique donc:

e une réalisation mécanique précise des dimensions des demi-boitiers et de 'insert

e une réalisation mécanique précise de I’emplacement prévu pour les connecteurs K
a Paide d’un alésoir spécifique Wiltron (Drill Set Wiltron 01-104)

e une fixation des connecteurs K maéle et femelle dans leur emplacement mécanique

au moyen d’un kit de montage Wiltron (Torquing kit Wiltron 01-105)

e une découpe précise (< 10 pm) du substrat d’alumine aux dimensions méca-
niques du demi-boitier & I’aide d’une machine de découpe des composants semi-

conducteurs.

» un collage précis du substrat d’alumine sur les supports mécaniques du demi-
boitier & 1’aide d’une colle epoxy conductrice. Lors de cette opération, il est né-
cessaire d’obtenir un alignement parfait dans la cellule, entre les conducteurs
centraux des connecteurs K et les lignes microrubans d’accés du circuit de test
du composant. L’ensemble ”boitiers mécaniques-circuits” est ensuite porté a une
température de 80 ° C pendant 2 heures, pour polymériser cette colle conductrice
sans pour autant diminuer les performances des connecteurs K (T ° C maximale

des connecteurs K est voisine de 125 ° C).

e un montage soigné du contact coulissant ”sliding contact” autour du conducteur
central du connecteur K de telle fagon que toute sa partie plate repose horizon-

talement et parfaitement sur la ligne microruban.

e une optimisation du coefficient de réflexion mesuré des deux demi-boitiers de la
cellule en déplagant progressivement les contacts coulissants sur la ligne microru-

ban.

e un collage définitif du contact coulissant & la ligne microruban, apres contrdle des

caractéristiques hyperfréquences de la cellule en "liaison directe”.
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2.2.3 Intégration des circuits de polarisation dans la cellule de mesure

a) Justification du choix d’une polarisation intégrée

Lorsque ce travail a été commencé il n’existait pas dans le commerce de té de

polarisation utilisable jusqu’a 40 GHz.

Wiltron propose actuellement un té de polarisation A connecteurs K couvrant la
bande 45 MHz-40GHz.

Nous avons mesuré a titre indicatif les caractéristiques hyperfréquences de ce té
(figure 6). Il présente des pertes importantes en fin de bande (- 1.3 dB & 40 GHz).

En raison de I’encombrement de ce dispositif dans un systéme de mesure et de
ses importantes pertes d’insertion, nous nous sommes proposés de réaliser des ”cir-
cuits microrubans de polarisation” intégrés dans la cellule en paralléle avec le circuit

microruban d’accés au composant.

Pour les caractérisations a ’analyseur de réseau, nous utilisons les possibilités de
polarisation de celui-ci et par conséquent, les circuits microrubans de polarisation de
notre cellule sont déconnectés. Ceux-ci seront connectés lors des mesures aux bancs de

puissance.

b) Effets des circuits de polarisation intégrés sur les caractéristiques

de la cellule

Le circuit de polarisation hyperfréquence est un filtre passe-bas constitué d’une

ou deux cellules L-C.
Ce circuit, réalisé en technologie microruban, est constitué généralement d’une
succession de lignes de transmission 541 ayant alternativement une faible et une grande

impédance caractéristique, comme le représente la figure 7.

Nous avons réalisé un circuit de polarisation avec simplement une cellule L-C
constituée d’une ligne de transmission 3¢ d'impédance caractéristique élevée en cas-

cade avec un élément de "stub” radial (figures 2 et 7b).
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(a) ()
Zc =650 Zc¢ Zc =65 Zc
 — — -200 = 200
(b) (d)

rg/4 rg/4 v Ag/4
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L — T T
—C -_—C2 ZL_'. C1
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circuits microrubans circuits microrubans
(a) et (b) (c) et (d)

Figure 7: Circuit de polarisation du transistor a une ou deux cellules L-C.
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Ce circuit comparé au circuit de polarisation utilisant un stub droit "basse impé-
dance” (figure 7a) présente I'avantage d’avoir une plus large bande passante et occupe

une surface physique plus faible.

La figure 8 représente le schéma du circuit réalisé et son emplacement dans la
cellule de mesure. Les dimensions physiques de ’ensemble du circuit de polarisation ont
été calculées puis optimisées par le logiciel de CAO Touchstone, dans le but d’obtenir
un coefficient de réflexion meilleur que - 15 dB dans la bande 26.5-40 GHz entre les

acces E et S (figure 8).

La mesure ainsi que la simulation de la cellule ”en liaison directe” , munie de ce
circuit de polarisation connecté aux lignes d’accés montrent la présence d’une résonance

a la fréquence 13 GHz (figure 8).

Cette résonance est due au circuit de polarisation; en effet ce circuit est équiva-

lent & une cellule L-C avec:

L # -Z%@ # 0.6nH = valeur approchée de l'inductance de la ligne de trans-

mission de longueur | = -’\Zﬂ- et d’impédance caractéristique Z¢ = 65 €.

C# 5"%;3 # 0,25pF = valeur approchée de la capacité de I’élément de transmis-
sion radial de surface S avec:
Cy = vitesse de la lumiére

= hauteur du substrat
Ag = longueur d’onde guidée dans le substrat d’alumine (¢, = 9.7)

calculée 3 33 GHz

La fonction de transfert de ce circuit de polarisation est de la forme T—_ch"(%m

dont ’évolution en fonction de la fréquence est équivalente & celle d’un filtre passe bas,

résonnant a la fréquence Fjy = ﬁITl/"If =13GHz.

1l résulte de ce qui précéde que les résonances sont inévitables quelle que soit la

configuration du circuit de polarisation L-C utilisé.
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Figure 8:

Simulation et mesure entre E et S des caractéristiques

de la cellule munie du circuit de polarisation L-C ci-dessus.
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Cependant,il est possible de diminuer cette fréquence de résonance & quelques
centaines de MHz en utilisant une microcapacité millimétrique en chip (collée a la
masse) de valeur supérieure & 50 pF (3 la place du stub radial) et un fil d’or de quelques
mm soudé par thermocompression entre la face supérieure de la microcapacité et la
ligne microruban d’accés (en remplacement de la ligne de transmission 541 d’impédance

caractéristique Z¢ = 65Q) (figure 9).

Nous pouvons noter également qu’un circuit de polarisation a deux cellules L-C
tels que ceux représentés aux figures (7c et 7d) présente deux fréquences de résonance

FyietFyo .

P _}_\J [L1C1 + (C2 + Cl)Lg] - \/[L1C1 + (Ca+ Cl)L2]2 — 401 Lo C1Co
0= om 2L1L2C1Co

1 \J [L1C1 + (Ca + Cr) Lo] + \/[L101 +(Co + Cl)L2]2 — 41 L C1Co

Fpg = —
027 on 9L, L2C;C

Ces expressions se réduisent & Fy; = 0,6F0 et Fo2 = 1,6Fp dans le cas ou

Cl=Cz=C'etL1=L2=L,avecF0=ﬁlﬁz,=.

Notons qu'il est possible d’amortir les résonances des circuits de polarisation en
introduisant une microrésistance R (en chip) en série entre la microcapacité C et l'in-

ductance L présentée par le fil d’or thermocompressé (figure 10).

En effet la fonction de transfert d’un tel circuit (incluant la microrésistance R)

est de la forme:

1
\/f202w4 + (R2C?2 - 2LC)w?2+1  (avec w = 2[IF)

elle se réduit a ﬁl}_w lorsque la valeur de la microrésistance R devient importante
(supérieure 3 500 §2). Les résultats de simulation de la cellule "en liaison directe”
munie de ce circuit de polarisation "amorti avec une résitance R = 1K)” montrent

une disparition nette des résonances (figure 10).
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Figure 9: Simulation et mesure entre E et S des caractéristiques

de la cellule munie du circuit de polarisation L-C ci-dessus.
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Figure 10: Simulation entre E et S des caractéristiques de la cellule munie

du circuit de polarisation L-C ” & amortissement ” ci-dessus.
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Nous reviendrons en détail sur les effets indésirables introduits par ces résonances
du circuit de polarisation sur les mesures des parameétres S et les mesures de puissance

du transistor dans le prochain chapitre.

Rappelons que pour le calibrage de la cellule et la caractérisation en parameétres S
petit signal des transistors & effet de champ & ’analyseur de réseau, nous utilisons uni-
quement le ”circuit de test” constitué par les lignes microrubans d’accés (Z¢ = 50 Q).
Daans ce cas le transistor est alimenté en continu automatiquement par les tés de pola-

risations propres a l’analyseur de réseau.

2.3 Calibration de la cellule de mesure

2.3.1 Description de la procédure de calibration

La figure 11 représente notre systéme de mesure des parameétres S du transistor
en "puce” monté dans la cellule. Ce systéme est constitué de I’analyseur de réseau auto-
matique HP85107A avec ses cables de connexion 2.4 inm, de deux transitions coaxiales

2.4mm/K et des demi-boitiers de la cellule de mesure

Analyseur de réseau HP85107A Calculateur
Port 1 Port 2

N\
Cellulc? de rinesure Cable terminé par

T _ connecteur 2,4mm

- _S,' + —

Transition coaxiale . T Transition coaxiale
K/24mm Pgr! PSR K/2,4mm

Il %
L] LS

Figure 11: Systéme de mesure des parametres S
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Ce systéme est équivalent au modele d’erreur représenté a la figure 12.

’

] | ! :
21 sa21 2 s B Sb21 2L
f > 1 > —
| | : !
|

| Ysall sa24 | ysii s224 ' ysbil Sb22p |
' ! ' I
| < ! . ' . !
le— 1 e— 1 «! 1 <«
I blm Sal2 s b1 S12 a0 Sb12 :
\ 1y \

o
2
2
3-

Figure 12: Modéle d’erreur équivalent au systéme de mesure des parametres S

Pgy et Pgyr sont les plans de mesure au niveau des détecteurs de 1’analyseur de
réseau. Prg et Pgg sont les plans de référence & l’entrée et a la sortie du composant
sous test. Les paramétres Sgi; et Spi;j sont respectivement les paramétres de dispersion

des réseaux d’erreur d’entrée et de sortie.

Afin de déterminer les parameétres S;; du composant dans ses plans de référence
Pgr et Psp a partir des parameétres Sas;; bruts mesurés par I’analyseur de réseau au
plan Pz et Psy, il faut connaitre les huit termes d’erreurs S,;; et Spij(3,5 = 1 et2).
11 est donc nécessaire de procéder & un étalonnage préalable de la mesure en ef-

fectuant au moins huit mesures différentes.

Nous utilisons donc la méthode de calibrage TRL "Thru Reflect Line” appliquée
aux structures microrubans [8], [9], [10], [11]. Cette technique de calibrage nécessite les

trois standards d’étalonnage suivants:

e la connexion directe des lignes microrubans d’accés des deux demi-boitiers de la
cellule (Etalon ”Thru”)

e linsertion et la connexion d'une ligne microruban d’impédance caractéristique

50 Q entre les lignes d’accés des deux demi-boitiers (Etalon ”Line” ou ”Delay
line”)
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Figure 13: Etalon "Thru”
Figure 14: Etalon ”"Line” ou ”Delay-line”

Figure 15:

Etalon "Reflect” ou ”circuit-ouvert”
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e La réalisation de deux charges réflectives, en laissant les lignes de transmission

microrubans d’acceés en circuit ouvert (Etalon ”Reflect”).

2.3.2 Réalisation des étalons de calibrage et détermination des para-
metres d’erreur du systéme de mesure

* Etalon ” Thru”

Cet étalon est réalisé en connectant par thermocompression, bout 3 bout les
extrémités des lignes microrubans d’accés d’impédance caractéristique 50 Q des deux
demi-boitiers de la cellule de mesure. Cette connexion par thermocompression est effec-
tuée au moyen de 10 a 15 fils d’or paralléles (de ¢ 17 pum) afin de rétablir au mieux la

largeur de la ligne microruban (figure 13). Le graphe de fluence du systéme de mesure
dans cette configuration ”Thru” est équivalent a:

i sa21 : 1 g Sb21 :
! >~ T e > o B
1 1 { !

1 t )
1 ! , J\ !
! Y Sall Sa22 A | 1 Y Sbll Sb22 "
! : | \
! < \ P 1 -~ 1
§ Sal2 1 Sb12 ‘
PEM PER £ = o Psr PSM

La matrice de répartition mesurée & 'analyseur de réseau de cet étalon est [Si].

Etant donnée la mise en cascade, dans cet étalon, des deux demi-boitiers d’erreur d’en-

trée et de sortie, il est plus commode d’utiliser la matrice de transfert [T}] transformée
de la matrice [Sy].

La matrice de transfert [T3] de P’étalon " Thru” est équivalente &:

(T = [T Traral(TV] avec(Tran] = [ - ] = (1

[T} = [TL][Te]

[T.]et[Ty] sont les matrices de transfert, transformées des matrices [S,] et [Sp] des qua-

dripoles d’erreur d’entrée et de sortie.
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* Etalon ”Line ” ou ”Delay line”

On réalise cet étalon en intercalant entre les deux lignes microrubans d’accés des
demi-boitiers de la cellule de mesure un trongon de ligne microruban (Line ou Delay-
line) de longueur ! et d’'impédance caractéristique 50€2. Ce trongon de ligne est collé
sur un insert mécanique prévu a cet effet. Cette ligne est connectée par des fils thermo-

compressés aux lignes d’accés des demi-boitiers comme dans le cas de ’étalon " Thru”
(figure 14).

Le graphe de fluence du systéme de mesure muni de ’étalon ”Line” ou "Delay
line” est:

ml
-2
~

| Sa21 i ; Sb21 ;
- > +- > > 1
1 1 : '
! t ‘ '
! ySall Sa224 ! | ySbll Sb22h |
1 1 1 :
1 { : !
I - 4 - T —
| Sal2 et Sb12 ;
PEM PER ¢ PSR PSM

La matrice [Sy] de cet étalon est mesurée a I'analyseur de réseau; la matrice de
transfert transformée de [Sy] est la matrice [Ty] telle que:

e™ 0
(Ta] = [Tu][TLine][T5] avec [TLine] = [ 0 et }

* Etalon "Reflect”

Nous utilisons de préférence comme charge réflective ”le circuit-ouvert” (car celui-

ci est plus reproductible que le court-circuit). Cette charge réflective dans les plans de
référence du composant est réalisée simplement en séparant les deux demi-boitiers de

la cellule de mesure (Figure 15).
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Le graphe de fluence du systéme dans cette configuration ” Reflect” est:

| Sa2i ' ; Sh21 :
! > + T >~ 4
] 1 )
) ! l .
| | !
| ySall Sa224 , Yyrc Ted 4 YySbll sb22p |
1 i 1
Slls! ' I '$22s
i ¢ 'r : < d
! Sal2 ! ' Sb12 :
PEM PER PSR PsMm

Les charges réflectives ”circuits-ouverts” sont supposées par hypothése
identiques:

b

Tc1= b2
ay

=Tec2=—
a2

Les coefficients de réflexion mesurés: Si15 et Sa25 & ’analyseur de réseau sont

définis en fonction des termes d’erreurs d’entrée/sortie par:

bim Sa128.21T¢ 'JT‘“E'FC + %“;‘;‘

Snug=—=S8n+—F - ="F——
a1m 1 - Se2olc P4l +1
-5 -+ Ilm.[‘

Saps = 22 = Sy + Sn2Seilc _ ~Tgy + 71O
agm 1-Sulc 1- %I‘C

La procédure de calibrage consiste donc & réaliser un & un les trois étalons stan-
dards précédents. Les parameétres S bruts mesurés dans différentes bandes de fréquences
4 1’analyseur de réseau pour chaque étalon, sont sauvegardés dans des " fichiers mesures”

au moyen d'un logiciel de calibrage TRL (Programme "CASCADE”).

Ces " fichiers mesures” sont ensuite traités par ce logiciel pour chaque bande de
fréquence et les huit paramétres d’erreur sont ainsi déterminés analytiquement par une

”analyse TRL” comme le montre I’annexe A.

Ces huits parameétres d’erreur caractéristiques du systéme de mesure sont :

® Sa11, Sa22, Sa21.Sk21 et Sa12. Sa21 pour le réseau d’erreur d’entrée

® Spi1, Sp22, Sa12.Sp12 et Spa1- Sp12 pour le réseau d’erreur de sortie
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2.3.3 Détermination des paramétres S dans les plans de référence du

composant

Nous avons représenté notre systéme de mesure par un modéle & huit termes

d’erreur. Les analyseurs de réseau alitomatiques tels que le HP85107A, utilisent, quant

a eux un modele a douze termes d’erreur comme le montre la figure 16.

FORWARD ! |
| | Exw
IL 1 ’-
RF IN 1 ! Stia | Erre Sam
® - ?— > & > ®
|
I Sna |
Eeyw Eu 4 | W A Es
| Sia l
| |
L < < <
Sum Ens | S }
| |
! |
REVERSE '
s‘m l E” sm
— > °
] i
| Sm |
Eun ¥ 2
| Vsm r' N | Y e A Eon
Sum i i
*——— —— L °
Era | S | 1 RF IN
< + ¢
Exn | |
{ : {

o
)

Figure 16: Modele d’erreur & 12 termes "en sens direct et en sens inverse”

équivalent au systéme de mesure des paramétres S

Ces termes caractérisant le systéme de mesure, représentent dans le sens direct

"avec F en indice” et dans le sens inverse "avec R en indice” :

Epr
Exr
Esr
Err
Err
Egrr

et
et
et
et
et
et

Epr : la directivité

Exgr : lisolation

Esrp : D’adaptation d’impédance de source
Err : ladaptation d’impédance de charge
Ergp : laréponse fréquentielle en transmission
Errp : laréponse fréquentielle' en réflexion
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Le passage de notre modéle & huit termes d’erreurs au modele & douze termes

d’erreurs de ’analyseur de réseau est effectué en associant terme a terme les deux

modeéles comme suit:

En sens direct

En sens inverse

Epr = San1
Esp = Sa22
Err = Sa128021

Epr = Se22
Egr = Sp11
ERRr = Sp125m1

Err = Sa215621 | ETR = Sa125m12
Erp = Sa22

Exp=0

Err = Sm
Exp=0

Les paramétres S;; de I’élément inconnu (transistor ou autre) dans les plans de
référence (Prr, Psgr) sont alors déduits & partir des parametres Sys;; bruts mesurés par
les détecteurs de ’analyseur de réseau dans les plans (Pgur, Psar) et des douze termes

du modéle d’erreur [12] par:

Equations for Two-Port Error Model

Ear

[(M)[H(ﬁ?“—‘eﬁl)esa]] i [(M) (;—)]

187 Sl o
S1im - Eor ) ( Szam - Egn. S E s E
pof2umcBoe ) G | _zu Sizm - Exp

[ ( Enr ¥ L Ean Eea ( Ern ) fur B

14| 222M=FoR EDR) (Esa ELF) S21m ~ Exre
\ Enn Ere

Ean Err Eta

| |
T
|
(
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”Line ou ligne courte ] = 1 mm” (b) et "Reflect ou circuit-ouvert ” (c)

(mesures brutes avant calibrage)
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2.3.4 Validation du calibrage

Nous donnerons a titre d’exemple, ’évolution des modules des parameétres S bruts
des trois étalons standards qui ont servi pour le calibrage de la cellule de mesure en
large bande 45 MHz-40 GHz (figure 17).

Ces parametres S sont mesurés & l’analyseur de réseau dans les conditions

suivantes:

- atténuation de la voie d’entrée de 20 dB

- atténuation de la voie de sortie de 10 dB

averaging on 100

start: 0.1 - stop: 40.1 GHz- step: 101 points.

Pour valider notre calibrage et connaitre ses qualités et ses imperfections nous
nous plagons dans les conditions précédentes et nous mesurons un élément de test autre
que les trois étalons déja utilisés. A titre d’exemple, la figure 18 montre I’évolution
des paramétres S d’une ligne longue de 4.8 mm mesurés dans les plans de référence
(PeR, Psr). Nous constatons que ces parameétres S ne présentent aucune résonance

(changement de phase) et évoluent régulitrement en fonction de la fréquence.

Enfin nous comparons les paramétres S de cet élément de test dans les différentes
bandes de fréquence d’étalonnage afin de nous assurer de la bonne qualité de ces cali-

brages.
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Figure 18:

Evolution des coefficients de transmission et de réflexion mesurés
dans les plans de référence (Pgr, Psr) d’une ligne longue de 4,8 mm

(mesure effectuée aprés calibrage TRL)
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2éme partie: Caractérisation de test sur des transistors
millimétriques jusqu’a 40 GHz '

La cellule de mesure réalisée présente de bonnes caractéristiques hyperfréquences
jusqu’a 40 GHz. Cette cellule, calibrée, devrait nous permettre d’effectuer des mesures
précises et reproductibles des paramétres S des transistors a effet de champ a ’analyseur
de réseau entre 45 MHz et 40 GHz et d’en déduire leurs performances hyperfréquences

en petit signal (gain MAG, MSG , H21 et fréquences de coupure ...).

En outre, & partir de ces parameétres S mesurés du transistor dans une bande, il

sera possible d’extraire son schéma équivalent.

2.4 Schémas équivalents des TECs millimétriques en

petit signal

Pour étre pleinement opérationnel, le schéma équivalent doit couvrir la plus large
bande de fréquence possible et ce jusqu’aux fréquences les plus élevées. Il doit permettre
le cas échéant, quelques extrapolations & des fréquences supérieures a celles ot il y a

été déterminé.

Deux modeles de schéma équivalent petit signal du transistor millimétrique, peu-

vent étre envisagés:

e le schéma équivalent a éléments localisés

e le schéma équivalent 3 éléments distribués

2.4.1 Schéma équivalent a éléments localisés du TEC

La topologie du schéma équivalent localisé du TEC généralement utilisé en tres

haute fréquence est indiquée 3 la figure (19).

Les éléments intrinséques modélisent la zone active du transistor. Ils dépendent

de la polarisation et des caractéristiques physiques et technologiques du composant.
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La partie extrinséque est constituée des éléments d’accés et parasites suivants:

e R, et Ry: résistances d’acceés liées aux contacts ohmiques de source et de drain

et aux parties de semi-conducteurs encadrant la zone active du transistor

® Ry: résistance équivalente au réseau distribué RC sous la grille

e L,: inductance équivalente a la connexion du plot de source au plan de masse
(insert).

e L,:inductance équivalente & la connexion entre le plot de grille et la ligne micro-

ruban d’accés de la cellule de mesure

e L;: inductance équivalente a la connexion entre le plot de drain et la ligne mi-

croruban d’accés de la cellule de mesure

e Cpy et Cpq: capacités électrostatiques parasites des plots de métallisation,

respectivement de grille et de drain par rapport au substrat.

Eléments intrinseques

GLlg Rg ---Ced_______Rd Ld

S Ym = Gm.exp(—jwr) S

Figure 19: Schéma équivalent a éléments localisés du TEC
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2.4.2 Schéma équivalent a éléments distribués du TEC

Plusieurs modéles de schémas équivalents distribués ont été étudiés dans la litté-

rature [13, 14, 15, 16, 17 et 18].

Nous proposons un modeéle & éléments distribués complet, tenant compte des phé-
nomeénes de propagation le long de la grille et du drain dont le schéma équivalent est

représenté 3 la figure 20 et en annexe B [17].

Le transistor, dans ce modele, est considéré comme un quadripéle composé de
deux lignes de transmission couplées (lignes de grille et de drain). Les électrodes de
grille et de drain sont terminées par un circuit-ouvert. Elles sont couplées entre elles

par les quadripdles élémentaires (). représentant la partie active du TEC.

Il importe de remarquer que la configuration retenue sur la figure 20 pour repré-
senter, de maniére distribuée le transistor dépend de la topologie des électrodes et du

nombre de grilles.

Les composants que nous étudions ont, soit une seule grille, soit deux grilles en
parallele. Le schéma de la figure 20 néglige I’élément parasite de connexion nécessaire

au cas des deux grilles.

Par ailleurs, ce schéma suppose une électrode de drain de type ligne avec
connexion sur l'extérieur & une extrémité, I'autre extrémité étant en circuit ouvert.

C’ est effectivement le cas de la topologie de nos transistors.

Le transistor dans ce modéle est découpé en N sections élémentaires, chacune
d’elles étant composée du quadripole élémentaire Qe et des impédances distribuées

rg + jlgw et rgm + jldw relatives aux électrodes de grille et de drain.
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r

gm = Gn /N cgs = Cys /N r =R, N
{ 94 =Gq/N cgd = Cyd/N rs = Rs.N
{ cds = Cas/N
[ r4e =RA/N , Tom #0
J 9 # Rg.% | Ly #lpd , lg#la? (pour N grand)
avec lgt = lg: # 0.3 nH  (pour un doigt de grille de 1um x 1mm)
(leg=Lg =1yt , leda=Lg—la

Figure 20: Schéma équivalent a éléments distribués du TEC
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Les valeurs attribuées aux éléments de chaque section élémentaire sont celles du
schéma équivalent & éléments localisés multipliées ou divisées par le nombre total de
sections N, conformément au modeéle distribué de KUVAS [13].

Ainsi, les valeurs des éléments d’une section élémentaire du schéma distribué

(éléments écrits en lettres minuscules) sont:

94 = Gy/N cgd = Cga/N rs = Ry N
Cds = Cds/N

(Les éléments en lettres majuscules sont ceux du schéma localisé).

Un traitement particulier est réservé a I'impédance distribuée de grille pour tenir
compte de la propagation le long de celle-ci. g4 et I; sont alors établies a partir des

expressions:

k k
7‘9 = Rg"zv et lg = lyt‘—ﬁ

ou Ry et [y sont, respectivement, la résistance et 'inductance de 1’électrode de

grille dans la représentation du schéma équivalent & éléments localisés.

Le parametre k dépend du nombre N de sections élémentaires utilisées et tend

vers 3 lorsque N devient trés grand (annexe C).

La valeur de lg; est estimée & partir des dimensions géométriques de la grille sur
la base, classiquement admise de 0,3 nH pour un doigt de grille de 1ym x 1mm [18].

La simulation de la répartition des éléments c6té drain est effectuée également en
comparant les circuits équivalents de sortie dans les deux modéles localisés et distribués
(annexe C). En ce qui concerne la partie résistive, une correspondance simple entre les
deux circuits équivalents nécessite de pouvoir négliger la résistance de contact rgm
devant la résistance dans le semi-conducteur rqc. Ceci est généralement vérifié de telle

sorte que ’on peut poser:
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En ce qui concerne la partie inductive, la correspondance entre les deux modéles
est établie de maniére similaire & celle utilisée pour la grille soit :

k
la=lay

ou lg est I'inductance équivalente & ’électrode de drain dans la représentation

du schéma équivalent localisé.

La valeur de l;; est estimée inférieure ou égale & l'inductance équivalente de 1’élec-

trode de grille ly;.

Les éléments parasites liés aux fils de connexion et aux plots du transistor sont

pris en compte par les inductances Ls, loy et log et les capacités Cpy et Cpa (figure 20).

lcg et log sont déterminés en utilisant les relations:
lcg = Lg - lgt

lea = La—la
ou Ly et Ly représentent les inductances de grille et de drain dans le modéle &

éléments localisés.

Quant a l'inductance L, et aux capacités Cpg et Cpq elles sont prises identiques

dans les deux représentations distribuée et localisée.

2.5 Meéthode de caractérisation et de détermination du

schéma équivalent a éléments localisés des TECs

Nous avons décrit dans les paragraphes précédents la cellule de mesure des tran-
sistors & effet de champ millimétriques en large bande DC - 40 GHz. Cette cellule a été
calibrée dans les plans de référence formés par les extrémités des demi-boitiers (plans

de référence du composant).

Le transistor & effet de champ 3 tester ”en puce” est collé sur I'insert. Son plot de
source est connecté par des fils d’or (¢ = 17um) thermocompressés au plan de masse
(plan métallique de l'insert). Ses plots de grille et de drain sont aussi connectés par

des fils de thermocompression aux lignes microrubans d’acceés de la cellule de mesure

(figure 2).
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Avant de mesurer les performances hyperfréquences du composant a effet de
champ, nous procédons tout d’abord aux relevés de ses caractéristiques en statique et

en basse fréquence.

2.5.1 Caractéristisation statique

A l'aide d’un banc de mesure automatique du I(V) on reléve les caractéristiques

statiques principales suivantes du TEC:

a) Les réseaux de caractéristiques 144(V4s) pour différentes valeurs
de Vg et les caractéristiques de transfert Iqs(Vgs) pour différentes valeurs

de Vg5

Ces caractéristiques (figure 21) permettent de connaitre la tension de pincement
Vp Pévolution du G, statique en fonction du couple (Vg,, Vy,) et de choisir les points
de polarisation utiles pour les mesures en amplification petit signal et en puissance.

b)La caractéristique I;5(Vgs) avec drain en lair:

Cette caractéristique (figure 22) est celle d’une diode Schottky (avec Vg, variant

de 04 0,7V et Iys de 1 nA a1 mA). Le courant Iy, suit, dans ce cas, la loi suivante:

Iy = AT?.S.exp (—:;ﬁ’) .exp (;Il‘;_g;)

avec:

A ' = constante de Richardson

T = Température absolue (300 ° K )

S = Surface de la jonction de grille (L, x Z)
Vi, = Tension de Builting

n = Facteur d’idéalité de la jonction

Le courant I4; développe une tension aux bornes de la résistance d’acces de source
Rg en série avec la résistance %Q de la moitié du canal ouvert.

En relevant la tension sur le drain (laissé en lair), on détermine la somme des
résistances Rg + &27-. Le relevé de "log I 5" en fonction de Iy, permet de calculer aisé-

ment la tension de Builting V,, et le facteur d’idéalité 7.
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Figure 21:

Caractéristiques statiques Igs(Vas), Lds(Vys) b évolution du Gm

statique du transistor THOMSON MESFET VAR 343B (0.2 x 50 pum?).
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source en lair et Rys(Vgs) du transistor THOMSON MESFET
VAR 343B (0.2 x 50 um?).
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c)La caractéristique Izq4(Vgq) avec source en lair:

Une mesure identique a la précédente (figure 22) est effectuée en inversant les
roles de la source et du drain. Comme précedemment on reléve sur la source (laissée
en ’air) une tension égale a Iq(Rq + %ﬂ) et on détermine la somme des résistances
Ry + %“- '

d) La caractéristique Rgg(Vgs):

La résistance drain source Ry, en fonction de Vg, est donnée par I’expression

suivante :
Ry, = Rs+ Rg+ Rcl—_-ITﬁ
avec:
R. = Lg/q.p.Np.a.Z = résistance du canal ouvert
n = _'__‘;4;0:%
Woo = Vol + Vs
Np = le dopage de la zone active
a = épaisseur de la zone active
" = mobilité moyenne des porteurs
€ = permittivité du matériau semi-conducteur

Le relevé de Ry, fonction de X (avec r= 1—__1\/—7—1) (figure 22), permet de détermi-
ner Rg + Rq et R..

Les valeurs obtenues précédemment de R, + %“-, Ry + -%ﬂ, et R; + R4 permettent

ainsi de déduire les résistances d’accés R, et Ry statiques du composant.

2.5.2 Caractérisation en basse fréquence (< 500 MHz)

a) Mesure de la mobilité par magnétorésistance:

La mesure au pont d'impédance automatique HP4191A de la résistance drain-
source Rgs (& 100 MHz) en fonction de Vi, sans et avec l'application d’un champ
magnétique B, perpendiculaire au plan de la grille, permet de déterminer la mobilité

moyenne des porteurs (figure 23):

[ R4s(B
Au'moy(vgs) =% —R%;% -1

Cette mobilité moyenne caractérise I’ensemble des électrons situés sous la grille.
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Il est possible aussi, connaissant deux valeurs sucessives de Ry, de déterminer
la mobilité différentielle pqifs (Vys) caractérisant une portion du canal située a une

profondeur donnée sous la grille.
b) Mesure du C(V):
La quantité de charge libre sous la grille Q(Vy,) obéit a la loi de Schokley:

_ —Vs‘f‘%
Q) = a0 (1 [Tt

avec Qo = ¢.Z.LjgaNp

q = charge de l’électron

La caractéristique de la capacité de grille Cy en fonction de Vi, est mesurée a

Vaide d’un pont de mesure d'impédance automatique HP4191A (figure 24) .
Par intégration, on calcule la quantité de charges () présentées sous la grille.
L’évolution de Q fonction de \/—V,s + V, permet de déterminer Qo et Woo.

L’exploitation de la valeur de Wy dans la caractéristique Ry,(Vys) permet de

déterminer correctement la valeur de (R, + Ry).

* Remarques:

e A partir des équations ci-dessous régissant un transistor MESFET':

_ gNp.a?
Qo = qZNp.al,

L
Rc = q.u.ND.a.z

et des grandeurs mesurées et connues (telles que u, Wop, Qo, R¢, LgetZ), il est pos-

sible d’évaluer certaines caractéristiques technologiques du composant.

e La caractéristique Cy(Vy,) peut étre aussi mesurée a ’analyseur de réseau auto-
matique HP85107A en basse fréquence et & Vy; = 0. Nous étudierons cette mesure

dans le prochain paragraphe.
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Figure 23: Mesure de la mobilité du transistor THOMSON MESFET VAR 343B (0.2 x 50 um?)

Cg (Vgs) , schema paral. Cg en pF

Cg lim .07pF /

[ [ 1. L ] L 1 L 1 L 1 3 1 L [ ] 1 I

-1.3V vgs , 4100 mV/div SV

26/5/89 Freg= 500 MHz Temp=20 ol (293K)

Figure 24: Mesure du C (V) du transistor THOMSON MESFET VAR 343B (0.2 x 50 um?)
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2.5.3 Caractérisation hyperfréquence et détermination du schéma
équivalent localisé des TECs millimétriques

La caractérisation hyperfréquence & ’analyseur de réseau comprend les étapes

sulvantes:

e La mesure des parameétres S large bande du composant de 45 MHz 4 40 GHz et
la détermination de ses performances potentielles en régime linéaire petit signal

(gains et fréquences de coupure).

¢ La détermination du schéma équivalent localisé en petit signal du composant.

2.5.3.1. Mesure des paramétres S des TECs millimétriques jusqu’a 40 GHz

La mesure des parameétres S bruts du TEC est effectuée a 'analyseur de réseau
HP85107A.

Nous utilisons le systéme de calibrage de la cellule décrite au paragraphe 2.3
pour extraire par la méthode TRL les paramétres S du transistor dans ses plans de

références.

Ces parameétres S sont mesurés aussi bien en large bande de fréquence
(45 MHz- 40 GHz) que dans des bandes restreintes, afin de permettre et valider I’ex-

traction du schéma équivalent petit signal.

L’évolution des parameétres S mesurés en large bande de quelques composants
TECs millimétriques de développements de grille:
1 x (0.2 x 50pm?) , 2 x (0.3 x 32um?), 2 x (0.25 x 50um?) ,et4 x (0.3 x 50um?)
sont représentés aux figures 25, 26, 27 et 28.

Nous pouvons remarquer que ces paramétres S évoluent réguliérement en ampli-
tude et en phase, sans aucune résonance, jusqu’a 40 GHz. Mais nous constatons éga-
lement des imperfections trés minimes en haute fréquence, dans les mesures trés large
bande par rapport aux mesures dans une bande de fréquence plus réduite, (figure 29),
due principalement aux résidus de calibrage et & la précision des mesures en tres large

bande.
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2.5.3.2 Détermination des performances potentielles en petit signal des

TECs millimétriques jusqu’a 40 GHz

Les performances potentielles hyperfréquences d’'un TEC sont principalement ses

différents gains (en puissance, en courant...) et leurs fréquences de coupure respectives.
a) Définition des gains et des fréquences de coupure du TEC
* gain maximum disponible MAG:

Le MAG correspond au maximum de transfert de puissance réalisé dans les condi-
tions d’adaptation optimales en entrée et en sortie. Il a été déja introduit dans le premier
chapitre.

Rappelons qu’il est exprimé par:

MAG:'ﬁl—[(Ki\/KLQ

[S12]

avec K > 1, ou K est le coefficient de stabilité
* le gain stable maximum MSG (maximum stable gain):

C’est le gain maximum du transistor lorsqu’il est conditionnellement stable
(K < 1). Il est utilisé comme critére d’évaluation des possiblités d’amplification du

transistor:

|Sa1
MSG = —
|S12]

* Le gain unilatéral GTU:

Le gain unilatéral GTU est le gain & I’adaptation du transistor neutrodyné. L’effet
du parameétre Sis est compensé par des circuits passifs et sans perte. Le neutrodynage
est de plus en plus difficile & réaliser lorsqu’on monte en fréquence avec un TEC (car
il est impossible pratiquement de compenser la capacité Cyq avec des inductances). Ce

gain présente peu d’intéret en caractérisation hyperfréquences, son expression est:

s 2
|54 — 1]

K|$2| — Re(32)

|S21 — S12/? _
K|S12521| — Re [ST9521]

GTU = > 1
T 9 2
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* Le gain en courant de court-circuit [Ha;|:

Le gain en courant de court-circuit | Hy; | extrinséque est obtenu par simple conver-

sion des parameétres S mesurés en parameétres [H]:

—2591 2
(1 — S11)(1 + S22) + S12521

2
IH21 |ea:tr =

Le gain en courant |Hg| intrinséque du TEC [19] ne peut étre exprimé qu’en
fonction des éléments du schéma équivalent localisé (cf annexe D): son expression
simplifiée est :

G2
H21 2 = m
I Imtrm (Cga + ng)ng

* La fréquence de coupure et de transit des porteurs Fq:

Gm 1

Fe

€(Vgs) est un terme correctif relativement petit (compris entre 0 et 1) dépendant
de la vitesse moyenne des porteurs et de ’épaisseur du canal conducteur avec la tension

Voo [20].
* La fréquence de coupure du gain maximum disponible Fyjag:

L’expression compléte du MAG en fonction des éléments du schéma équivalent

du transistor [21] est trés lourde.

Il est possible de la simplifier (cf annexe E) lorsque le coefficient de stabilité K

dépasse 2. On a alors I’expression classique:

Fr\? 1 .
) 49d(Rs + Ry + FrLg) + AIlFrCyq(Rs + 2Rg + 211 FrLs)

M AGa.pproché = (

F
' P = Gm
AT = 9M(Cys + Cpa)

La fréquence de coupure du gain maximum disponible Fjs4¢ est donnée & partir de
l’expression analytique approchée du MAG (lorsque 10Log MAG = 0 dB ou MAG = 1):

Fr
2vgd [(Rs + Ry + IFr Ls) + 7% (Rs + 2R, + 21 Fr Lg))|

Fyac =

[ 0

Gd
2IIC 4

avec F¢ =
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* La fréquence de coupure du gain unilatéral , Fgry est:

Fr 1
2V9d [R, + Ry + 4R, 1

Fery =

* La fréquence de coupure du gain en courant:

La fréquence de coupure du gain en courant intrinseque Fpg21intr st donnée par

Pexpression du gain H21 intrinséque a la coupure:

Fooiny = —CM
H2lintr = 2H(Cgs I ng) =

Fr

La fréquence de coupure du gain en courant extrinseque Fg2ieztrins €st:

F o Gm
H2lezxtrins = 2II(Cgs ¥ C’pg T+ ng)

b) Evolution des gains hyperfréquences des TECs millimétriques jus-
qu’a 40 GHz

Les évolutions fréquentielles des différents gains "MAG, MSG et Hs,” en petit
signal, tirés des parameétres S mesurés en large bande (45 MHz-40GHz) sont représen-

tées aux figures (30) et (31) pour les quatre transistors précédents.

Nous pouvons constater que le gain en courant Hp; présente une variation de
20 dB par octave en basses fréquences jusqu’a 10 GHz, son extrapolation en hautes

fréquences ainsi que celle du MAG permet de déterminer les fréquences de coupure:

" FH21egtrins €t " Frpag”-

Ces deux fréquences de coupure sont d’une importance capitale car elles nous
permettent de connaitre la limite supérieure d’utilisation normale du composant avant

la dégradation de ses performances.
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Figure 30: Evolution fréquentielle des gains MAG, MSG et H21
des transistors VAR 343B et EC1840
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Figure 31: Evolution fréquentielle des gains MAG, MSG et H21
des transistors VAR, 818B et NEC 202
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2.5.3.3 Extraction du schéma équivalent & éléments localisés en petit signal
du TEC

La philosophie de la méthode d’extraction des éléments du schéma équivalent
localisé (figure 19) consiste & placer le transistor dans des conditions particuliéres de
polarisation afin de le simplifier. Ceci permet dans une premiére ét‘a.pe de déterminer
les éléments de la partie extrinséque. Les éléments de la partie intrinséque sont déduits

aprés analytiquement, par épluchage matriciel [7], [22].
a) Détermination des éléments d’acces Rg,Rg,Rq,Lg,Lg et Lg:

La détermination de ces éléments d’accés est basée sur la méthode de
F. DIAMANT et M. LAVIRON (23] faisant appel & l'analyse des paramétres de la
matrice d’impédance [Z] du transistor mesurée A temsion drain-source Vj, nulle et
Vys suffisamment positive pour que le contact Schottky soit & la limite de conduc-

tion en direct.

En effet, dans ce cas de polarisation, le canal conducteur sous la grille est

équivalent & un réseau RC distribué (figure 32)

S Grille D
\ h
\ ]
\
“ARdy T :‘L:- --- :.Jl'_ Acg:
S 7
\\ "I
S o 1 - an o] o - e - - - am
Rs ARc Rd
—AMN AMN—LA . - - AN A M —

ACg = capacité linéique de grille
ARc = résistance linéique du canal
ARdy = résistance dynamique de la jonction Schottky

Figure 32:

Réseau RC distribué sous la grille du TEC polarisé a Vg, = 0
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les expressions des parameétres de la matrice [Z] se réduisent &:

Re(Z:;) Im(Z;;)
Z11=R,+ Ry + & + Z,, +jw(Ls + Lg)
Z12 = Z91 = Rs + %“ +jwL,
Zyo=R,+Rq+R. , + jw(Ly + Lg)
avec :
R. = résistance du canal ouvert
Zgy = impédance dynamique de la barriére Schottky

Rdy o pa kT
1+jwC,Rdy ou Rdy - ang

N = coefficient d’idéalité de la jontion
k = constante de Boltzman

Cy = capacité de grille

I; = courant de grille

T = température de fonctionnement
q = charge de ’électron

Lorsque la grille est polarisée en direct (& Iy;maz # 1mA/surface de grille 10 um?),

Pexpression de Z11 devient alors:

Re kT
Z11 = Ry + Ry + — + = + jw(L, + L)
3 ql,

Les parametres Z;; sont usuellement déduits des parameétres S mesurés a I'ana-

lyseur de réseau entre 1 et 10 GHz.

Les résistances d’accés Rs, Ry, etRy sont alors déterminées a partir des parties

réelles des parameétres [Z] mesurés a Igmaz :

Ordonnée 3 Vorigine de Re(Z1;)fonction de (Tl;) =R, +R,+ &
Re(Z12) = Re(Zy1) = R, + &
Re(Z33) = Rs + Rg + R,
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A cette étape, on peut déjd déterminer la différence:
Ry — R, = Re(Z32) — 2Re(Z13)

et comparer les valeurs des résistances R, RqetR. dynamiques aux résistances

déterminées en statique.

Les inductances Ly, Lget Ly sont déterminées a partir des parties imaginaires des

paramétres [Z]:

Im(Z11) = (Ls+ Lg)w
Im(Z]_z) = Im(Z21) = Ls W
Im(Z2) = (Ls+ La)w

A titre d’exemple les figures (33) et (34) représentent ’évolution des parties réelles

et imaginaires de ces paramétres [Z] pour le transistorVAR 343 B.

L’inductance L, des fils de connexion du plot de source au plan de masse intervient
au dénominateur de ’expression du gain en puissance disponible MAG (annexe E). La
réduction de la valeur de cette inductance est d’une importance capitale pour le gain
de puissance en trés haute fréquence. Un soin particulier doit étre apporté lors de la
soudure des fils de connexion entre le plot de source et le plan de masse. Ces fils doivent
étre en grand nombre (supérieur & 10), trés courts et certains doivent étre disposés a

90 degrés les uns par rapport aux autres (si la topologie du composant le permet).

La valeur raisonnable de L; qu’on peut obtenir avec les TECs millimétriques dans

notre cellule est comprise entre 10 et 50 pH.

Les inductances de grille et de drain LgetL, représentent respectivement les fils
de connexion entre le plot de grille et la ligne microruban d’accés d’une part, et le plot
de drain et la ligne d’acces de sortie d’autre part. Généralement cette connexion est

effectuée au moyen d’un ou deux fils d’or (¢ = 17um) trés courts.

La valeur normale de L, se situe généralement entre 100 et 150 pH; quant & Lq

elle est généralement de Pordre de 200 & 250 pH pour notre cellule de mesure.
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Figure 33:

Evolution des parties réelles des paramétres [Z] mesurés a Vys = 0

"grille polarisée en direct” du transistor VAR 343 B
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Figure 34: Evolution des parties imaginaires des parametres [Z] mesurés & Vg, =0

"grille polarisée en direct” du transistor VAR 343 B
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* Remarques:

e Par cette méthode il est difficile de déterminer avec précision l'inductance de

source L, si elle est inférieure & 10 pH, en raison de la faible valeur de Im (Z;2)

e d’autre part pour les transistors ayant une grande résistance R, (supérieure a
10 Q) nous avons constaté que Im (Z11) est du méme ordre que Im(Z13). Cette
particularité doit étre due au fait que 1’électrode de grille n’est alors plus équipo-
tentielle ; la méthode de dépouillement cesse dans ces conditions d’étre pleinement

valable.

b)Détermination des capacités parasites Cpg et Cpq:

La détermination des capacités parasites de plot de grille et de drain Cpg et Cpq ,

est effectuée en polarisant le transistor a Vg, = 0 et Vs < Vpincement-

La grille étant polarisée fortement en inverse, la zone active est totalement dé-
sertée et la capacité intrinséque Cy; s’annule. Le schéma équivalent du TEC se réduit

3 Ia configuration de la figure 35 ou C) représente les effets de bord.

G Lg Rg Cb Rd Ld D
— IS\ — —N— T N—
— Cpg — Cb :L:. Cpd
rrr Rs 77T
Ls
S

Figure 35: Schéma équivalent du TEC polarisé & Vy; = 0 et Vys < Vpincement

(grille polarisée fortement en inverse)
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Les inductances séries n’ont pas d’effet aux fréquences assez basses (fréquences
inférieures a 15 GHz) sur les parties imaginaires des parameétres de la matrice

admittance [Y]. Les expressions de celles-ci sont :

Im(Y11) w(Cpg + 2Cb)
Im(Y12) = Im(Ya1)=-wCb
Im(Yss) = w(Cpd+ Cb)

d’oti 'on déduit aisément Cpy et Cpq .

Les parametres Y;; sont usuellement déduits des paramétres S mesurés entre 2 et

10 GHz du transistor polarisé a Vi, = 0 et Vg < V.

Les capacités Cpg et Cpq sont d’origines statiques; elles ne dépendent que de la
géométrie des plots de grille et de drain. Leur valeur normale se situe entre 25 et 45 fF

pour les transistors millimétriques cablés dans notre cellule.

La fréquence maximale de la bande dans laquelle est effectuée la détermination
de Cpg et Cpq est trés importante. La bande de fréquence la plus raisonnable pour la

détermination de ces éléments est de 2 & 10 GHz, voire de 2 4 15 GHz.
c) Détermination des éléments intrinséques du TEC

Les expressions des paramétres de la matrice admittance [Y];n:r de la partie in-

trinséque du TEC (figure 36) sont :

R:C?,u? . Cys
Yii = géop tiv (ng * w0, ’)

sw)

Y12; = —jwCyq
. _.  Gmlcoswr—(sinwr).R;Cg,w]
ﬁ Y2lz - 1+(R"ng(-ll)2

_ ) Gmsinwr4(coswT)RiCyaw]
J { THBiCora? +ngd}

Yaoi = Gq+ jw (Cyd + Cas)
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Cgd
11
L]
Cgs "'"Tvg
) YmVg Gd Z=Cds
Ri Gm
T

Figure 36: Schéma intrinséque du TEC

La matrice admittance intrinséque [Y];nsr , pour chaque point de polarisation,
est extraite analytiquement par épluchage matriciel a partir de la matrice S mesurée

du transistor(matrice S extrinséque) en effectuant dans ’ordre les étapes suivantes:

1. acquisition des parameétres S extrinséques mesurés
2. conversion de ces paramétres S en parameétres [Z]

3. soustraction des impédances des éléments d’accés série Ly et Ly respectivement

des paramétres Z;1 et Za2 de cette matrice [Z]

4. conversion des parametres de la matrice [Z] obtenue en parameétres admittance

[Y]

5. soustraction des admittances de Cpy et Cpq respectivement des parametres Y11 et

Y22 de cette matrice [Y].

6. conversion des parameétres de la matrice [Y] obtenue en parameétres

impédances [Z].

7. soustraction des éléments séries (Rg + Z,) , Zs, Z, et (Rq + Z,) respectivement

des parameétres de cette matrice [Z], avec Z, = (R, + jwLs).

8. conversion des parameétres de la matrice [Z] obtenue matrice admittance [Y)

La matrice admittance [Y] ainsi obtenue est la matrice admittance intrinseque
du TEC ([Y]intr). Les évolutions en large bande des parties réelles et imaginaires de
ces parametres admittances intrinséques pour le transistor NEC 202 sont représentées
aux figure 37 et 38.

Les éléments intrinséques du schéma équivalent sont calculés & partir des évolu-

tions fréquentielles des paramétres de la matrice admittance intrinséque (évolution en
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(évolution en f et f2) par simple régression linéaire. Les expressions de ces parameétres

intrinséques sont :
* Dans le cas ot Ri2C2,w? << 1:

Ga = Re(Yn)
ng — —-Im( }’12'
w
J Cgs = Im‘:’” _ ng — Ime” + Imelz

ImYys — ImYao ImYis
w ng - w + w

S
]

—. ReViy ReYy,
R = (wCys)* = (ImYn+Imha)

—=ImY-
i _ Do, RiC,, = —Im¥atIm¥iy _ ReY,
=—*Tg— gs = wReYa1 UmYn +ImYViz)w

* Dans le cas général:
Ga = Re(Ya)

— —Im(Y12)
ng - w
ImY;
Cas =754 = Cya

< Cgs = Iﬂw& - ngD

__ ReYn: D
R; T (wCygs)

. [ImY'z1+wC'g¢+(ReYleng,w)] 1
R;Cgsw(ImYa1 +wCyq)—~ReYor | w

G — —(ImYa21+wCq)(1+Ri*C2 w?)
m w(RiCgp+T1)

avec D=1+ Ri2C’38w2

Les évolutions de ces éléments intrinséques en fonction de Vg, pour le transis-

tor NEC 202 (ou 525 T 105) sont représentées a la figure 39.
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Figure 37: Evolution en large bande des paramétres admittances intrinseques

[Yiner du NEC 202 ( parties réelles et imaginaires des paramétres

Y11 et Ya9)
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Figure 39:

Evolution en fonction de Vj, des éléments intrinseques

du transistor NEC 202 (ou 525 T 105)
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* Remarques:

® nous pouvons constater & partir des figures 37 et 38 une limitation aux fréquences
supérieures de cette méthode d’extraction du schéma équivalent intrinseque due
au fait que les parametres [Y] intrinséques ne suivent plus une loi en f ou f2 3
partir d’une certaine fréquence. Cette fréquence maximale dépend du dimension-
nement de la grille du transistor sous test. Elle est de ’ordre de 12 GHz pour
le NEC 202 dont les dimensions de grille sont: 4 x (0,3 x 50um?), elle atteint
25 GHz pour le VAR 343 B dont les dimensions de grille sont: 1 x (0,2 x 50um2)

e la partie réelle de (Yi2) intrinséque est négligeable devant la partie imaginaire de

(Yi2) intrinséque (figure 38)

e la partie réelle de (Y71) intrinséque est trés faible; les éléments R; et 7 dépendent
directement de ce terme. L’extraction de ces éléments est donc trés difficile et les

valeurs obtenues ne correspondent pas souvent & une réalité physique.

e La prééision de D’extraction des éléments intrinséques est trés sensible aux er-
reurs de mesures qui peuvent étre commises lors de la détermination des éléments

extrinséques en effet:

Cys dépend directement de Cpq (si Cpg /" alors Cys \)

Cgs dépend directement de Cpq (si Cpq /" alors Cys )

Ri dépend de R, et de L, (si Ry / alors R; \ et si Ly /" alors Ri /)
(Rt est aussi liée & Cpg,Cys, T €t L)

e en outre, la valeur la plus plausible & attribuer au temps de transit des porteurs

T est donnée par la fréquence de coupure:

Gm 1 .. _ Ca
= = — d =
F=smc, =mr 4" =&,

2.5.3.4 Résumé des caractéristiques et schémas équivalents extraits des me-

sures de quelques TECs millimétriques

Nous donnons ci-aprés les résultats obtenus pour les transistors tests retenus dans

cette étude:

e Schéma équivalents extraits des parametres S

e Fréquences de coupure calculées & partir du schéma équivalent et extrapolées a

partir des parameétres S mesurés en large bande

e Gains en petit signal déduits des parameétres S mesurés & 27 et 40 GHz
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Transistor MESFET - 1 x (0,2 x 50um?) -

VAR 343B (THOMSON LCR):

Polarisation a V4, = 1.5V — Vg, = 4+0.1V

121

Ly Lg L, Cp Cpa R, Ra Ry
Eléments pH pH pH fF fF Q 0 Q
d’accés 49 240 100 26 27 3.6 44 9.3
Coys Cga Cis G¢ Gm T R
Eléments fF fF fF mSI mSI ps Q
intrinséques 599 193 65 34 266 1 52
A partir du A partir des
schéma équivalent | paramétres S
Fo = G /21IC,, 71,6 GHz
Ftot = G /201(Cys + Cpg) 498GHz | __—
Fpavintr = G [2I1(Cys + Cgq) 59 GHz
Fgojextrins = Gm/2II(Cys + Cpg + Cya) 43 GHz 40 GHz
Fyrac 73,5 GHz instable
F MSG | MAG | H21
27 GHz | 10,36 dB | instable | 5,49 dB
40 GHz | 8,87 dB | instable | 3,73 dB
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Transistor MESFET - 2 x (0,3 x 32um?) -

EC1840 (THOMSON ):

Polarisation a Vg, =2V — Vg, = ~0.1V

122

Ly, Ly Ly Cpy Cpq Rs; Rq Ry
Eléments T H™ ' H oH F ff Q Q Q
d'accés 6 203 152 30 35 48 83 83
Cgs Cga Cis Ga Gm 1 R
Eléments ffF fF fF mSI mSI ps Q
intrinséques  [T7a 5T g3 138 23 21,1 17 58
A partir du A partir des
schéma équivalent | parameétres S
Fo = G /21C,, 45,6 GHz
Fotot = Grm/2IL(Cys + Cpg) 32,4 GHz
Fyaintr = G [2I1(Cys + Cya) 41 GHz
Fyoreztrins = Gm/2I(Cys + Cpg + Cya) 30 GHz 30 GHz
Fuyrac 81 GHz 80 GHz
F MSG MAG H21
27 GHz | 11,1 dB | instable | 4,15dB
40 GHz | 10,2 dB | 7,4 dB | 5,85 dB
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Transistor PM-HEMT - 2 x (0,25 x 50um?) -

VAR 818 B (THOMSON LCR):

Polarisation a Vy, = 2V — Vgs =0V

123

L, Li L, Cp Cpa R, Ry R,
Eléments pH pH pH fF ff Q O Q
d’acces 285 189 135 25 40 35 35 11
Cgs Cgi Cis G4y Gm T Ri
Eléments fF fF fF mSI mSI ps Q
intrinséques [0 174 7 38 854 07 39
A partir du A partir des
schéma équivalent | parameétres S
Fo = Gm/21C,, 83 GHz
Fotot = Gm [2T1(Cys + Cpy) 72 GHz
Fgorintr = G, [2I1(Cys + Cya) 75 GHz
Fyoieztrins = Gm/2II(Cys + Cpg + Cya) 66 GHz 65 GHz
Fuyrag 76 GHz 68 GHz
F MSG MAG H21
27 GHz | 13,03 dB | 9,53 dB | 9,61 dB
40 GHz | 10,79 dB | 5,94 dB | 8,72 dB
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Transistor HEMT - 4 x (0,25 x 50um?) -

NEC 202 (ou 525 T 105):

Polarisation a Vg, = 2V — Vg = —0.1V

Eléments

pH pH pH fF fF Q Q Q

d’accés

43 189 90 30 55 41 55 29

Eléments

intrinséques

DI

fF fF ff mSI mSI ps

206 193 138 6,2 932 0,6 4,2

27 GHz | 11,5 dB | 8,4 dB | 6,35 dB
40 GHz | 8,7dB | 5,6 dB | 6,55 dB

A partir du A partir des

schéma équivalent | parameétres S
Fo = Gr/2IIC,, 50,1 GHz
Fctot = G [2I1(Cys + Cpg) 45,5 GHz
Fgayintr = G [2I1(Cys + Cyq) 47 GHz
Fpajextrins = Gm/[2I1(Cgs + Cpg + Cya) 43 GHz 40 GHz
Farac 62 GHz 87 GHz

F MSG MAG H21

124
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2.6 Comparaison entre parameétres S mesurés et calculés

a partir du schéma équivalent localisé

Les parameétres S mesurés dans notre cellule en large bande (45 MHz - 40 GHz)
et ceux calculés & partir du schéma équivalent & éléments localisés déterminés dans
une bande de fréquence plus basse, sont représentés aux figures 40 et 41 pour les deux
transistors & effet de champ VAR 343B et EC1840.

Nous constatons, & partir de ces évolutions, une entiére conformité théorie-
expérience en basses fréquences jusqu’a 20 GHz voire 25 GHz (domaine fréquentiel
de validité du schéma équivalent).

Par contre, en hautes fréquences (fréquences supérieures & 30 GHz), nous consta-
tons quelques écarts en module et en phase entre les parametres S mesurés et calculés
en particulier pour le VAR 343B.

Deux raisons peuvent étre avancées pour 'interprétation de ce léger désaccord:

e 'erreur commise dans la détermination des éléments extrinséques Lg, Ld, Ls,
Cpg,Cpd et , par répercussion, dans la détermination des éléments intrinseques

du schéma équivalent localisé.

¢ une insuffisance de la représentation par un schéma localisé.

En ce qui concerne le premier point, nous allons voir dans quelle mesure une
amélioration peut étre apportée par "fittage” des différents éléments. Le deuxieme
point va étre examiné en prenant en compte I'éventualité d’effets distribués sur les

éléctrodes.

2.7 Optimisation du schéma équivalent du TEC

2.7.1 Sensibilité des paramétres S aux éléments du schéma équivalent
localisé :

La méthode d’optimisation que nous avons mise en oeuvre se veut la plus proche
possible de la réalité physique. Elle repose sur des constatations établies & partir de
nombreux composants, concernant la sensibilité de leurs parametres S aux variations des
éléments du schéma équivalent localisé. Des comportements trés voisins ont été trouvés
pour ’ensemble des composants. A titre d’exemple, nous montrons sur les figures 42, 43
et 44 comment se présentent ces comportements sur 1’étendue de la bande 0 - 40 GHz

dans le cas du transistor VAR 343B.
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les effets essentiels se résument ainsi:

e Si; est surtout sensible a Cpg, Cgs et Lg

e Si9 est sensible principalement & Cgd

Sa1 est sensible en module au Gm et en phase a 7

S99 est sensible a Cpd , Cds, Ld, et particulierement en module & Gd

Les effets de ces éléments sont trés remarquables en hautes fréquences (fréquences
supérieures a 20 GHz), excepté pour Gm et Gd dont les effets se manifestent quelle que

soit la fréquence.

L’inductance de source Ls n’a que peu d’effet en haute fréquence sur les para-

meétres Si1, S12 et So1.

Enfin, les résistances Rs, Rd, Rg et Ri ont des effets trés minimes sur les para-

meétres S.

2.7.2 Méthode d’optimisation du schéma équivalent a éléments
localisés :

L’optimisation du schéma équivalent localisé porte surtout sur les éléments ex-
trinséques inductifs (Ls, Lg, Ld) et capacitifs (Cpg,Cpd) et les principaux éléments
intrinséques tels que Gd,Gm, T et Cgd.

L’optimisation de la capacité Cgs et de la capacité Cds est effectuée en parallele

avec respectivement celle de Cpg et celle de Cpd en raison de leur interdépendance.

Les résistances Rs, Rg, Rd et Ri n’ayant qu’un effet trés minime ne sont pas op-

timisées.

L’optimisation est effectuée autour des valeurs des éléments du schéma équivalent
mesurés et calculés en basses fréquences, avec le souci permanent de conserver des varia-
tions physiquement admissibles. On compare & chaque étape les parameétres S calculés

a partir du schéma équivalent aux parameétres S mesurés.
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Le déroulement de 'optimisation consiste a ajuster dans 'ordre:

e la valeur de Gm afin d’obtenir un module de So; calculé qui soit identique a celui

mesuré en basses fréquences (fréquences inférieures & 20 GHz)

e la valeur de 7 afin d’obtenir une phase du Sg; calculée, égale & celle mesurée en

hautes fréquences (fréquences supérieures & 30 GHz)

¢ la valeur de Cgd pour avoir un Sj2 calculé identique en phase et en module a

celui mesuré en hautes fréquences.

e la valeur de Ls pour rattraper dans certains cas la phase de Si2 en hautes fré-

quences

e les valeurs de Lg et Cpy (éventuellement Cy, ) pour optimiser au mieux Si; en

hautes fréquences

¢ la valeur de Gd afin d’obtenir un module de Ssg calculé identique & celui mesuré

en basses fréquences.

e les valeurs de Gd, Ld, et Cpd (éventuellement Cds) pour optimiser au mieux So2

en hautes fréquences.

Dans le cas du transistor VAR 343B les éléments bruts du schéma équivalent

obtenus lors de la caractérisation sont:

Ls Ld Lg Cpg Cpd Rs Rd Rg

Elément
CmemS IDH pH pH fF fF Q@ Q Q

d’accés

49 240 100 26 27 36 44 93
- Cgs Cgd Cds Gd Gm 1 Ri
8 t
emens fF fF fF mSI mSI ps Q
intrinséques

59,2 123 6,5 34 266 1 5,2
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Aprés optimisation les éléments du schéma équivalent deviennent:

Ls Ld Lg Cpg Cpd Rs Rd Ryg
Eléments
. pH pH pH fF fFr Q Q Q
d’acces
43 205 122 45 22 36 44 9,3
Cgs Cgd Cds Gd Gm 71 Ri
Eléments .
L ff fF fF mSI mSI ps
intrinseques
55 15 5 3 27 1,2 5,2

Les parametres S calculés a partir de ce schéma équivalent optimisé et ceux me-

surés en large bande sont représentés a la figure 45.

Ces résultats montrent qu’avec des éléments optimisés restant voisins des éléments
mesurés et conservant une réalité physique, nous obtenons une bonne concordance

théorie-expérience sur la totalité des parametres S.

2.8 Comparaison entre les deux schémas équivalents
"”Jocalisé” et ”distribué” du TEC

La présentation du schéma distribué du TEC a été effectuée au paragraphe 2.4.2
(figure 20).

Les tableaux 1 et 2 donnent les correspondances entre les éléments du schéma
localisé et les éléments du schéma distribué pour les deux transistors VAR 343B et
EC1840. La méthode utilisée pour établir ces correspondances est celle décrite au

paragraphe 2.4.2.

La matrice de dispersion S du transistor représenté par le schéma distribué est
déterminée analytiquement en effectuant le calcul matriciel détaillé en annexe B [17],

ou par une simulation numeérique petit signal avec le logiciel de CAO Spice.
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Valeurs des éléments du schéma équivalent localisé:

i Ls Ld Lg Cpg Cpd Rs Rd Rg
Eléments
. pH pH pH fF fr Q Q Q
d’acces
49 240 100 26 27 36 44 93

) Cgs Cgd Cds Gd Gm 71t Ri
Eléments
o fF fF fF mSI mSI ps K
mtrinseques

59,2 12,3 6,5 34 266 1 52

Valeurs des éléments du schéma équivalent distribué (avec N = 5):

TS rg 1 rdc | rdm lg ld
18Q1420Q0126Q|08Q| 0 |68pH]|68pH

cgs cgd cds gd gm
11,8 fF | 2,46 fF | 1,3 fF | 0,68 mSI | 5,3 mSI

leg led Ls T Cpg | Cpd
85 pH | 225 pH | 49 pH | 1 ps | 26 fF | 27 {F

Tableau 1: Correspondance entre les éléments du schéma localisé et
les éléments du schéma distribué du transistor MESFET-VAR343B
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Valeurs des éléments du schéma équivalent localisé:

. Ls Ld Lg Cpg Cpd Rs Rd Ry
Eléments
. pH pH pH fF fr Q@ Q Q
d’acces
6 203 152 30 35 48 8,3 83
i Cgs Cgd Cds Gd Gm 1 Ri
Eléments
L fF fF ffFF mSI mSI ps €
intrinseques ‘
735 83 138 23 21,1 1,7 58

Valeurs des éléments du schéma équivalent distribué (avec N = 5):

TS rg ) rdec | rdm lg ld
24Q1377Q2(29Q1166Q| 0 |4,5pH | 4,5pH

cgs cgd cds gd gm
14,7 fF | 1,66 fF | 2,76 fF | 0,47 mSI | 4,22 mSI

leg led Ls T Cpg | Cpd
142 pH | 193 pH | 6 pH | 1,7 ps | 30 fF | 35 {F

Tableau 2: Correspondance entre les éléments du schéma localisé et
les éléments du schéma distribué du transistor MESFET-EC1840
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Les évolutions des parameétres S théoriques ainsi déterminés et des parameétres S

mesurés des transistors VAR 343B et EC1840 sont représentées sur les figures 46 et 47.

A partir de ces évolutions et en se reportant aux figures 40 et 41 on peut constater
jusqu’a 40 GHz une quasi similitude entre les résultats théoriques obtenus avec le
schéma équivalent distribué et les résultats théoriques obtenus avec le schéma équi-

valent localisé.

Il apparait donc que pour les composants ayant un développement de grille in-
férieur ou égal & 50 pm ’utilisation d’un schéma équivalent distribué n’apporte pas
d’amélioration par rapport au schéma localisé pour représenter leur comportement jus-
qu’a 40 GHz . Le schéma localisé demeure ainsi la représentation de choix du fait de

son extraction directe des mesures et de la simplicité de sa structure.
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Conclusion

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés a la caractérisation des transistors

a effet de champ millimétriques dans une large bande allant de 45 MHz 4 40 GHz.

Nous avons tout d’abord décrit les performances hyperfréquences de la cellule de
mesure réalisée pour la caractérisation des TEC jusqu’a 40 GHz. Dans ce cadre, nous
avons également étudié 'effet de 'utilisation des circuits de polarisation intégrés a la
cellule sur ses caractéristiques hyperfréquences.

Apreés un étalonnage préalable du type TRL du systéme de mesure, nous avons
pu mesurer correctement en large bande (de 45 MHz & 40 GHz) les paramétres S de
plusieurs transistors millimétriques et déterminer ainsi leurs performances potentielles

en gain et fréquences de coupure.

La mesure des paramétres S dans différentes conditions-de polarisation et bandes
de fréquence du transistor nous a permis de déterminer la valeur des éléments de son
schéma équivalent localisé.

) La comparaison entre les paramétres S mesurés en large bande et ceux calcu-
lés & partir de ce schéma équivalent localisé (déterminé dans une bande de fréquence
plus basse) a montré une entiére conformité théorie-expérience jusqu’a 25 GHz et un
écart sensible aux fréquences supérieures dii 3 effet des capacités parasites, des selfs

de connexion et du temps de transist des porteurs..

Par la suite, nous avons étudié en fonction de la fréquence, 'influence des éléments
du schéma équivalent localisé sur les parameétres S du transistor. Cette étude nous
a permis d’élaborer une méthode d’optimisation simple et physique des valeurs des
éléments de ce schéma équivalent localisé.

Par ailleurs, nous avons défini un modgle du schéma équivalent distribué du TEC
dont les valeurs sont déterminées & partir des éléments du schéma équivalent localisé.
Partant des parameétres S mesurés en large bande, nous avons pu comparer ceux-ci
aux parameétres S théoriques calculés i partir des deux schémas équivalents localisé et
distribué.

Etant donnée la similitude des résultats théoriques obtenus par ces deux schémas
équivalents, il nous semble plus adéquat, jusqu’a 40 GHz, de représenter le transistor
par son schéma équivalent localisé en raison de la simplicité de sa topologie et de la

possiblité d’optimiser au mieux la valeur de ses éléments.
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Chapitre 3

Caractérisation des TECs au

banc de puissance classique de
26,5 a 40 GHz

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, les mesures a ’analyseur de réseau entre 45 MHz et
40 GHz des parameétres S des transistors & effet de champ nous ont permis de déterminer
leur limite supérieure d’utilisation en fréquence et leurs performances potentielles en
gain maximum. ‘ ,

Nous avons pu ainsi obtenir en petit signal avec certains transistors millimétriques
testés, des gains maximums disponibles a 40 GHz supérieurs & 5 dB et des fréquences
de transition du MAG atteignant facilement 80 GHz.

Ce chapitre concerne la mesure de puissance avec un banc que nous avons spé-
cialement réalisé pour couvrir la bande 26,5 - 40 GHz.

Dans ce banc la cellule de mesure du transistor est la méme que pour la mesure
des parameétres S. La polarisation est assurée directement dans la cellule par les circuits
qui ont été présentés au chapitre précédent.

L’adaptation en entrée et en sortie du transistor au maximum de ses performances
de puissance, est réalisée classiquement grice & deux adaptateurs plan E / plan H
guides d’ondes, placés le plus prés possible des acces de la cellule.

L’objectif principal du chapitre est de montrer les problémes inhérents au banc de
mesure et de fournir des éléments de validation des résultats obtenus sur les transistors
millimétriques tests. Une analyse détaillée y est effectuée pour permettre d’évaluer les
pertes d’insertion des différents dispositifs en amont et en aval du transistor et remonter

ainsi aux performances du composant lui-méme. Nous traitons également les problémes
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d’oscillations auxquels nous avons été confrontés au cours des essais et nous exposons
les solutions permettant d’y remédier.
3.2 Description du banc de mesure de puissance

Le banc de mesure de puissance réalisé dans la bande Ka ( 26,5-40 GHz) est

représenté a la figure 1. Il est constitué des éléments suivants:

e une source microonde 26,5 - 40 GHz qui fournit le signal RF d’entrée au composant

un isolateur protégeant la source des ondes réfléchies et un atténuateur réglant le

niveau du signal RF incident.
e des coupleurs de mesure

o des appareils de mesure de puissance qui sont connectés & ces coupleurs pour per-

mettre de mesurer la puissance incidente, la puissance réfléchie et celle transmise

par le composant

e deux adaptateurs du type plan E/plan H permettant de corriger les coeflicients

de réflexion des impédances présentées au transistor et d’assurer au mieux son

adaptation en entrée et en sortie.
e une terminaison adaptée du banc en sortie

¢ une cellule de mesure du transistor munie de deux transitions coaxiales/guide

d’ondes

Le transistor & effet de champ 3 tester en puissance est monté dans la cellule de

mesure en connecteur K ayant servi & sa caractérisation en parameétres S a ’analyseur

de réseau.

Mis & part la cellule de mesure, le reste du banc de puissance 26,5 - 40 GHz est
exclusivement en structure guide d’onde rectangulaire standard WR28. Deux transi-

tions coaxiales/guide d’onde (K/G) placées de part et d’autre de la cellule assurent une

continuité du banc de mesure.

La procédure de mesure de puissance avec ce banc consiste a ajuster a chaque

fréquence les adaptateurs plan E/plan H d’entrée et de sortie afin d’obtenir, pour une
q b 3

puissance incidente d’entrée donnée, le minimum de puissance réfléchie et le maximum

de puissance a la sortie du composant.
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Figure 2:
transitions K/G montées en série.
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Le gain en puissance accessible est celui que l'on peut mesurer & I'extérieur des

adaptateurs:
Gmes(dB) = Psmes(dBm) — Prpmes(dBm)

Pour remonter aux gain et performances en puissance du transistor il faut pouvoir
tenir compte des pertes intermédiaires introduites par la cellule de mesure, les deux

transitions K/G et les deux adaptateurs plans E/H.

3.3 Evaluation des pertes d’insertion des éléments de

mesure du banc

L’estimation des pertes d’insertion de chacun des éléments du banc de mesure
tels que la cellule, les transitions K/G, les adaptateurs plans E/H et les coupleurs, a
été effectuée en procédant a I’étalonnage et 3 la vérification de leurs caractéristiques

hyperfréquences dans la bande Ka.

3.3.1 Caractéristiques de la transition coaxiale/guide d’onde

La transition coaxiale/guide d’onde utilisée dans ce banc de puissance est du type
35WR28 Wiltron. Elle permet d’adapter le guide d’onde rectangulaire standard WR28

du banc au connecteur K de la cellule de mesure.

Les caractéristiques hyperfréquences mesurées a ’analyseur de réseau de deux

transitions K/G montées en série sont représentées a la figure 2.

Ces caractéristiques ont été également vérifiées au banc de puissance ; nous pou-
vons constater que ces transitions présentent un coefficient de réflexion meilleur que

- 20 dB et des pertes d’insertion moyennes dans toute la bande Ka de 0.2 dB par

transition.

3.3.2 Caractéristiques de la cellule de mesure

Les caractéristiques hyperfréquences de la cellule que nous avons présentées au
cours du second chapitre ont été mesurées a l’analyseur de réseau de 45 MHz a
40 GHz en connectant directement les deux lignes microrubans d’acces; les circuits
de polarisation ayant été quant & eux, déconnectés de ces lignes d’accés (figure 5

du chapitre 2).
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Figure 3: Coefficients de transmission et de réflexion mesurés au banc de la celule

munie de ces deux transitions K/G.
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Nous avons retrouvé ces caractéristiques par une mesure pratiquée au banc de
puissance (figure 3) dans la méme configuration de la cellule c’est-a-dire toujours avec

ses circuits de polarisation déconnectés.

En déduisant les pertes apportées par les transitions K/G nous avons trouvé pour
les deux demi-boitiers connectés ensemble, des pertes d’insertion moyennes évoluant de
-0.93-1.6dB de 26.5 3 40 GHz.

3.3.3 Caractéristiques des coupleurs de mesure de puissance

Les coupleurs utilisés dans le banc de puissance sont des coupleurs directifs en

guide d’ondes du type multitrous (figure 4).

Sortie
Ps secondaire

Charge
dapté
N acapiee Trous de couplage .
Entrée ___ Pe Pr —=Pp
. =——  Sortie
primaire

Figure 4: Coupleur directif en guide d’onde

Un guide d’onde rectangulaire constitue le guide primaire et un guide secondaire
lui est raccordé par le coté (suivant la disposition de ces deux guides, on réalise un
couplage suivant le champ Eoule champ H ). Une extrémité de ce guide secondaire est
coudée et munie d’une bride, 'autre extrémité est terminée pa.r une charge adaptée.

Une fraction du signal appliquée & l’entrée par la source est recueillie 3 I'extrémité

coudée du guide secondaire.

En supposant que le coupleur directif est terminé en sa sortie primaire par une
charge adaptée Zj, les divers parametres caractéristiques de ce coupleur sont alors

définis de la fagon suivante:
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Figure 5 : Adapteur d’impédance plan E/Plan H.

0 5 10 15

V= Position micrométrique du court-circuit mobile dans le plan E.
H = Position micrométrique du court-circuit mobile dans le plan H.
Figure 6 : Comportement en transmission de ’adaptateur plan E/Plan H

a 35 GHz en fonction de la position des court-circuits mobiles
H et V (avec H = 4.5).
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couplage C(dB) = 10.log (E%") P, =0

directivité¢ D(dB) = 10.log (§) — C(dB) ; P. =0

isolation I(dB) = D(dB) + C(dB)

pertes d’insertion P(dB) = 10.log (—I-JL;—;I:'-) ;Pr=0

Nous avons trouvé pour nos coupleurs, des pertes d’insertion inférieures a 0.5 dB
b

et une directivité meilleure que 25 dB.

L’étalonnage de ces coupleurs en fonction de la fréquence nous a permis, connais-
sant couplage et pertes d’insertion, de relier les lectures de puissances aux milliwatt-

meétres, aux puissances dans les plans de référence entrée/sortie des adaptateurs.

3.3.4 Caractéristiques des adaptateurs plans E/H

Les adaptateurs plans E/H en technologie guide d’onde sont constitués d’un té
hybride muni d’un court-circuit mobile, sans contact dans chacun des bras ”série” et
"paralléle” (figure 5). La position des court-circuits est repérée par une téte micromé-
trique munie d’un blocage. La course possible d’un court-circuit est toujours supérieure

a une demi-longueur d’onde dans le guide.
a) Caractéristiques en transmission de 1’adaptateur plans E/H:

Le comportement en transmission de l'adaptateur plans E/H 4 35 GHz en fonc-
tion de la position du court-circuit mobile ”vertical” V (1’autre position du court-circuit
mobile "horizontal” H étant constante) a été mesuré au banc de puissance (figure 6).
Ce test a permis de constater des pertes résiduelles trés faibles: largement inférieures
a 0.5 dB.

Nous avons également effectué cette mesure de transmission & analyseur de
réseau pour différentes positions des couples (H, V) des court-circuits mobiles et en
fonction de la fréquence. La aussi nous avons pu constater des pertes résiduelles trés
faibles inférieures a 0.3 dB. Un exemple en est donné a la figure 7 pour une position

quelconque des court-circuits mobiles.
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Figure 7:
plan E/plan H (aux positions H = 8 et V = 6 des court-circuits mobiles).
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b) Impédances présentées par 1’adaptateur plans E/H:

Le coefficient de réflexion de I'impédance présentée par I’adaptateur dépend de

la fréquence et de la position de chacun des court-circuits mobiles (H ou V).

A une fréquence fixe et pour une position donnée de l'un des court-circuits mo-
biles, I'impédance présentée par I’adaptateur décrit, en fonction de la position de ’autre
court-circuit, la trajectoire d’un cercle dans ’abaque (figure 8a). En répétant cette
opération pour la méme position des court-circuits mobiles mais a différentes fréquences
nous avons pu constater qu’il est possible de couvrir correctement la surface de ’abaque

de Smith (figure 8b) avec une zone morte périphérique négligeable.

A partir de ces résultats nous pouvons conclure que les adaptateurs plans E/H
ont des pertes intrinséques extrémement faibles ce qui leur permet de présenter au
transistor dans la bande Ka n’importe quelle impédance de ’abaque et de 1 *adapter

alnsi en entrée et en sortie aux conditions optimales de fonctionnement.

3.4 Problemes d’oscillations du TEC dues a la structure

guide d’onde du banc

Les transistors & effet de champ millimétriques testés ne sont pas inconditionnel-

lement stables dans toute la bande de fréquence 45 MHz - 40 GHz.

Au début de l'utilisation du banc de puissance, pour mesurer nos transistors,
nous avons constaté des anomalies de comportement que nous avons immédiatement
attribuées & leurs instabilités et & la présence probable d’oscillations. Un tel comporte-
ment étant néfaste pour les mesures de puissance et entachant leur validité, nous avons

dil entreprendre une étude systématique visant & rechercher les parades possibles.

Nous avons mis en cause en premier lieu la structure guide d’onde en raison de

la fonction "filtre” qu’elle réalise nécessairement.

3.4.1 Caractéristiques de la structure guide d’onde

Le guide d’onde rectangulaire se comporte comme un filtre passe-haut ou seules
les ondes de fréquence supérieures a la fréquence de coupure peuvent se propager

(annexe F) [1].
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Figure 8: Impédance ramenée par 'adaptateur plan E/plan H en fonction de la

position des court-circuits mobiles (a) et de la fréquence (b).
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Ainsi pour le guide d’onde WR28 utilisé ici de dimensions a = 7.11 mm,

b = 3.56 mm et de fréquence de coupure F¢o = %\% = 21.08 GHz nous aurons:

e une propagation du mode fondamental aux fréquences comprises entre 21 et
42 GHz

¢ un mode fondamental évanescent aux fréquences inférieures a 21 GHz

3.4.2 Circuits équivalents et impédances ramenées par le guide d’onde

rectangulaire

a) Cas ou le mode fondamental TE10 est propagé :

Dans ce cas, le guide est équivalent & un quadripéle dont la matrice [S] est [2][3]:

0 e~iAt
ZC ’ ﬂ = [S ] =
e~iP 0
avec: Z¢ = impédance caractéristique du guide
B = constante de propagation dans le guide
L = longueur du guide

R Gl

Les termes S12 et So1 représentent le déphasage de 'onde sur une distance £.
En utilisant les formules de passage de la matrice [S] & la matrice de chaine ou a la

matrice Z, on aboutit au schéma équivalent en T ou en II suivant:

Zs Zs , Ys

0
Zp ’ Yp
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avec:

(25 =iZctg (%)
Zp =%

jsinpBl

Ye
Ys =gma

RAERCC))

Les couples (Zg,Ys) et (Zp,Yp) sont respectivement selfiques et capacitifs pour
0 < B < II (et inversement dans le cas ou II < B4 < 2II).

b) Cas du mode fondamental évanescent ”guide sous-coupure” :
Lorsque le guide est sous-coupure F' < Fo ou (A > Ac), 'équation de dispersion
(@)=
a =N
L’expression de la constante d’atténuation 7 est alors:

2 (.’l)z_l
=3V

L’impédance caractéristique Z¢ est purement imaginaire:

pour le mode TE10 s’écrit :

=jX¢
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Les termes Sy et Sp1 traduisent ici I’atténuation de I'onde.

Le schéma équivalent en T ou en II du guide sous-coupure est:

JXcshye

¢
ou ~j X coth (%)«

Afin de confirmer cette étude théorique nous avons mesuré, & I’analyseur de réseau
entre 45 MHz - 40 GHz et au plan du connecteur K, le coefficient de réflexion d’une
transition K/G terminée par une charge adaptée en guide d’onde (figure 9). On a

constaté que:

1

e pour f > 21 GHz, 'impédance ramenée par le guide est celle de la terminaison
adaptée |S22| =~ O (ce qui est équivalent & une propagation normale du mode

fondamental dans le guide).

e pour f < 21 GH z, 'impédance ramenée par le guide sous-coupure est équivalente

a une charge purement réactive |Saq| ~ 1.

3.4.3 Caractére d’instabilité des TECs millimétriques et problémes
d’oscillations en basses frégquences

Les transistors & effet:de champ millimétriques que nous avons étudiés sont poten-
tiellement instables en basses fréquences (coefficient de stabilité K < 1). Ils commencent

a devenir stables généralement aux fréquences supérieures a 15 GHz.

Dans ’abaque de Smith, les coordonnées du cercle des coefficients de réflexion I'g
des impédances de source entrainant une instabilité en sortie du transistor, exprimée

en fonction de ses parameétres S sont [1]:
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Figure 9: Coeflicient de réflexion mesuré d’une transition K/G terminée par

une charge adaptée en guide d’onde.
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¥ —A*S

Centre :Cg = i,u — A”
. _ 1812821
Module du rayon : Rg = T oA

Les coordonnées du cercle des coefficients de réflexion I'y des impédances de

‘charge entrainant une instabilité en entrée du transistor sont:

2 —A*S11
Centre :Cp = BT TA|

Module du rayon : Ry = Egup%’%[z—

Lieux des impédances Lieux des impédances

de source Zg de charge Zy,
entrainant une
instabilité en

entrée du transistor

entrainant une
instabilité en

sortie du transistor

Le module du parameétre S1; du transistor est toujours inférieur & 1. Les lieux des
impédances entralnant une instabilité du composant se situent a I'intérieur des cercles

de stabilité si |Saz| > |A|. Ils sont & 'extérieur de ces cercles dans le cas contraire ou
S22} < |A].

A titre d’exemple on montre sur la figure 10 les cercles de stabilité en entrée et
en sortie correspondant au transistor VAR818B pour différentes fréquences. Il apparait
clairement que les impédances de sources et de charges purement imaginaires telles que

celles ramenées par le guide d’onde sous-coupure peuvent aisément amener le transistor
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Figure 10 :
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a étre instable en basses fréquences (fréquences inférieures a 17 GHz).

Dans la pratique nous avons pu effectivement constater le déclenchement des
oscillations du transistor dés que ’on connecte la cellule de mesure aux transitions K/G.
Ce phénomeéne est trés perceptible dans I'altération de la caractéristique statique du

transistor monté dans ”la cellule munie de ses transitions K/G” (figure 11).

Figure 11: Caractéristiques statiques du transistor VAR818B

(a): Dans le cas out le transistor est monté dans "la cellule seule”
(b) : Dans le cas ot le transistor est monté dans ”la cellule munie

de ses deux transitions K/G”

Ces oscillations se produisent avec la majorité des TECs millimétriques. La so-
lution la plus simple que nous ayons trouvée pour les éviter est d’intercaler & ’entrée
du composant, entre le connecteur de la cellule et la transition K/G, un atténuateur
coaxial.

Nous étudierons en détail dans un paragraphe ultérieur l'influence de cet

atténuateur sur les parametres S et sa répercussion sur la mesure au banc de puis-

sance des performances du transistor.
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Figure 12: Evolution du gain petit signal du transistor EC1840 mesuré au banc

de puissance entre les plans d’accés des adaptateurs.
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3.5 Problémes d’oscillations du TEC liées a sa cellule de

mesure

Outre l'environnement en guide d’onde une autre raison d’oscillations a été trou-
vée. Il s’agit des circuits de polarisations microrubans réalisés dans la cellule méme du

transistor.

3.5.1 Exemple d’anomalies dues aux circuits de polarisation

microrubans

Cet exemple concerne le TEC EC1840. Celui-ci a été caractérisé au préalable en
parameétres S a I’analyseur de réseau (45 MHz - 40 GHz). Lors de cette caractérisation,
le transistor était connecté seulement aux lignes microrubans d’accés d’impédances

caractéristiques Z¢ = 5012.

Pour les mesures au banc de puissance, on établit la connexion des circuits de
polarisation microrubans (constitués par le stub radial en cascade avec la ligne de trans-
mission Ag/4 d’impédance caractéristique Z¢ = 652) aux lignes microrubans d’accés

Zc = 509.

L’alimentation en continu du transistor (Vgs ou Vds) est appliquée & travers un
"by-pass” fixé mécaniquement sur le c6té latéral du demi-boitier de la cellule de mesure.
La liaison entre le circuit microruban de polarisation et le "by-pass” est réalisée par un

fil d’or (@ = 17um) soudé par thermocompression (cf figures 2 et 8 du chapitre 2).

Le transistor est polarisé au point de fonctionnement (Vds = 2 V, Vgs = - 0,1 V)
placé au milieu de la caractéristique statique et correspondant & un Gm maximum (ce
qui est équivalent & un fonctionnement du transistor en amplificateur de puissance
classe A). A 'aide du banc de puissance 26,5 - 40 GHz représenté a la figure 1, on me-
sure 3 une puissance d’entrée donnée la puissance de sortie en fonction de la fréquence

et ce, dans les conditions d’adaptation maximales en entrée et en sortie.

L’évolution du gain petit signal ainsi mesuré montre clairement des anomalies au
début et & la fin de la bande Ka (figure 12), par rapport & la décroissance réguliere que

’on doit normalement observer.
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3.5.2 Identification des oscillations parasites

En raison du réle de filtre passe-haut joué par la structure guide d’'onde WR28,
nous avons mis en oeuvre deux dispositifs de détection et d’identification des oscil-
lations, 'un limité aux fréquences inférieures a 26.5 GHz et l'autre utilisable aux

fréquences supérieures.

a) Dispositif d’analyse des oscillations aux fréquences inférieures
a 26.5 GHz:

Pour repérer les oscillations du transistor aux basses fréquences (fréquences
f < 26.5 GHz), le montage est-celui de la figure 13.

Alimentation
continue
~ VGsv VDs
Charge
son (1 F——% O b Arisen
Capacité de liaison Cellule

d'un té de polarisation  de mesure

Figure 13: Dispositif d’analyse des oscillations du transistor aux fréquences
inférieures a 26.5 GHz

Le transistor est polarisé normalement par les circuits de polarisation intégrés
dans la cellule. Les tés de polarisation Wiltron placés de part et d’autre de la celluléd
sont utilisés seulement pour isoler le signal RF du signal continu. L’oscillation est vi-

sualisée dans ce montage directement 3 ’anayseur de spectre.
b) Dispositif d’analyse des oscillations entre 26.5 et 40 GHz:

Un montage spécifique en guide d’onde (figure 14) a été réalisé pour repérer les
oscillations du transistor dans la bande 26.5 - 40 GHz et mesurer leurs fréquences avec
précision. ’

Dans ce dispositif, on fait le battement entre le signal RF d’oscillation
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du transistor et le signal RF du générateur auxiliaire 26.5 - 40 GHz. Un signal de
fréquence intermédiaire 60 MHz est alors disponible & la sortie de ’amplificateur. Ce
signal & 60 MHz injecté avec le signal de balayage du générateur auxiliaire aux voies X
et Y de 'oscilloscope, nous permet de visualiser ’éventuelle présence d’oscillations et

de mesurer avec précision leur fréquence.

c) Oscillations du transistor EC1840 a la fréquence de résonance du

circuit de polarisation :

A T’aide de ces dispositifs d’analyse des oscillations, nous avons pu constater lors

des essais du transistor EC1840:

e une raie de fort niveau & la fréquence 13 GHz

o Deux raies aux fréquences 26.5 et 39 GHz de niveaux beaucoup moins importants

que la précédente.

La premiére de ces raies peut étre avec certitude, mise au compte du circuit de
polarisation puisque la fréquence 13 GHz a été montrée correspondant & une résonance
lors de la caractérisation de la cellule de mesure (cf figure 8 du chapitre 2). Les deux

autres raies & 26.5 et 39 GHz sont trés probablement les harmoniques de celle 4 13 GHz.

1l est clair que ce phénomeéne d’oscillations superposé au signal RF utile em-
péche de réaliser correctement ’adaptation maximale des transistors et constitue une
explication a la dégradation au début et a la fin de la bande Ka du gain mesuré au

banc.

3.5.3 Vérification a ’analyseur de réseau de la perturbation apportée

par le circuit de polarisation

Pour confirmer les essais précédents d’identification des oscillations, nous avons
relevé & ’analyseur de réseau les parameétres S du transistor EC1840 et d’autres transis-
tors: un DMT (opération 260/CHS) [4][5] et un MESFET XL H24 (THOMSON). Tous

ont été montés dans la cellule de mesure avec les circuits de polarisation microrubans

connectés aux lignes d’acces Z¢ = 50€2.

Par rapport aux parameétres S mesurés normalement (c’est-a-dire sans les circuits
de polarisation microrubans) nous avons retrouvé une trés importante perturbation des
parameétres S autour de 13 GHz ainsi que des perturbations moins importantes autour

des fréquences 26 et 39 GHz, ce qui confirme la présence du phénomeéne d’oscillations
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observé précédemment au banc de puissance.

7

* Remarque:

La mesure en large bande des parameétres S du transistor avec les circuits de po-
larisations microrubans connectés aux lignes d’accés peut entralner une augmentation
trés importante de 'amplitude du paramétre de transmission So; (résonance en am-
plitude) a la fréquence 13 GHz. Cette mesure s’est avérée destructrice pour plusieurs

composants.

3.5.4 Amélioration du circuit de polarisation

Afin d’éviter les oscillations du transistor dans la bande 26.5-40 GHz et mener a
bien les mesures de puissance, nous avons été contraints de diminuer au maximum la
fréquence de résonance du circuit de polarisation LC.

A cet effet, nous nous sommes proposés d’utiliser dans les manipulations qui
suivent un circuit de polarisation LC, constitué d’une capacité millimétrique en chip
de grande valeur C = 68 pF (collée & la masse métallique du boitier de la cellule) dont
la face supérieure est reliée 4 la ligne microruban d’accés Z¢ = 502 par l'intermédiaire
d’un fil d’or thermocompressé L, de valeur voisine de 1 nH (cf figure 9 du chapitre 2).
La liaison entre le circuit de polarisation et le "by-pass” est réalisée par un autre fil
d’or soudé aussi par thermocompression.

La fréquence de résonance de ce circuit de polarisation est voisine de 0.7 GHz.
Cette fréquence ainsi que ses premiéres harmoniques (1,4 GHz - 2,1 GHz - 2,8 GHz...)

sont trés loin d’étre génantes dans la bande de fréquences utiles 26,5 - 40 GHz.

Nous pouvions donc espérer que ce circuit de polarisation n’aurait aucun effet

sur les mesures de puissance et de gain dans cette bande de fréquences.

Afin de vérifier expérimentalement cette hypothése, nous avons mesuré en large
bande & P'analyseur de réseau les parameétres S du transistor NEC 202 avec et sans
ce circuit de polarisation ; nous avons pu constater que ce circuit n’introduit des per-
turbations sur les parameétres S mesurés du transistor qu’en trés basses fréquences et
spécialement autour de la fréquence de résonance 0.7 GHz. En revanche il n’a au-
cune influence sur les paramétres S mesurés du transistor aux fréquences supérieures
3 15 GHz, comme le montre ’évolution identique entre 26,5 et 40 GHz des MAGs

déduits des paramétres S mesurés de ce transistor (figure 15).
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Figure 15: Evolution des MAGs déduits des parameétres S du transistor
NEC 202, mesurés avec et sans les circuits de polarisation L-C
(o0 C =68 pFet L =1,5nH):
¢ — MAG mesuré avec les circuits de polarisation connectés

8 — MAG mesuré sans les circuits de polarisation
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3.6 Mesure typique de puissance des TECs
millimétriques A

Aprés avoir caractérisé en parametres S 4 I’analyseur de réseau le transistor monté
dans la cellule de mesure, on connecte aux lignes d’acces Zc = 5012, le circuit de pola-

risation modifié, décrit dans le paragraphe précédent.

Nous visualisons ensuite au traceur de caractéristiques Id(Vds, Vgs) le compor-
tement en statique du transistor et sa réaction au branchement d’éléments guide d’onde

sur la cellule.

En cas de velléités d’oscillations, on intercalera un atténuateur en connecteur K
a Dentrée, entre la cellule et la transition K/G, afin d’obtenir un comportement stable

du composant (cf paragraphe 4.3).

Avant de passer aux mesures de puissance proprement dites, il est nécessaire de

bien connaitre les répercussions d’un tel atténuateur sur I’exploitation du banc.

Dans un premier temps nous allons analyser l'effet de ’atténuateur et établir les
“corrections a apporter en prenant comme outil de calcul le gain en puissance disponible
MAG. Aprés quoi, nous traiterons, dans son ensemble, ’exploitation des lectures des
informations fournies par le banc de mesure et montrerons comment il est possible,
moyennant quelques approximations, d’envisager un ”de-embedding” en puissance du
transistor, c’est-a-dire de remonter aux performances en puissance du transistor lui-

meéme.

3.6.1 Effet de Dlinsertion d’un atténuateur en cascade avec le

transistor

L’atténuateur utilisé dans le banc de puissance & 'entrée du transistor est un
atténuateur Wiltron en connecteur K de bonne qualité dont les pertes d’insertion sont
voisines de 3 dB et les coefficients de réflexion sont meilleurs que - 25 dB dans la bande
26,5 - 40 GHz (figure 16).

Nous pouvons donc supposer en premiére approximation que cet atténuateur est

équivalent 3 une simple ligne a perte dont la matrice de dispersion [S,] est:
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Figure 16: Coefficients de réflexion et de transmission mesurés de

atténuateur 3 dB en connecteur K.
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kel 0 A 0

avec: A =kel?
k = |A] = 0.7(ou — 3dB), représentant 'atténuation de I'onde

¢ = —PL représentant le déphasage de 1'onde le long de l'atténuateur

Les parameétres de la matrice de dispersion globale [Sg| de I’ensemble constitué

”

par "'atténuateur en série avec le transistor ” s’expriment d’aprés les formules de

passage citées en annexe G par:

Sei1 = A%S;; = k%eI%%.5;
Sgi2 = AS12 .=kel?.Sy2
Senn = ASa = kel¥.Sy

Sg2 = S22

t

Dans ces conditions, le gain maximum disponible MAG’ de I’ensemble ”atté-

nuateur en série avec le transistor” est alors:

r ls21| ! 2
MAG =50l (K VK —1)

1— |AJ~]S11)? = |S02)? + |AJHAS]?
avec K =
2|A|2|512521|

Le gain MAG’ dépend donc seulement des paramétres S du transistor et des
pertes introduites par I’atténuateur (exprimées dans notre cas par le module de A). En

revanche, ce gain est indépendant du déphasage présenté par 'atténuateur.

A titre d’illustration le tableau ci-dessous présente une comparaison entre le gain
maximum disponible MAG du transistor VAR818B et le gain maximum disponible

MAG’ de I'ensemble constitué par ’atténuateur 3 dB en série avec ce méme transistor:
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Freq 27 | 20 | 31 | 33 | 35 | 37 | 39 | GHz
MAG 9,53 | 9,47 | 8,89 | 8,58 | 7,86 | 7,56 | 5,81 | dB
MAG’ 5,20 | 4,82 | 4,17 | 3,83 | 3,21 | 2,80 | 1,67 | dB
D = MAG - MAG’ | 4,33 | 4,65 | 4,72 | 4,75 | 4,65 | 4,76 | 4,14 | dB

Comme on peut le constater le gain total MAG’ n’est pas égal &
"MAG(dB) — |A|(dB)” mais il est plutét compris entre cette valeur et
"M AG(dB) — 2|A|(dB)”.

Enfin, il est & noter que, pour un méme atténuateur la différence D entre
MAG (dB) et MAG’ (dB) est trés variable d’un transistor & un autre. Cette différence D
doit étre prise en compte minutieusement dans les estimations des pertes d’entrée/sortie
du banc afin de déterminer correctement les puissances dans les plans d’acceés du tran-

sistor.
* Remarque:

Il est & noter que tout le développement qui précéde peut étre appliqué également
au cas ou 'atténuateur est placé en aval du transistor au lieu d’étre en amont. 11 suffit

dans les expressions précédentes d’intervertir les indices 1 et 2 dans les parametres S.

3.6.2 Exploitation du banc de puissance

3.6.2.1 Analyse du systéme de mesure

Dans les conditions optimales d’amplification, ’adaptateur d’entrée présente a sa
sortie une impédance qui est complexe conjuguée de I'impédance apparente a 1’entrée
de latténuateur 3 dB (figure 17a). De facon similaire, ’adaptateur de sortie ramene
une impédance qui est complexe conjuguée de 'impédance apparente a la sortie de la

transition K/G (figure 17a).

En pratique la lecture des puissances & lentrée et a la sortie du banc
(PEmes, Psmes) est effectuée dans les plans d’accés extérieurs des adaptateurs

plans E/H. Le gain mesuré Ges dans ces plans s’exprime par:

Gmes(dB) = PSmes(dBm) - PEmes(dBm)

Les transferts de puissance au niveau des adaptateurs s’expriment en fonction de

leur paramétres dispersions de la facon suivante:
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2_. 2 2
laafonl? . _lonf pour I'adaptateur d’entrée

PEmea 1""22‘

2
|b2P_|a2| = -l—lf—fg—ll-ll—[z , pour 'adaptateur de sortie

ol o0;; et &;; sont les parameétres dispersions des adaptateurs d’entrée et de sortie.
Les adaptateurs ayant des pertes trés faibles, on peut considérer que les deux

relations ci-dessus sont voisines de 1, ce qui entraine:

PEmes # la'll2 - Ibll2
PSme.s # lb2|2 - |a2|2

En tenant compte du fait que les éléments situés en amont et en aval du transistor
(atténuateur, demi-cellule, transition K/G) ont des coefficients de réflexion suffisam-
ment négligeables, on peut faire 'approximation qu’ils sont équivalents & de simples
lignes & pertes, symbolisées par un atténuateur A en entrée du transistor et un atté-
nuateur B en sortie (figure 17b). Les ondes incidentes et réfléchies s’expriment alors en

fonction des parameétres S de ces éléments par:

b =AY,
, pour Vatténuateur A

a’l = A.b1

bll = Sua’l + 512(1/2
, pour le transistor

by = Sa1a] + Sah

ah = B.az
, pour latténuateur B

by = B.b

ol: A est la somme des pertes d’insertion des éléments situés en amont

du transistor et B est la somme des pertes d’insertion des éléments situés en aval

du transistor.

Les paramétres de la matrice totale [St] de l’ensemble des éléments situés

entre les plans d’accés extérieurs des adaptateurs (figures 17c et 17d) s’expriment par

(cf annexe G):
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[ Srin = A2.51
Sti2 = A.B.Si2
4
St91 = A.B.S9;
| Sr22 = B2.5p

Sachant que la puissance absorbée par le transistor est Pg = |a}|2—|b}|? et la puis-

sance de sortie absorbée par la charge vue par celui-ci est Ps = [b)|? — |a}|?, on montre
a partir du formalisme d’onde précédent que les rapports de puissance Pg/Pgmes €t

Pg/Pgmes s’expriment par:

P _|AP(1-IT5P) _ AP (1 - ITsrl?/IA1%)
Pgmes ) (1 - |I‘§T|2) (1 - IFSle)

Ps _ (1= _ (- |BIAICurl)
PSmes |B|2 (1 - IFLTP) [Bl2 (1 - IFLle)

ou: I'g, I'; sont respectivemnent les coefficients de réflexion de l'impédance de
source et de 'impédance de charge vue par le transistor. En revanche, I'st et I' L7 sont
les coefficients de réflexion des impédances optimales présentées par les adaptateurs a
Pentrée et & la sortie de ’ensemble ”atténuateur A en série avec le transistor et 1’atté-

nuateur B”

Ces coeflicients de réflexion I'gp et I'pp s’expriment en fonction des paramétres

de la matrice [St] par:

" 1
Tsr = S',I’l = ﬁ [BTI + 2|S7125721|.V K2 — 1]

. 1
Ipr= 5%22 = FTZ [BT2 % 2|S112ST21|-V K2 — 1]
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avec .
Br1 =1+|Sruf® - |Sa2? — |Ar[?
Bry =1+ |Sr20|* - |ST11f* — AT
Cr1 = Sri1 — Ar.5%99
Cra = Sra— Ap.St;

Ar = S111ST22 — ST125T!21
E? = LlStul ~iStnl’HAr?
2[8T125T21]

D’autre part, lorsque les conditions maximales d’adaptation en entrée et en sor-

tie sont réalisées, ces coefficients de réflexion sont reliés entre eux par les relations

suivantes:
5 = Dsp/A?
'y = B2Tlir
et [T%pl = ITsr]

3.6.2.2 Estimation du gain en puissance du transistor

Connaissant, par les mesures préalables a ’analyseur de réseau, les parameétres S
du transistor et connaissant aussi les caractéristiques hyperfréquences des différents
éléments placés en amont et en aval, c’est-a-dire des atténuateurs A et B, on peut
faire une estimation raisonnable du gain maximum disponible M AGT de I’ensemble

des éléments situés entre les plans d’acces extérieurs des adaptateurs par:

MAGr [S21] (K —-VE? - 1)

- |S12]

Aux erreurs de mesure prés, le gain mesuré au banc de puissance en régime li-

néaire Gpmes pour tous les transistors millimétriques testés est sensiblement identique

au gain maximum disponible M AGT.

On peut donc en déduire la correction (A) & apporter pour remonter de M AGr

a M AG, soit:

- VEKZ -1
MAG = MAGr. K
K —VE?T-1

ou MAG(dB) = MAGr(dB) + A(dB)
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avec :A(dB)=10Log< K= VK 1 )

Kn _ \/K”2 _ 1

(K étant le coefficient de stabilité du transistor seul).

Cette procédure appliquée & trois transistors, le NEC202, les VAR818B (THOM-
SON) et PM-HEMT VARS819B (THOMSON) (figures 18a, 18b, et 18c), a montré une
entiere concordance dans toute la bande 26,5 - 40 GHz, entre les mesures du MAG du
transistor effectuées a 1'analyseur de réseau et les estimations tirées aprés correction du

banc de puissance.

La conclusion pratique de cette constatation est que dans les mesures, on peut

remonter au gain en puissance G du transistor par ’expression :

G(dB) = Gmes(dB) + A(dB)

olt: Gpes est le gain fourni par les lectures de puissance sur le banc.

3.6.2.3 Estimation des puissances dans les plans de référence du transistor

A TPaide des caractéristiques hyperfréquences des différents éléments de notre
systéme de mesure, nous pouvons accéder dans les plans de référence du transistor aux

deux types de puissances suivants:

e puissances disponibles en entrée et en sortie

e puissance absorbée par le composant et puissance absorbée par la

charge vue par celui-ci

En ce qui concerne le premier type il est important de remarquer que le concept de
»puissance disponible” n’a pas de réalité concréte pour la chaine d’éléments du présent
systéme car il nécessite d’ouvrir celle-ci. Il s’agit d’une procédure purement théorique.
Par contre, le deuxiéme type présente une réalité physique car la totalité des éléments

du systéme y est prise en compte.
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a) Estimation des puissances disponibles

De la méme maniére que précédemment nous pouvons déterminer les facteurs de
correction A; et Ay permettant d’estimer séparément les pertes dues respectivement
aux présences des atténuateurs A et B et d’en déduire & partir des puissances mesurées
les puissances disponibles en entrée et en sortie du transistor.

Les pertes en entrée du transistor (dues principalement a l'influence de 'atté-

nuateur A) sont représentées par le facteur de correction Aj(dB) correspondant a la
différence entre M AG(dB) et M AG1(dB):

A1(dB) = MAG(dB) — MAG:(dB)

ou: MAG est le gain maximum disponible calculé & partir des parameétres S du
transistor seul.
M AG| représente le gain maximum disponible de ’ensemble constitué par

"Patténuateur d’entrée A en cascade avec le transistor”.

N N -+ E

4 6] S |

Les pertes en sortie du tansistor (dues principalement & I'influence de ’atténua-

teur B) sont exprimées par le facteur de correction Ay(dB):

As(dB) = MAG(dB) — MAG,(dB)

ou: M AG, représente le gain maximum disponible de I’ensemble constitué par le

?transistor en cascade avec ’atténuateur B”.

-+ B
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Les puissances disponibles a l'entrée et a la sortie du transistor (Pggisp, Psdisp)
sont alors déduites directement des puissances mesurées dans les plans d’acces des

a.da.pta.teurs (PEmesy PSmes) par:

Pggispy(dBm) = Ppmes(dBm) — A1(dB)

Psdisp(dBm) = Pgmes(dBm) + Aa(dB)

b) Estimation des puissances absorbées

Rappelons que la puissance absorbée par le transistor (Pg = Pgap, = |af|>—[b{]?)
est liée 3 la puissance mesurée a l’entrée du premier adaptateur Pgmes par:

Pgaps - |A|2 (1 - IF5T|2/IA|4)
PEmes (1 - IFSTP)

d’ou:

Pgaps(dBm) = PEmes(dBm) + DE(dB)

avec:

|A]? (1 = [Tsr|?/|Al%)
(1-|Tsrl?)

DE(dB) = 10Log

De la méme maniére nous avons montré que la puissance absorbée par la charge
vue par le transistor (Ps = Pggps = |bh]|? — |aj|?) est liée & la puissance mesurée 3 la

sortie du deuxiéme adaptateur Psmes par:

Psabs _ (1= |BJ*.|Trrf’)
Pgmes IBP (1 - II‘LTP)

d’ou:
Psaps(dBm) = Psmes(dBm) + DS(dB)

avec:

1—|B[AITrr)?
D)= 010 25
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Les corrections en entrée DE(dB) et en sortie DS(dB) & apporter respectivement
sur les puissances mesurées Prmes et Pgmes sont calculées a partir des pa.ranfétres S du

transistor, de ’atténuateur A et de ’atténuateur B.

Nous représentons d’abord pour les trois transistors précédents et 3 certaines fré-

quences de la bande Ka:

e 1’évolution de la puissance disponible a la sortie du transistor Pgg;,p, en fonction

de la puissance disponible & son entrée Pgg;sp (figures 19a, 20a, et 21a).

e ’évolution de la puissance de sortie absorbée par la charge vue par le tran-
sistor Pggps en fonction de la puissance absorbée par 'entrée de celui-ci Pggp,
(figures 19b, 20b, et 21b).

Nous donnons ensuite pour ces transistors 1’évolution de la puissance disponible
en entrée Ppgy;s, et de la puissance absorbée par le composant Pggp, en fonction de la
puissance d’entrée mesurée Pgn,es (figures 22a, 23a, et 24 a), ainsi que les évolutions de
la puissance disponible en sortie Psgisp et de la puissance absorbée par la charge Pgaps

en fonction de la puissance de sortie mesurée Pgy,es (figures 22b, 23b, et 24b).
* Commentaire des résultats

Il apparait que les deux procédures utilisées pour remonter aux puissances mises
en jeu au niveau méme du transistor donnent des résultats trés proches, avec une dif-
férence comprise entre 0,2 et 0,6 dBm. Dans la suite de notre travail nous n’avons
cependant conservé que la procédure relative au concept de puissance absorbée étant

donné son caractére plus réaliste.

Tous les développements qui précédent ont concerné exclusivement le régime li-
néaire de fonctionnement. Par contre, en régime non linéaire, en présence de compres-
sion, leurs validités peuvent étre mises en question (parametre S représentatifs unique-
ment du régime linéaire). Nous avons cependant décidé de les appliquer & tous les cas
de figures. Cela nous a permis ainsi d’estimer la puissance maximale absorbée par la
charge vue par le transistor &4 1 dBm de compression et d’évaluer le gain en puissance

de celui-ci aussi bien en régime linéaire qu’en régime grand signal.
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Mesure des puissances disponibles et absorbées dans le cas du

transistor NEC202 :

(a) : évolution de la puissance disponible en sortie du transistor Pggisp en
fonction de la puissance disponible en son entrée Pgg;sp

(b) : évolution de la puissance de sortie absorbée par la charge vue par le tran-

sistor Pggps en fonction de la puissance absorbée par 1'entrée de celui-ci Praps.
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Mesure des puissances disponibles et absorbées dans le cas du

transistor VAR818B:

(a) : évolution de la puissance disponible en sortie du transistor Pggisp en

fonction de la puissance disponible en son entrée Pggisp

(b) : évolution de la puissance de sortie absorbée par la charge vue par le tran-

sistor Pgaps en fonction de la puissance absorbée par l’entrée de celui-ci Pggps.
p p Eabs
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Figure 21 : Mesure des puissances disponibles et absorbées dans le cas du

transistor VAR819B:

(a) : évolution de la puissance disponible en sortie du transistor Pgg;sp, €n
fonction de la puissance disponible en son entrée Pggisp

(b) : évolution de la puissance de sortie absorbée par la charge vue par le tran-

sistor Pggps en fonction de la puissance absorbée par P'entrée de celui-ci Pggp,.
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Figure 22: Comparaison & 30 GHz entre les deux types de mesures de puissance

(disponible et absorbée) pour le transistor NEC202.
a) évolution de la puissance disponible en entrée Pgg;s, et de la puissance absorbée
p Y

par le transistor Pggs en fonction de la puissance d’entrée mesurée Pppes.
(b) : évolution de la puissance disponible a la sortie du transistor Pgg;sp et de la puis-

sance absorbée par la charge Pgqs en fonction de la puissance de sortie mesurée Pgpes.
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Comparaison & 30 GHz entre les deux types de mesures de puissance

(disponible et absorbée) pour le transistor VAR318B
a) évolution de la puissance disponible en entrée Ppy;,, et de la puissance absor-
P

bée par le transistor Pggps en fonction de la puissance d’entrée mesurée Prmes.
P p Emes

(b) : évolution de la puissance disponible & la sortie du transistor Pggisp et de la puis-

sance absorbée par la charge Pg,s en fonction de la puissance de sortie mesurée Pg,es.
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Comparaison a 30 GHz entre les deux types de mesures de puissance

(disponible et absorbée) pour le transistor VAR819B
(a) évolution de la puissance disponible en entrée Ppg;,, et de la puissance absor-

(b): évolution de la puissance disponible 4 la sortie du transistor Pggisp et de la puis-

sance absorbée par la charge Pg,ps en fonction de la puissance de sortie mesurée Pgmes.
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3.7 Conclusion

Les mesures de puissance des transistors a effet de champ millimétriques que nous
venons de présenter dans ce chapitre sont les premiéres a étre effectuées, au laboratoire,
dans la bande de fréquence 26,5 - 40 GHz.

Au cours d’essais de mesure sur des transistors tests au banc de puissance réalisé
dans cette bande de fréquence, nous avons observé ’apparition de phénomeénes d’oscil-
lations qui se sont révélées étre un handicap majeur pour une réalisation correcte de

CES mesures.

Ces oscillations du composant se sont avérées de deux types:

e Un premier type est di au fait que les impédances ramenées par les guides sous-
coupure sont purement imaginaires. Présentées au transistor, ces impédances le

rendent donc facilement instable en basses fréquences.

e un deuxiéme type est lié a la fréquence de résonance du circuit de polarisation

microruban LC et & ses composantes harmoniques ( fo = 13GH 2, 2 fo, 3 fo...).

Nous avons remédié au premier type d’ oscillations en intercalant, entre le connec-
teur K d’entrée de la cellule et la transition G/K, un atténuateur coaxial de valeur
voisine de 3 dB. En ce qui concerne le deuxiéme type, nous avons pu éviter les os-
cillations en utilisant un circuit de polarisation LC dont la fréquence de résonance
(fo = 0,7 GHz) et ses premiéres harmoniques sont trés faibles et ne perturbent en

aucun cas les mesures dans la bande 26,5 - 40 GHz.

Apres avoir résolu ces problémes d’oscillations, et grace a une évaluation précise
des pertes des différents éléments du banc (cellule de mesure, transition K/G, atténua-
teur et adaptateur plans E/H), nous avons pu, moyennant quelques approximations,
pratiquer un ” de-embédding” spécifique aux puissances dans les plans de référence du

transistor a partir des lectures fournies par le banc de mesure.

La confrontation en régime linéaire petit signal du MAG déduit des paramétres S
mesuré 3 ’analyseur de réseau, au gain en puissance estimé par cette méthode de
quelques transistors a effet de champ millimétriques, a montré la validité de nos mesures

dans toute la bande de fréquence 26,5 - 40 GHz.
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CHAPITRE 4
Réalisation d’un systéme de mesure

»load-pull & charge active” 26,5-40 GHz



Chapitre 4

Réalisation d’un systeme de

mesure ’load-pull a charge
active” 26,5-40 GHz

4.1 Introducfion

Le banc classique de mesure de puissance présenté au chapitre précédent permet
d’adapter le transistor en entrée et en sortie au moyen d’adaptateurs mécaniques (adap-
tateurs plans E/H) et de mesurer seulement ses performances en puissance: puissance

d’entrée, puissance de sortie et gain.

Afin de valider et compléter ces mesures nous nous sommes proposés de réaliser
un banc "load-pull & charge active” 26,5 - 40 GHz avec adaptateur d’entrée, permet-
tant outre les mesures classiques de puissance du transistor, d’effectuer la mesure de
I'impédance de charge vue par celui-ci, aux conditions maximales d’adaptation en en-
trée et en sortie. Cette derniére mesure de réflectométrie est effectuée a une fréquence
intermédiaire entre 1 et 4 GHz & ’aide d’un analyseur de réseau du type HP8410 couplé

1

au banc.

Dans ce chapitre, nous décrivons premierement la structure de ce banc ”load-pull

a charge active” et les problémes rencontrés lors de sa mise au point.
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Nous présentons ensuite les procédures d’étalonnage nécessaires a la réalisation
de mesures correctes de puissance et d’impédance de charge dans les plans d’acces du

composant.

La partie suivante est consacrée aux mesures proprement dites sur des transistors
tests et & une comparaison avec les résultats fournis par les autres systémes de mesure
(analyseur de réseau et banc classique de puissance) ce qui permet d’évaluer les qualités

de notre banc.

Enfin dans la perspective d'un développement ultérieur, nous étudions la possi-
bilité de coupler ce banc ” load-pull” au systéme analyseur de réseau HP8510 ainsi que
la procédure d’étalonnage automatique (équivalente & la méthode TRL) & mettre en
oeuvre pour réaliser des mesures directes et précises de puissances et d’impédances de

source et de charge dans les plans de référence du composant méme.

4.2 Description du banc

Le systéme de mesure "load-pull & charge active” que nous proposons dans la

bande 26,5 - 40 GHz est représenté & la figure 1.

Ce banc, réalisé en structure guide d’onde standard WR28, est bati sur le méme
principe que le banc ”load-pull & charge active” avec adaptateur d’entrée (2-18 GHz)

présenté au premier chapitre (cf paragraphe 1.5.3).

La cellule de mesure utilisée dans ce systéme est la méme que celle qui a servi aux

mesures du transistor & 'analyseur de réseau 85107A et au banc classique de puissance.

A D’entrée de ce systéme, une source RF (26,5 - 40 GHz) fournit un signal mi-
croonde de fréquence Frr ; ce signal est ensuite divisé a I’aide d’un coupleur 10 dB en

deux signaux RF cohérents:

e un signal est appliqué & l'entrée du transistor, a travers un adaptateur d’impé-

dance plan E/plan H.

e autre signal est injecté a la sortie du transistor, & travers un déphaseur et un

atténuateur variables.
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L’adaptation en sortie du composant est réalisée ainsi par une simulation élec-
trique de la charge a 'aide du signal injecté en sortie de méme fréquence que le signal
d’entrée et d’amplitude et de phase variables.

L’adaptation en entrée du transistor est effectuée au moyen de 'adaptateur d’im-
pédance plans E/H.

Les milliwattmetres situés dans les deux voies du systéme permettent par 'inter-
médiaire de coupleurs directifs 10 dB de mesurer dans les plans d’acces guides du banc

les quatre puissances suivantes:

e puissance incidente en entrée : Pgp_nc

e puissance réfléchie en entrée : Pgp_ggp

e puissance injectée (ou incidente) en sortie : Ps_ins
e puissance réfléchie en sortie : Ps_grer

La mesure du coefficient de réflexion I'; de I'impédance de charge vue par le tran-
sistor est réalisée par l'intermédiaire d’un pont réflectométrique a coupleurs connecté

a la sortie de la cellule de mesure.

Ce pont réflectométrique est basé sur le méme principe que celui utilisé dans les

analyseurs de réseaux millimétriques (figure 2) [1].

Il comporte un dispositif de séparation des signaux, un récepteur et un ensemble

de visualisation.

La séparation des signaux injecté et réfléchi a la sortie du transistor est réalisée
3 l'aide de deux coupleurs directifs 10 dB ( CS1 et CS2).

Le récepteur utilise la technique de changement de fréquence par mélange avec

le fondamental.

Le mélange des deux signaux RF'test et RFréférence fournis par les voies de sor-
tie des coupleurs avec le signal OL (26,5 - 40 GHz) délivré par ’oscillateur local donne
deux signaux I Ftest et IFréférence de fréquence intermédiaire Frp = £(Fgrr—ForL).

Ces signaux I Ftest et IFréférence, représentant parfaitement en amplitude et
en phase les signaux RF 2 ’entrée des mélangeurs, sont appliqués aux entrées test et

référence de ’échantillonneur de ’analyseur de réseau HP8410.
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Le coefficient de réflexion de la charge I'f est alors visualisé & I’analyseur de ré-

seau en coordonnées polaires ou sur abaque de Smith.

Le module de cé coefficient |I'1| est équivalent au rapport d’amplitudes des ondes
IFtest et [Fréférence: |Up| = {fmed
et son argument ¢ est égal i la différence des phases de ces deux ondes:

YL = QIFtest — PIFref
Les mesures du coefficient de réflexion de la charge et des puissances dans les

plans d’accés du transistor sont réalisées aprés un étalonnage spécifique du banc pour

chaque cas.

Avant d’entreprendre en détail ces deux méthodes d’étalonnage nous allons tout

d’abord examiner les problémes rencontrés lors de la mise au point du banc.

4.3 Problémes du pont réflectométrique

4.3.1 Problémes liés aux coupleurs de séparation des signaux RF de

sortie

Dans une premiére version du banc nous avions utilisé, pour la séparation des
signaux RF incident et réfléchi A la sortie du transistor, un seul coupleur directif 10 dB

quatre portes & la.place des deux coupleurs 10 dB (CS1 et CS2).

Ce coupleur quatre portes présente d’excellentes qualités:

e directivité meilleure que 30 dB
e couplage identique sur les deux voies couplées

e pertes d’insertion inférieures a 0.5 dB

L’utilisation d’un tel coupleur permet de minimiser les pertes d’insertion a la
sortie du banc et de réduire ses dimensions physiques.

Cependant, les mélangeurs large bande du pont réflectométrique présentent entre
26,5 et 40 GHz un mauvais coefficient de réflexion d’entrée d’une valeur typique de
- 10 dB. L’onde RF ainsi” réfléchie” par chacun des deux mélangeurs vient s’ajouter a
I’onde ”incidente” & Pentrée de I’autre mélangeur par l'intermédiaire des voies couplées

du précédent coupleur (figure 3).
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Voie Voie
REF TEST
2 1
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' ]
]
Onde RF incidente -
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|
Voie |
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2 : :
Ng Plan de sortie
on : : | /guide du banc
1T 1
I RS
Onde RF réfléchie : '
+ $ DUT
»

Onde RF incidente /

OIi = onde incidente au mélangeur %

ORi = onde réfléchie par le mélangeur = (i =1 ou 2)

Figure 3: Séparation des signaux RF incidents et réfléchis a la sortie du

composant, au moyen d’un seul coupleur a 4 portes

Ces fuites d’ondes "réfléchies” entre les deux mélangeurs perturbent considéra-
blement leur fonctionnement.

Afin d’éviter ces perturbations inter-mélangeurs nous avons alors été amenés dans
la version actuelle du banc & utiliser, & la place du coupleur directif quatre portes pré-
cédent, deux coupleurs directifs trois portes identiques (CS1 et CS2) comme le montre

la figure 1.

Les ondes réfléchies par les mélangeurs sont alors absorbées par les charges adap-
tées de ces coupleurs (figure 4).
Ces derniers permettent ainsi une séparation des ondes incidentes et réfléchies a

la sortie du composant avec un isolement parfait entre les deux voies ” RFtest” et

” RFréférence”
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Voie Voie
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OR:i = onde réfléchie par le mélangeur 2 (i=1 ou 2)

Figure 4: Séparation des signaux RF incidents et réfléchis a la sortie du

composant, au moyen de deux coupleurs a 3 portes

4.3.2 Problémes liés aux mélangeurs

a) Principe du mélangeur

L’une des fonctions les plus importantes du mélangeur est le changement de fré-
quences. En effet, le mélangeur transpose, a 'aide d’un oscillateur local de fréquence
Fpr un signal incident de fréquence Frr en un signal de fréquence plus faible Frr (ou

fréquence intermédiaire) en respectant la relation suivante:

Frp = +(Frr — For)

Cette transposition de fréquence est effectuée typiquement par un élément non
linéaire a diode Schottky (figure 5) dont la caractéristique Ip(Vp) est de la forme:
Ip = Is(exp &Vp — 1).
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ID TSignal IF de sortie
. Polarisation
j’>F en continu
RE VD }—
Signal OL o] | Coupleur
OL d'entrée —™
o T Signal RF
Signal RF = V cos (wt + ) d'entrée

Signal OL ~» V{ cos (wot + wo)

Figure 5: Schéma de principe d’un mélangeur a diode
Cette expression peut étre développée en série sous la forme du polynome:

Ip=AVp+ BV3+CV3 + ... (Aet B sont des constantes)

or Vp = Vcos(wt + @) + Vhcos(wit + ¢q)

dod Ip = A[Vcos(wt+ ¢) + Vpcos(wot + @o)]+B [Veos(wt + @) + Vocos(wot + ©0))%+...

Ip # B—(Vi}m + AV cos(wt + @) + AVhcos(wt + o)
2
+ i3—‘-2-/-2—c:os2(wt + ) + %‘{Q—cos2(w0t + o)
+ BVVjcos [(w + wo)t + (¢ + vo)]
4+  BVVjcos[(w ~ wo)t + (¢ — o))

Les signaux RF et OL ont des fréquences Frr et For voisines. Un filtre passe
bande placé A la sortie de ’élément non linéaire permet de sélectionner seulement le

terme correspondant au signal utile IF:
BV Vycos [(w — wo)t + (¢ — ¢o)]

Le signal IF ainsi délivré par le mélangeur est caractérisé par son amplitude BVV}, sa

phase 1r = ¢ — g et sa fréquence Frr = Frr — For .
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b) Principe de conservation de 'amplitude et de la phrase par le

mélangeur

D’apres les expressions précédentes se rapportant au signal IF le changement de
fréquence est effectué par le mélangeur avec une conservation de 'amplitude et de la

phase.

Cependant, le sens de variation de la phase ¢ du signal IF est différent suivant

que la fréquence Frr est supérieure ou inférieure a la fréquence Fpy, en effet:

prr =9 —po st Frr > For

orr=—(p—po) st Frr < For

L’évolution croissante de la phase mesurée a l'analyseur de réseau du banc s’ef-
fectuera donc dans le sens trigonométrique si la fréquence Frp est supérieure a la
fréquence For. Elle s’effectuera dans le sens contraire si la fréquence Fgr est inférieure

a la fréquence Fpy.
c) Caractéristiques des mélangeurs du banc

Les mélangeurs utilisés dans le banc sont du type HP074A et HP074B a acces

(RF et OL) unique et possédent les caractéristiques suivantes:

e plage des fréquences de fonctionnement RF, OL: 26,5 - 40 GHz
e puissance RF maximale admissible de § mW (ou 7 dBm)
e plage de la fréquence de fonctionnement IF: 1 & 4 GHz

e pertes de conversion moyennes de:
- 22 dB pour le mélangeur HPO74A
- 19 dB pour le mélangeur HP074B

e niveaux des signaux harmoniques IF treés faibles devant le niveau du signal IF

fondamental délivré par le mélangeur (< 25 dB)
o coefficient de réflexion typique en entrée égal & 0,3 ( ou - 10 dB)

e alimentation extérieure en continu de 1,5 V
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La figure 6 donne un exemple de réponse de ces mélangeurs aux fréquences de
fonctionnement: Frp = 29 GHz, For = 27 GHz et Fir = 2 GHz. ‘

Ces courbes d’étalonnage montrent que pour les mémes fréquences de fonction-
nement Frp , For, et FrFp les réponses des deux mélangeurs sont totalement différentes

quant aux niveaux de puissance en jeu.

Cependant, dans la zone de fonctionnement normale de ces mélangeurs (zone ou
le niveau du signal OL est supérieur au niveau du signal RF d’au moins 10 dB), leurs
réponses sont linéaires et présentent une pente qui est, dans les deux cas, sensiblement

égale a 1.
d) Réglage du niveau OL a I’entrée des mélangeurs

Ces mélangeurs n’étant pas appariés, nous avons été alors amenés a utiliser un
atténuateur sur une des voies OL afin de régler le niveau de puissance du signal OL sur

leurs entrées respectives.

Le réglage de cet atténuateur est réalisé 3 1'aide des courbes d’étalonnage (ou -
avec un court-circuit étalon placé au plan de sortie guide du banc) de telle sorte que
les deux mélangeurs fonctionnent dans la partie linéaire de leur réponse. Les niveaux
de puissance OL appliqués sur les deux mélangeurs se sont avérés sans importance.
Cette propriété est démontrée en annexe H et résulte du réglage d’offset effectué lors
du calibrage de ’analyseur de réseau. A titre d’exemple de cette insensibilité de la
mesure 3 1’égard du niveau OL, nous donnons sur les tableaux la et 1b les résultats
correspondant & I'impédance d’entrée de deux transistors, les XLH24 (THOMSON) et
DMT (260/CHS) polarisés & Vpg = OV et Vg proche du pincement.

Nous reviendrons en détail dans le prochain paragraphe sur le déroulement com-
plet de la procédure de mesure du transistor et sur la méthode d’étalonnage pratiquée

sur le banc.

En conclusion, lutilisation de mélangeurs non appariés ne présente aucun in-
convénient. Dés lors il suffira, au début de chaque manipulation, de régler les niveaux
de puissance des signaux OL & l'entrée des mélangeurs a un niveau raisonnable (infé-
rieur au niveau maximum de puissance admissible 7 dBm) permettant ainsi d’avoir un

fonctionnement optimal de ces dispositifs et de ’analyseur de réseau du banc.
D y
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(a) TRANSISTOR - XLH24 (THOMSON) - (Frr = 29 GHz, For = 27 GHz)

Niveau de puissance

Coeflicient de réflexion mesuré de 'impédance d’entrée

des signaux OL a a a a
a entrée des deux Vs = 0V Ves =-03V | Vgs=-05V | Vgs=-0,7V
mélangeurs
Pory =0dBm
0.8 [ -98° | 086 | -90° | 088 |-8"° | 090 |-77"
Pors = 7,5 dBm
Pory =0dBm
0.86 | -98° | 088 |-90° | 0.88 [-82° | 090 [-75°
Pors = -5 dBm
Por1 =0dBm
086 | -98°| 088 [-90- | 0.90 ]-_83_ 092 |-77°
Poras = -2 dBm
Ppr: =0 dBm
084 |-95° 1086 |-8° [ 088 |-8° | 0.90 |=75°
Pors =0 dBm

(b) TRANSISTOR. - DMT (260 / CHS) - (Frp = 38 GHz, Fo, = 36 GHz):

Niveau de puissance

Coefficient de réflexion mesuré de impédance d’entrée

des signaux OL a a a a
4 Pentrée des deux Vs = 0V Ves =-05V | Vgg=-1V | Vgs=-13V
mélangeurs
Pory =0dBm
086 |[-78° 1084 [-81° [082 [-83°| 080 [-84°
Popgs = -5.8 dBm
Pory =0dBm
084 |[-77°| 084 |-79° {082 |-82° | 080 |-84°
Por2 = -3 dBm
Pory =0 dBm
084 |-76° | 082 |-79° 080 |-82° | 078 |-84°
Porz; =0dBm
Tableau 1: Coefficients de réflexion mesurés des impédances d’entrée des

transistors XLH24 (THOMSON) et DMT (260/CHS)

polarisés & Vps = 0V et Vgg proche du pincement
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4.3.3 Problémes de niveaux de puissance fournis par les sources
OL et RF

Dans ce banc, les pertes d’insertion a ’entrée et a la sortie du composant dépen-
dent des pertes des demi-boitiers de la cellule, des transitions K/G de l'isolateur et des

coupleurs dans les deux voies.

Les pertes de I'isolateur sont comprises entre - 1,8 et - 3,5 dB dans la bande Ka
et par conséquent les pertes entre la sortie du coupleur 20 dB et le plan d’acceés de
sortie guide du banc se situent entre - 4 et - 5,5 dB. Les pertes d’insertion des autres

éléments du banc ont été évaluées dans le chapitre précédent.

Rappelons que la puissance injectée & la sortie du transistor, c’est-3-dire la puis-

sance incidente apparente sur la sortie de celui-ci, s’exprime par:

Po_pwy = P5:Tl2
1-|Tr|?
De la méme maniére, la puissance réfléchie apparente a la sortie du transistor

s’exprime par:

Ps
Ps_REF = T3
1~ IPTP
ou:
|T'7| est le module du coefficient de réflexion présenté par la sortie du transistor

et Pg est la puissance de sortie fournie a la charge définie par: Ps = Ps_ger — Ps—INJ

A partir des pertes d’insertion des différents éléments du banc, nous pouvons
évaluer la puissance RF maximale (Prrmaz) que doit fournir la source et la puissance
injectée par celle-ci & la sortie du composant (Ps_rx) en fonction du module du coef-
ficient de réflexion de sortie |I'r|. Ainsi pour un transistor typique de gain en puissance
G = Ps/Pg = 6 dB et dont la puissance absorbée & l’entrée est Pr = 0 dBm, les

niveaux de puissance requis sont tels que I’indique le tableau 2.
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Tableau 2:

ITr| | 01 (03] 05 | 0.7

Ps_insj|-14 | -4}-12| + 58| dBm

Pre |-75]25| 7.7 | 123 | dBm

La puissance maximale du signal que peut fournir la source RF actuelle du banc
est PRpmae = 15 dBm. La puissance du signal 3 ’entrée des mélangeurs est ajustée en

pratique & une valeur Ppy = 0 dBm.

Les niveaux des puissances RF maximales, estimés dans ce cas, a ’entrée des
mélangeurs en fonction du coefficient de réflexion de sortie du transistor sont résumés

dans le tableau 3.

Tableau 3:

IT7| 0.1 | 03 | 05 | 07

Prr_test -2551-155|-103 | -5.7 | dBm

PRF'—'référence -84 - 8.0 -7.2 - 5.6 dBm

Il ressort de ces résultats que pour un coefficient de réflexion de sortie du tran-

sistor |['r| proche de 1, la puissance injectée & la sortie (Ps_;yy) est trés importante;
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elle est voisine de la puissance de sortie du transistor (Ps) & |[I'r| =0,7 .

La source RF doit donc étre capable de fournir une telle puissance afin de per-
mettre la réalisation de ’adaptation maximale en fort signal des transistors ayant un

gain élevé et un coefficient de réflexion proche de 1.

En outre, la source OL doit également en cas d’utilisation d’autres mélangeurs
plus performants, pouvoir fournir des signaux de niveau au moins égal a 20 dBm afin
de permettre d’assurer la polarisation et le fonctionnement de ces mélangeurs dans les

meilleures conditions.

4.3.4 Problémes de stabilité des sources

La précision du calibrage du banc et de la mesure du coefficient de réflexion de la
charge du transistor dépendent trés étroitement de la stabilité en niveau et en fréquence

des signaux OL et RF fournis par les sources.

Par exemple, une variation des fréquences intermédiaires de 1’ordre de 20 MHz
des signaux IFtest et IFréférence A la sortie des mélangeurs se traduit par une va-

riation de la phase di coefficient de réflexion mesurée Ay de I'ordre de 10 degrés.

Une variation de I’amplitude de ces signaux IF pourra aussi produire une varia-

tion analogue sur ’amplitude du coefficient de réflexion mesuré.

Les sources RF et OL doivent donc pouvoir fournir des signaux trés stables en
amplitude et en fréquence (type synthétiseur de fréquence) afin d’assurer une bonne

précision des mesures du coefficient de réflexion par le banc.

4.4 Procédure de calibration du banc

Deux types de calibrages du systeme sont nécessaires pour effectuer des mesures
correctes au banc ”load-pull & charge active” : un calibrage pour la mesure de I'impé-

dance de charge (ou calibrage en réflexion) et un autre pour les mesures de puissance.

4.4.1 Calibrage du banc pour les mesures d’impédance

Le calibrage du banc en réflexion dans le plan de référence de sortie du composant

peut étre effectué a 1’aide de deux étalons:
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e un élément ”"charge adaptée”

e un élément & charge réflective du type ”circuit-ouvert” ou ”court-circuit”

a) Etalon ”charge adaptée”

L’élément ”charge adaptée” est réalisé en remplacant ’ensemble ”cellule de me-
sure en série avec les deux transitions K/G” par une liaison directe en guide d’onde et
en supprimant ’onde injectée sur la voie de sortie par ’atténuateur variable B, réglé

au maximum d’atténuation (figure 10 a).
b) Etalon ”circuit-ouvert” et ”court-circuit”

L’élément ” court-circuit” est réalisé dans le plan de référence de sortie du compo-
sant & ’aide du demi-boitier de sortie de la cellule, en laissant en l'air extrémité de la
ligne microruban (insert 6té). Le” court-circuit” est réalisé en soudant par thermocom-
pression une quinzaine de fils d’or trés courts entre I’extrémité de la ligne microruban
du demi-boitier et le plan de masse (insert en place). Une large investigation a été néces-
saire pour établir lequel de ces deux éléments étalons est le plus favorable. Nous avons
donc effectué a 'analyseur de réseau 85107A plusieurs essais en faisant varier les condi-
tions opératoires. Un premier essai a concerné la comparaison de deux demi-boitiers
de méme dimension en configuration ”circuit-ouvert” mais ayant des connecteurs K de
sexes différents. Comme on peut le constater sur la figure 7, une différence importante

a été trouvée particulierement en trés hautes fréquences.

Dans un deuxiéme essai la comparaison a porté sur deux demi-boitiers de méme
dimension en configuration ”circuit-ouvert” mais avec des connecteurs de méme sexe.

Une légere différence a été trouvée dans ce cas, comme le montre la figure 8.

Enfin, un dernier essai comparant le méme demi-boitier terminé successivement
par un "circuit-ouvert” et par un ”court-circuit” a montré que ce dernier présente de
bonnes qualités en basses fréquences mais une dégradation totale de ses performances

en hautes fréquences (figure 9).

En conclusion de ces essais, nous avons renoncé 3 ['utilisation de ’étalon ”court-
circuit” et nous avons retenu un étalon ”circuit-ouvert” réalisé dans le méme demi-

boitier que celui qui sert pour la mesure du transistor.
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Figure 7 Coefficients de réflexion mesurés dans le plan des connecteurs

femelle (F) et male (M) de deux demi-cellules de méme

dimension et en configuration ”circuit-ouvert”
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Coefficients de réflexion mesurés dans le plan du connecteur

male de deux demi-cellules (1) et (2) de méme dimension

et en configuration ”circuit-ouvert”
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Figure 9 Coefficients de réflexion mesurés dans le plan du connecteur male

d’une demi-cellule terminée successivement par un ”circuit-ouvert”

et par un ”court-circuit”.
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c) Procédure compléte de I’étalonnage

La procédure d’étalonnage du banc en réflexion dans le plan de sortie du compo-
sant consiste a réaliser tout d’abord I’étalon ”charge adaptée” par une liaision directe

3 ’aide d’un ”trongon guide d’onde” (figure 10 a).

L’atténuateur B est réglé au maximum d’atténuation afin d’avoir un signal I Ftest
nul A la sortie du mélangeur correspondant. On régle ensuite le niveau du signal incident
3 l’entrée du trongon guide (3 'aide de I'atténuateur A) pour permettre un fonction-

nement correct de ’analyseur de réseau HP 8410.

Les contrdles des positions "horizontale” et ”verticale” de l'analyseur de réseau
sont ajustés pour visualiser le spot correspondant a la référence ”charge adaptée” au

centre de ’abaque de Smith.

Aprés ces opérations, on substitue au ”trongon guide d’onde” précédent 1’étalon
”circuit -ouvert” constitué par I’ensemble ”demi-boitier de sortie de la cellule en série
avec la transition K/G” (figure 10 b). Les contréles "d’amplitude ” et de ” phase” a
Panalyseur de réseau ainsi que le déphaseur variable (1 - 5 GHz) & ’entrée I Ftest, sont
ajustés pour visualiser le spot correspondant a cette référence au point d’impédance

infinie située au bord de I’abaque de Smith.

Ces calibrages d’amplitude et de phase étant réalisés, les pertes dans le circuit de
sortie du composant sont alors automatiquement corrigées et le coefficient ainsi mesuré
a ’analyseur de réseau correspond alors au coefficient de réflexion réel de 'impédance

de charge dans le plan de référence de sortie du composant.

Il faut remarquer qu’une correction supplémentaire sur la phase de 1’étalon
"circuit-ouvert” est nécessaire afin de tenir compte de l'effet capacitif introduit par

Pextrémité en l’air de la ligne microruban du circuit-ouvert. (annexe I).
d) Validation du calibrage
L’élément de test choisi pour la vérification de cet étalonnage est un transistor

a effet de champ polarisé & Vpg = 0 V et & Vgg variable autour du pincement, donc

utilisé en diode varicap.
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Figure 10  Configuration du banc dans les cas suivants:
(a) : Réalisation au banc de ’étalon charge adaptée , (b): Réalisation au banc de 1’étalon ”circuit-ouvert” avec la demi-cellule de sortie, o
. =
(c): Réalisation au banc de 1’étalon ”circuit-ouvert” avec la demi-cellule d’entrée , (d): Réalisation au banc de la mesure du coefficient o

de réflexion de 'impédance de source vue par le transistor .
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Apreés étalonnage en réflexion du banc avec les étalons ”charge adaptée” et
"circuit-ouvert” (figures 10a et 10c), 'entrée grille de la cellule est branchée par I'in-
termédiaire de sa transition K/G & la sortie du banc, la sortie drain de la cellule étant

connectée & une transition K/G terminée par une charge adaptée (figure 10d).

Etant donné que dans ce cas, la configuration de la cellule est inversée par rap-
port & sa position normale dans le banc, le coefficient de réflexion d’entrée du transistor

ainsi mesuré correspond au rapport de 'onde I Fréférence sur celle de 'onde I Ftest.

Les parametres S du transistor monté dans la cellule sont mesurés dans ces condi-
tions de polarisation a l’analyseur de réseau 85107A. Le transistor dans ce cas est équi-
valent en entrée 3 une capacité variable en fonction de la tension Vg, dont le coefficient

de réflexion est représenté par le parameétre Si;.

Nous représentons aux figures 11a et 11b pour les transistors XLH24 et DMT 260
les coefficients de réflexion d’entrée  mesurés au banc et les parametres S1; mesurés
a P'analyseur de réseau 85107A aux fréquences 29 et 32 GHz, et a Vps = 0 V et Vg

proche du pincement.

Nous pouvons constater, aux précisions de mesure prés, une entiére conformité

entre les deux mesures, ce qui valide notre calibrage.

Un essai pratiqué en utilisant, pour le calibrage, une cellule différente de celle
du transistor mais avec connecteur de méme sexe, a conduit & un moins bon résultat
comme on pouvait le pressentir par les difficultés exposées précédemment. En effet,
comme le montrent les figures 12a et 12b, de légeéres différences apparaissent alors entre

mesures au banc et a Panalyseur de réseau de ces deux transistors.

4.4.2 VCalibrage du banc pour les mesures de puissance

L’étalonnage du banc pour les mesures directes de puissance dans les plans de
référence du composant est tres difficile a réaliser étant données les pertes de puissance

par rayonnement de I’étalon "circuit-ouvert” réalisé dans le cellule méme.
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Figure 11 Comparaison entre l'impédance d’entrée mesurée des transistors XLH24

et DMT 260 et le paramétre S1; mesuré i I’analyseur de réseau aux
fréquences 29 et 32 GHz et & Vpg = 0 V et Vgg variables (la méme

cellule est utilisée dans ce cas pour le calibrage et la mesure au banc)
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(a)
Transistor XLH24
F =36 GHz

(b)

Transistor DMT260
F =38 GHz

4+ —» mesure 2 l'analyseur de réseau HP8510

e — mesure au banc "load-pull a charge active "

Figure 12 Comparaison entre I'impédance d’entrée mesurée des transistors XLH24
et DMT 260 et le parameétre S;; mesuré a l’analyseur de réseau aux
fréquences 36 et 38 GHz et & Vpg = 0 V et Vg variables (dans ce cas

la cellule de mesure est différente de celle utilisée pour le calibrage du banc)
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Figure 13  Schéma équivalent simplifié du banc "load-pull & charge active”

(application aux mesures de puissance)



chapitre 4 219

Comme dans le banc classique nous effectuons alors les mesures de puissance dans

les plans d’acceés guide du banc (figure 13).

A cet effet, nous réalisons un étalonnage dans le plan d’accés de sortie guide a

P'aide d’un élément court-circuit en guide d’onde (placé dans ce plan d’acces); I'atté-

nuateur variable R est ajusté dans ce cas pour permettre une lecture identique des
puissances Ps_rer et Ps_1ny.

Connaissant les pertes d’insertion entre le plan de lecture de Ps_yyy (ou de
Ps_gEer) et le plan d’accés de sortie guide du banc, il est possible, grice a cet étalon-
nage, de remonter aux puissances réfléchies et injectées dans ce plan de sortie guide a
partir des lectures de ces puissances aux milliwattmetres.

La puissance fournie & la charge Pgpmes dans le plan de sortie guide du banc est
alors égale 3 la différence des deux derniéres puissances ainsi obtenues.

La puissance Pgpes au plan d’entrée guide du banc est déduite directement de la
lecture de la puissance incidente Pg—y¢ et des paramétres caractéristiques du coupleur
d’entrée CE (la puissance réfléchie en entrée Pr_gpr est trés négligeable lorsque les
conditions maximales d’adaptation sont réalisées).

Le gain en puissance mesuré G entre les plans d’acceés guides du banc s’exprime

alors comme dans le banc classique par:

Gmes(dB) = Psmes(dBmM) — PEmes(dBm)

A partir de ce gain et de ces puissances mesurées (Gmes, PEmes, PSmes) on peut
remonter aux gains et puissances absorbées dans les plans de référence du transistor en
utilisant les mémes méthodes de correction et d’estimation que celles mises au point

lors de ’étude du banc classique 26,5 - 40 GHz (cf paragraphe 3.6.2 du chapitre 3)

4.5 Application du banc aux mesures de puissances et

d’impédance de charge des TECs

4.5.1 Validation du banc en mesure de puissance

Apres avoir effectué un étalonnage en puissance dans le plan d’accés de sortie
guide du banc 3 P'aide d’un étalon ”court-circuit” (en guide d’onde), nous avons mesuré
dans ce plan d’acces la puissance de sortie Pgp,s & différents niveaux de la puissance
d’entrée Prmes pour les transistors NEC202 et VAR819B.

Dans les mémes conditions de fonctionnement (fréquence et polarisation) nous

avons également effectué pour ces transistors, cette méme mesure de puisssance entre
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les plans d’accés des adaptateurs plans E/H du banc classique.
Pour le transistor NEC202 la mesure a été effectuée sans que ’on ait besoin d’in-

troduire un atténuateur pour empécher les oscillations.

Par contre, pour le VAR819B il a été indispensable de placer un atténuateur de

3 dB a l'entrée de la cellule du transistor.

Aux fréquences 27 GHz, 30 GHz et 35 GHz et pour un méme niveau de puissance
d’entrée Pgmes la puissance de sortie Pgpes au banc "load-pull & charge active” de ces
transistors comparée a celle mesurée au banc classique montre une entiére concordance

entre les deux types de mesures (tableaux 4 et 5).

Ces bons résultats valident ainsi notre méthode d’étalonnage et de mesure de
puissances au banc "load-pull & charge active” et confirme la bonne qualité des adap-

tateurs plans E/H utilisés.

4.5.2 Validation du banc en mesure d’impédance

Dans notre systéme de mesure "load-pull” ’adaptation en entrée est réalisée par
un adaptateur E/H dans le plan d’accés d’entrée guide du banc. L’adaptation en sortie
est effectuée par la charge active dans le plan de référence de sortie du transistor .
Ce systéme "load-pull” est donc équivalent entre ces deux dispositifs d’adaptation 3
I’ensemble ”atténuateur d’entrée A en cascade avec le transistor ”, comme le montre

la figure 14a.

En régime linéaire et aux conditions maximales d’adaptation en entrée et en sor-
tie, le coefficient de réflexion de I'impédance de charge vue par le transistor "IV, 7
(figure 14b) s’exprime en fonction des paramétres dispersion du transistor et de latté-

nuateur A (cf annexe G) par:

Lmaz = i [B5 % 2/42.|S125n | VEZ - 1
[ B? =1+|Sn|?—|A[*|Su]? - [4]]A
C? = Sy —|AL.A.SY

avec : <

A = 51189 — 51252

Kl — 1—|Al4.]51112—|S-32|2+[A|4.IA[2
\ 2|A]2.{51252'1|
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Transistor NEC202:

Point de polarisation: Vpg =2V, Vgs =0V, Ip = 27 mA.

Mesure effectuée sans atténuateur & ’entrée de la cellule.

F =27 GHz:

PEmes -10 -9 0 5

10

dBm

Pgmes au banc

classique de puissance -6,151-1151 3,85 | 8,4

10,8

11,9

dBm

Psmes au banc
load-pull & charge active | - 6,2 | -1,3 | 3,7 | 8,4

dBm

F =30 GHz:

PEmes - 10 - 5 0 5

10

dBm

Psmes au banc

classique de puissance -69(-19 131} 78

10,1

11,2

dBm

Psmes au banc

load-pull & charge active | - 7,0 [ -2,05| 3 | 7,65

10,05

11,2

dBm

F =35 GHz:

PEme.g - 10 -5 0 5

10

dBm

Psmes au banc

claséique de puissance -81 |-31;19] 6,6

10,1

dBm

Pgmes au banc
load-pull a charge active { -8,2 {-3,2|1,81| 6,5

dBm
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Tableau 5:

Transistor VAR 819B (THOMSON):
Point de polarisation: Vpg =2V, Vgs =0V , Ip = 28 mA.

Mesure effectuée avec un atténuateur 3 dBa ’entrée de la cellule.

F=27GHz:
Pgmes -5 0 5 | 7,5 10 12 | dBm
Psnes au banc
classique de puissance -3,2 1,8 16,7189 10,9 12,2 | dBm
Pgmes au banc
load-pull & charge active | - 3,35 | 1,67 [ 6,5 | 8,8 dBm
F=30GHz:
PEmes -5 0 5 |75 10 12 | dBm
Pgmes au banc
classique de puissance -39 [-11 6 |82 10,2 | 11,5 | dBm

Psmes au banc
load-pull & charge active | - 3,95 1 595 | 81 10,08 [ 11,5 | dBm

F =35 GHz:
PEmes -5 0 5 7,5 10 12 | dBm
Pgmes au banc
classique de puissance -6,21 -1,2 | 3,71 5,9 7,9 192 | dBm

Psmes au banc
load-pull & charge active | - 6,3 | - 1,35 | 3,6 5,8 7,819,2| dBm
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Figure 14  Schéma équivalent simplifié du banc entre
les plans d’accés des adaptateurs d’entrée/sortie.

(Application aux mesures de I'impédance de charge)
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Transistor - VARS819B:

- parameétres S mesurés & 30 GHz:

S11 = 0,46 ‘ —176,1° S12=0,15 ] —-20,1°

So1 =1,83 | 27,5° S92 = 0,40 |-137,8
- dou

Trmaz = 0,67 | 149° 535 = 0,40 ‘1372 8°

- valeurs de I'}. ... en fonction de l'atténuation d’entrée |A|:

A] | 1'% el [ Phase de T e | [APIT fonas]
en dB | en LIN en degré en LIN
-0,2 0,63 148 0,64
- 0,5 0,58 147 0,59
-0,8 0,54 146 0,55
-1,5 0,49 144 0,47
-2 0,47 142,5 0,42
-3 0,44 141 0,34
-4 0,42 139,5 0,26
-5 0,415 139 0,21
-6 0,41 138,5 0,17

Tableau 6

Valeurs des coefficients de réflexion I'fmas €t ',z
calculés a 30 GHz en fonction de 'atténuation |A| présente

A l'entrée du transistor VARS19B .
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A partir de cette expression théorique du coefficient de réflexion de I'impédance

v ”

Tmaz €D régime linéaire nous pouvons remarquer

de charge vue par le transistor

que:

e le module de ce coefficient I}, . est 1ié trés étroitement & l'atténuation pré-
sente entre l’adaptateur plans E/H et I’entrée du transistor (atténuation qui est

exprimée dans notre cas par le module de A).

e la phase du coefficient I'}, .. est indépendante de la phase introduite par cette

atténuation en entrée (I';,, .. indépendant de la phase de A).

D’autre part, rappelons qu’aux conditions maximales d’adaptation en entrée et
en sortie, le coefficient de réflexion de 'impédance de charge vue par le transistor seul

(en l’absence de l'atténuateur A) "I'[ 4" est défini par:

1
LLmaz = PToN [32 *2|81252|- VK2 — 1}

avec:

;

B? =1+ |Sp|-|Sul*-|Al?
C? =8p—-A.Sy

A = 81152 — 512521

K = 18112 —|S22)2 +]| A
\ 2[S12821]

La relation entre les coefficients de réflexion I, .. et I'Lmas est trés complexe.
Toutefois lorsque P'atténuation ”|A|” & entrée du transistor est faible (J4| inférieur 3
1,5 dB) nous avons pu constater, & I’aide d’exemples portant sur les transistors testés,

que la relation entre I'fmas €t I'p 4, Peut étre réduite pratiquement a:

Tt maz| = |A!2-|FLmaxl
phase de I} .. ~ phase de I'; ez = phase de S35

Le tableau 6 en donne une illustration typique a propos du VAR 819B & 30 GHz.

Aprés avoir effectué le calibrage du banc en impédance comme il a été décrit
au paragraphe 4.4.1, nous avons mesuré au banc et en régime linéaire petit signal
les coefficients de réflexion des impédances de charge (I'Lmes) Vues par les transistors
NEC 202 et VAR819B aux fréquences 27 GHz , 30 GHz et 35 GHz.
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F=27GHz
/
+ —» * Lmax
® — FLmes
F =30 GHz
F =35 GHz

— Point de polarisation : VDS =2V —-VGs =0V - Ip =27 mA
— Mesure au banc effectuée sans atténuateur a l'entrée de la cellule
Figure 15 Comparaison entre les coefficients de réflexion mesurés et calculés

(TLmes €t I q,) de impédance de charge vue par le transistor
NEC202 aux fréquences 27 GHz, 30 GHz et 35 GHz
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Les figures 15 et 16 représentent ces coefficients de réflexion mesurés Iz .5 ainsi
que les coefficients dé réflexion I'Lmqr et I'},,,, calculés & partir des paramétres dis-

persion des transistors et de I’'atténuateur d’entrée A.

Pour le NEC202, |A]| est latténuation naturelle de la demi-cellule de mesure et
de la transition K/G. Sa valeur est de 'ordre de - 0,8 & - 1,1 dB suivant la fréquence
(dans toute la bande 26,5 - 40 GHz).

Pour le VAR819B, |A| comporte en plus les pertes d’insertion de 'atténuateur

additionnel 3 dB et a une valeur de V'ordre de - 3,9 & - 4,4 dB suivant la fréquence.

La comparaison entre les coefficients de réflexion mesurés I' 7, s et les coefficients
de réflexion calculés I}, .. montre un léger écart que 'on peut attribuer principale-

ment :

e aux erreurs commises lors des différentes phases de calibrages et de mesures au

banc
e aux qualités limitées des étalons ”charge adaptée” et ”circuit-ouvert” utilisés
e 4 I'instabilité des sources RF et OL durant les opérations de mesure.

Ces imperfections pourront probablement étre en grande partie corrigées en uti-
lisant une méthode numérique automatique de calibrage et de mesure "in situ” des
impédances de source et de charge présentées au transistor . Nous examinerons cette

question dans la derniére partie du chapitre.

4.5.3 Mesure d’impédance en régime grand signal

Cette mesure a été effectuée sur les deux transistors examinés précédemment en
petit signal, & la fréquence 30 GHz et en augmentant le niveau jusqu’a la compression
du gain. Les résultats de cette mesure sont représentés a la figure 17. Deux constatations

peuvent étre faites:

e 1’évolution, dans I’abaque de Smith, du point représentant 'impédance de charge
du transistor présente une remarquable continuité en fonction du niveau de puis-
sance ; ce qui démontre que le banc malgré les imperfections signalées ci-dessus

fournit des résultats d’une cohérence satisfaisante.

e la position de ce point varie relativement peu avec le niveau de puissance pour le

NEC 202 comme pour le VAR819 B ce qui indique que ces deux composants
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\ -
AEAN
F=27 GHz ~Z>
~x=Z
N7
/\
* — FLmax
+ — rleax
e — eres
F7=30GHz
F =35 GHz

- Point de polarisation : VDS =2 V- VGS =0V -Ip =28 mA
~ Mesure au banc effectuée avec un atténuateur 3 dB a I'entrée de la cellule

Figure 16 Comparaison entre les coefficients de réflexion mesurés et calculés
(TLmes €t ' qz) de Vimpédance de charge vue par le transistor
VARS819B aux fréquences 27 GHz, 30 GHz et 35 GHz
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(a)

Transistor NEC202
F=30GHz

PEabs = -7 dBm
1 PSabs = -1 dBm
ID =27 mA

PEabs = +8 dBm

2 PSabs = +12,2 dBm
ID =24 mA
(1,8 dB de compression)

- Point de polarisation : Vps=2V-Vgs=0V

- Mesure effectuée sans atténuateur 2 I'entrée de la cellule

(b)

Transistor VARS19B
F =30 GHz

!,
N~
A\

A* [y

PSabs =-2,85 dBm
Ip =28 mA

1=

7N L\

\

{PEabs =-10,6 dBm

~

PEabs = +6,4 dBm
2 PSabs = +12,6 dBm

ID = 26,5 mA

(1,5 dB de compression)

- Point de polarisation : VDS =2V -VGs =0V
- Mesure effectuée avec un atténuateur 3 dB 2 l'entrée de la cellule

Figure 17 Evolution des impédances de charge vues par les transistors
NEC202 et VARS819B en fonction des niveaux de puissances absorbées
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Figure 18 Réseau de caractéristiques Ip(Vgs, Vps) et évolution de la fréquence

de coupure F, = Gm/2wCy, en fonction de la tension Vgs pour les
transistors NEC202 et VAR819B
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présentent un comportement assez linéaire. Ceci est en concordance avec les ob-
servations qui ont pu étre faites au cours de leurs caractérisations, que ce soit le
réseau de caractéristiques Ip(Vgs, Vps) ou la réponse de la fréquence de coupure

du gain en courant Fo(= Gm/2rCygs) fonction de la tension Vgs (figure 18).

4.6 Automatisation du calibrage et des mesures au banc

La meilleure solution pour mesurer automatiquement et aux performances en
puissance désirées I'impédance de source et de charge aux plans d’accés du transistor,
est de coupler le systéme ”load-pull & charge active” précédent & un analyseur de ré-
seau performant du type HP8510C. En effet, cet analyseur de réseau muni du tiroir
” convertisseur de fréquences” HP8511B en remplacement du tiroir habituel de mesure
des paramétres S ”unité de test des parametres S ” HP8516B, fonctionne comme un

récepteur d’ondes hyperfréquence &4 quatre canaux.

Parmi ces quatre entrées une est utilisée comme ”référence en phase” du systéme
(ou onde de référence), les trois autres sont alors disponibles pour les mesures. Il suffit
d’adjoindre 3 Pensemble des diviseurs de puissance et des coupleurs pour permettre a
P’analyseur, dans cette configuration, de mesurer les coefficients de réflexion et de trans-

mission d’un élément A plusieurs accés (tels que antennes, mélangeurs... etc...) [2].

L’analyseur de réseau HP8510 muni du tiroir convertisseur de fréquence
"HP8511B” couvre actuellement la totalité de la bande 45 MHz - 50 GHz.

La figure 19 représente le systéme ”load-pull a charge active” 26,5 - 40GHz, cou-

plé & cet analyseur, et qui pourra étre réalisé ultérieurement au laboratoire [3].

Ce systéme est équivalent, entre les plans de mesure de ’analyseur et les plans

de référence du transistor, au schéma simplifié représenté a la figure 20.

Dans le formalisme "onde” nous pouvons écrire pour chaque quadripdle de ce
schéma les équations suivantes:
bim = egoaim + €o1h1

e quadripole d’erreur d’entrée:
a1m = €1081m + e11b1

by = Sii1a1 + Si12a
¢ quadripéle sous test: { ! 14 1262

by = Sa1a1 + Sosa2
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Source RF 26,5-40 GHz
+ATOP

{
l Isolateur

>
’% Atténuateur variable

g

Voie d'entrée

I
l | Diviseur de puissance
| -

232

Voie de sortie

* 4
Atténuateur variable _; /§/

Déphaseur variable

¥
5

PS-INT (w

1
Adaptateur PS-REF @—7 1
lans E '
| Dans E/H Cellule 7
TK/G demesure TK/G  Coupleurs
[ G D
- - - + - - u
P ey ———
ai = | bz
TK/G TK/G = == TK/G TK/G
b1 ' 1 az _.HT,—
% g Atténuateur coaxial § é
bim ¢ & 3im azm J bom ]

Convertisseur de fréquences HP8511B

Analyseur de réseau HP8510C

Figure 19 - Schéma du systéme "load-pull & charge active” (26,5 - 40 GHz)

couplé 4 I'analyseur de réseau automatique HP8510C (muni du tiroir

convertisseur de fréquence HP8511B)



chapitre 4 233

ay b2
: 4 g ;
Coupleur idéal bt | a2 Coupleur idéal
! i
1
@—-///// '4'.\--:- 777 -—————@
[ 1 L, ]
|
Plan de l l b J, l Plan de
mesure = - T < === —= = =& —mesur
bim amm Te = -b—lr): P-‘ s = E azm bzm sure
ai I a2 ’
by ' '
Fem = —= / ' Ism = ——bzm
Aim ) ! sm azm
\
!
T = b2m Plans de référence ~ Dbim
aim du transistor T agy
! \
! \
Coupleur idéal ! \ Coupleur idéal
aim  ejo a ! S21 b2 eo1 bom
— —> > -
—) > > - —
! l
' N
— v€00 €114 v S11 SZZIL Y€1 ©€goi —
S - : | —
el e
- N ! N N .
bim eo: B-l-l S12 pYy €0 azm
!
Yo Y | | -V XY
bim aim l azm bam
| |
' |
. \ l . .
Quadripole d'erreur | Quadripole Quadripole d'erreur
d'entrée | sous test de sortie
t
I

Figure 20 Schéma simplifié du systéme ”load-pull & charge active” entre

les plans de mesure de I’analyseur et les plans d’acces du transistor
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. ) ba = ejgaam + €512
¢ quadripéle d’erreur de sortie: m ?0 m ?1
az = ejgazm +ej1b2

Les coefficients de réflexion et de transmission mesurés & I’analyseur de réseau du

systéme sont:

Tem = 8m  coefficient de réflexion apparent en entrée

Doy = bam, coefficient de réflexion apparent en sortie
azm ’
Tm = ‘%’:- , coefficient de transmission apparent dans le sens direct
T = %;m- , coefficient de transmission apparent dans le sens inverse
m

Les coefficients de réflexion et de transmission exacts dans les plans d’accés du

composant sont :

.= g’; , coefficient de réflexion apparent en entrée

I's= % , coefficient de réflexion apparent en sortie
T =g , coefficient de transmission apparent dans le sens direct
r=b coefficient de transmission apparent dans le sens inverse

az ?

L’étalonnage de ce sytéme est similaire & celui utilisé dans la calibration TRL

classique [4] [5] [6]. Il comprend trois étapes:
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lére étape: Mesure en réflexion des deux demi-boitiers de la cellule séparés,
chaque ligne microruban des demi-boitiers étant en circuit ouvert, (cellule de mesure

en configuration "Reflect”) comme le montre la figure 21.

ai bz
—ul .
B'1 a2

@————-— 777 co [777 —-——-@

1 l

0 i
-—&-_ — ' " : ..._.l... _.‘L -——

bim aim "1 F" azm bom
b b
T'co1= —I T'coz = f

r = bim ’ r _ b2m
emco - a]_m Smco - a2m

Figure 21: Schéma équivalent du systéme avec cellule de mesure en

configuration circuit ouvert (Reflect)

Les coefficients de réflexion exacts des circuits ouverts dans les plans d’acces
(Tcor et Too2) exprimés en fonction des coefficients de réflexion mesurés (I'em et T sm)

a Panalyseur de réseau, sont donnés par les relations suivantes:

I‘emco — €00
e11]~1¢amco - K

'
Lsmeo — €00

Lo =
e,llr-”'nco - K

et Tcoope =

. —_ ! /
avec: K = egpe11 — eo1e10 et K’ = efpel; — eh1eho
En supposant que les coefficients de réflexion des deux circuits ouverts I'co1 et

T'co2 sont identiques, on obtient alors I'équation suivante:
s q

'
Lemeo — €00 Lsmego — €00

= v 4.1
e11leme, — K €11 Tsmes — K’ (4.1)
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2éme étape: Mesure en réflexion et en transmission de la cellule de mesure,
en reliant directement les deux lignes microrubans des deux demi-boitiers (cellule de

mesure en configuration "Thru”) comme le représente la figure 22.
'b
a1 , by
—

e |t
by 1 a2

@—JI———'——]lL 7777 ////——_—-_—:‘——@

{
-
i
i
|

P plan de

bim aim . azm bzm
connexion
az
o, =omm  T=g Tomoy., = 222
®MThru = gy 1 SMThru ~ g,
, _bam ' _bim
MThru = g, MThru ~ a5,

Figure 22: Schéma équivalent du systéme avec cellule de mesure en
configuration ” Thru”

La matrice [S] de la liaison directe (Thru) dans les plans de connexion est définie

par:

Etant donné la configuration des deux sources et de la cellule de mesure lors de
I’étalonnage, on doit tenir compte d’une inconnue supplémentaire I' = %f, qui est la

valeur du coefficient de réflexion apparent dans le plan de connexion.

Les mesures de la cellule en liaison directe permettent d’établir les relations sui-

vantes:
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e en réflexion:

PemThru — €00 —_ I“
ellrem»phm -K
’
Lsmryra — €00 - _1_
7 1
ellrsmThru - K F
e en transmission:
T —¢
—_ 11
TmThru - A'r3mThru' 1 - ellr
' 1 1—e T
Tm-n,,.u - Z'I‘emThru' 1 — elll
€10
avec -
€10

237

(4.2)

(4.3)

(4.4)

(4.5)

3éme étape: Mesure en réflexion et en transmission de la cellule de mesure,

en insérant entre les lignes microrubans des deux demi-boitiers, un trongon de ligne

de longueur vL (cellule de mesure en configuration ”Line”) comme nous pouvons le

constater a la figure 23:

ay 1bz

= —

by} : as
(:F————////,J/ 7 777 7H

[ 1

—

o

blm Alm rd'
r _ b1m as
€My ine P =-—=
Alm ay
. _ b2m
M ine aim
Figure 23:

_@

N
a b
| plan de Zm  D2m
connexion bam
smLine = azm
) _bim
My ine asm

Schéma équivalent du systéme avec la cellule de mesure

montée en configuration ”Line”
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La matrice [S] du trongon de ligne yL entre les deux plans de connexion est définie

par:
by = age "L (8] 0 el
I Line =
by =aje L e~1L 0
Les coefficients de transmission apparents entre les deux plans de connexion sont
alors:
bo —~yL ' 1 —vL
T=-—=8€ et T=—=¢
a a2

Le coefficient de réflexion apparent v dans les plans de connexion est défini comme

r'd rd — 22.
précédemment par I' = -

Les mesures de la cellule dans cette configuration permettent d’établir les relations

suivantes:

va .
o en réflexion:

FemL. huad eOO L
=e T (4.6)
ellFemLinc - K
—~vL
PsmLinc — 660 — € 7 (4 7)
elllrsmLine - K r
e en transmission:
T —eje L
TmLine - A'I‘smLinc'm (4.8)
1 1- 6116—71’]:‘
/ -
TmLt'ne - A'FemLinc’ I‘ - 6,116—7L (4'9)

A partir des équations (1) & (9) on déduit les valeurs des neuf inconnues:

! / i
e, €11, K, €, €1, K, A, T, et vL.

Les parameétres d’erreur du systéme a ’entrée et 3 la sortie des plans d’accés du
composant: egg , €11 , €01-€10 , €g » €11 > €01-€10» €t €10/€}g sont ainsi connus grice

a cet étalonnage.

Dans ce systéme, le transistor a tester est connecté, comme pour les mesures des
parametres S, aux lignes d’accés des demi-boitiers de la méme cellule de mesure. Les

coefficients de réflexion et de transmission de ’ensemble sont mesurés a 1’analyseur de
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réseau soit: Lem, Dsm, Tm €t 7.

A partir de ces coefficients mesurés et des parameétres d’erreurs obtenus précédem-

ment il est possible de déterminer automatiquement et avec précision les coefficients de

réflexion et de transmission exacts dans les plans de référence du transistor, soit dans

Pordre:
T = PP L c__e;': W coefficient de réflexion apparent d’entrée du transistor
em
Tem—e . , . . .
T, = T (I‘.,mTef, St o coefficient de réflexion apparent de sortie du transistor
1—eyl . . .
7= —ml il , coefficient de transmission apparent du transistor

1 !
LomAlr,—en

dans le sens direct

T Afl-€e, T . . . .
= —;"——[Ll—l—l"l , coefficient de transmission apparent du transistor
em Fe"-ell

dans le sens inverse

Remarques:

Les coefficients de réflexion apparents des impédances de source et de charge vues
par le transistor définis dans notre cas par I'source = -‘g—ll et Tcharge = %21 peuvent
étre déterminés respectivement & partir des coefficients de réflexion d’entrée et de

sortie mesurés e, et [y, par:

_ e11(Tem—eoo)+eo1r€10

Csource Tom —€00
T _ e (Dym—e€fg)+ep, €
charge = Tom —€hg

Nous avons vu que, pour certains transistors, 'introduction d’un atténuateur co-
axial entre I’entrée de la cellule et la transition K/G est nécessaire pour amortir
les oscillations. .

Le calibrage que nous venons de décrire pour le banc doit donc inclure cet atté-
nuateur dans toutes ces étapes.

Les parameétres caractéristiques de cet atténuateur seront par conséquent inclus

implicitement dans ceux du quadripéle d’erreur d’entrée [e;;].

Enfin dans ce calibrage les mesures du systeme avec la "cellule en configuration
Thru”, permettent de connaitre les pertes d’insertion de 'ensemble des éléments
situés en amont et en aval des plans de référence du composant.

Connaissant ces pertes, il est possible de remonter aux puissances absorbées par
I’entrée du transistor et par sa charge (cf paragraphe 3.6.2 du chapitre 3) & partir

des mesures des coefficients de réflexion et de transmission apparents ['e, 'y, 7,7/
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et & partir des lectures fournies par les milliwattmetres des puissances Pe_rnc,

Ps_ingj et Ps_RgF.

4.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous venons d’étudier les problémes posés par la réalisa-
tion d’un systéme “load-pull & charge active”, avec adaptateur d’entrée, pour la
bande 26,5 - 40 GHz.

Aprés avoir mis au point deux méthodes d’étalonnage spécifiques, une pour les
mesures de puissance et ’autre permettant d’accéder a I'impédance de charge vue par le
transistor, nous avons pu vérifier sur des composants tests que les résultats des mesures
de puissances obtenus avec ce banc sont identiques & ceux fournis par le banc classique;
cela confirme la bonne qualité des adaptateurs plans E/H utilisés et la possibilité d’ex-

ploitation de I'un ou l'autre des deux bancs pour ce type de mesure.

En ce qui concerne I'impédance de charge, nous avons montré que ’environne-
ment en guide peut dénaturer sa détermination dés lors que le risque d’oscillations qu’il
entraine ne peut étre maitrisé qu’au prix de l'introduction d’une atténuation supplé-
mentaire entre 'adaptateur d’entrée et la cellule du transistor. L’atténuation totale a
I’entrée du transistor (A) est alors égale 4 la somme des pertes d’insertion du demi-
boitier de la cellule, de la transition K/G et éventuellement de celle de cet atténuateur

supplémentaire.

Nous avons constaté que pour empécher les oscillations de certains transistors,

une atténuation A ’entrée de la cellule de 'ordre de 1 dB était parfois suffisante.

Cependant pour certaines de nos mesures, nous avons été amenés a utiliser un

atténuateur de 3 dB, valeur la plus faible disponible dans le commerce.

Le coefficient de réflexion de 'impédance de charge mesuré au plan de référence
de sortie du transistor est alors celui correspondant a I'impédance de charge vue par
P’ensemble "transition K/G, atténuateur additionnel et demi-cellule d’entrée en cascade

avec le transistor”.

Le résultat de la mesure est alors notablement différent de ce que I'on devrait
obtenir avec un dispositif parfait ne présentant aucune atténuation a entrée du tran-

sistor.
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Mis & part ce probléme, les essais que nous avons pu effectuer sur les composants
tests ont été relativement satisfaisants par rapport aux estimations théoriques faites a

titre de controle.

A la fin de chapitre, nous avons examiné les améliorations que pourrait apporter
a cette mesure d’impédance de charge une méthode d’étalonnage tres rigoureuse, équi-
valente & la méthode TRL pratiquée usuellement avec les analyseurs de réseaux pour
les mesures de paramétres S des transistors. Le couplage de notre banc 4 un analyseur
de réseau automatique type HP8510 ou Wiltron 360 muni de son tiroir ”convertisseur
de fréquences quatre ports” a été étudié dans la perspective de réaliser ”in situ” de
telles mesures et de remonter aisément d’une part, aux performances en puissance du

transistor et d’autre part, aux impédances de source et de charge vues par celui-ci.

Notons, pour terminer, que I’accés aux performances maximales en régime non
linéaire et & la compression pour certains transistors nécessiterait enfin dans ce banc
1'utilisation d’une source RF (26,5 - 40 GHz) trés stable et pouvant délivrer des niveaux

de puissances assez puissants.
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Conclusion générale

La réalisation des mesures des performances en puissance et impédances grand signal
des transistors a effet de champ, dans la bande 26,5 - 40 GHz, a été 1’objectif principal
de notre travail. Nous avons, dans ce but, été amenés & mettre en oeuvre différents
bancs de mesure et une cellule permettant non seulement les essais des transistors en
puissance mais aussi les mesures de ses parameétres S en petit signal & ’analyseur de
réseau et ce, de 45 MHz & 40 GHz.

Dans une premiére étape, nous avons analysé ’exploitation qui peut étre faite, de
maniére générale, d’un dispositif de mesure de puissance pour obtenir les caractéris-
tiques en gain et impédances d’un transistor & effet de champ. Nous avons montré les
différences d’exploitation auxquelles on est confronté pratiquement selon que le dispo-

sitif de mesure comporte ou non un adaptateur placé en amont du transistor.

Dans une deuxiéme étape nous avons mis en oeuvre, pour la premiére fois au la-
boratoire, la caractérisation compléte petit signal de transistors & effet de champ a
Panalyseur de réseau jusqu'a 40 GHz. Cela a pu étre réalisé griace & un étalonnage
TRL et un ” de-embedding” du transistor dans sa cellule de mesure. Les paramétres S
large bande (45 MHz - 40 GHz) et les performances en gain (MSG, MAG, H21) et
fréquence de coupure (Fg, Fgo1, Fuag) de transistors millimétriques tests ont ainsi
été effectués et étudiés. Enfin, nous avons montré que, dans cette approche petit signal,
le comportement fréquentiel des transistors tests, jusqua 40 GHz, pouvait étre décrit a
partir d’un schéma équivalent a éléments localisés moyennant une optimisation portant
surtout sur les inductances et capacités parasites. L’utilisation d’un schéma équivalent
3 éléments distribués s’est avéré non indispensable du moins pour les développements

de grilles inférieurs ou égaux a 50 um (cas des transistors testés).

La troisiéme étape a été consacrée & la réalisation d’un banc de puissance classique,
en guide d’onde dans la bande 26,5 - 40 GHz, avec adaptateurs mécaniques en amont et

en aval du transistor 3 mesurer. Nous avons eu & remédier a des problémes d’oscillations

ayant deux origines:
e Les circuits de polarisation internes a la cellule de mesure

e La structure méme, en guide d’onde, du banc
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Une évaluation quantitative des caractéristiques hyperfréquences en pertes et en
réflexion des différents éléments constitutifs du banc nous a permis de réaliser un ”de-
embedding spécifique” a la puissance, et de remonter ainsi aux performances du compo-
sant lui-méme. Une validation des résultats a été apportée par une confrontation avec

les calculs basés sur les mesures des parameétres a l’analyseur de réseau.

La réalisation dans la bande 26,5 - 40 GHz d’un banc ”load-pull & charge active”
manuel, couplé & un analyseur de réseau HP8410 et ’étude des problémes posés par
cette réalisation ont fait l’'objet de la derniére partie de notre travail. Nous avons mis au
point des méthodes d’étalonnage pour la réalisation des mesures d’impédances et des
mesures de puissances des transistors tests. Leur validation a été effectuée par confron-
tation respectivement avec les mesures a ’analyseur de réseau et avec les mesures au
banc de puissance classique. Un probléme majeur a été rencontré dans 'exploitation
de la mesure d'impédance de charge. En effet, cette mesure est dénaturée par la pré-
sence inévitable de pertes en amont et en aval du transistor et le résultat obtenu est
nécessairement différent de celui que l'on devrait avoir avec un systéme idéalement sans
pertes (ne présentant aucune atténuation entre le transistor et ’adaptateur d’entrée).
Ce probléme se trouve parfois aggravé du fait de la nécessité d’introduire en amont de
certains composants un atténuateur permettant d’empécher leur entrée en oscillations.
Néanmoins, les résultats de mesures obtenus se sont révélés globalement satisfaisants

par rapport aux estimations théoriques basées sur les parameétres S.

En dernier lieu, 3 titre prospectif, nous avons étudié 'intérét que pouvait présenter le
perfectionnement de notre banc de load-pull en pratiquant une méthode d’étalonnage
automatique (équivalente & la TRL) basée sur l'utilisation d’un analyseur de réseau

HP8510 (ou Wiltron 360) avec son tiroir convertisseur de fréquence a quatre ports.
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Annexe A

Analyse TRL ”

L’analyse par la méthode "TRL” utilisée dans le logiciel "CASCADE” permet
de déterminer analytiquement les parameétres d’erreur S;;; et Sp;; des réseaux d’entrée
et de sortie du systéme, a partir des "fichiers mesures” des parameétres S des étalons

"Thru” ”Line” et ”Reflect”.
Les différentes étapes de cette méthode sont :

1. Détermination des parameétres S,;7 et Spas:

A partir des "fichiers mesures” des paramétres [S] des étalons "Thru” et ”Line”
[S:] et [Sa] et leur transformation en matrice de transfert [Ti] et [T on déduit les

matrices [M] et [N] telles que:

M] = [Tq[T™ (A.1)
[N] = [T~\.[T4] (A.2)

Ces équations matricielles sont équivalentes aux systémes d’équation du second

degré suivants:

(A.3)
Mo (%ﬁ)Q + (Ma2 — M11) (%ﬁ) ~M12=0
Nig (%)2 + (N22 — N11) (%ﬁ) —~Nyy =0
(A.4)

N2 (Im)Q-*- (Nag — N1p) -T“") — Noy =0

Ty22 Th22
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La résolution de ces systémes d’équations permet de déterminer les termes

suivants :

=7 | (M — M) + /(Mi1 — Mpp)? + dMip M (A5)
b= %ﬂg 2Mz; ’

(A.6)

c=2 | _ (Nop— Nu)+ V(Wop — Ni1)’ + N2V
d= %21 2N12
22

On constate une ambiguité de signes dans la détermination des couples (a,b) et

(c,d).

Les racines carrées des discriminants des équations 3 et 4:
V(Mi1 — Mag)? + 4 Moy Mi2 et /(Naz — N11)% + 4N12N2; sont de la forme £25singl.

Nous choisirons des troncons de ligne ”Delay-line” de longueur électrique Gl < II
(oul< 5\-2-‘1) de maniére 4 ne pas avoir une ambiguité sur les signes de ces discriminants.
Un trongon de ligne de longueur ! ne peut servir ainsi qu’au calibrage dans une bande
de fréquence restreinte dont la limite supérieure est frar = 21‘/—-%?; (aveC €refs = 7.5

pour le substrat d’alumine et Co = 3.108m/s).

Nous nous sommes contentés d’utiliser pratiquement deux troncons de ligne

"Delay-line” :

e une ligne courte, de longueur 1,0 mm, utilisable jusqua une fréquence maximale

fmaz # 55 GHz

e une ligne longue, de longueur 4,8 mm dont la fréquence maximale d’utilisation

est fmaz # 11 GHz

En effectuant un test sur la racine carrée des discriminants, dans le programme,

on met fin 3 'ambiguité de signes dans les solutions des équations précédentes soit:

Sa128a21 _ (M1 — Mag) — /(M1 — Ma2)? + 4M12 M9 (A7)

a = 81—

Sa22 2M2,
My — M- M1 — Mas)? + 4 M9 M.
b o= Sy = (M1 922) + v/ (M11 22) 12Moa1 (A.8)
2Ma
Sp21Sm12 (Naz — N11) — /(Nag — N11)? + 4N12N9;
c = —— =Sy = (A.9)
Sh11 2Ny
- N Noo — N11)% + 4N12 N
d = —Spp= (Na2 = N11) + v/(Nag — N11)* + 4N12Ny (A.10)

2N12
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2. Détermination des parameétres S,;, = S;215p21 et Spa = Sa128p12

D’aprés "les fichiers mesures” de 1’étalon ”Thru” [S:] on a déduit la matrice de
transfert [T}] telle que:

T3] = [To](T3) (A.11)

A partir de cette matrice [T}] et des termes a et b on obtient:

b— S

Sab = Sa21521 = Se21 [1 - ———t&] (A.12)
a— S
b—S

Sba = Sa12Sm2 = St12 [1 - -——t-l-l-] (A.13)
a— Sn1

3. Détermination des parameétres Sy22 et Spyq:

Le coefficient de réflexion mesuré de 1’étalon ”Reflect” correspondant au demi-

boitier d’entrée S115 est donné par:

Toule o T,
Sa128enle  H =+ 71

Si16 =S, = Al4
11§ = Sal1 + 7 ST, TTZ.,]; 11 ( )
En posant : A = Tann (A.15)
Ta22
a = L
et sachant que: Tan1
b= Taz
Th22
alors Sy15 devient:
Siis—b
Sus = %—-&-ﬂ et inversement A = —1-—%&“&——]?‘— (A.16)
Trc + 1 ( - e ) ¢

Le coefficient de réflexion mesuré de 1’étalon ”Reflect” correspondant au demi-

boitier de sortie Soog est donné par:

Ty iy
Sh12Ss1Tc _ ~Tiar + T le
_ - A17
Sa25 = Staz + T Siil. 1 - Bl (A.17)
522
T
En posant : = ——TZI; (A.18)
2
c= %m
. b

et sachant que: _ T_hlzi
T Ty
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alors Sogg devient:

Qr.—-d
Sa2s = ——Wc——— et inversement (X = ——32—25-—ﬂ~—- (A.19)
__c_l‘c+1 (1_*__2625.) Fc

En éliminant I, entre les deux expressions de A et (¥ dans les équations 16 et

19 on déduit alors le rapport a:

A_ _ (Sus-9) (1+§z§£’)
Q" (Sy+d) (1 - %‘1)

(A.20)
A partir de 1’équation 11 on déduit la matrice [T3]:

[T5] = (Ta] (T}

La résolution de cette équation matricielle permet de déterminer le terme Tiu ge

Th22
la matrice [T})] soit:
T, Ty T
El_}_ = Ta22 . 'T:% —Tﬁ% T-Tg% (A.Zl)
Too Tan 1-—p2 . p2
d’ou le produit AOZ :
AO( _ TauTon _ Tn — T b ' (A.22)

To2eThoe  Tipp — 12

Le terme A est déterminé & partir du quotient é et du produit Aa simple-

ment par:

A - = (§)-(4a)

L

(Sus = b)(1 + 5225)(Tyyy ~ Ty b)
\ (Szas + d)(1 — 5U8)(Tpp — 12

+ (A.23)

Le choix du signe correct attribué a A est effectué en comparant le signe de la
valeur de A obtenue par cette équation 23 et celle obtenue par I'’équation 16 ou 25 en

prenant comme valeur théorique du coefficient de réflexion du circuit ouvert I'c:

_Z-Zp _ Yo—Y _0.02~jC2If

= = = A24
Z+Zg Yo+ Y 0.02 + jC2IIf ( )

Le
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avec

Yo =4 =35 =0028I
Y =3 =jCf
o

= capacité de bord de la ligne microruban en circuit ouvert.

L’équation 16 devient:

A- (Su—b>u(0.02+j0211f> (A.25)

1 - Sus | "\0.02 - jC20If

A partir de la valeur correcte de A déterminée par 1’équation 23 on déduit (¥

simplement par:

a =Aay/A
— _Tui=Tinb
(thz—zf;u)

D’aprés les formules de transformation de la matrice [S;] du réseau d’erreur

d’entrée en la matrice [T,] nous pouvons écrire:

Ta.21 _ Tall Ta21

N S.09 = — = — A.26
a22 Ta22 Ta22 Tei1 ( )
d’ ou : Sa,22 = __—L:L_ (A27)
De la méme manieére:
Toiz  Thir Thio
S = = ) A.28
"1 Thge — Thez Thir ( )
(8
dl out: Sbn = —E— (A29)

4. Détermination des paramétres Sirans1 = Sa125a21€t Strans2z = Sb215b12¢

= S, — Sat2fa2l
sachant que: ¢ all Sa22
b = Sau1
alors:
Sa128a21 = Sa22(b — a) ‘ (A.30)

Strans1 = Sa128a21 = A - (A.31)

A



D’autre part, connaissant :

d’ou alors:

* Résumé

_ SizSwa _
c Si11 Sb22
d =-S5y

S215612 = Sp11(c — d)

dl¥

Strans2 = Sb215612 =0 - —=

[
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(A.32)

(A.33)

Les huit parameétres d’erreur correspondant aux réseaux d’entrée/sortie du sys-

soit :

téme de mesure sont ainsi déterminés analytiquement.

En entrée

En sortie

Sall =b

Sab = Sa215m21

Sa22 = —é

Strans1 = Sa128a21

-A- A

Spaa = —d

Sha = Sa125p12

(8%

Sp11 = =

Stran.s2 = Sb21 Sb12

- -




Annexe B

Calcul de la matrice de dispersion S
‘du TEC représenté par son schéma
équivalent a éléments distribués

e Le schéma équivalent 3 éléments distribués du TEC de la figure 20 du chapitre 2

est identique au schéma, équivalent de la figure (B.1) ot le ” quadripdle élémentaire

? Qi représente la partie active du TEC:

cgs

gm rds "E cds
ri T ]
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zg=rg+jlgw zd =rdm+jldw

Qe2

Cpg;:

Figure B.1: Schéma équivalent a élément distribué du TEC
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¢ La matrice admittance du ”quadripéle élémentaire” Q.; est [Ye] telle que:

v = | Yue Y =_1_[E'D—BG FD-BH
Ya1e Y20 A| AG-CE AH-FC
avec:
(A =AD-BC
A =147sYs
B =rsY:
C =rs[gm(f)(1—ri¥7)+Yds]
¢ D =1+4rsgm(f)(1—riY;)+rsYy,
E =Ygd+Y:
F =-Yu
G =gm(f)1—-riY;) - Ygd
| H =Yds+Ygd
) Yi =1/(ri+ 555)
Ygd = jcgdw
Yds = rTlla + jedsw -

gm(f) = gm.ezp(—jwr)

e La matrice impédance [Z] du quadripéle constitué par le ”quadripdle élémentaire
Q.i précédent en série avec la résistance rdc” est déduite a partir de la matrice im-

pédance [Z,] transformée de la matrice admittance [Ye] de la maniére suivante:

rdc

2)=(zd+|

La transformation de cette matrice [Z] nous permet d’obtenir la matrice admit-

tance [Y] de ce quadripole

e La matrice admittance [Y7] du quadripéle total Qr est alors déduite de [Y'] comme

suit :

[Yr] = (1] - [Y][BrD ™" .[Y][Ar]



avec:

[Ar]
[Br]

[A1]
[Bi1]

[42]
[B2]

[A43]
(Bs]

[4i]
[B1]
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= [A1] + [A2] + ... + [AN]
= [Bi] + [B2] + ... + [By]

= [1]
= [My]

= [Mi][A]
= [Ma] +[My].[B]

= [M][A1] + [M1][A7]
= [Ma]+ [M][Bi] + [M1][B:]

..............................

= ([M] - [M1]) [Ai-o] + ([M1] + [1]) - [Aii]
= ([M] - [M1]) [Bi-a] + ((M1] +[1]) . [Bi-1]

z2gY11  zgYis
2dY21  zdYa

i - |

1+2gYi1  zgYio }

[M1]
2d Y 1+ 2dYas

M) = [(’)'zg ‘jsz
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e La matrice impédance du transistor [Z] est alors déduite de [Y7] en effectuant

dans Pordre les étapes suivantes:

conversion de la matrice admittance [Y7] en matrice impédance [Z]

addition de I'impédance de ’élément série Ls aux paramétres de cette ma-
trice impédance [Z]
conversion de la matrice impédance [Z] obtenue en matrice admittance [Y)

addition des admittances de Cpg et Cpd respectivement aux paramétres Y7

et Yo de cette matrice [Y]
conversion de la matrice [Y] obtenue en matrice impédance [Z]

addition des impédances de lcg et lcd respectivement aux parameétres Z1; et

Zy2 de cette matrice impédance [Z]

e La matrice de dispersion S transformée de la matrice [Z] ainsi obtenue, est la ma-

trice S du transistor, représenté par son schéma équivalent & éléments distribués.



Annexe C

Répartition des éléments du

schéma équivalent coté grille et

drain dans le modele distribué

du TEC

1 - Répartition des éléments du schéma équivalent coté grille:

La simulation de la répartition des éléments & entrée du transistor est effectuée

en comparant les circuits équivalents c6té grille des deux modeles localisé et distribué:

G Zg G zg Zg zg
e I 1 - -
1 g — g S _'C:]_
Cgs = = ——cgs ——cgs ——Cgs

Circuit d’entrée du TEC

dans le modeéle localisé

Circuit d’entrée du TEC dans

le modéle distribué



260

Les résultats de cette simulation pour différentes valeurs du nombre N de sections

élémentaires, sont donnés dans le tableau suivant:

N 2 | 5102/ 5 | 100
Cgsfcgs| 2 | 5 |10]|20] 50 |[100]| =N
k 16 2326281 29 |295
Zglzg |1,25|22|38|71]|17,2|338|=N/k

A partir de ces résultats on déduit que:

Cgs = cgs.N , Zg = zg_-]’:;i

ou inversement :

k
cgs = Cgs/N , zg = Zg.—N-r

(zg # Zg.% si N est grand)

2 - Répartition des éléments du schéma équivalent c6té drain:

Les éléments de sortie du transistor sont répartis dans les deux modéles localisé

et distribué de la maniére suivante:

Rd D rdm rdm rdm
—V\WA— AANN— - - —
rdc rdc
1 Gd= gd gd
N7
Circuit de sortie du TEC Circuit de sortie du TEC dans

dans le modéle localisé le modéle distribué
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Une correspondance simple entre les deux schémas équivalents permet de déduire

les relations suivantes:

gm = Gm/N , gd =Gd/N

rdc = Rd/N , rdm =0

ou: rdm représente la résistance de contact de drain et

rdc, la résistance dans le semi-conducteur



Annexe D

Expression analytique du gain
en courant de court-circuit H21

intrinseque du TEC

Le gain en courant de court-circuit H21 intrinséque est défini comme étant le rap-
port du courant de sortie de court-circuit o au courant d’entrée 7, comme le représente

la figure ci-dessous:

i1 Cgd
N | | _—
> il 74
V'gsT Cgs .
i Zds
Ri
N
i2
Zs
(& =GmV'gs

Zd =Rd+jLdw

Zs = Rs+jLsw

Yds =35 = 45 +JCdsw = Gd + Cdsw
— 1

295 = 5o

Ygd = jCgdw
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Gm —-Ygd (—Z-g—’i&)

H21=2= =L
i {1+ (Zs+2d) Yds| [ + Ygd (2525 |} + {(Zs + 2d) [ 52 + GmY gd] }
o1 = Gm — jCgdw

—(Rs + Rd)CgsCgdw? + j {‘”"’*R’J’Rggfg’*"gd)‘” + (Rs + Rd)Gngdw}

sachant que:

Cgdw << Gm
(Rs + Rd)CgsCgdw? << (Rds +le1§ + Rd
Rds + Rs + Rd

Rds

) (Cygs + Cygd)w

(Rs + Rd)GmCgdw << ( ) (Cygs + Cgd)w

le gain en courant de court-circuit intrinséque se réduit alors a:

Gm? Gm

2: s
|H21| #(C’gs T Cod)Pi? ou encore H21# (Cgs+ Codyw

et la fréquence de coupure du gain en courant de court-circuit intrinseque est:

Gm

FT#2II(C’gs + Cygd)




Annexe E

Expression approchée du MAG
en fonction des éléments du

schéma équivalent localisé du

TEC

Le gain maximum disponible MAG du TEC en fonction des paramétres [H] est:

Mac = 22U (k- \/’——)

1H12|
avec :

2Re(H11)Re(H?22) — Re(H12.H21)

K= [H12.H21]

Les expressions approchées des parameétres [H] du TEC représenté par son schéma

équivalent localisé sont :

RgCgs + LsGm + LsGd + LdGd

H11 #

Cgs+Cgd
4o {—l — GmRs ~ RsGd — Rde}
w(Cgs + Cyd)
Hi2 # Cgd + RsGmCgd + GdRs(Cgs + Cygd)
Cgs+Cgd
) { GmCgdLsw + RsCgsCgdw + GdLsw(Cgs + Cgd) + RsCdsw(Cygs + Gd) }
+ 7
Cgs+Cgd
—Cod — _ 2
Ho1 # Cgd — GdRs(Cgs + Cgd) — GmCgdRs + LsCgsCgdw

Cgs+ Cgd
{Gm + RsCgdCgsw? + Ls(Cgs + Cgd)gdw? + LsCgdGmuw?}
w(Cygs + Cyd)
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GdCgs + GdCgd + GmCygd

2
m22 # Cgs+Cgd

+ 7 [w(Cgd + Cds)]

A partir de ces parameétres on déduit:

Gm wr Fr
H2 —_— = 2L i T
| 1| # (Cgs + Cgd)w ” 7 gain en courant de court — circuit
wr : Gm , .
Fr = 3T # 2M(Cga + Cod) est la fréquence de coupure du gain en courant
Cgd + RsGmCygd 2
Hiaf? { }
|H12% # Coo ¥ Ood + RsGd
L 2
+ { (Gm sc-;-s}_i:g‘(;.z)ngw + GdLsw + Rstsw}
2RqC 2Gd( Ld) RgCg
[ (.ﬂ) Gdwr [ BgCos | 2LsGd 4 2LdGd +Ls] + Cgdw? [ CI;,":" + 2 Gﬁ 2 +Ls]
wr |H12|

L’expression du MAG est équivalent alors a:

Fr(K - VEZ=1)
F.|H12]

MAG =

*si K >2

alors K —~ VK2~ 1 # 1/2K

L’expression du MAG se réduit a:

MAG # (EZ !

2
F ) 4Gd(R + LU FrLs) + 4 FCgd(R + Rg + 2L FrLs)

avec R= Rs+ Ry



Annexe F

Propriétés du guide d’onde

rectangulaire

Un guide d’onde électromagnétique est une structure constituée de milieux maté-
riels invariants par translation le long d’un axe o0z. Cette structure permet de canaliser

I’énergie électromagnétique qui se propage suivant ce méme axe.

L’onde électromagnétique qui se propage suivant cette direction oz est constituée
de deux champs, transverses E et H qui peuvent étre représentés en régime harmonique

par:
E = EO-eJ(wt—ﬂz)

H = Hy.ewt=52)

avec 8 =2II/Ag (\g = longueur d’onde guidée)

La séparation des champs E et H suivant leurs composantes transverses (E-"T, H T)

et longitudinales (EZ, B z) nous permet d’écrire

E Ep E;

H Hr Hyz

ou k est le vecteur unitaire suivant 'axe oz.
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La résolution des équations de MAXWELL appliquées au milieu guide d’onde
montre que les fonctions scalaires Ez et Hz sont simultanément solutions des équations
de HELMOLTZ:

O ) Nl .

ot A7 = A — 2 (Ar est le Laplacien transversal)

Les solutions de ces équations sont alors:

9)

v)

E, = Eysin (1’7‘1‘1:1:) .8tn (
H, = Hycos (paﬂa:) .COS (

12 1

avec: a et b, respectivement le grand c6té et le petit coté du guide
.€, permittivité électrique du matériau ou constante diélectrique
1, perméabilité magnétique du matériau
Lo et g, sont respectivement la perméabilité et la constante diélectrique du vide;
dans le cas du guide rectangulaire € = e¢,g9 = €¢ et p = po

p et ¢ sont des entiers naturels liés par I’équation de dispersion:

2 I 2
() () v

Cette équation de dispersion est équivalente a:
o)+ (%) =(5)
Ag Ae/) T\ A
1 2 1 2 1 2
) = (%) + ()

ou encore:

A chaque couple (p,q) précédent correspond une longueur d’onde de coupure

différente.
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La fréquence de coupure la plus basse correspond au couple (p, ¢) minimisant %

en effet:

e si p =0 et ¢ =0, aucun champ n’existe dans le milieu

esip =1et g =0, le mode correspondant est le mode TE10 (premier mode

transverse électrique).

Ce premier mode TE10 est le mode fondamental de propagation dans le guide
d’onde. La longueur d’onde de coupure dans ce cas est Ac = 2a et les expressions des

composantes des champs sont [1]:

X
tes]
N

r

E, = —j2ZoHosin12e™ s
. 20y ;

¢ H, —]23-110-3'&71,“ Y eIt
~ 520z

| H: = ——9-’\21 s&”-e Y]

L’impédance caractéristique s’exprime par: Zg = ]{Tlﬂ[ 5‘?——9 (avec Zp = \/— = ,/ = 377Q0).

z

La répartition des lignes de champs électriques et magnétiques dans le guide d’onde

pour ce mode est:

lignes de champ  magnetique

B NN

2972 r§/7

champ
Hectrique
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En résumé, un guide d’onde rectangulaire admet une bande de fréquence d’utili-

sation pratique (F1 — Fe2) telle que:

Foi=Co/daa (i=1 ou 2)

2
avec Acl = _ia_ et Ac2 = 230,-

Au dessous de la fréquence de coupure F(; il n’y a pas de propagation, le guide

est comme un affaiblisseur (mode evanescent).

Entre les fréquences Fci et Fog un seul mode de propagation est possible, c’est

le mode dominant TE10 (ou mode fondamental).

Aux fréquences supérieures & Froo plusieurs modes peuvent se propager dans le

guide.



Annexe G

Matrice globale de deux

quadripoles en cascade

Soit deux quadripéles A et B en cascade:

]

sd 9 sd

Quadripole A - Quadripole B
[Sa] et [Sp] étant les matrices de dispersion des quadripéles A et B.

Les éléments de la matrice de dispersion globale [Sg| du quadripéle équivalent &
ces deux quadripéles A et B en cascade, s’expriment en fonction des éléments So;; et
Sbij par:

— Sa11=5811(50115222—53125421)
e = 1—Sa225b11

— _Sa128m12
Sciz = 1-Sa225511

— _Se2181
Sea1 = 156225511

. S522—8a22(Sy11 Sp22—Sp125821)
Sez2 = 1-8a225611




Annexe H

'Effet de la variation de
I’amplitude et de la phase des
signaux OL a ’entrée des
mélangeurs sur la mesure
d’impédance

Le banc ”load-pull 3 charge active” 26,5 - 40 GHz est équivalent en sortie au

schéma suivant:

IFref
‘ﬂ
Analyseur —, ﬁ;te;t
S ) (
Atténuateur IFtest | 4 réseau
variable
. .
— 74 OL2 B2
4 3
RFref
My
~ Elément
CS2 inconnu a tester

- Et_alon
circuit-ouvert
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Les ondes fournies par la source OL & ’entrée des mélangeurs (OL1 et OL2)
ainsi que les ondes RF incidente et réfiéchie par "1'élément a tester (RFtest et RFref),

peuvent étre exprimées en régime sinusoidal par:

OL1 = Vyi.cos(wot + wo1)
OL2 = Vya.cos(wot + po2)

RFtest = Vp.cos(wt+ o7)
RFref = Vg.cos(wt+ pR)

Les signaux IF'test et IFref résultant du mélange de ces signaux OL et RF,

s’expriment par:

IFtest = By.V1r.Vp1.cos[(w — wo)t+ (o1 — wo1)]
IFref = By.VR.Via.cos[(w —wp)t+ (¢r — ¢o2)]

ol Bj et By sont des coefficients représentant respectivement
les pertes de conversion des mélangeurs de la voie test

et de la voie référence.

Les expressions complexes de ces signaux IFtest et IFref sont:

[Ftest = Bl.VT,Vbl_ej[(“’“wo)t+(<PT—<P01)]
IFref = BQ_VR,VOQ.EJ'[(«J—wo)t+(<pR—<Poz)]

Le signal mesuré par l’analyseur de réseau (IFtest/IFref) s’exprime en module et

en phase par:

[Ftest| . BLVrVoy
IFref| = B2.Vr.Vo2

QIFtest — PIFref = (9T — ¢Rr) — (Y01 — 02)

La mesure du coefficient de réflexion de ”1’élément & tester” est effectuée norma-

lement aprés un étalonnage du banc.
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Cet étalonnage est réalisé principalement par un ”élément circuit-ouvert”placé

dans le méme plan que "1’élément 3 tester”.

Si les signaux RF incident et réfléchi par 1’étalon ”circuit-ouvert” sont de la

forme:

RFtestco = Vpg.cos(wt + @10)
RFrefco = Vgg.cos(wt+ ppp)

alors le module et la phase du signal mesuré par l’analyseur de réseau de 1’étalon

?circuit-ouvert” sont:

IFtestco| . By.Vro.Voi
TFrefco| — B3.Vro.Voz

@IFtestco — PIFrefco = (T0 — PRO) — (P01 = Po2)

Etant donné que le module et la phase du coefficient du circuit-ouvert sont, par
définition, égaux respectivement & 1 et 0 on effectue sur 'analyseur de réseau les ré-
glages d’offset électriques nécessaires pour amener sur I’abaque de Smith le spot sur la

position conventionnelle du CO.

Ce qui revient & imposer artificiellement pour ’analyseur de réseau les conditions:

By VoV _
K. B2.VRpo.Vo2 1

(10 — ¢R0) — (P01 — wo2) + A =0

(o K et Agp sont des constantes)

Ces conditions sont conservées dans toutes les mesures qui suivent. Donc les
expressions précédentes du module et de la phase d’un élément quelconque a tester

deviennent:
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IFtest| __ By.VrVor . Vr Vg
‘IFref =K. B2 .VR.Voz = Ve’ Vo

©IFtest — PIFref = (0T — ¢R) — (o1 — Po2) + Agp
= (o1 — ¢r) — (10 — ¥RO)

A partir de ces expressions nous pouvons constater que ce signal mesuré & ’ana-~
lyseur dépend seulement des signaux RF de "’élément & tester” et de ceux de 1’étalon

? circuit-ouvert”.

Il ressort ainsi que, d’une mesure a une autre, la variation de I’amplitude et de la
phase des signaux OL apliqués a ’entrée des mélangeurs n’a aucun effet sur la mesure
du coefficient de réflexion (ou la mesure d’impédance) au banc, étant donné que cette

mesure est réalisée toujours par rapport au réglage définissant "’étalon circuit-ouvert”.



Annexe I

Comportement capacitif du

” circult-ouvert”’

En raison des effets de bord & l'extrémité de la ligne microruban le ”circuit-
ouvert” réalisé dans la cellule n’est pas parfait. Il présente un comportement capacitif
en fonction de la fréquence. En effet, le demi boitier de la cellule en configuration

"circuit-ouvert” est équivalent & une ligne & perte terminée par une capacité de bout
C comme le montre la fgure ci-dessous:

Yy=a+jp

CO
7 7 7 7 7

I
NI
2L

@]

Le coefficient de réflexion mesuré dans le plan du connecteur de la cellule T'y,
s’exprime par:
T = ke 20D, = kel ®m

Le terme ke~2/#! représente le coefficient de réflexion dii aux trajets aller et retour
de 'onde dans la demi-cellule (avec k = e~2).
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Le terme ['¢, = |T¢ole?2 est le coefficient de réflexion du circuit ouvert i l’ex-

trémité de la ligne microruban.

L’expression de ce coefficient I'., en fonction de la fréquence est :

1 - C?Z3w?) + j2C Zyw

r =(
co 1+ C22%u7

Le module de ce coeflicient est: |[Tgp| =1
L’argument de ce coefficient est ®., avec: tg (%ﬂ) = —CZyw.

L’affaiblissement k mesuré en fonction de la fréquence de notre demi-cellule en

"circuit-ouvert” est donné dans le tableau ci-dessous:

Freq| 1 10 | 26,5 | 40 | GHz
kE 10991095 0,90 {085

L’évolution de la phase ®,, du coefficient de réflexion mesuré I, de la demi-cellule

en ”circuit-ouvert” présente en fonction de la fréquence 1'allure suivante:

0 10 20 30 40
0 . . . —
Freq en GHz
-360 |
720 1
®n N i ®co = ~CZow

¥ en degrés
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A partir de ’évolution de cette courbe on déduit, pour ce type de demi-boitier,
le déphasage introduit par le circuit-ouvert et sa capacité debout en fonction de la

fréquence, soit :

Freq | 20 | 30 40 GHz
D | -5 |-12 | - 25 | degrés
C 6 11 | 17,5 fF




Résumé

Le développement technologique du transistor a effet de champ a grille submicro-
nique, ’évolution croissante de sa montée en fréquence et ses capacités actuelles en
puissance nécessitent de mettre en oeuvre des méthodes de caractérisation adéquates.

Ce travail concerne d’une part, la réalisation, entre 45 MHz et 40 GHz, des mesures
de parameétres S petit signal des transistors a effet de champ et d’autre part, la réalisa-
tion des mesures de leurs performances optimales en puissance et en impédances dans
la bande 26,5 - 40 GHz.

Dans la premiére partie, nous développons la méthode de mesure des parameétres S
a l'analyseur de réseau HP8510 des transistors a effet de champ millimétriques jusqu’a
40 GHz et nous déterminons leurs performances potentielles petit signal ainsi que leurs
schémas équivalents optimums.

Dans la deuxiéme partie, nous développons pour ces transistors, en premier lieu,
les mesures de puissance au banc classique et en second lieu, les mesures de puissance
et d’impédance de charge au banc ”load-pull & charge active” dans la bande 26,5 -
40 GHz. Parallélement, nous étudions les problémes posés par la réalisation de ces
bancs de mesure.

Des comparaisons sont effectuées en permanence ent;'e les résultats obtenus par
les trois systémes de mesure: analyseur de réseau, banc classique et banc "load-pull &
charge active.”

Cette étude nous a amené a définir les conditions permettant des mesures précises
et 7in situ” des performances en puissance du transistor dans la bande 26,5 - 40 GHz et
a envisager, pour un développement ultérieur le couplage du banc ”load-pull a charge
active” & un analyseur de réseau performant du type HP8510 (ou Wiltron 360) assisté

par une méthode d’étalonnage automatique équivalente a la méthode TRL.

Mots Clés:

e  Transistor a effet de champ

e . Composants millimétriques
¢  Méthodes de mesures hyperfréquences
e  Parametres dispersions

° Ampliﬁcatién de puissance

e  Mesure d’impédances de charge

¢  Systemes "load-pull”



