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Introduction 

INTRODUCTION 

La conception des circuits hyperfréquences demande des outils de caractérisation et des 

techniques de modélisation des transistors de plus en plus pointus au fur et à mesure que la 

fréquence d'utilisation augmente. En bande Ka, notamment, la modélisation des composants 

doit prendre en compte beaucoup plus étroitement les effets secondaires ou parasites qu'en 

bande X ou à plus basse fréquence. Cette complication s'accroît encore pour les régimes de 

fonctionnement volontairement non-linéaires tels que l'amplification de puissance en classe B et 

dans le cas d'utilisation d'une technologie hybride. En milieu industriel où les critères de temps 

et de coût sont primordiaux, ces difficultés peuvent apparaître rapidement contraignantes, aussi 

il importe de trouver un juste milieu entre rigueur et efficacité. C'est vers cet ob1ecttt qu'est 

consacré V ensemble du présent travail. 

Depuis plusieurs années, le laboratoire travaille dans le domaine de 1' amplification 

cJasse ts. i-'iusieurs éturies om aeJâ. ere réailsées en bande X . .Le ioncnonnemem en ciasse B 

permet de diminuer la consommation des circuits et s'impose pour les dispositifs embarqués. 

Toutefois n'importe quel transistor n'est pas apte à être utilisé en classe B car ce type de 

fonctionnement est particulièrement exigeant. Le laboratoire s'est penché sur cette question et, 

dans le cadre d'une étude supportée par la DGA (Convention DRET 91-100), a procédé à la 

mise en œuvre de nouvelles structures de transistors à effet de champ, en particulier des 

structures à double puits quantiques. C'est dans ce contexte que s'est placée notre contribution 

personnelle avec pour tache particulière de mettre au point une méthodologie de caractérisation 

permettant d'élaborer rapidement et précisément les modèles non-linéaires de ces transistors 

avec, pour objectif final, la réalisation de circuits démonstrateurs. Ce travail nous a amené à 

développer des outils spécifiques d'extraction des éléments des schémas équivalents des 
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transistors et des procédures de modélisation et de simulation. L'ensemble est décrit dans ce 

mémoire. Celui-ci s'articule suivant quatre parties. 

Dans le premier chapitre, nous rappelons les différences entre l'amplification linéaire et 

l'amplification non-linéaire. Les principes étant fixés, nous avons ensuite présenté un bref 

historique sur les réalisations récentes d'amplificateurs de puissance hybrides en bande Ka. Dans 

un troisième temps, nous introduisons les schémas équivalents utilisés dans l'étude. Pour finir, 

nous présentons les différents bancs de mesures disponibles au laboratoire permettant de 

caractériser les transistors pour le fonctionnement grand signal ou de valider leurs modèles non

linéaires. 

Dans le second chapitre, nous détaillons la mise en œuvre du banc de caractérisation en 

impulsions qui a constitùé une partie importante de notrP trav~il re)ni-ci :::~ été réalisé en deux 

temps. La première version a permis d'effectuer le relevé des caractéristiques du courant de 

drain tandis que la seconde a ajouté la possibilité d'obtenir les caractéristiques du courant de 

thermiques et de piégeage des composants a été également abordée. 

Le troisième chapitre traite de la modélisation non-linéaire. Nous avons développé un 

logiciel d'analyse et d'aide à la modélisation qui permet notamment d'extraire les valeurs des 

capacités du transistor en fonction des tensions V gs et V ds appliquées. Ainsi grâce aux tables de 

mesures générées par ce logiciel et à celles obtenues par le banc de caractérisation 

impulsionnelle ci-dessus, nous avons développé nos modèles non-linéaires. Nous décrivons son 

implantation dans le logiciel de conception MDS de Hewlett Packard. Enfin, nous le validons en 

2 
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comparant les résultats de simulations aux mesures obtenues avec le banc à charge active en 

bande Ka du laboratoire. 

Dans le dernier chapitre, nous passons à la réalisation des circuits démonstrateurs 

d'amplification de puissance classe Ben bande Ka. Une étude comparative des configurations 

parallèle et push-pull est effectuée pour cerner leurs avantages et leurs inconvénients dans la 

réalisation de nos circuits. Ensuite, nous décrivons la méthodologie de conception dans le cas de 

la technologie hybride que nous àvons utilisée. Cette technique est ensuite appliquée à un 

composant du laboratoire industriel Thomson et à un autre réalisé dans la centrale de technologie 

de l'IEMN. Après l'exposé des résultats expérimentaux obtenus, nous terminons par une analyse 

de ceux-ci à la lumière des indications fournies par nos simulations. 

3 
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Chapitre 1 : Amplification de puissance 

1- AMPLIFICATION DE PUISSANCE 

1-1. INTRODUCTION 

Dans cette partie, nous allons présenter les principales notions relatives à 1' amplification de 

puissance linéaire et non-linéaire, les schémas équivalents usuels utilisés pour simuler le 

comportement des composants et les outils qui sont utilisés pour définir et valider les schémas 

équivalents. Nous effectuerons également un bref historique de récentes réalisations dans le 

domaine des amplificateurs de puissance en bande Ka. 

I-2. PRINCIPE, CLASSES DE FONCTIONNEMENT. ASSOCIATIONS 

En amplification de puissance, les grandes excursions de tePsion ct de çn11r~Tlt l'!';'~P'~ pn 

œuvre font apparaître de nombreux effets non - linéaires dans les composants actifs utilisés. Ces 

effets, qui peuvent être très violents, rendent très compliquée 1 'estimation analytique précise des 

" - __ ,r. - . .. .. . 1 !'. ,. r- - . 1 • ,... '1 '1 • • .. .. • ,.. 

p~o,uuu1J.aJ.n,~,;..3 uc.3 ~;..~.a0'-i.3 aJ.u.puu~o,aL'-iUJ.., u;;.. pu1.3.,aJ.1'-C• JCUl w.1 rUt;l'-1C1 uc :::OllUUJ.i:1LlUU pcnOUlli:111L 

permet de prendre en compte la plupart des non - linéarités. Cependant une première approche 

analytique des performances amplificatrices est possible en considérant un régime de 

fonctionnement linéaire [ 1]. 

I-2.1. Amplification linéaire 

Sur la figure I-1 suivante la charge du transistor et l'impédance de la source sont 

respectivement ZL et Zs. 

4 



Chapitre 1 : Amplification de puissance 

Zs al a2 
1 -+ .----------. +---1 

J..-:-__,.)..:.., ----. 

b2 1 

+---
1 b 

1 Transistor 

Figure 1-1 : Schéma synoptique d'un étage amplificateur 

A ce stade, plusieurs expressions de gains peuvent être définis. 

I-2.1.a.Gain de transducteur 

Une représentation significative du gain en puissance peut être définie comme étant le rapport 

entre la puissance absorbée par la charge et la puissance disponible de la source. Classiquement, ce 

gain àe transàucteur est àonné par l'expression : 

r s et r L sont les coefficients de réflexion des impédances de source Zs et de charge ZL. 

S' 11 est le coefficient de réflexion de 1' entrée du transistor chargé par ZL : 

S' 22 est le coefficient de réflexion de la sortie du transistor dont 1' entrée est fermée sur Zs : 

Classiquement les adaptations de 1 'entrée et de la sortie du composant sont obtenues lorsque 

les conditions S'll=rs* et S'22=rL* sont réalisées. Les valeurs de rsopt et rLopt, déduites des 

expressions de S' 11 et S' 22 avec les conditions précédentes, représentent respectivement celles des 
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Chapitre 1 : Amplification de puissance 

coefficients de réflexion de la source et de la charge qui adaptent les composants en entrée et en 

SOrtie. Les expressions de f sopt et f LOpt SOnt les SUiVantes : 

f 5opt = 2~ (B1 ±2IS12 S21 i.JK2 -1) 
l 

BI = 1 + lslll
2 

-ls2J -1~1 2 

B2 = 1-ls~J +ls2J -1~1 2 

cl= sll -~s;l 
c2 = s22 -M;l 

+ siB1 < 0 

- si B1 > 0 

+ siB2 < 0 

- si B2 > 0 

Le coefficient K caractérise la stabilité du transistor. Si K est supérieur à 1 'unité le composant 

est inconditionnellement stable et un gain en puissance peut ètre défini : 

MAG= ~~21 ! (K±.J K2 -1) 
1~121 

+ si Bi< 0 

- si B, > 0 

Ce gain est appelé gain en puissance maximum disponible car il est obtenu dans des 

conditions d'adaptations idéales du composant. Le MAG, qui représente les performances 

maximales de gain en puissance des composants testés, est une des caractéristiques essentielles de 

1 'amplification en régime de fonctionnement linéaire. 

L'évolution du MAG, en fonction de la fréquence, permet de définir la fréquence particulière 

FMAG pour laquelle la valeur du MAG est unitaire. 

De manière plus générale, un fonctionnement en amplification de puissance est possible si un 

gain en puissance peut être défini : c'est à dire si le composant est stable. Dans ce qui suit, nous 

présentons de façon très résumée les conditions de stabilité. 
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Etude des risques d'instabilité 

Dans le formalisme des paramètres S, un système devient instable lorsque IS' 1 tl > 1 et 

La limite de la stabilité est obtenue pour des valeurs de IS' 1 tl et IS '22l égales à 1 'unité. Cette 

limite de stabilité est représentée sur un abaque de Smith par des cercles. 

Côté entrée du quadripôle il est possible d'écrire : 

Cette relation représente un cercle de rayon RL et de centre CL tels que : 

L'équation du cercle montre clairement que la stabilité de l'entrée est étroitement liée à la 

valeur de la charge. Une méthode pour déterminer si la zone d'instabilité est à l'intérieur ou à 

1' extérieur du cercle est d'étudier le cas particulier où r L = O. Le centre de 1' abaque, représentatif de 

r, = O. est situé dans la zone de stabilité si IS 11l = IS' 11l < 1. 

Côté sortie un raisonnement analogue peut être effectué sur la relation : 

Les caractéristiques du cercle représenté par cette équation sont : 

Un raisonnement analogue à celui effectué pour 1' entrée, est utilisé pour déterminer la zone 

de stabilité en sortie (étude du cas où rs = 0). 
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Chapitre l : Amplification de puissance 

Une instabilité inconditionnelle de l'étage amplificateur sera obtenue si deux conditions sont 

réalisées simultanément: les cercles d'instabilité doivent être localisés à l'extérieur de l'abaque et 

la zone d'instabilité proprement dite doit être la surface de ce même cercle. En pratique, on essaie 

de réaliser un amplificateur inconditionnellement stable quelle que soit la fréquence. Dans le cas 

contraire, une étude des impédances présentées au transistor s'avère indispensable; cette étude peut 

être réalisée assez rapidement avec un logiciel de simulation. Un exemple simple d'étude est 

représenté sur la figure I-2 à titre indicatif. 

Une autre méthode, utilisant le NDF (Normalized Determinant Function), peut également être 

utilisée pour l'étude de la stabilité des dispositifs micro-ondes; elle est basée sur la théorie des 

systèmes bouclés de Bode et le critère de Nyquist. Dans le cadre de notre travail, nous avons choisi 

1 'analyse des variations du coefficient K pour étudier la stabilité des circuits. 

I-2.1.b.Gain en puissance 

Le gain en puissance Gp est le rapport entre la puil'si'lnce absorMe par -~ ch~re .. '!t lp 

puissance absorbée par l'entrée du transistor. Sa formulation est la suivante : 

Ce gain n'est fonction que des conditions de charge en sortie et il est utilisé pour les mesures 

de puissance des systèmes micro ondes. On démontre également que les lieux des coefficients de 

réflexion r L, obtenus pour un gain en puissances délivrées constant, sont des cercles de centres C et 

de rayons R tels que : 

1- 2Kg p /S12 S21 / + g~ /sl2 s2J 

l+gp(/s22 /
2 -161 2

) 

R= 
Gp 

gp =-, 12 s2l 
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Chapitre 1 : Amplification de puissance 

La valeur de Gp est égale à celle du MAG dans le cas où le rayon du cercle devient nul. Une 

même démarche peut être faite pour la sortie. 

I-2.1.c.Gain en puissance disponible 

Le gain en puissance disponible Gd est le rapport entre la puissance disponible de sortie et la 

puissance disponible du générateur. Son expression est la suivante : 

Ce gain n'est fonction que des conditions d'impédance de source. 

Il est utilisé essentiellement lors des mesures de facteur de bruit. Les lieux des coefficients de 

réflexion r s, où le gain en puissance disponible est constant, forment des cercles de centres C et de 

rayons R tels que : 

Comme précédemment, le MAG est obtenu lorsque la valeur du rayon tend vers O. 

Une illustration des cercles à gains constants est donnée figure I-3. 

Deux autres définitions du gain peuvent être rencontrées; l'une est obtenue avec une réaction 

entrée-sortie, l'autre lorsque la sortie est court-circuitée. 

I-2.1.d.Gain unilatéral 

Le MAG n'est pas le gain le plus élevé qui puisse être obtenu; une autre notion de gain en 

puissance peut être rencontrée lorsqu'une contre réaction entrée-sortie purement réactive est utilisée 
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pour annuler les effets du paramètre S 12 du transistor. Ce gain appelé unilatéral en puissance, 

présente la formulation suivante : 

Cette valeur de gain idéale est impossible à atteindre pratiquement avec les transistors à effet 

de champ actuels. Néanmoins sa fréquence de transition Fu définie pourU = 1 est souvent utilisée ; 

on l'appelle fréquence maximum d'oscillation. Fu correspond, en première approximation, à la 

fréquence de coupure du gain maximum en puissance disponib~e. 

I-2.1.e.Gain en courant de court-circuit 

Le gain en courant de court-circuit est obtenu par conversion des paramètres Sij en 

paramètres Hij. Son expression est donnée par la relation : 

Ce gain est extrait de la caractérisation en petit signal du composant. Une autre formulation 

de ce gain, exprimée en fonction des éléments du schéma équivalent du TEC, est souvent utilisée ; 

elle sera présentée ultérieurement. 

La fréquence de transition (où IH21I = 1) est celle où le composant actif perd ses possibilités 

amplificatrices en courant. Toutes ces notions sont prises en compte dans un programme d'analyse 

et de dépouillement de mesures décrit dans le chapitre m. 

Les principales définitions rel~tives à l'amplification linéaire étant rappelées, nous abordons 

celles qui concernent les amplificateurs de puissance. 
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1-2.2. Amplificateur non-linéaire 

Dès que la valeur du gain évolue avec le niveau de puissance, les définitions précédentes ne 

sont plus valables et il devient difficile de cerner théoriquement les performances des transistors. 

Cependant, quelques considérations sur les puissances et les rendements peuvent être effectuées. 

Le bilan des puissances d'un amplificateur se traduit par la formule suivante : 

Pe + Pdc = Ps + Pd dans laquelle : 

• Pe est la puissance du signal à amplifier qui est absorbée par 1' entrée du dispositif et Pdc 

la puissance fournie 1' alimentation continue. 

• Ps est la puissance absorbée par la charge et Pd la puissance dissipée par le transistor 

(en général, sous forme de chaleur). 

Les rendements de drain 11d et en puissance aioutée T]PAJ: sont définis par les relations · 

Ps- PE ( 1 '\ Pd 
1JP4E = = 1Jd 1--1 = J---

. Pdc \. Gp) Pdc 

Le rendement en puissance ajoutée, trP,s utilisé, ~r':''2d e!l compte le bil~~ des ~~i::;:;.;mce:;. 

Les rendements et puissances étant définis, les coordonnées du point de polarisation du 

dispositif sont souvent prises en compte pour définir h:is classes de fonctionnement : 

• La classe A : le transistor est polarisé à la moitié de son courant maximum. Le 

rendement drain maximum est de 50 % pour une approximation linéaire de Ids et de 

66,5% pour une approximation parabolique. Un descriptif des signaux disponibles au 

niveau du transistor est donné figure I-4. 

• La classe B : 

De manière générale, le fonctionnement classe B idéal est défini par un angle 

d'ouverture de 180° du composant actif; par ailleurs, la charge présentée à ce 

composant reste la même quelle que soit la fréquence. Dans notre cas, si l'impédance de 

charge du composant à la fréquence fondamentale (28 GHz) peut être assez 

correctement contrôlée, il n'en est pas de même aux fréquences harmoniques. En effet, 
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pour ces dernières les propriétés de propagation dans le circuit microstrip (utilisé dans 

notre réalisation hybride) sont beaucoup trop complexes pour être soit prises en compte 

avec un modèle simple au niveau théorique, soit définies expérimentalement avec des 

moyens de mesures classiques. 

Néanmoins, pour ce fonctionnement très particulier des composants, nous utiliserons la 

terminologie "classe B" tout à long de ce mémoire. 

Dans cette classe de fonctionnement, le transistor est polarisé au pincement. Le 

rendement drain maximum est voisin de 78,5% pour l'approximation linéaire de la 

caractéristique Id=f(Vgs) et de 85% pour l'approximation parabolique. Si la tension 

d'avalanche grille - drain n'affecte pas les excursions de tension, des puissances de 

sortie équivalentes à celles de la classe A peuvent être obtenues. En revanche, la tension 

d'entrée ayant une amplitude deux fois plus importante, il faut de 3 à 6 dB 

supplémentaires de puissance d'entrée pour obtenir le même niveau de sortie qu'en 

classe A. Les atouts majeurs de la classe B sont la consommation pratiquement nulle au 

repos et les performances de rendement Une r~présentatic!1 des signaux dispouiùic::s au 

niveau du transistor est donnée figure I-5. 

• La classe AB est un état intermédiaire entre les deux classes précédentes. 

• La classe C, rarement utilisée en bande Ka, correspond au cas où le transistor est 

polarisé sous le pincement. Le rendement peut théoriquement atteindre 100 %. 

• La classe F : le transistor est polarisé au pincement et on présente au composant des 

impédances particulières aux harmoniques [2]. 

Les fonctionnements non-linéaires étant très difficiles à étudier de manière analytique, seul un 

simulateur performant nous permettra d'en dégager tous les aspects au chapitre III. 

La dernière partie de ce paragraphe décrit les différents types d'associations parallèles 

d'étages amplificateurs : en phase, en opposition de phase et en quadrature. 

I-2.3.Associations d'amplificateurs 

L'augmentation de la puissance de sortie peut être obtenue de deux manières : 
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• En utilisant des transistors à plus grand développement de grille. 

• En associant des étages amplificateurs en parallèle. 

C'est sur ce deuxième point que trois associations typiques peuvent être définies. 

I-2.3.a.Association sans déphasage entre les signaux 

C'est la solution la plus simple. Pratiquement cette association, où aucun filtrage n'affecte les 

harmoniques, s'effectue avec des coupleurs de type Wilkinson [3]. Son étude est décrite au chapitre 

IV et son synoptique est présenté sur la figure I-6. 

Amplil Vsl 

Ve Vs 

Ampli2 
· Vs2 

Figure I-6 :Association d'amplificateurs sans déphasage 

I-2.3.b.Assochttion avP.c déphasag!! ::!e 18!Y"~ .:~~~.: l~s ~l~îiauA. ou ,+, 

Amplificateur de type<< Push-Pull » 

Des étages amplificateurs, fonctionnant en classe B et si possible appairés, sont utilisés [ 4, 5]. 

Chaque étage amplifie une demi - alternance du signal appliqué à l'entrée. Son synoptique est 

présenté sur la figure I-7. 

V el Amplil 
Ve t 180° 

Vs 

Ampli2 
Ve2 

Figure I-7: Association d'amplificateurs type Push-Pull 
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Pour les étages dont le fonctionnement peut être décrit avec des éléments localisés, les 

expressions des courants de conduction s'écrivent : 

n 

n 

Les courants sont recombinés avec un déphasage de 180° qui élimine naturellement les 

harmoniques paires ; le courant résultant de sortie est : 

Ids= Idsa- Idsb = 2Ids1 .cos(w0t) + 2Ids3 .cos(3w0t)+ ... 

Le chapitre IV aborde la réalisation d'un tel amplificateur à base de coupleurs 3dB /180° de 

type RatRace. Dans ce cas particulier les considérations théoriques précédemment effectuées sur les 

courants de conduction ne s'appliquent pas aussi simplement. 

I-2.3.c.Association avec déphasage de 90° entre les signaux ou 

Amplificateur HRA (Harmonie Reaction Amplifier) 

Son synoptique est représenté figure I-8 [6]. 

Ampli1 

Ampli2 

Figure I-8 :Association d'amplificateurs type HRA 

Les étages amplificateurs sont toujours polarisés au voisinage du pincement. Un filtre 

additionnel est inséré en sortie pour éliminer la composante à 2fo. 

Pour les étages dont le fonctionnement peut être décrit avec des éléments localisés, les 

expressions des courants de conduction s'écrivent : 
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n 

Cette configuration, qui possède un filtrage des harmoniques paires, est rarement utilisée en 

bande Ka car elle complique notablement les circuits de sortie. 

I-2.4. Conclusion 

Nous avons rappelé dans cette première partie, les principales grandeurs caractéristiques de 

l'amplification de puissance, les classes de fonctionnement actuellement les plus utilisées et les 

associations parallèles d'étages les plus courants. Dans ce qui suit, nous présentons une étude 

bibliographique de quelques amplificateurs de puissance réalisés ces dernières années. 

I-3. IDSTORIQUE SUR LA CONCEPTION D'AMPLIFICATEURS DE 

PUISSANCE EN BANDE KA 

Depuis quelques temps, différents modèles d'amplificateurs de puissance en technologies 

puissances, élaborés pour des applications dans la bande de fréquence 20-40 GHz, ont retenu notre 

attention. 

I-3.1. Amplificateurs conçus autour de 35 GHz 

En 1992, TRW a présenté deux circuits réalisés avec des composants de type HEMT 

pseudomorphique monopuit à double plans de dopage et de longueur de grille 0.25 11m. Les deux 

circuits, qui possèdent deux étages, sont adaptés pour obtenir des performances optimales autour de 

35 GHz. 
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Le premier circuit [15] est susceptible de délivrer, avec un gain de 10 dB, une puissance de 

sortie de 800 mW (29 dBm); son rendement en puissance ajouté est proche de 26 %. Le dernier 

étage de ce circuit met en œuvre deux éléments actifs qui possèdent un développement de grille de 

600 Jlm (8 doigts de 75 Jlm de largeur). Des coupleurs de type Wilkinson sont utilisés pour la mise 

en parallèle. 

Les performances du second circuit [ 16] sont : un niveau de puissance de sortie proche de 

30 dBm, un gain de 10 dB et un rendement en puissance ajouté voisin de 25 %. L'étage de sortie 

met en pàrallèle quatre transistors à effet de champ possédant 10 doigts d'une largueur de 50 Jlm. 

Côté entrée, les diviseurs de puissances utilisés sont des coupleurs Wilkinson classiques ; côté 

sortie, le couplage des puissances s'effectue avec un type de coupleur analogue dépourvu de 

résistance d'isolation. L'ajustage des éléments adaptateurs, qui ne semble pas avoir fait l'objet de 

simulations numériques, utilise une procédure manuelle. 

En 1993. c'est encore TRW qui présente une série rl'am_!111ficateur'i [17] à 35 GH'l basé sur 

des HEMTs pseudomorphiques de 0,15 Jlm de longueur de grille. Ces circuits à simple étage 

mettent en œuvre des transistors élémentaires de 200 Jlm de développement de grille (2 doigts 

puissance ajouté de 15 % et un gain de 8 dB sont obtenus avec la mise en parallèle de huit 

transistors (développement de grille total de 1600 Jlm). Des circuits de préadaptation mettant en 

parallèle les composants sont présentés ; les composants sont appairés et connectés en parallèle sur 

un même élément adaptateur 

1-3.2. Amplificateurs conçus autour de 20 GHz 

Le premier a été présenté en 1993 par Texas Instruments [18]. 

L'amplificateur est constitué de 2 étages. ll utilise des HEMTs traditionnels de longueur de 

grille 0,25 Jlm. Douze HEMTs possédant 600 Jlm de développement de grille sont mis en parallèles 
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(7200 pm) pour le deuxième étage. La puissance de sortie obtenu est proche de 4 W (36 dBm), le 

rendement en puissance ajoutée est voisin de 28 % et le gain de 16 dB. Une préadaptation est 

effectuée sur des circuits en GaAs. Le passage à 50 .Q est réalisé sur un substrat d'alumine. En 

sortie un combineur large bande de type Tchebichev est utilisé. 

Le deuxième circuit a été réalisé par TRW [19]. L'amplificateur simple étage utilise des 

HEMTs pseudomorphique de longueur de grille de 0,2 pm. Quatre transistors, qui possèdent 

16 doigts de 100 pm de largueur, sont mis en parallèle à l'aide de coupleurs Wilkinson 

arborescents. La puissance de sortie obtenue est voisine de 3,2 W avec un rendement en puissance 

ajouté de 35 % et un gain de 10 dB. Les circuits de couplage et d'adaptation sont constitués de 

plusieurs parties réalisées sur différents substrats : GaAs, Alumine et Quartz. Ces circuits semblent 

être ajustés manuellement. 

Le dernier circuit retenu pour cette fréquence a été présenté par A vantek en 1994 [20]. Des. 

l-IEMTs pseudomorphiques sont associés pour obte!'ir un d~"~loppement total èe '!-860 ?nl. Deux 

amplificateurs à simple étage utilisant ces HEMTs sont mis en parallèle grâce à des coupleurs de 

Lange. La puissance de sortie à 2,5 dB de compression est de 4, 7 W, le rendement en puissance 

• • , .. .-- - ... • 0 • - - .. _ 

èi.JUUI.t t:~L UC JO -;o t:L lC gë:Uil èl.ll.tllll 1 ,J UD. 

I-3.3.Amplificateurs conçus autour de 28 GHz 

Le circuit qui est le plus proche de notre étude a été publié très récemment par TRW [21]. ll 

aborde notamment la technique de transmission de données numériques LMDS par voie hertzienne 

à 28 GHz. Les transistors utilisés sont identiques à ceux précédemment abordés pour 

l'amplification de puissance autour de 20 GHz (HEMTs pseudomorphiques 0,2 x 16 x 100 pm). 

Quatre composants sont associés par des coupleurs Wilkinson. La puissance de sortie peut atteindre 

5 W, le rendement en puissance ajouté est proche de 40% et le gain de 8,75 dB. 
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Nous avons également retenu un circuit à base de transistors HBT à 25 GHz présenté par 

NEC [22]. Celui-ci utilise six HBTs de 184 vm2
• La puissance de sortie obtenue est de 2,2 W pour 

un rendement en puissance ajoutée de 19% et un gain de 5 dB. 

1-3.4. Conclusion 

Dans le tableau suivant, nous résumons les caractéristiques des différentes réalisations 

d'amplificateurs hybrides fournies par la littérature pour la bande 20-35 GHz. 

Fréquence Puissance Gain PAE Taille des puces de sortie Nb de puces Origine 

centrale de sortie Lg (pm) x Wu (pm) x N en sortie 

35GHz 
1 

0.8W lOdB 26.6% 0.25*75*8 2 

1 

[15] 

35GHz lW lOdB 25% 0.25*50*10 4 [16] 

35GHz l.6W 8.1 dB 15.4% 0.15*100*2 8 Lllj 

20GHz 4W 16dB 28% 600 ].!ffi 12 [18] 

20GHz 1 3.2W 10dB 35% 0.2*100*16 4 [19] 

20GHz 4.7W 7.5 dB 38% [20] 

28GHz 5W 8.75 dB 39.6% 0.2*100*16 4 [21] 

26GHz 2.2W 5dB 19% 6 [22] 

Nous pouvons constater que ce domaine d'étude est en pleine expansion. L'amélioration des 

performances est obtenue par l'utilisation de substrats épitaxiés complexes, par l'optimisation des 

topologies des composants (nombre de doigts, longueur et largeur de grille) et des circuits passifs 

(adaptateurs et coupleurs). ll convient, cependant, de remarquer que les topologies réalisées pour 
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ces circuits sont plus du ressors d'un savoir-faire relativement artisanal, acquis après une longue 

expérience pratique, que le résultat de simulations électriques 

Dans ce qui suit, sont présentés les schémas équivalents petit et grand signal d'un transistor. 

1-4. SCHEMAS EQUIVALENTS DU TEC ASGA 

1-4.1. Schéma petit signal 

La représentation usuelle du schéma équivalent petit signal d'un transistor à effet de champ 

est donnée figure I-9. 

Grille Lg 

Cpg -L.. 

T 
1 

Rg 

TJ;T 

intrinsèque 

Cgd Rgd Rd 

Cds 

_-- I------- ~----- -· 
KS 

Ls 

Source 

Figure I-9 : Schéma équivalent petit signal du TEC 

T 
1 

Ld 

Cpd 

Drain 
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Ce schéma se compose essentiellement de deux parties : 

• La partie extrinsèque qui est constituée des éléments parasites d'accès à la zone 

active. Ces éléments sont considérés comme indépendants de la polarisation 

appliquée au transistor. 

• La partie intrinsèque qui représente la zone active du composant. Des valeurs sont 

attribuées à ses éléments pour une polarisation fixée. 

Une localisation des principaux éléments du schéma équivalent est donnée figure 1-10. 

Grille 

Ri Gd 

Gm 

...... , t-l-"""'-'"··· ........___.. 

Cds 

Figure 1-10: Localisation des éléments du schéma équivalent du TEC 

Nous allons décrire succinctement les origines des éléments constitutifs de ce schéma 

équivalent petit signal. 

• Les selfs Lg, Ld et Ls peuvent être très différentes suivant le type de mesures et le type 

de transistor. Pour les TEC en source commune à trous métallisés, la valeur de la self Ls 

est petite : elle représente 1' inductance des métallisations des trous. Pour les mesures en 

cellule, les selfs traduisent essentiellement les effets induits par les fils de connexion. 

Pour les mesures sous pointes, 1' existence de selfs met en évidence 1 'influence des 

métallisations des électrodes du composant. 
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• Les capacités Cpg, Cpd et Cps correspondent aux plots de métallisation nécessaires aux 

connexions avec les circuits. L'influence de la capacité Cps est rarement prise en 

considération puisque 1 'impédance présentée par cette dernière est généralement grande 

comparée à celle de la self Ls. 

• Rs et Rd représentent les résistances entre les contacts ohmiques (de source et de drain) 

et la zone active. Rg est la résistance équivalente à celles des doigts de grille. 

• Ri est une représentation de 1' effet de distribution de résistance entre canal et grille côté 

source ; Rgd entre canal et grille côté drain. Cette dernière est rarement prise en 

considération dans les schémas équivalents usuels. 

• Gm est la transconductance. Elle traduit 1' activité de 1 'élément considéré et est définie 

par: 

dld 1 

g =-1 m av s g Vds=cte 

• Gd est la conductance de sortie définie par : 

dld 1 
gd= ()Vds 

Vgs=cte 

• 't représente le temps de transit des porteurs dans le canal. 

• Cgs, Cgd et Cds sont les capacités liées aux charges en présence autour de la zone 

désertée. 

Ce schéma permet de simuler le fonctionnement du transistor autour d'un point de 

polarisation en lui appliquant des signaux de faibles amplitudes et compatibles avec les mesures de 

paramètres S détaillées dans la section suivante. 

Le schéma équivalent permet également d'approcher les performances du transistor en 

fonction des valeurs prises p?r les éléments. Nous ne pouvons donc qu'extrapoler avec prudence les 

performances au -delà de la fréquence maximale de mesure. 
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Le MAG peut être exprimé par la relation ci-dessous en utilisant quelques 

simplifications [23] : 

1 (FcJ 2 

MAG= - ---:-------------:--------:----------:-
! 4gd (Rg +Rs+ Ri+ tr.Fc.Ls)+ 4tr.Fc.Cgd(2Rg +Ri +Rs+ 2tr.Fc.Ls) 

Fe étant la fréquence de coupure : 

Fe= gm 
2tr.Cgs 

Une estimation de la fréquence de coupure du gain maximum disponible (MAG= 1) peut 

être déduite de 1 'expression précédente ; elle s'écrit : 

Fe 1 
F -~==-r================================================ MAG - , r--; ~ • 

"'v 5u ~(Rs+.Ri +Rg )+ tr.Fc.Ls+ tr.Fc '-g~ (Rs+ 2Rg +Ri+ 2tr.Fc.Ls) 

Le gain en courant de court-circuit H21 peut également être exprimé en fonction des éléments 

du schému équivalent. n est i.iifférent de celui vbtenu à parth Je:) pafalllètres s puisqtîe Ïc;s démc;nts 

extrinsèques ne sont pas pris en compte. Le gain en courant de court-circuit est donné par la 

relation: 

L'intérêt majeur de ces définitions est l'étude des performances du composant en fonction des 

éléments du schéma équivalent qui sont directement liés à des critères technologiques. 
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1-4.2. Schéma grand signal 

Une modélisation grand signal du transistor est possible avec le schéma équivalent de la 

figure I-11. 

... - - - - - - - - - - - - - - - - - - - -

Lg Rg Cgd Rd Ld 
G D 

Cgs 
Igd 

(j) lgs Cf) Ids :cds 

TCpd 

l///1//1/ 

1 

1 
TEC Rs 

intrinsèque 

figure I-ll :Schéma équivalènt graud :signal du TEC 

considérés identiques à ceux du schéma petit signal. Les éléments intrinsèques Ri, Cds, "t' varient 

avec la polarisation. Ces variations sont cependant faibles et souvent elles sont considérées faire 

partie des incertitudes de mesures d'autant qu'elles se produisent après le pincement ou dans la 

région ohmique. 

Ces éléments sont donc généralement considérés fixes et identiques à ceux du schéma 

équivalent petit signal. En conséquence, les causes principales des non - linéarités sont donc les 

deux capacités Cgs et Cgd et les trois générateurs de courants de la figure I-11. 

• Les capacités Cgs et Cgd représentent les charges accumulées entre grille - source et 

grille - drain. Ces capacités évoluent avec les tensions V ds et V gs. 

23 



Chapitre l : Amplification de puissance 

• Le générateur de courant Ids est généralement considéré comme la principale source de 

non-linéarités d'un transistor. Il traduit l'effet de commande des tensions Vgs et Vds 

dans un composant à effet de champ. 

• Le générateur de courant Igd permet de traduire l'existence d'un phénomène 

d'avalanche entre la grille et le drain quand la tension V gd devient importante. Cet effet 

limite la puissance fournie par le transistor en écrêtant le signal de sortie. 

• Le générateur de courant Igs représente la mise en direct de la jonction Schottky grille -

canal pour des tensions de grille Vgs positives. C'est une limitation de la puissance 

d'entrée par écrêtage du signal. 

Les valeurs des éléments des modèles petit et grand signal sont extraites des mesures 

effectuées pour caractériser le composant. Cette caractérisation met en œuvre différents bancs de 

mesures ; ceux-ci sont décrits dans le paragraphe suivant. 

1-5. CARACTERISATION DES TECS 

La caractérisation comporte des mesures statiques, quasi - statiques et hyperfréquences qui 

permettent de modéliser complètement le composant. Des mesures en puissance sont également 

linéaire. 

Durant la caractérisation, le transistor est soumis à des conditions de fonctionnement 

différentes : évolutions du point de polarisation et du signal hyperfréquence. Celles-ci engendrent 

deux phénomènes majeurs dans le comportement du composant : 

• Les phénomènes thermiques dus au niveau continu. 

• Les phénomènes de piégeages des électrons en présence d'un signal hyperfréquence et 

d'un niveau continu. 

Nous allons décrire les différents bancs de mesures que nous avons utilisés et comment se 

traduisent les deux phénomènes précités. 

24 



Id (mA) 

Log(lg) 

Vgs max= 0.75 V 
Vgs min = -0.25 V 
Vgs step = 0.25 V 

0.0~~~~~~~~=d~~=I=c~ 
0.0 !.0 ~ r.l ........ 3.0 

Flanrp T_l "l. • ,.,.,..,..,_ • .-'...: ..... .:-: .... ___ ..__ ... ~ ... .. --- --
-o--- - -- • ._._.,._....,.._.~u'fu~;, i>14UI.fUC:::::S J.QS=I~ V gs, V dS) 

obtenues pour le HEMT Thomson TA33660 

-2 
10 

-3 
10 

-4 
10 

-5 
10 

-6 
10 

-? 
10 

-8 
10 

-9 
10 

-10 
10 

-Il 
10 

0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 

6.0 

3.0 

1.5 

0.0 
1.0 

Figure I -14 : Caractéristique statique de la diode Schottky 
Ig=f(Vgs) du HEMT Thomson TA33660 

Vds (V) 

Vgs (V) 



Chapitre 1 : Amplification de puissance 

1 -5.1. Mesures statigues 

Cette caractérisation, qui utilise le logiciel ICCAP de Hewlett Packard, est entièrement 

automatique; son synoptique est donné figure I-12. 

Alimentation 
programmable 

tension-courant 

G s D 

TEC 
Figure I-12: Banc automatique de mesures statiques 

Station de travail 
HP400 

+ 
LogicieiiCCAP 

Des tensions continues sont appliquées d'une part entre grille et source et d'autre part entre 

drain et source du composant ; les courants engendrés par ces tensions sont mesurés. Pour ce type 

de fonctionnent statique, le phénomène de piégeage d'électrons évolue avec les conditions de 

polarisation. 

La puissance dissipée n'est pas la même à chaque point de mesures, ce n'est pas une 

caractérisation isotherme. Quelques mesures significatives sont maintenant présentées, les tracés 

des réseaux de caractéristiques Ids = f (V ds) et Ids = f (V gs) permettent de connaître le courant de 
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Chapitre 1 : Amplification de puissance 

saturation et de la tension de pincement (figure 1-13). Le logiciel permet également de déduire les 

évolutions de sa transconductance Gm et de la conductance de sortie Gd statiques. 

La caractérisation lgs = f (Vgs) avec le drain en l'air permet de visualiser le courant de la 

mise en direct de la jonction Schottky. Le coefficient d'idéalité ainsi que la hauteur de barrière Vb 

et la valeur de la tension de built-in (figure I-14) peuvent être déduits de cette caractéristique. 

Les caractéristiques Ig = f (V ds, V gs) donnent le comportement du courant grille dans les 

conditions de pincement (figure 1-15). 

Une limitation du courant de grille est imposée pour éviter la destruction du composant : la 

densité de ce courant ne dépasse pas le milliampère par millimètre de développement de grille. 

Sur ces caractéristiques, deux zones distinctes apparaissent : 

• Pour une tension V gs ir.férieure à la tension de pincement, on e:;t prés~nce du claquage 

de la diode grille-drain. Le phénomène physique reconnu comme dominant dans ce cas 

est un effet Tunnel pur ou assisté thermiquement [24]. 

• Pour une tension V gs supérieure à la tension de pincement, une évolution en courbe en 

cloche est observée, avec un maximum de courant grille croissant avec la tension V ds. 

Ce comportement est maintenant reconnu comme résultant essentiellement d'un 

phénomène d'ionisation dans le canal [25]. Cette mesure donne des renseignements sur 

les limitations du composant liées à son courant grille .. 

I-5.2.Mesures quasi- statiques impulsionnelles 

Cette caractérisation permet d'imposer au composant une température constante 

correspondant à un point de polarisation et de balayer toute une gamme de tensions V gs et V ds sans 

modifier cette température. 

La durée des impulsions utilisées est choisie suffisamment courte pour que le piégeage des 

électrons se manifeste de la même façon que dans les conditions de fonctionnement microonde. 
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Chapitre 1 : Amplification de puissance 

Ce banc initialement manuel, a été automatisé. Ce travail a constitué une partie de notre 

contribl!tion et fait l'objet d'une étude détaillée au chapitre II. 

La figure I-16 donne le schéma synoptique du banc dans sa version manuelle initiale [26]. 

Cette caractérisation consiste à appliquer sur le drain et la grille du transistor des impulsions 

synchrones de tensions. 

Nous allons, comme pour la caractérisation statique, présenter quelques mesures 

significatives. 

Les caractéristiques Ids = f(Vgs, Vds), pour différents points de polarisation, sont souvent 

utilisées par les concepteurs de circuits pour modéliser le générateur de courant de drain. 

Un exemple des caractéristiques ainsi obtenues est donné figure I-17 dans le cas d'un point de 

polarisation classe A. 

Ces mesures sont utilisées soit par le concepteur de composants, soit par le concepteur de 

circuits. Le concepteur de composants peut ~tudier les effets de pi.égeages d'~lectrons ~t les effets 

thermiques qui interviennent sur les transistors réalisés. Le concepteur de circui~s utilise les 

mesures pour modéliser les générateurs de courants du composant. Ceci est développé de façon 

Passons maintenant aux mesures hyperfréquences. 

I-5.3.Mesures hyperfréquences à l'analyseur de réseaux jusque 40 GHz 

Ces mesures sont effectuées sur un analyseur de réseau HP 85107 A de 45 MHz à 40 GHz 

pour de nombreux points de polarisation. Le programme de commande initial écrit en HP BASIC, a 

été modifié pour automatiser entièrement le processus de mesures. Ainsi nous pouvons générer les 

quelques centaines de fichiers de paramètres S, soit en fonction des tensions externes appliquées au 

transistor, soit en fonction des tensions internes. Une caractérisation complète effectuée, en fonction 

des tensions internes, peut prendre quelques heures. 
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Chapitre 1 : Amplification de puissance 

Le transistor peut être mesuré sous pointes ou bien dans une cellule réalisée au laboratoire 

(cellule« Dambrine »).Ce dernier dispositif est présenté figure 1-18. 

lignes d'accès 

connecteur K 1 connecteur K 
1 

. sliding contact 1 ~/ 

~~,/: '

1

t>------<J--..._ tro: 

1/2 boîtier Â 1/2 boîtier 

insert 

d' assemblages 

Figure 1-18 : Dispositif de mesure en cellule 

La cellule est constituée de deux demi boîtiers qui réalisent ies transitions coaxial -

microruban à l'aide d'une pièce coulissante appelée« sliding contact». La ligne rn1cromhan :l nn~ 

impédance caractéristique de 50 Q. Le transistor est collé sur un insert. Un calibrage TRL est 

effectué pour chacune des cellules réalisées. 

Nous rappelons que cette méthode utilise 3 étalons standards : 

• Une connexion directe ('Thru) 

• Des circuits ouverts (Reflect) 

• Une ligne microruban d'impédance caractéristique 50 Q entre les demi- boîtiers (Line). 

Le calibrage obtenu permet selon la qualité de la cellule d'effectuer des mesures fiables 

jusque environ 35 GHz. La figure 1-19 montre, à titre d'exemple, les mesures des paramètres S 

d'une cellule en Thru et en circuit ouvert. 

Les mesures sous - pointes sont correctes jusque 40 GHz. A chaque fois que cela est possible, 

la mesure sous - pointes est choisie plutôt que la mise en cellule. 

Après dépouillement des mesures, quelques éléments du schéma équivalent du TEC sont 

obtenus. Les procédures utilisées seront détaillées plus fmement dans le chapitre m. 
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Chapitre 1 : Amplification de puissance 

I-5.4.Mesures hyperfréquences pulsées à l'analyseur de réseaux jusque 20 GHz 

Elles utilisent un analyseur de réseau Wiltron 360B couplé au TestSet 3636. Cet équipement 

permet d'appliquer un signal hyperfréquence de courte durée (quelques dizaines de nanosecondes) 

pendant laquelle la mesure des paramètres S est effectuée. Ce banc n'était pas encore opérationnel 

au laboratoire lorsque 1' essentiel de notre travail a été réalisé. A terme, il sera couplé aux 

générateurs d'impulsions du banc quasi-statique pour permettre la mesure des paramètres S à 

température constante et à effet de piège constant. 

1-5.5. Mesures sur le banc à charge active 26-40 GHz 

Ce procédé a été proposé par Takayama [2ï]. ll consiste à appliquer des signaux synchrones 

an trnnsistor P.n P.ntréP. P.t P.n ... ortÎP.. TTn attP.nn::ltP.nr P.t nn ciP.nha,.P.nr aot. ..... P.nt "nr nn ._;O'T.I~l iniP.rtP f"n 
- . L -- 4..}·-- ---"'-~- ~----c;r""':"'----J---- ---

sortie du composant de manière à simuler une charge variable. 

Une version entièrement automatique, sans adaptation d'entrée, [28, 29] a été réalisée au 

laboratoire pour la bande 26-40 GHz. Son synoptique est donné figure I-20. 

Ce banc utilise un convertisseur de fréquence 3630 couplé à l'analyseur de réseau Wiltron 

360B. Le synthétiseur fournit la puissance hyperfréquence à 1 'entrée et à la sortie du TEC. Le 

transfert Switch permet de passer du mode banc à charge active au mode analyseur de réseaux petit 

signal ou grand signal. 

Deux ATOPS (Amplificateurs à Tubes à ondes progressives) sont présents en entrée et en 

sortie pour permettre de délivrer des puissances proches de 40 dBm (50 dB de gain à 33 GHZ). 

Les ponts réflectomètriques utilisent des coupleurs ayant une directivité supérieure à 40 dB, 

des pertes d'insertion de l'ordre de 0,3 dB et un coefficient de réflexion de 30 dB. 

Le composant peut être mesuré sous pointes ou en cellule. Dans les deux cas, un calibrage 

spécifique est effectué. 
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Le logiciel de commande permet, grâce au transfert Switch, de faire soit les mesures en load

pull soit les mesures des paramètres Sij petits et grands signaux. Pour ces dernières, des 

acquisitions des quatre paramètres S, du courant de drain Id, du courant de grille Ig et la puissance 

injectée en entrée du composant sont effectuées. 

Les paramètres Sij expérimentaux permettent de déterminer les cercles à gain constant et les 

cercles de stabilité. Un cercle à gain constant est ensuite choisi dans une région de l'abaque où le 

composant est stable; c'est dans ce cercle que seront initialisées les mesures en load- pull. 

L'exploitation de ces dernières permet de visualiser deux types de représentations : 

• Un abaque de Smith où sont repérés les lieux des coefficients de réflexion S' 11 et r L 

correspondants à un gain constant (Gp, GT ou Gav), à une puissance de sortie constante 

(Psabs ou Psdis), à un courant de grille ou de drain constant ou, enfin à un rendement 

constant (l"!P.A..E OllllD) 

• Un repère cartésien où sont représentées les évolutions du gain, du rendement ou des 

courants en fonction de la puissance d'entrée avec le coefficient de réflexion comme 

paramètre. 

Ces mesures permettent une validation ·des- schémas équivalents grand signal développés: 

Cette validation est décrite en détail dans le troisième chapitre. 
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1-6. CONCLUSION 

Dans ce premier chapitre, nous avons tout d'abord abordé les principes de base de 

l'amplification hyperfréquence, les aspects linéaires et non-linéaires ainsi que l'association d'étages 

amplificateurs. 

Dans un deuxième temps, un bref historique des réalisations récentes a été présenté. Ces 

dispositifs donnent une idée de 1' état de 1' art du domaine des amplificateurs de puissance hybrides 

dans le bande 20-40 GHz. 

Dans une troisième partie, nous avons défini les éléments du schéma équivalent d'un 

transistor à effet de champs qui sont utilisés pour 1 'étude des régimes d'amplifications linéaire et 

non-linéaire. Enfm, les mesures couramment utilisée pour extraire les éléments du schéma 

équivalent ou valider ceux -ci ont été présentées. 

Dans le deuxième chapitre, nous allons développer 1' automatisation du banc de mesures JJV 

en impulsions. 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures UV en impulsions 

U- AUTOMATISATION D'UN BANC DE MESURES I (V) EN IMPULSIONS 

U-1. INTRODUCTION 

Cette partie décrit la démarche que nous avons suivie pour mettre au point notre banc de 

caractérisation pulsée de composants à effet de champ. Les premières mesures, effectuées avec ce 

banc automatique permettent de mettre en évidence les principaux phénomènes qui apparaissent 

dans les transistors à effet de champ utilisés en amplification de puissance hyperfréquence. 

11-2. ETUDE PRELIMINAIRE ET PRINCIPE DE MESURE 

Le principal intérêt de cette méthode de caractérisation, signalé succinctement dan8 ]e premier 

chapitre, est de reproduire les conditions de fonctionnement d'un transistor inséré dans un circuit: 

auto•1!" d'un p01!1t de pclarisatior.. pr~:llableme:nt fixé, des excursions de signal s.Jnt appliquée~ au 

transistor à effet de champ testé [1, 2]. 

Deux phénomènes importants sont induits par ce mode de fonctionnement : 1 'un est 

ùtermique, i: aurre est un eiiet ae piegeage aes porteurs maJontarres. Nous nous intéressons dans un 

premier temps au phénomène thermique. 

II-2.1.Phénomène thermique [3, 41 

La température du composant n'est pas uniquement celle imposée par son milieu ambiant ; 

elle est étroitement corrélée à la puissance continue dissipée par le composant. L'écart thermique, 

induit par une variation du niveau de puissance continue dissipée, est classiquement donné par la 

relation: 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures UV en impulsions 

Dans cette expression ~ T et M' sont respectivement les variations de température et de 

puissance ; Rth est la résistance thermique du composant. Cette dernière est liée aux dimensions du 

composant par la relation : 

où e est 1' épaisseur du substrat, S sa surface et K la conductivité thermique du matériau. 

Dans 1 'hypothèse où les effets de dilatation avec la température du matériau semi-conducteur 

sont négligés, une élévation de température induit plusieurs phénomènes : des diminutions de la 

hauteur de barrière de potentiel des jonctions, de la tension de pincement et de la mobilité des 

porteurs. Les variations de température influencent donc fortement le comportement électrique des 

composants. 

L'effet principal, observé sur les transistors à effet de champ de puissance, est la réduction de 

la mobilité des porteurs quand la température croit. Une illustration de ce phénomène est dolh"'lee 

sur la figure II -1. Les ~aractéristiques statiqu~s ld=f(V ds, V gs) montrer..t claire::nen~ qu'à c:1..~~ 

ouvert, le courant de drain décroît lorsque la tension V ds augmente. En revanche lorsque le canal 

est très pincé le courant de drain se réduit fortement et, même si la tension V ds présente des valeurs 

élevées, la puissance continue dissipée reste faible et le composant se refroidit. 

En régime dynamique grand signal hyperfréquence une température moyenne est obtenue 

dans la mesure où le point de fonctionnement du composant polarisé traverse rapidement et 

alternativement les régions à canal pincé et à canal ouvert. 

Suite à ces remarques sur les problèmes thermiques une question se pose : quelles précautions 

doit-on prendre pour que la caractérisation impulsionnelle, qui consiste à appliquer des impulsions 

synchrones de faibles durées autour d'un point de polarisation, permette de reproduire fidèlement 

les conditions de fonctionnement réelles d'un composant? 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures VV en impulsions 

Des éléments de réponse peuvent être apportés à cette question en considérant deux types de 

fonctionnement. 

Le premier est celui où les coordonnées du point de polarisation ne sont pratiquement pas 

modifiées quand un signal hyperfréquence est appliqué au transistor. Ce type de fonctionnement 

s'apparente à l'amplification classe A linéaire ou faiblement non-linéaire. Dans ce cas le point de 

polarisation choisi pour effectuer la caractérisation pulsée est identique à celui de 1' étage 

amplificateur au repos. 

Dans le second type de fonctionnement, observé en régime non-linéaire et particulièrement en 

classe B, les coordonnées du point de polarisation évoluent en fonction du niveau de puissance 

hyperfréquence délivré par le composant. En conséquence, pour les mesures impulsionnelles , il 

n'est pas possible de choisir un point de polarisation analogue à celui de 1' étage amplificateur au 

repos. Néanmoins, moyennant un compromis acceptable, 1 'expérimentation présentée à la fm de ce 

chapitre permet de définir lL.'l point de polarisation pour ~ffP.ctuer les mesures p11l~ées. 

Les problèmes de mesure liés à 1 'influence de la température sur le composant étant évoqués, 

nous nous intéressons maintenant à ceux qui sont introduits par les effets de piège. 

II-2.2.Phénomènes de piégeage des électrons [5, 6] 

Les pièges d'électrons sont des niveaux accepteurs; leur densité dans le matériau dépend très 

fortement de la fùière technologique d'où provient le semi-conducteur. 

L'effet des pièges, sur les caractéristiques des transistors à effet de champ, est étroitement lié 

aux conditions dans lesquelles le composant fonctionne. Les paramètres qui influencent le plus 

1 'activité des pièges sont la fréquence, la température et la polarisation ; d'autres paramètres 

peuvent également intervenir mais leurs effets sont moindres et très souvent considérés comme du 

second ordre. 

39 



F 

L-------------------~--~ 

0 lOMHz 0 

Figure II-2 :Evolutions fréquentielles de la transconductance 
et de la conductance d'un TEC. 

F 

lOMHz 



--

Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures IIV en impulsions 

ll-2.2.a.Influence de la fréquence du signal sur les pièges 

La fréquence est un panimètre auquel les pièges sont très sensibles. Les effets de piège sont 

particulièrement marqués sur les évolutions, en fonction de la fréquence, de la conductance et de la 

transconductance d'un transistor à effet de champ. La figure ll-2 donne un exemple typique des 

évolutions de gd et gm avec la fréquence. Cette figure montre, qu'au dessus de 10 MHz, les effets 

des pièges ne sont plus à prendre en considération : les valeurs de gd et gm se sont stabilisées. 

La présence de pièges est l'un des phénomènes qui permet d'expliquer la différence entre les 

mesures RF et statique d'une même caractéristique d'un composant (le Gd par exemple). 

Une des conclusions à tirer de cette première analyse est que la caractérisation impulsionnelle 

doit être réalisée de façon à imposer au transistor un signal dont la fréquence est supérieure à 

10 MHz. A ce titre nous rappelons que le fonctionnement en pulsé doit être représentatif de celui 

obtenu en radiofréquences. 

ll-2.2.b.Influence de la polarisation du transistor sur les pièges 

TI est admis que les champs électriques qui apparaissent dans un composant induisent des 

états de pièges particuliers. Des mesures pulsées, effectuées à niveau de puissance continue dissipée 

constant, permettront la mise en évidence de ce phénomène. Pour ce faire des couples de tensions 

de polarisation (V dsO, V gsO) seront choisis tels que le produit V dsO.IdO demeure constant et des 

tensions pulsées leur seront superposées. 

ll-2.2.c.Influence de la température sur les pièges 

Ce phénomène est actuellement très difficile à mettre en évidence car il est indissociable de 

1' influence propre de la température sur le composant. 
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Cette simple description de quelques uns des phénomènes, qui apparaissent dans le 

composant à effet de champ, nous a permis de dégager quelques précautions à prendre au cours de 

la caractérisation : choix du point de polarisation selon le type de fonctionnement et fréquence des 

signaux à appliquer. A partir de ces bases, nous allons développer le principe que nous avons choisi 

pour effectuer les mesures pulsées. 

ll-2.3.Principe de la mesure 

La méthode de caractérisation impulsionnelle consiste à appliquer simultanément, sur la grille 

et sur le drain du composant, des impulsions de tensions superposées à des composantes continues. 

Des impulsions de très courtes durées avec un taux de répétition suffisamment faible sont choisies 

pour maintenir constante la température du composant et faciliter la prise de mesures. 

L'usage d'une impulsion de très courte durée est d'autant plus justifié qu'il permet d'obtenir 

des états de pièges très proches de ceux qui apparaissent en hyperfréquence. Ceper..d:!.'1t le~ 

caractéristiques du matériel de mesures font que la durée et le taux de répétition des impulsions ne 

peuvent pas être réduits à 1' extrême. 

P raûy ùt!H1eni. . 

• les durées choisies pour les impulsions sont inférieures à 300 ns. La fréquence du signal 

correspondant est donc largement supérieure à 10 MHz : fréquence au dessus de 

laquelle les états de pièges sont stabilisés (comme nous l'avons signalé précédemment). 

• la période de répétition est choisie proche de 100 JI s ce qui facilite la prise de mesures 

sur un oscilloscope à échantillonnage tout en garantissant un échauffement (ou un 

refroidissement) minimum : le taux de remplissage est inférieur à 0,3 %. 

Deux précautions supplémentaires sont prises au niveau des impulsions. 

L'une est relative aux temps de montée et de descente qui sont volontairement allongés 

(typiquement 50 ns). Cette précaution est prise essentiellement pour palier les effets 
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Id Droite de charge (VdsO) : 

Id= ~(VdsAppO -Vds) 

Droite de charge (Vds) : 

Id =~(VdsApp -Vds) 

Vds = VdsO 
Vgs = VgsO 

Vgs 

Vgs 
Vg~ IJgsO 

Vds 

Impulsion grille 

Vdi<O 

Vdi>O 

Figure II-4: Interprétation des formes d'impulsions 
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Chapitre 2 : Automatisation d'un banc de mesures UV en impulsions 

reflectométriques qui risquent d'induire, plus particulièrement au niveau de la grille, des 

surtensions locales néfastes à la vie du composant. 

L'autre concerne la position relative des impulsions: l'impulsion de drain est appliquée 

lorsque la grille a atteint le niveau de tension souhaité et le retour à V gsO de la grille ne s'effectue 

que lorsque la tension de drain est revenue au potentiel V dsO. Cette précaution limite les variations 

trop brutales du courant de drain et rend plus aisée la prise de mesures. 

TI faut également préciser que ces impulsions seront ajoutées à une composante continue. 

Ainsi, de nombreux réseaux de caractéristiques peuvent être mesurés à différentes températures et 

pour différents états de pièges. Une illustration des formes d'impulsions est donnée sur la 

figure II-3. 

100 us 
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S9ns SOns 
--.: :+- ~ :+- // 

-----~N·.:::_ ':: : /,__· ___ ______,7/ \ 
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Id 

Figure II-3: Exemples de formes d'impulsions lues avec les sondes 

Les évolutions du courant de drain en fonction du temps peuvent présenter diverses formes et 

il convient de les classifier pour faciliter la mise au point des procédures d'automatisation. Les 

formes prises par le courant de drain peuvent facilement être expliquées en s'aidant de 1 'illustration 

du réseau de la figure II-4. 
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Chapitre 2 : Automatisation d'un banc de mesures IN en impulsions 

Les considérations usuelles, effectuées sur le fonctionnement d'un transistor chargé par un 

~lément résistif, nous permettent de classifier quatre formes de courant de drain en fonction des 

polarités des impulsions appliquées sur le drain et la grille. Le tableau de la figure IT-5 résume cette 

classification. 

Les remarques préliminaires étant effectuées, nous allons aborder la mise en œuvre du banc 

de mesures. 

Comme le montre le schéma synoptique de la figure IT-6, le banc est constitué des éléments 

suivants: 

• de deux générateurs d'impulsions 

• de sondes de courant et de tension 

• d'un oscilloscope assurant l'acqui:sitiou ùes mesurt=s 

Le nombre de réseaux pulsés à relever étant très important, une procédure manuelle n'est 

raisonnablement pas envisageable. Nous avons donc opté pour la réalisation d'un banc de mesure 

automatique. Les appareils choisis sont entièrement programmables, via un bus GPIB, par un 

ordinateur compatible PC. Ce dernier permettra également de visualiser les réseaux pulsés. Sur la 

figure IT-6 le générateur, qui fournit les impulsions appliquées à la grille, sert d'horloge de 

référence: il déclenche le générateur d'impulsions de drain et permet la synchronisation de 

1' oscilloscope. Le balayage de 1' oscilloscope est déclenché à chaque impulsion fournie par le 

générateur et ceci quelle que soit l'amplitude des signaux à visualiser. 

Les tés de polarisation sont situés de part et d'autre du transistor à tester. lls permettent de 

présenter, à la grille et au drain, des impédances de 50 Q pour les très hautes fréquences ; cet 

artifice limite les risques d'oscillation en hyperfréquence des transistors à effet de champ. 

Si les générateurs sont programmés pour délivrer une tension de 1 Volt, cette valeur est 

présente au niveau du dispositif à tester uniquement si 1 'impédance présentée au générateur est de 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures VV en impulsions 

50 Q. Les transistors à effet de champ présentent très rarement une telle valeur d'impédance ; en 

conséquence, la présence de sondes de tension est indispensable pour effectuer des mesures. En 

outre, si une valeur précise de tension est souhaitée aux bornes d'un élément non-linéaire à 

caractère résistif, une procédure d'optimisation de la tension fournie par le générateur est 

obligatoire. 

La description des appareillages de mesure du banc étant faite, voyons maintenant les trois 

principales formes sous lesquelles peuvent se présenter les composants à tester : 

• Le transistor, découpé en puce, est placé dans une cellule K (décrite au premier 

chapitre). En général, cette solution est employée quand le transistor a été préalablement 

mesuré sur 1' analyseur de réseau dans cette même cellule. Dans ce cas, nous prendrons 

soin d'intercaler des transitions K-SWtA afm de ne pas dégrader les connecteurs K de la 

cellule (en réalité une tr..nsition K-K dont un des connecteurs est sacrifié est utilisée). 

• Le transistor, découpé en puce et collé sur un boîtier amovible, est placé dans une 

cellule B~lli. Cette cellule possède des connecteurs SMA de ~'réqut:!l~t:' ma.ÜrnllfH 

d'utilisation 18 GHz. 

• Le transistor est soit non découpé , soit découpé et collé sur un disque de silicium. Les 

mP.~nrP.~ ~'P.ffP~tnP.nt ~lnr~ ~nn~ nn1ntP~ ... 

Pour mettre en œuvre 1' automatisation du banc, nous avons utilisé le logiciel 

LabWindows/CVI de National Instruments. Celui-ci a été également retenu pour l'automatisation 

du banc de mesure à charge active 26-40 GHz décrit dans le premier chapitre. Ce banc et celui que 

nous mettons en œuvre seront ultérieurement couplés pour permettre la mesure automatique des 

paramètres S pulsés tout en conservant les fonctionnalités du banc irnpulsionnel I (V). Ainsi, dans 

un avenir proche, le même ordinateur commandera 3 bancs de mesures ayant des matériels 

communs. Le schéma synoptique provisoire du dispositiffmal est donné figure II-7. 

Lab Windows permet de créer un environnement uŒisateur convivial et familier. Le projet 

utilise trois composantes principales : 
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• Les drivers d'appareils de mesures : ils sont fournis par les constructeurs ou par 

National Instruments pour les appareils les plus courants. En revanche, nous avons pour 

tâche de définir complètement ceux des générateurs d'impulsions. 

• L'interface utilisateur: elle permet de créer un environnement convivial quelle que soit 

la complexité de la mesures. 

• Le programme principal : il utilise les drivers, lit des données qm proviennent de 

l'interface utilisateur et affiche les résultats sur celle-ci. La programmation s'effectue en 

langage C. 

L'appareillage et le logiciel de programmation étant définis, ·nous allons maintenant faire 

l'inventaire des fonctionnalités que doit posséder le logiciel de commande. 

II-2.4.Fonctionnalités du logiciel 

Il doit gérer les mesures réalisées sur le composant suivant les données introduites dans 

~'i11terfàœ uiilis(l.l~;;ur. Nous inùiquons donc les excursions dt: tensions impubionnelles désirées cot~ 

grille (Vgsmin, Vgsm::.x, Vgsste;:). A cause de la contrainte technique, développPe dans la deuxième 

partie, le pas de variation de la tension de drain n'est pas contrôlé. Nous définissons seulement la 

valeur maximale de la tension drain - source (V dsmax). 

Il faut également introduire les coordonnées du point de polarisation . Sa valeur n'est pas 

fixée car, dans bien des cas, une étude en fonction du point de polarisation est très utile. Ainsi, nous 

définissons les excursions du point statique suivantes : 

VdsOmin Tension continue de drain minimale 

VdsOmax Tension continue de drain maximale 

VdsÛstep Pas sur la tension continue de drain 
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VgsOmin Tension continue de grille minimale 

VgsOmax Tension continue de grille maximale 

VgsOstep Pas sur la tension continue de grille 

Une zone d'affichage présente les différents réseaux. A chaque point de polarisation 

correspond une couleur ce qui facilite la visualisation des tracés superposés. 

Nous définissons également les limites de sécurité en courant, en tension et en puissance. Une 

illustration de ces limites est donnée sur la figure ll-8 pour la mesure du courant de drain. 

·"'· Id Idmax 

) 

Vdsmax Vds 

Figure ll-8 : Limites imposées par l'utilisateur 

Un exemple du panneau de contrôle complet est donné figure 11-9. Nous y retrouvons tous les 

éléments définis précédemment. 
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Figure II-9: Panneau de contrôle du banc 

Après la mesure, le logiciel doit bien évidemment effectuer 1 'enregistrement des données. La 

précisément le composant mesuré. 

En plus de ce format propriétaire de stockage, nous avons inclus la possibilité d'enregistrer 

les données au format CITIFILE. Ce format permet d'introduire directement la table de mesures 

dans le logiciel de simulation MDS. Cet aspect est développé en détail dans le troisième chapitre. 

Une contrainte de ce format est d'avoir un pas fixe aussi bien pour Vds que pour Vgs. Etant donné 

que ce n'est pas le cas pour Vds, notre logiciel fait une interpolation pour calculer les valeurs 

intermédiaires. 

Une possibilité de relecture des mesures antérieures est également implémentée. Ceci permet 

de faire des études comparatives par superposition de réseaux. L'impression couleur est également 

gérée. Elle permet de conserver une trace écrite des mesures effectuées. 

Les dernières fonctionnalités du logiciel s'appliquent au traitement des mesures. Ainsi, nous 

pouvons obtenir la transconductance Gm et la conductance de sortie Gd. 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures UV en impulsions 

TI est souvent utile d'extraire les évolutions des courants intrinsèques en fonction des tensions 

internes. Dans la gamme de fréquences couverte par les mesures en impulsions, le schéma 

équivalent du transistor s'apparente à celui de la figure II-10. 

La mesure permet d'accéder aux courants drain Id et grille lg extérieurs en fonction des 

tensions grille et drain extérieures V gs et V ds : 

• Id= f (Vgs, Vds) Commande d'effet de champ 

• lg = f (Vgs, Vds) Avalanche grille-drain 

• lg = f(Vgs) Diode d'entrée 

La modélisation d'un composant nécessite très souvent de connaître les évolutions des 

générateurs de courant internes en fonction des tensions internes : 

• Ids = f (V gsi, V dsi) 

• Igd = f (V gsi, V dsi) 

• Igs = f 0/gsi) 

L'extraction des valeurs des tensions internes à partir des mesures réalisées t très simple; elle 

s' appme sur les relations suivantes : 

• V dsi = V ds - Rd.ld - Rs (Id+ lg) 

• Vgsi = Vgs- Rg.Ig- Rs (lg+ld) 

dans lesquelles les valeurs des résistances Rg, Rs et Rd sont celles obtenues par 

les caractérisations petit signal habituelles. 

Attribuer des valeurs aux générateurs Ids, lgd et lgs est moins immédiat. En. effet, JlOUs ne 

disposons que des mesures des deux courants externe Id et lg et des expressions : 

• Id = Ids + lgd 

• lg=lgs-lgd 
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TI convient donc de se placer dans des conditions expérimentales telles que ces relations, entre 

grandeurs électriques internes et externes, se simplifient. 

Les évolutions du courant délivré par le générateur Ids peuvent être obtenues à partir de la 

mesure des caractéristiques Id= f(Vgs, Vds) pour des tensions Vgs inférieures à celle qui place la 

jonction grille-canal en direct et supérieures à la tension de claquage de cette même jonction. Dans 

ce cas le courant Igs est nul et les expressions précédentes se simplifient. Les valeurs du courant 

internes Ids sont obtenues par la relation : 

• Ids=Id+Ig 

Les évolutions du courant interne Igd sont obtenues dans des conditions expérimentales 

analogues ; les valeurs de ce courant sont obtenues directement par inversion de sens du courant Ig 

mesuré. 

Lors du tracé du réseau de caractéristiques Ig = f(Vgs), la tension grille-source appliquée est 

p0sitive et le drain du composant est placé en circ:..it ouvert. Dans ces conditicns, on a Ids = Idg = 0 

soit: 

• Igs = Ig 

• Vgsi = Vgs- (Rg+Rs) Igs 

Les calculs des courants et tensions internes peuvent s'effectuer automatiquement en 

introduisant les valeurs des trois résistances d'accès dans le logiciel de dépouillement des mesures. 

Les expressions, où sont définies les tensions internes en fonction des grandeurs mesurées, 

montrent clairement que les évolutions des générateurs de courants internes ne sont plus obtenues à 

tension Vgs constante (comme expérimentalement) mais sont fonctions de variations simultanées 

de Vgsi et Vdsi. Notre logiciel ne permet pas encore d'interpoler des fonctions de deux variables 

(V gsi, V dsi) pour retrouver les évolutions classiques des courants pour une tension V gsi constante. 
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Pour résoudre ce problème, nous utilisons actuellement un logiciel commercial pour effectuer cette 

opération mathématique. 

Nous allons aborder maintenant les problèmes liés à l'automatisation. 

ll-2.5.Mise en œuvre de l'automatisation 

Le banc de mesure manuel décrit dans le premier chapitre ne permet pas une automatisation 

directe avec les fonctionnalités décrites ci-dessus. Les appareils mis en cause sont les suivants : 

• Le générateur d'impulsions HP214. Celui-ci n'est pas programmable; il ne possède pas 

deportGPffi. 

• L'oscilloscope Tektronix TDS520. C'est un« faux 4 voies»; les deux dernières voies 

n'ont que deux calibres d'amplitude possibles: 1 V/Div ou 10 V/Div. De plus cet 

appareü n'est pas équipé à'une voie àe synchronisatiOn externe. Ur, pour réaliser la 

mesure complète, il faut d'une part quatre vraies entrées pour les signaux Vds, Vgs, Id, 

Ig ct J' aùtre pcu:t une entrée aàùirionnelle de synchronisation externe. l...jous verrons par 

la suite que le courant Ig sera obtenu par une mesure différentielle de tension mais cela 

ne change en rien le nombre d'entrées utilisées. 

Compte tenu des remarques précédentes, un investissement en matériel est indispensable 

pour permettre 1 'automatisation de la prise de mesure. Cet investissement s'est effectué en deux 

étapes ; c'est pour cela que nous allons présenter les deux versions successives du banc de mesures 

pulsées. 

• La première version suit l'achat d'un générateur d'impulsions programmable. La 

mesure du courant de grille n'est pas encore envisagée. Les quatre entrées de 

1' oscilloscope sont utilisées pour mesurer les tensions V ds et V gs, le courant Id et 

réaliser sa synchronisation. 

• La seconde version suit l'achat récent d'un oscilloscope doté d'une entrée de 

synchronisation externe et qui possède quatre entrées indépendantes et identiques. ll 

rend possible la mesure du courant de grille. 
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Ainsi, dans les deux parties qui vont suivre, nous allons décrire en détailles deux dispositifs 

et présenter les mesures effectuées sur chacun des bancs 

11-3. BANC AUTOMATIQUE DE MESURES 1/V EN IMPULSIONS -VERSION 1 

Dans cette partie, les principales caractéristiques des appareils de mesures et la procédure 

informatique mise en œuvre sont détaillées. Nous présentons également les premières mesures 

effectuées. 

II-3.1.Description du matériel 

11-3.1.a.Les générateurs d'impulsions 

Les mveaux de tension et de courant, appliqués côté grille et côté drain peuvent être 

notablement différents. De uA. modèic~ de générai.eurs d' impuisions suni. donc utilisés. " , 

Coté grille, nous utilisons le générateur Tektronix PG2011. 

Ses principales caractérisations sont les suivantes : 

• Générateur entièrement programmable. 

• Impédance de sortie 50 Q 

• Durée des impulsions variable de 10 ns à 9.9 s 

• Temps de montée et de descente indépendants et ajustables: de 5 ns à 10 ms. 

• Période des impulsions réglable de 20 ns àlO s. 

Les impulsions délivrées sont du type suivant : 

--JI '\Hi (Niveau haut) 

\. ...... , __ Lo (Niveau bas) 
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Sortie du générateur fermée sur 50 n en circuit ouvert 

Tensions V mini Vmaxi V mini Vmaxi 

Hi -9.5V lOV -19 v 20V 

Lo -8 v 7.9V -16 v 15.8 v 

AV=Hi-Lo 0.5V lOV lV 20V 

Le courant maximum, susceptible d'être délivré par ce générateur, n'est que de quelques 

dizaines de milliampères ; il est suffisant pour alimenter correctement la grille. 

L'excursion de tension minimale, susceptible d'être délivrée par le générateur, est de 

± 0,5 Volts. Cette excursion est trop importante pour permettre un relevé précis des caractéristiques 

au voisinage d'un point de polarisation; à titre indicatif nous rappelons que certains transistors à 

effets de champ passent de 1' état bloqué à 1' état saturé pour de telles variations de tension. Pour 

montage. La valeur de la division est ajustable en fonction du composant à caractériser. 

La commande du générateur PG2011 par LabWindows nécessite le développement d'un 

driver. Sa création consiste à introduire des fonctions globales de commande. Ces fonctions font 

appel aux fonctions primaires de l'appareil par l'intermédiaire du standard GPffi. Les fonctions 

primaires sont fournies avec la documentation de 1' appareil de mesures. 
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Les fonctions globales créées sont les suivantes : 

Init Initialisation de la liaison GPffi. 

Output on/off: Activation ou non de la sortie. 

SetVoltage: Initialisation de l'amplitude de l'impulsion. 

(niveau haut et bas, complément. .. ) 

Timing Initialisation des données temporelles de l'impulsion. 

(période, délai, largeur, temps de montée et de descente ... ) 

Trigger Initialisation du mode de synchronisation. 
1 
1 

(externe, mteme, pente ... ) 

Close Fermeture de la liaison GPIB. 

Ces fonctions permettent de gérer entièrement le générateur qui alimente la grille. 

réalisé (le générateur utilisé dans le banc pulsé manuel n'étant pas programmable) ; les critères de 

choix de cet appareil sont les suivants : 

• Les impulsions fournies doivent être suffisamment courtes et posséder une amplitude 

supérieUre à 10 Volts. 

• Le courant susceptible d'être délivré peut dépasser quelques centaines de milliampères. 

• L'amplitude minimale et la résolution de l'appareil doivent être assez petites car 

l'utilisation d'un diviseur de tension n'est pas envisageable compte tenu des amplitudes 

du courant de drain à fournir à certains composants de puissance. 
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Notre choix s'est porté sur le générateur Hewlett Packard 8110. 

Ses principales caractéristiques sont les suivantes : 

• Générateur entièrement programmable. 

• hnpédance de sortie 50 Q 

• Durée des impulsions variable de 3.3 ns à 999 ms 

• Temps de montée et de descente indépendants et ajustables : de 5 ns à 10 ms. 

• Période des impulsions réglable de 6.6 ns à 999 ms. 

Les impulsions délivrées sont du type suivant : 

Sortie du générateur fermée sur 50 Q 
1 

en circuit ouvert 

Tensions V mini Vmaxi V mini Vmaxi 

Hi -9.9V lOV -19 v 20V 

Lo -8 v 7.9V -16 v 15.8 v 

!:J.V=Hi-Lo 0.5V lOV lV 20V 

1 

Le générateur possède deux voies identiques qu'il est possible d'additionner ; dans ce cas les 

valeurs des tensions et des courants précédemment définies sont doublées. Les caractéristiques de 

ce générateur nous permettent de caractériser pratiquement tous les types de transistors à effets de 

champ. 

54 



Générateur d!impulsions 1 

TEKTRONIX PG 2011 

Vgs 

SYNCHRONISATION + GPIB 

Oscilloscope numérique 
TEKTRONIX TDS 520 

300 ns 
Vgs < > 

VgsO ".T"\._ 
150 ns 

Vds t\ 
VdsO · ...... --

Id n 
_/~ 

Générateur d'impulsions 
HP 8110 

Vds 

Vas 1 .____t 
Diviseur de 

tension réglable 
Sonde de 
tension 

..... 

Id 

TEC 

Figure II-11 : Schéma synoptique du banc de mesure - Version 1 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures W en impulsions 

Comme dans le cas du générateur Tektronix, nous avons écrit un driver pour automatiser la 

commande. Ses fonctions sont à l'image de celles définies précédemment. 

Intéressons-nous maintenant à la partie mesure 1 acquisition ; elle est constituée de 

1' oscilloscope et des sondes de courant et de tension. 

II-3.1.b.L'oscilloscope 

L'appareil, utilisé pour la première version du banc schématisée sur la figure II-11, est 

l'oscilloscope numérique TDS520. Comme nous l'avons signalé précédemment, c'est un« faux 4 

voies»: en effet, les voies Aux1 et Aux2 ne possèdent que les calibres 1 V/Div et 10 V/Div. Outre 

ce manque de souplesse de réglage, l'oscilloscope n'a pas d'entrée de synchronisation externe. Les 

voies 1 et 2 sont utilisées pour les mesures de la tension V gs et du courant Id ; la voie Aux 1 permet 

la mesure de V ds et la voie Aux2 assure la synchronisation de 1' appareil. 

La bande passante et la vitesse d'acquisition .;:ont sufnsante~ pour que notre ba.'1c de rne~ure 

fonctionne dans de bonnes conditions. 

Enfin, cet appareil est entièrement programmable et son driver est disponible. 

II-3.1.c.Les sondes de courant et de tension 

Nous utilisons deux sondes de tension actives Tektronix P6205 ; leur bande passante est de 

750MHz. 

La sonde de courant est un transformateur courant 1 tension Tektronix CTI qui ne permet que 

la mesure de courant alternatif. Son rapport de conversion de 1 rn V pour 5 mA. 

La description de la première version du banc de mesures pulsées étant faite, nous allons 

aborder de façon plus détaillée l'implantation des procédures de mesures, les problèmes rencontrés 

et les solutions adoptées. 
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II-3.2.Problèmes rencontrés et solutions adoptées 

II-3.2.a.Procédure d'ajustage de la tension de grille 

Comme nous l'avons déjà signalé, la tension présente en sortie du générateur est équivalente 

à celle qui lui a été assignée par programmation, uniquement si la sortie du générateur est chargée 

par une résistance de 50 n. Or, dans la gamme de fréquences utile à cette étude, la grille d'un 

transistor à effet de champ présente pratiquement une impédance équivalente à celle d'un circuit 

ouvert. En conséquence, si le générateur est connecté directement au té de polarisation, l'amplitude 

minimum de l'impulsion appliquée à la grille est voisine de 1 Volt: c'est une des caractéristiques 

du générateur. 

séparées par un pas de tension de grille de quelques centaines de millivolts. 

Ces deux remarques montrent qu'une incompatibilité existe entre les caractéristiques du 

générateur et le pas sur la tension V gs à appliquer au composant. Le circuit, que nous avons choisi 

pour résoudre ce problème, est un diviseur de tension ajustable manuellement ; il est schématisé sur 

la figure suivante : 

Diviseur=1 Diviseur=2 Diviseur=5 Diviseur=1 0 OUT 
.........•........•........ r----

· V1 V2 V3 V4 

v l:lviseur, R,N=50n 47n 

Un sélecteur permet de choisir manuellement des divisions de tension par 1, 2, 5 ou 10. Les 

valeurs des résistances sont choisies de manière à présenter, à la sortie du générateur, une 

impédance voisine de 50 n quelle que soit la position du sélecteur (V1, V2, V3 ou V4). 
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Pratiquement, au début d'une séquence de mesures, le logiciel demande à l'utilisateur de 

positionner le sélecteur sur 1 'une des quatre positions. Cette position est calculée en fonction des 

données introduites sur le panneau de contrôle. Pour fixer les extremums de tension désirés au 

niveau du composant, une optimisation est effectuée en tenant compte du rapport de division. 

II-3.2.b.Procédure d'ajustage de la tension de drain 

Les caractéristiques techniques du générateur autorisent une connexion directe au té de 

polarisation de drain. Le problème majeur est la charge présentée au générateur par la sortie du 

transistor : elle varie généralement de quelques ohms à quelques centaines d'ohms selon 1 'état de 

conduction du composant. A priori, il est donc difficile d' esti'ller la tension exacte présente en 

sortie du générateur. Une procédure d'ajustage de cette tension, qui prend en compte les valeurs 

mesurées, est indispensable. Cette procédure doit être optimisée pour réduire le temps de mesures. 

La solution ::ldoptée est la suiv~nte : 

• Nous n'i..rnposons pas de pas fnœ pour acc::::-0ître la te~~sicn de drain pulsée. :!j; ûiv'-<&..i ..!u 

générateur est incrémenté de 0.1 V mais la mesure de Id a seulement lieu si une 

variation suffisante de Vds est aooarue au niveau du transistor. Ceci !'ermet de limiter Je 

nombre de mesures quand le transistor est très conducteur. 

• Le niveau continu à appliquer, représentatif de la polarisation, est déterminé 

préalablement à la mesure pulsée. La procédure d'ajustage est semblable à celle 

effectuée coté grille. 

II-3.2.c.Acquisition des niveaux de tension par l'oscilloscope 

La précision de mesure est d'autant plus grande que l'impulsion occupe une grande partie de 

l'écran. Toutefois, l'oscilloscope ne délivre aucun message d'erreur si l'impulsion dépasse les 

limites de l'écran et il renvoie des mesures erronées. En conséquence, il faut faire en sorte qu'avant 
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chaque lecture, l'impulsion soit localisée dans l'écran et occupe une grande partie de la surface 

disponible comme l'illustre la figure II-12. 

1 

r Id ' J , 
1 6 div au minimum 

Il 

PosOK = -3 div 
/ldC ' ... 

Figure II-12: Placement d'un signal sur l'écran de l'oscilloscope 

Pour effectuer cette opération, les réglages suivants sont à réaliser sur 1' oscilloscope : 

• L'application d'un offset (décalage) permet de faire abstraction de la composante 

référence relative « zéro volt » de 1' oscilloscope doit se situer à 1' intérieur des huit 

graduC~t10ns prin..dp3.les de 1' ~cran. 

.. La référence relative « zéro volt ~> de I' oscillosccpe est volor.tairem~nt placée à }~ 

division du bas de l'écran si l'impulsion·de tension est positive; à~ division du haut de 

l'écran si l'impulsion est négative. 

• L'échelle d'amplitude de l'oscilloscope étant programmable, sa valeur sera optimisée 

pour que l'impulsion, affichée sur l'écran, occupe une hauteur voisine de 7 divisions. 

Le dernier point de cette procédure de réglage n'est pas applicable aux voies auxiliaires de 

l'oscilloscope qui possèdent deux calibres fixes 1 V/div et lOV/div. 

La lecture fmale des mesures dépend de la grandeur à mesurer. 

I/-3.2.c.l.Mesure de la tension grille- source 

Elle s'effectue sur une entrée principale de 1' oscilloscope. Les trois points de la procédure, 

précédemment défmie, lui sont applicables. Cette procédure de lecture est bien évidemment 
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couplée à celle de 1' optimisation de tension du générateur Tektronix qui alimente la grille à travers 

un circuit diviseur de tension. 

/I-3.2.c.2.Mesure de la tension drain- source 

Elle est réalisée sur une voie auxiliaire de l'oscilloscope avec un calibre de 1 V/Div ou de 

10 V/div. Cette contrainte simplifie la prise de mesures au détriment de la précision. 

ll-3.2.d.Mesure du courant de drain pulsé 

Elle s'effectue sur une voie principale de 1' oscilloscope. Les trois points de la procédure, 

précédemment définie, lui sont applicables. Cependant la mesure de Id demande un temps plus 

long ; en effet, la vale~r de ce courant est inconnue et il convient d' a..fficher 1 'LTJ.tégralité de son 

évolution sur la plus grande surface d'écran possible. La méthode que nous avons choisie est, dans 

un prer.'Jer temps, d'effectuer une première lectu:e sur un calibre élevé ( 100 mA/Div) puis, dans un 

second temps, de dilater l'impulsion de courant par réduction du calibre. 

La mesure du courant de drain est cependant incomplète car la sonde utilisée -est uniquement 

sensibie aux vanatlons de courant. Pour mesurer la composante continue du courant de drain, nous 

avons eu recours à un artifice qui est exposé dans ce qui suit. 

ll-3.2.e.Mesure de la composante continue du courant de drain 

La mesure de IdO est réalisée préalablement à celle de la composante pulsée. 

L'idée exploitée, pour effectuer cette mesure, est d'utiliser les potentialités de la sonde de 

courant en appliquant au composant une impulsion négative de même amplitude que la tension 

continue V dsO qui assure sa polarisation. 
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Figure II -14 : Algorithme de la mesure - Banc version 1 



Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures 1/V en impulsions 

L'hypothèse, sur laquelle repose cette idée, est que l'excursion de courant induite par la 

variation de tension (figure ll-13) possède la même valeur que le courant moyen IdO. Nous 

effectuons donc une mesure, de type pulsée, de la composante continue du courant de drain. 

VdsO 

~0 
Figure ll-13: Obtention de la valeur de IdsO 

0 

-IdO 

La composante continue est mesurée sur 1 'oscilloscope avec une procédure identique à celle 

utilisée pour déterminer la composante pulsée du courant de drain. La valeur de Idso est ensuite 

mémorisée pour être ajoutée à chaque valeur du courant pulsé mesuré. Le courant total de drain est 

donné par 1 'expression : 

Id= IdO + ldi 

Les pa.rticularités de notre méthode de mesure étant exposées, nous clécrivons.,.maiJltPrHmt le 

déroulement complet de cette caractérisation. 

II-3.3.Algorithme de la caractérisation I(V) pulsée 

L'algorithme du programme est représenté sur la figure II-14. Le logiciel, que nous avons mis 

au point, autorise les tracés successifs de plusieurs réseaux. Dans le cas où les réseaux pulsés sont 

tracés pour plusieurs points de polarisation, le panneau de contrôle permet d'introduire: 

• Les valeurs minimales (V start) et maximales CV stop) de V gsO et V dsO ; 

• Les pas de variations souhaités pour ces deux tensions. 

Après validation des données, introduites sur le panneau de contrôle, la partie caractérisation 

peut débuter. 
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Nous déterminons les tensions continues que doivent fournir les générateurs pour obtenir les 

valeurs V gsO et V dsO requises au niveau du composant. Nous mémorisons la valeur du courant 

continu ldso. 

Nous appliquons la tension de grille voulue et nous balayons la tension de drain de 0 à 

V dsOstop. Pour chaque valeur de V ds, nous mesurons le courant de drain pulsé et nous stockons la 

valeur de Id = ldi + IdO. 

Nous faisons de même pour chaque équipotentielle de grille. Le réseau est ensuite traçé ainsi 

que le point de polarisation correspondant. 

Nous effectuons cette procédure pour tous les points de polarisation VgsO etVdsO. 

Les étapes critiques, qui concernent les mesures pulsées autour de chaque point de 

polarisation, ont été décrites précédemment. 

Le principe de fonctionnement de notre banc de mesures est maintenant décrit ; nous allons 

détailler quelques unes des mesures les plus typiques qui ont été effectuées. 

II-3.4.Mesures efiectuées 

Avec ia version manueiie üu oanc, ie rracé rie réseau ciurair piusteurs neures ; 1a version 

automatisée permet le relevé de plusieurs réseaux en moins d'une heure. Les caractéristiques 

mesurées offrent un double intérêt : 

• Le concepteur de composants peut étudier les effets de piège et les effets thermiques 

qui apparaissent dans le semi-conducteur utilisé. 

• Le concepteur de circuits peut connaître les caractéristiques du composant autour du 

point de polarisation choisi. 

Nous allons aborder ces deux points en évaluant les avantages et les limites de notre banc de 

caractérisation pulsée. 
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-- V gso=-0.4 V V dso=O V 

120 
-- Vgso=OV Vdso=OV 
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Figure II-15: Mise en évidence des effets de pièges 
du TA33420 à Vdso=O V 

3 

140 -rr===========;------; 
-- Vgso=-0.5 V V dso=0.5 V-~ J 
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Figure II -16 : Mise en évidence des effets de pièges 
du TA33420 à canal pincé 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures IIV en impulsions 

II-3.4.a.Mise en évidence des effets de piège 

Essentiellement deux méthodes existent pour n'évaluer que les effets de piégeages des 

porteurs sans prendre en compte les effets thermiques. 

La première consiste à avoir une puissance continue dissipée nulle au niveau de transistor. Ce 

résultat est obtenu soit avec une tension de polarisation V dsO nulle, soit avec une tension V gsO qui 

maintient le composant pincé. 

La seconde méthode est de toujours appliquer la même puissance continue au composant. 

Cette condition peut être réalisée par un choix judicieux de points de polarisation tels que le produit 

V dsO.IdO demeure constant. 

La figure IT-15 est une illustration de la première méthode. Le composant testé est un 

transistor industriel : le Thomson Toutatis de 4 x 50 p. rn de cl~veloppe:m~n! d~ gdle. Les deu~ 

. 
réseaux tracés sont obtenus pour une tension V dsO nulle et deux tensions V gsO. 

La figure 11-16 illustre également la première méthode: une tension continue VgsO inférieure 

à la i.t:nsion de pincement bloque énergiquement le composant et les réseaux sont tracés pour des 

tensions V dsO différentes. 

Sur ces deux exemples les variations, qui sont induites par les effets de piège, n'excèdent pas 

10 % de la valeur du courant de drain. A ce niveau, aucune conclusion générale ne peut être tirée 

car, suivant le transistor testé, des variations du courant de drain contradictoires sont souvent 

obtenues. 

La figure 11-17 illustre la deuxième méthode qui est appliquée à la caractérisation du 

transistor DHS153 (4 x 50 Jim) pour des puissances continues dissipées de 28 et 120 mW. Ici 

encore, les variations n'excèdent pas 10 %. 

Une étude complète a été effectuée sur le transistor Texas Instruments (1900 Jim). Son réseau 

statique ainsi que les points de polarisation autour desquels ont été réalisées les mesures pulsées, 
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Chapitre 2 : Automatisation d'un banc de mesures IN en impulsions 

sont présentés sur la figure II-18. Ces points de polarisation décrivent trois équipuissances 400, 760 

et 1400 mW. La figure II-19 présente la première analyse déduite des mesures: l'é~olution de deux 

équipotentielles de grille (0 et -2 V) à puissance continue dissipée constante. Nous constatons que 

plus le courant statique est important ou que la tension de drain est faible, moins le composant est 

conducteur. Nous obtenons des variations maximales de 30 % à canal ouvert. Les variations à canal 

pincé sont beaucoup moins importantes. 

Après ces quelques exemples de mise en évidence des effets de piège, nous allons présenter 

l'influence de la température sur les composants. 

II-3.4.b.Mise en évidence des effets thermiques 

Pratiquement il est très difficile de dissocier les effets thermiques et les effets de piège. En 

effet, les derniers peuvent être différents quand la température varie. Cependant, lorsque le 

transistor étudié est peu sensible aux effets de pi_è~e, il est possible d':.d .. 'Tiettre ctue ileci r~st~ vïai 

quelle que soit la température ; une étude thermique est alors envisageable. 

Nous comparons souvent les réseaux pulsés obtenus pour un point de polarisation fixé à ceux 

oi:neuus saus puissance cuminue ûissipée pour <iirrérentes temperatures. Un dtsposttit de chauftage 

permet de porter la température du composant à 150°C. La figure II-20 représente les réseaux 

mesurés à des températures allant de 25 à 150°C. Le réseau superposé est mesuré à température 

ambiante pour un point de polarisation tel que le composant dissipe 145 rn W. Cette comparaison 

donne une estimation de la température de fonctionnement du composant (environ 1 00°C) et de sa 

résistance thermique. Néanmoins, il existe des méthodes plus précises pour mesurer cette résistance 

thermique [7]. 

L'analyse des aspects thermiques précédemment présentée a également été entreprise pour le 

transistor Texas Instruments TI1900. La figure II-21 met en évidence les variations des deux 

équipotentielles de grille (0 et -2 V) en fonction de la puissance continue dissipée (donc de la 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures VV en impulsions 

température) pour deux polarisations de drain (4 et 8 V). Nous constatons que plus le composant est 

chaud, moins il est conducteur. Cette prenùère constatation est un exemple typique de l'influence 

de la température sur les composants mais n'oublions pas que ce transistor est très influencé par les 

pièges et qu'un comportement inverse aurait pu être constaté. L'étude de l'équipotentielle de la 

région pincée ( -2 V) est beaucoup plus intéressante car elle est peu sensible aux effets de piège. En 

effet, nous remarquons que plus le transistor est chaud, plus la tension d'avalanche est élevée. Cette 

constatation expérimentale correspond aux prévisions théoriques issues des modélisations 

physiques de composants [8]. De plus, il faut noter que l'augmentation de courant due à l'avalanche 

est plus importante quand le composant est chaud (pente de la courbe). 

II-3.4.c.Mesures pour le concepteur de circuit 

Une modélisation correcte du générateur de courant de drain Ids, en fonction des tensions 

Vds et Vgs, est indispensable pour la ccmception des circuits. Le modèle de Ids, qui ser:::. l':)bjet 

d'une étude détaillée dans le chapitre 3, est très souvent extrait d'une caractérisation 

impulsionnelle, effectuée autour d'un point de polarisation. 

II -3 .4.c.l. Conception d'un amplificateur classe A 

La comparaison des caractéristiques statiques aux caractéristiques pulsées d'un même 

composant est représentée sur la figure ll-22. Cette figure montre clairement qu'une modélisation 

de Ids, à partir du réseau statique, est irréaliste : en fonctionnement impulsionnel le composant est, 

rappelons le, dans un état comparable à celui de son utilisation en circuit. 

II-3.4.c.2.Conception d'un amplificateur classe B 

Dans ce mode de fonctionnement particulier, le point de polarisation et la température 

évoluent avec le niveau de puissance délivré par le composant. 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures VV en impulsions 

La figure 11-23 montre un exemple comparatif de caractéristiques pulsées d'un composant 

polarisé en classe Ben régime petit signal (IdO=Idss/lQ) et en fort signal (IdO==Idss/3). 

Une modélisation correcte du générateur de courant Ids consisterait à évaluer les évolutions 

du réseau de caractéristiques pulsées en fonction de la puissance fournie par le transistor. 

Actuellement cette modélisation n'est pas encore possible mais, compte tenu de la figure 11-23, une 

solution acceptable peut être adoptée si les transistors utilisés sont peu sensibles aux effets de 

pièges. Comme 1' écart entre les réseaux se réduit pour les courants Ids inférieurs à Idss/2, nous 

pouvons admettre que le générateur de courant Ids d'un transistor, qui fonctionne à pleine puissance 

en classe B, peut être modélisé à partir de son réseaux pulsé, tracé autour d'un point de polarisation 

de type classe A. 

IT-3.S.Coü.du~ion 5lui' l&. premièJ.'e fersiun dn banc 

La première version du banc de caraçtérisation pulsée nous a perrrJs de ~e!t:."e en tvidence 

les effets thermiques et les effets de piège qui influencent le fonctionnement des composants. Elle 

nous a également permis de dégager des informations intéressantes en ce qui concerne la 

Hludtli:saûun ùu génGrareur ùe courd.IU Iàs ries rransisrors à eifet âe champ qUI ioncuonnent en 

classe B. 

Des insuffisances sont toutefois apparues au niveau de 1' oscilloscope : imprécision des 

mesures de V ds pulsée et impossibilité d'évaluer le courant de grille. 

Une modification de banc de mesures a été entreprise pour palier les insuffisances de la 

première version. Nous nous limitons, dans ce qui suit, à détailler les améliorations apportées à la 

version de banc décrite précédemment. 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures 1/V en impulsions 

11-4. BANC AUTOMATIQUE DE MESURES IN EN IMPULSIONS -VERSION 2 

Un investissement en matériel a permis d'apporter des améliorations importantes à la 

première version du banc de mesure. Trois nouvelles possibilités nous sont offertes [9] : 

• Amélioration de la précision des mesures avec un oscilloscope possédant quatre vraies 

voies. 

• Mesure directe de la composante continue du courant de drain avec une nouvelle sonde 

à effet Hall. 

• Possibilité de mesurer le courant de grille avec une sonde de tension différentielle. 

Un schéma synoptique du banc est représenté figure II-24. 

Nous noüs limiterons, dans ce qui suit, à décrire les nouveaux matériels utilisés, les 

procédures de mesure mises en œuvre et quelques unes des mesures pff~ct-Jé~s _ 

II-4.!.Descrictiun d:: :::t~t2ri~l 

II-4.1.a.Oscilloscope 4 voies 

L'oscilloscope est la pièce maîtresse du banc de mesures; c'est aussi la plus onéreuse. Une 

étude prospective, des potentialités offertes par différents appareils, nous a permis de retenir le 

modèle Tektronix TDS 644B. 

Les principales caractéristiques de cet oscilloscope sont les suivantes : 

• 4 voies indépendantes de bandes passantes 0 - 500MHz. 

• Entrée de synchronisation externe additionnelle. 

Les mesures de V gs, Id, V ds et Ig sont respectivement effectuées par les voies 1, 2, 3 et 4 de 

1 'oscilloscope. 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures VV en impulsions 

II-4.l.b.Les sondes de courant 

II-4.l.b.l.Sonde de courant du drain 

La sonde que nous avons choisie pour mesurer le courant de drain est une sonde à effet Hall 

(Tektronix P 6022) qui permet la mesure des composantes pulsée et continue d'un courant. La 

sensibilité maximum de cette sonde est de 1 mA par division. La connexion à 1' oscilloscope de cet 

instrument de mesures n'est pas directe; elle se fait via un amplificateur programmable Tektronix 

AM5030. Nous avons réalisé le driver indispensable au logiciel LabWindows pour commander cet 

amplificateur. Les principales fonctions créées sont résumées dans le tableau suivant : 

1 
T·--·-· 

lrut lmtialise la liaison GPIB en entrant 1 'adresse. 

De gauss Initialisation de la sonrle cie cour:mt IJar 1 'interface A..\115030. 

Setup 
1 

T.n.'!iaEsatio!l de l'~r;helle, du mod~ de ccuplage, de la bande-

passante et du niveau. 

-... --..... ~-·" .. -- ·-·· ... --··· ............ ~ ...... -
Trigger Fermeture de la liaison GPIB. 

II-4.l.b.2.Sonde de courant de la grille 

Une étude préliminaire nous a montré que l'utilisation d'une sonde de tension différentielle 

est indispensable. En effet, nous désirons obtenir une précision de quelques dizaines de 

microampères et aucune sonde de courant ne permet de mesurer de si faibles valeurs. Ainsi, nous 

obtenons le courant de grille par une mesure différentielle de tension aux bornes d'une résistance de 

précision. ll est indispensable que la sonde possède un taux de réjection en mode commun 

important de manière à pouvoir mesurer de faibles différences de niveaux d'impulsions 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures 1/V en impulsions 

superposées au niveau continu. A notre connaissance, il n'existe actuellement sur le marché qu'un 

seul modèle disponibl~ permettant ce type de mesures; c'est la sonde différentielle HP1141 

associée à l'amplificateur HP1142. Ce dernier n'est pas programmable mais sa configuration ne 

doit jamais être modifiée en cours de mesure. 

L'usage du matériel décrit ci-dessus nécessite des modifications importantes de la première 

version du banc pulsé. Nous abordons, dans la partie suivante, les problèmes introduits par ces 

modifications. 

ll-4.2.Problèmes rencontrés et solutions adoptées 

ll-4.2.a.Mesure de la tension de drain 

La mesure diffère quelque peu de celle décrite précédemment. L'utilisation d'une vraie voie 

d'oscilloscope nous permet d'ajuster son calibre pou!." :lcc:::c!t!."e notablcme:::1t la précision d~ la 

mesure. Une procédure, en tous points semblables à celle décrite pour la tension V gs est adoptée. 

La composante continue superposée à 1' impulsion V dsp, est mesurée et compensée par 

!'~trcdü~~ûù .:1'um;; i.çu;:,.Ïuu Ùc; ùél;~age au niveau àe i'osciüoscope; la composante pulsée est 

ensuite dilatée pour occuper environs sept graduations principales sur 1 'écran. Finalement une 

lecture de la mesure est effectuée. 

ll-4.2.b.Mesure du courant de drain 

La sonde de courant est branchée sur un amplificateur à gain programmable. Celui-ci permet 

la modification de l'échelle de mesures en conservant le même calibre de 10 mY/div pour la voie 

de 1' oscilloscope. 

Comme pour les mesures des tensions, la composante continue du courant est mesurée et 

compensée par l'introduction d'une tension de décalage au niveau de l'oscilloscope; la référence 
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Chapitre 2: Automatisation d'un banc de mesures VV en impulsions 

de 1' oscilloscope est fixée à Y2 graduation principale à partir du haut ou du bas de 1 'écran selon la 

polarité de la composante pulsée ; cette dernière est dilatée pour occuper environ sept graduations 

principales sur 1 'écran et fmalement une lecture de la mesure est réalisée. 

ll-4.2.c.Ajustage de la tension de grille 

Pour la mesure du réseau de caractéristiques Id=f(Vgs, Vds), cette procédure est identique à 

la première version. En revanche pour la mesure du réseau lg=f(Vgs, Vds), la tension de grille du 

TEC va varier suivant la tension de drain car cette dernière modifie le courant de grille. Ainsi, afm 

d'obtenir des réseaux pour des équipotentielles de grille, il faut modifier la tension de grille délivrée 

par le générateur à chaque incrément de tension de drain. Cette caractéristique fait que la mesure de 

ce type de réseaux prend beaucoup de temps. 

ll-4.2.d.Mesure du courant de grille 

La sonde mesure la différence de potentiel aux bornes d'une résistance de 100 Q. Ici encore, 

1' échelle verticale de 1' oscilloscope est calculée de manière à effectuer une lecture précise des 

ru veaux de 1 'impulsion. 

II-4.3.Algorithmes des différents types de mesures 

Le logiciel permet de tracer les réseaux de caractéristiques ld=f(Vgs, Vds), Ig=f(Vgs, Vds) et 

lg=f(Vgs). Un panneau de contrôle différent est associé à chaque type de mesure: 

• Pour ld=f(Vgs, Vds), le panneau de contrôle est identique à celui de la première version. 

L'algorithme de cette mesure est présenté figure II-25. 

• Pour lg=f(Vgs, Vds), il regroupe les informations du point statique VgsO et VdsO, des_ 

équipotentielles de grille et des limites de tension de drain V dsstop et de courant de 

grille Igstop. L'algorithme est donné figure II-26. 
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• Pour Ig=f(Vgs), le générateur qui alimente le drain n'est pas connecté. Le panneau de 

contrôle regroupe les informations de la tension continue de grille V gsO et des limites de 

tension de grille Vgsstop et de courant de grille Igstop. L'algorithme est donné sur la 

figure II-27. 

Après avoir décrit en détail la seconde version du banc de mesure, nous allons aborder les 

mesures effectuées avec celui-ci. Nous ne présentons que les mesures de courant de grille c'est à 

dire les mesures de la diode Schottky en direct et de la zone de claquage en inverse. 

II-4.4.Mesures effectuées 

L'intérêt majeur d'une mesure impulsionnelle du courant de grille par rapport à la mesure 

statique est de pouvoir appliquer des tensions beaucoup plus importantes aux composants sans les 

endommager. 

II-4.4.a.Mesure du courant de grille en direct 

La figure II-28 prés2rrte la m~::;ure de 1.:. diod.e Schottky du DHS 153. La tensiorrdè barrière est: 

de l'ordre de 0.75 V. 

II-4.4.b.Mesure du courant de grille en inverse 

La figure II-29 présente la mesure du claquage de la jonction grille- drain du DHS10266 

(8x50 )lm) et met en évidence la présence de la cloche d'ionisation [10]. Cette cloche n'apparaît 

qu'à partir d'une valeur de tension drain- source de l'ordre de 4.2 V pour une tension grille- source 

voisine de -2.2 V. La limite de un milliampère par millimètre de développement est largement 

franchie. Pour cette mesure, nous avons fixé la limite à 1000 )lA c'est à dire 2.5 mA/mm. 
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II-4.5.Conclusion sur la seconde version du banc 

Les modifications apportées à la première version du banc ont permis d'améliorer la précision 

de mesure et d'ajouter de nouvelles fonctionnalités. Ainsi, nous pouvons mesurer le courant de 

grille des composants aussi bien en direct qu'en inverse. 

11-5. CONCLUSION 

Dans ce chapitre, nous avons développé la mise au point du banc de caractérisation quasi 

statique de composants à effet de champ. Les deux versions du banc, qui ont été chronologiquement 

réalisées, ont été présentées. Par les mesures effectuées, nous avons vérifié le bon fonctionnement 

du dispositif et mis en évidence son utilité. Du point de vue concepteur de composants, cette 

caractérisation permet d'étudier les phénomènes thelTIIiqu~~ P,t dP. piég~age d~s électrpns. D..! p0in.t 

de vue concepteur de circuits, le banc permet la modélisation des générateurs de courants du 

schéma équivalent du TEC. Cet aspect est repris en détail dans le troisième chapitre. Une 

représentation photographique du banc de mesures est donnée sur la page suivante. 
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Chapitre 3 : Modélisation non-linéaire des TECs 

III- MODELISATION NON-LINEAIRE DES TECS 

III-1. INTRODUCTION 

Nous avons présenté dans la première partie le schéma équivalent grand signal du transistor à 

effet de champ. Cette partie décrit quelques unes des techniques que nous avons mises en œuvre 

pour obtenir chaque élément du modèle. Nous présentons également deux méthodes de 

modélisation différentes : 

Une méthode qui utilise des équations analytiques. Cette méthode consiste à optimiser les 

coefficients d'équations judicieusement choisies. Chaque équation décrit le comportement de 

1' élément en fonction de grandeurs électriques (généralement V gs et V ds ). 

Une méthode tabulaire qui utilise directement les résultats expérimentaux. Nous introduisons 

les tableaux de mesures au format CTTTFTLE rlans le simulateur Ce demit>r interpole Jes v81eurc: 

manquantes au cours de la simulation par une technique de B - Spline. 

Dans un premier temps, nous allons reprendre la technique d'extraction du schéma équivalent 

1 ~ -- !. - ~ ·-
L.llJ.'-'U..l.l.\.1. 

III-2. EXTRACTION DU SCHEMA EQUIVALENT PETIT SIGNAL 

Nous utilisons les mesures hyperfréquences à l'analyseur de réseau pour extraire les valeurs 

des éléments du schéma équivalent petit signal. 

Ces mesures sont effectuées en fonction de la fréquence (le plus souvent jusque 40 GHz) 

pour différents points de polarisation. 

Le schéma équivalent représenté ci-dessous distingue les éléments extrinsèques et les 

éléments intrinsèques : 
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Grille Lg Rg 

Cpg 

Cgd Rgd 

Cgs 
-jro't 

V.gm.e 

TEC 
intrinsèque 

Ls 

Source 

Rd Ld Drain 

Gd 

Cpd 

Les valeurs attribuées aux éléments extrinsèques, considéïés cmnme indépendants de la 

polarisation, sont obtenues à partir de mesures réalisées dans des conditions de nolarisation 

particulières. 

Les éléments intrinsèques modélisent la partie active du composa.11t ; leurs valeurs sont issues 

des mesures pour diÎÎérems points de poiarisation. 

Les évolutions des éléments intrinsèques en fonction de la polarisation permettent de définir 

le schéma équivalent grand - signal. 

III-2.1.Détermination des résistances et des selfs d'accès 

Cette détermination a été développée par F. Diamant et M. Laviron [ 1]. 

Elle est basée sur l'analyse des paramètres de la matrice impédance du transistor mesurés à 

tension V ds nulle et pour une tension V gs telle que le contact Schottky soit conducteur. Dans ces 

conditions de fonctionnement les expressions des paramètres de la matrice Z peuvent s'écrire : 
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Figure III-1 :Evolutions fréquentielles des parti::!s réelles et imaginaires 

du CHS 579 (2*35 Jlm) mesuré sous pointes. 



Chapitre 3 : Modélisation non-linéaire des TECs 

• Re kT ( ) Z11 = Rg+Rs+-+1]-+ jw Ls+ Lg 
3 qlg 

• 

• Z22 =Rd+ Rs +Re+ jw(Ls + Ld) 

où Re est la résistance canal du transistor. 

L'extrapolation de la courbe Re( Z11 ) = !(Xg), lorsque Ig croît donne, la valeur 

Re 
Rg + Rs + 3 . Re est une caractéristique mesurée par les technologues. 

Un système de trois équations à trois inconnues (Rg, Rs, Rd) est obtenu. 

L'analyse des évolutions des parties imaginaires des paramètres Zij avec la fréquence donne 

les valeurs des inductances Lg, Ls, Ld. La figure III-1 est un exemple typique de la technique 

utilisée pour le transistor CHS579. 

III-2.2.Détermination des capacités des plots 

Cette caractérisation est basée sur 1' analyse des paramètres de la matrice admittance du 

transistor mesurés à tension V ds nulle et pour une tension V gs inférieure à la tension de pincement. 

Dans ces conditions, le schéma équivalent du transistor devient celui de la figure ill-2. 
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Cgde 

G Lg Rg Cg di Rd Ld D 

Cgsi Cdsi 

Cgse Cdse 

Cpg Cpd 

Ls 

..... 

Figure III-2: Schéma équivalent petit signal du TEC pincé 

C!!se. C:dse. C:s:rde sont les canacltés· narasites de counla1:1e électrostatioue. Elles sont elnes aux 
_, -' / - ... ... .&. - J.. 

métallisations de drain, source et grille propres à la partie active du transistor. 

Cgsi et Cgdi sont les capacités liées à l'extension de la zone désertée de grille dans le semi-

conducteur. 

Cdsi est la capacité de couplage source- drain interne au semi-conducteur. 

Cpg, Cpd, Cps sont les capacités introduites par les plots métalliques d'accès au composant. 

Les valeurs des selfs Ld et Lg, connues depuis la précédente détermination, peuvent être 

facilement défalquées. L'influence de la self de source Ls peut être négligée si la fréquence est 

suffisamment basse. 

Nous pouvons exprimer les parties imaginaires des paramètres de la matrice admittance par 

les relations suivantes : 

• lm(~ 1 ) = w( Cpg + Cgse + Cgsi + Cgde + Cgdi) 

• Im(~2 ) = Im(~1 ) = -w( Cgde + Cgdi) 
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• Im(Y22 ) = w( Cpd + Cdse + Cdsi + Cgde + Cgdi) 

En effectuant le changement de variables : 

{ 

C1 = Cgse +Cg si 

C2 = Cgde + Cgdi 

C3 = Cdse + Cdsi 

Les expressions précédentes deviennent : 

La variable C2 est déterminée par la pente de lm(YJ2)=f(w) et on en déduit Cpg+C1 et 

A ce stade de l'étude, plusieurs mét.lJ.odes peuvent être envisagées. 

La première méthode a été développée par Y. Mouquet [2]. Elle consiste à caractériser le 

composant en cellule dans ses trois configurations possibles : source commune, drain commun et 

Elle n'est pas applicable aux transistors possédant des trous métallisés. La deuxième méthode 

consiste à mesurer des transistors à géométrie de plots identique mais de développements de grille 

différents. 

Cette méthode dite du « Scaling »a été introduite parR. Anholt [3] en 1989 et a été reprise 

par C. Gaquière [ 4] pour des transistors de puissance. Elle utilise la relation linéaire qui existe entre 

la largueur totale de grille W et les capacités : 

C mesurée = Cp lot + KW 

K étant un facteur de proportionnalité. 
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Cette méthode nécessite de disposer sur un réticule de toutes les topologies propres à une 

famille de transistors ; elle est très lourde à mettre en œuvre. 

La troisième méthode, présentée ci-après utilise quelques hypothèses simplificatrice qui sont: 

• l'égalité Cgse + Cgsi = Cgde + Cgdi = Cb 

• l'inclusion de Cdse et Cdsi dans Cpd. 

Elle a été développée au laboratoire par G. Dambrine [5]. Elle est simple à mettre en œuvre et 

est largement utilisée. 

Dans ces conditions, le système d'équations précédemment établi se simplifie et devient : 

• Im(Y; 1 ) = w( Cpg + 2Cb) 

• Im(Y;2 ) = Im(Y21 ) = -w( Cb) 

• Im(Y22 ) = w( Cpd + Cb) 

L'extraction des valeurs des capacités Cpg et Cpd ne pose pas de problèmes particuliers. Les 

influences des différents éléments d'accès selfiques, éapacitifs et résistifs sont successivement 

défalquées des paramètres Sij mesurés pour aboutir fmalement à la matrice Yij du composant 

intrinsèque. La procédure mise en œuvre pour aboutir à ce résultat est schématisée sur la 

figure ill-3. 

Après avoir détaillé la détermination des éléments parasites, nous abordons l'extraction des 

éléments intrinsèques. 
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III-2.3.Extraction des éléments du schéma équivalent intrinsèque 

III-2.3.a.Principe de la méthode 

Aux mesures des paramètres S du transistor autour d'un point de polarisation quelconque, 

nous devons défalquer les valeurs des éléments parasites précédemment définis. Les étapes qui 

permettent d'obtenir la matrice Yij interne sont décrites figure III-3. Les expressions de cette 

matrice, en fonction des éléments intrinsèques du schéma équivalent, sont données ci-dessous: 

• 

• 

• 
Gm.e- jCùr jw.Cgd 

y21 = - ---=--_::;... __ 
1 + jw.Ri.Cgs 1 + jw.Rgd.Cgd 

• 

Après cette opération, il est facile d'exprimer chaque élément du schéma équivalent 

intrinsèque en fonction des paramètres Yij : 

• Cgd= Im(~2) [l + ( Re(~2 )]
2
] 

(J) Im(~2) 

• 
Re(~2 ) 

Rgd= 
w.Cgd.Im(Y12 ) 
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Figure 111-4: Evolutions fréquentielles des éléments intrinsèques du transistor 

CHS 579 (2*35 11m) mesuré en cellule K. 
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• 

• 

• 

• 
1 . (Im(Y12 )-Im(Y21 )-w.Cgs.R;(Re(Y21 )-Re(Y;2 ))J 

-r =-Arc sm --------------------'-
(1) Gm 

• 
Im(Y22 )+ Im(Y;z) 

Cds = _..:....._..:.....__...;__-'-
w 

• 

Théoriquement les éléments obtenus ne dépendent pas de la fréquence. Pratiquement la 

figure III-4 nous montre que cela n'est pas toujours vérifié. 

Les évolutions des éléments réels, lorsque la fréquence décroît, semblent anormales. Elles 

d'impédance des appareils utilisés ne permet pas d'extraire une faible valeur de résistance masquée 

par une partie réactive importante. D'autres anomalies apparaissent lorsque la fréquence augmente : 

les valeurs des éléments intrinsèques mesurées ne restent pas constantes. Ces variations peuvent 

s'expliquer en considérant que des erreurs de calibrage apparaissent ou qu'une limite du modèle est 

atteinte. Compte tenu des remarques précédentes, la valeur attribuée à un élément intrinsèque est la 

valeur moyenne obtenue dans la plage de fréquence où le comportement de cet élément est 

stabilisé. 
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ID-2.3.b.Amélioration de la méthode: développement du logiciel 

« Extract » 

A l'origine, l'extraction des éléments du schéma équivalent s'effectuait directement en 

centrale de caractérisation. Une seule bande de fréquence arbitraire était fixée pour tous les 

éléments intrinsèques. 

Nous avons développé sur compatible PC un logiciel de dépouillement spécial pour réaliser 

systématiquement la phase d'exploitation des mesures décrite ci-dessus. Le logiciel « Extract », 

programmé en langage Pascal orienté objet (Delphi), s'intègre dans l'environnement Windows 95. 

Chaque utilisateur peut facilement définir des plages de fréquences spécifiques à son composant et 

pour chaque élément du schéma équivalent intrinsèque. Nous avons étendu les fonctionnalités du 

logiciel de telle sorte qu'il constitue maintenant un véritable outil d'analyse et rl'aicle à la 

modélisation. Ses particularités sont développées au cours de ce chapitre. 

Les principales caractéristiques du logiciel « Extract » sont les suivantes : 

Nous pouvons ouvrir et visualiser sur abaque des fichiers <1e paramètres S. Ces ficlliers 

peuvent avoir différents formats suivant leurs provenances : 

• Caractérisation: Format généré par le logiciel de l'analyseur de réseau. 

• CITIFILE : Fichier souvent utilisé par Hewlett Packard. 

• TOUCHSTONE : Format introduit par EESOF. 

La figure III-5 illustre cette fonctionnalité. Les données sont représentées sur abaque de Smith 

et en coordonnées polaires. 

Nous pouvons ensuite visualiser les performances du composant (MAG, K, H21, U) et en 

déduire les fréquences de coupure. La figure III-6 illustre cette représentation. 

Après introduction des valeurs des éléments extrinsèques par l'intermédiaire de la boite de 

dialogue présentée ci-dessous, nous visualisons les parties réelles et imaginaires des paramètres Yij 
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du schéma intrinsèque: un exemple est présenté sur la figure ID-7. Nous pouvons également étudier 

l'influence de petites variations ~ur les éléments extrinsèques. 

Enfin, la denrière étape consiste à présenter les éléments du schéma équivalent îïiiiiilseque en 

fonction de la fréquence (figure ID-8). Cette étape permet de déterminer les bandes de fréquences 

définies précédemment en plaçant des marqueurs sur les courbes. Le logiciel effectue le calcul des 

valeurs moyennes et les insère dans une boite de dialogue. A ce stade, il est possible de recalculer 

les éléments précédemment présentés (Yij, Sij, Performances) à partir des éléments du schéma 

équivalent. 

Toutes ces étapes peuvent être sauvegardées et imprimées. De la même manière, il est 

également possible d'extraire les éléments extrinsèques par les méthodes décrites précédemment. 

Dans les tableaux suivants, nous regroupons les valeurs des éléments intrinsèques et les 

bandes de fréquences choisies pour le transistor DHS10264: 
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Chapitre 3 : Modélisation non-linéaire des TECs 

Intervalles de Fréquences El Schéma Equ1valenl Ei 

S-:= 1&. fie..rre ill-9, nous présenton:; u..ïc • 1 ' ~·· • , .. comparru.son ~ü.trc .1CS paratu~tr~s ŒJ lli~Sii û~s 

mesures après extraction des éléments extrinsèques et ceux recalculés avec les valeurs ?es éléments 

du schéma équivalent du tableau ci-dessus. 

En général, nous observons des écarts pour des fréquences supérieures à 30 GHz:~ 

Après 1 'étude fréquentielle des éléments intrinsèques, nous allons étudier leurs 

comportements en fonction de la polarisation. 

ID-2.4.Etude des éléments intrinsèques en fonction de la polarisation 

Cette étude est la base de la description des éléments du schéma équivalent non-linéaire du 

transistor. 

Le logiciel de caractérisation permet la mesure des paramètres S en fonction soit des tensions 

appliquées au composant, soit des tensions internes comme l'illustre la figure suivante: 
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Rd 
D 

G 

Vgse j ~ Vdse 

Rs 

s 

Cette dernière fonctionnalité a été introduite par Y. Mouquet [6] ; elle utilise l'algorithme de 

A. Pecten et RA Périchon [7] qui détermine les tensions externes à appliquer pour obtenir les 

tensions internes désirées. 

L'obtention des éléments intrinsèques en fonction des tensions internes facilite leurs 

modélisations dans les logiciels de CAO tels que MDS de Hewlett Packard. 

Les modèles, prédéfinis dans ce logiciel, obligent l'utilisateur à défmîr les comportements des 

différents éléments non-linéaires en fonction des tensions internes. Cet aspect de la modélisation est 

1' objet de la deuxième partie de ce chapitre. 

Lors de l'utilisation de modèles définis par l'utilisateur. l'usage des tensjons,intemes n'est 

pas indispensable. Dans ce cas, les mesures sont faites en fonction des tensions externes, ce qui 

réduit fortement la durée de 1' expérimentation. 

De la même manière que pour 1' étude fréquentielle, nous avons souhaité contrôler la phase 

d'analyse des éléments intrinsèques en fonction de la polarisation. A cette fln, quelques 

modifications significatives sont apportées au programme de mesure des paramètres S. Deux points 

particuliers sont remaniés : 

• Les coordonnées du point de polarisation Vgs et Vds sont ajoutées au fichier de sortie. 

• L'automatisation des mesures en fonction de la polarisation est réalisée par modification 

du programme de commande de l'analyseur de réseau. 
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Chapitre 3 : Modélisation non-linéaire des TECs 

Ainsi, en entrant les valeurs des excursions des tensions de grille (V gsmin. V gsmax. V gsstep) et 

de drain (V dsmin. V dsmax. V dsstep), le logiciel génère automatiquement tous les f~chiers de mesures 

en leur assignant un nom explicite. 

Pour chaque composant mesuré, le logiciel peut créer quelques centaines de fichiers suivant 

le nombre de points de polarisation désirés. 

Nous verrons dans la troisième partie que la précision de la modélisation par tables de 

mesures, est d'autant plus grande que le nombre de points de polarisation est élevé. 

Pour traiter tous ces fichiers, nous avons étendu les fonctionnalités du programme Extract. En 

introduisant les valeurs des éléments extrinsèques et les bandes de fréquences et en sélectionnant 

les fichiers à traiter, le logiciel calcule les éléments intrinsèques en fonction de la polarisation et 

affiche leurs valeurs. Le traitement numérique de 300 fichiers contenant 101 points de fréquences 

dure environ 20 s. La figure III-10 montre le résultat obtenu pour le transistor DHS10264. 

Les évolutions de Grn et de Gd ne sont pas prises en compte dans la rnodélisatiPn : en ~ffet, le 

générateur de courant de drain est modélisé par des mesures en impulsions. 

Les principales non-linéarités exploitées sont celles des capacités Cgs et Cgd. Les valeurs des 

élétiJ.Cüî:s ~. ~gJ., CJ.-3 ci i: uÙi.t;11ue:s uc ~uuî. ui.ili:saù.i.e:s 4ue Ùi:UlS ~enaines rêgions. En zones pincée 

et ohmique les valeurs obtenues sont faussées soit à cause des incertitudes de détermination 

d'éléments extrinsèques, soit du fait de la non prise en compte d'autres phénomènes comme par 

exemple 1' effet de distribution sous la grille. En règle générale, ces éléments sont considérés 

comme constants dans le schéma équivalent non - linéaire. 

ID-2.5.Conclusion 

Après avoir détaillé les techniques d'extraction des différents éléments des schémas 

équivalents linéaire et non-linéaire, nous avons présenté les fonctionnalités du logiciel « Extract » 

qui a été développé. Celui-ci permet d'analyser les mesures et d'obtenir les éléments du schéma 

86 



Chapitre 3 : Modélisation non-linéaire des TECs 

équivalent avec une précision accrue. Nous allons aborder maintenant les méthodes de modélisation 

de ces éléments. La première méthode utilise des expressions mathématiques pour définir les 

évolutions des éléments en fonction des grandeurs électriques. 

111-3. MODELISATION PAR FORMULES ANALYTIQUES 

Les éléments non - linéaires modélisés sont les générateurs de courants Ids, Igs, Igd et les 

capacités Cgs et Cgd. Nous commençons par décrire différentes modélisations possibles des 

générateurs de courants. Dans les notations qui suivent, les tensions V ds et V gs sont des tensions 

internes. 

III-3.1.Source de courant de drain Ids 

Le générateur de courant de drain peut être modélisé par différentes expressions analytiques. 

Le choix d'Uü.: .::;;:prc5.3ivü dépend du type Je t.ransistv1 à. muùélist=i ; il est. lié à l'alh:rn.~ du réseau 

des caractéristiques imrmlsionnelles. Nous allons donner dans ce qui suit quelques iormulationc; 

usuelles. 

• L'expression de Curtice cubique [8] : 

Ids=(a 0 +a1Vl+a 2Vf +a3Vl 3 ).tanh(a.Vds) 

avec Vl=Vgs.(l+f3.(Vds0-Vds)) 

• L'expression de Materka [9] : 

Ids= Idss.(l- VgsjVp )
2

• tanh(a.Vds/(Vgs- Vp )) 

avec Vp = Vpo + y.Vds 

En général, ces expressions sont employées pour la modélisation des composants à faibles Gd 

qui présentent des réseaux de caractéristiques comme ci-après: 
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Ids 

• L'expression de Curtice quadratique [10]: 

Ids= fJ.(Vgs- VTo Y .(1 + À.Vds). tanh(a.Vds) 

• L'expression de Statz [11] : 

fJ.(Vgs- VTo Y 
Ids= ( \ .(1 + 1.Vds). tanh(a.Vds) 

l-1-h Vo\'-V 1 -·--,·o- 'Jo/ 

• L'expression d'Angelo v [12] : 

Vds 

Ids= I PK.(l + tan(W)).(l + À.Vds). tanh(a.Vds) 
1••ec \TJ -· r) fvg~ TT \+ P (TT.- TT \

2 
, 0 {TT... H \

3 
""" .._ - .t 1 \ ,_, -t' PK / 2 t l)ol -· t PK J 1 ~_ 3 \" 5" - l' PK) 

Ces trois formules peuvent s'utiliser pour les composants qui présentent des valeurs de 

conductances importantes à canal ouvert et faibles à canal pincé comme l'illustrent les 

caractéristiques ci-dessous: 

Ids 

0 Vds 
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Chapitre 3 :Modélisation non-linéaire des TECs 

• L'expression de Tajima [13] : 

Ids= Id1.Id2 

Id 1 = (1/k ).[VgsN - (1- exp(- m.VgsN ))1 m] 
Id2 = Idss.(1- exp(- VdsjVdss -a.[Vds/Vdss r -b.[VdsjVdss r )) 

k = 1 - [ 1 - exp(- m)] 1 m 

Vp =V Po+ p.Vds + vct> 
VgsN = 1 + (Vgs- v ct> )jvp 

Cette dernière expresston s'applique très bien aux transistors ayant des valeurs de 

conductances importantes aussi bien à canal ouvert qu'à canal pincé, comme dans l'exemple du 

réseau typique suivant : 

Ainsi, suivant le type de réseau lds(V gs, V ds) à modéliser, nous pouvons choisir une 

expression mathématique d'après les critères précédemment définis. 

Les coefficients des formules peuvent s'optimiser avec le logiciel commercial de lissage et 

d'optimisation Sigma Plot. Celui-ci minimise l'écart entre la simulation et la table de mesures par 

l'algorithme de Leverberg- Marquart. 

La figure ill-11 présente une comparaison des courants de drain impulsionnels mesuré et 

simulé par l'équation de Tajima pour le transistor TA33660. 

Dar:s le cas de l'amplification classe B, la tension Vgs peut devenir très inférieure à la tension 

de pincement ; en conséquence, il faut vérifier le bon comportement des modèles dans cette région. 
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Chapitre 3 : Modélisation non-linéaire des TECs 

Si ce n'est pas le cas, nous pouvons utiliser une expression conditionnelle dans le simulateur MDS 

qui annule le courant de drain lorsque la tension V gs devient inférieure à la tension de pincement. 

ill-3.2.La source de courant Igs 

Cette source décrit le comportement de la diode Schotty en direct. 

Classiquement le modèle de la jonction PN utilisé est le suivant : 

( ( 
Vgs) J kT lgs = Is exp -- -1 avec Vt =- = 25.69 mV et T = 25°C 
N.Vt q 

Seuls deux paramètres doivent être optimisés: 

• Le courant de saturation Is. 

• Le coefficient d'idéalité N. 

La figure III-12 donne une comparaison d'un réseau Ig = f(Vgs) impulsionnel avec sa 

modélisation. Nous constatons en général une bonne correspondance. Le claquage inverse de cette 

diode n'est pas pris en compte. En effet, en fonctionnement d' amplitïcation de puissance, il se 

produit après le claquage de la jonction grille - drain que nous allons aborder dans ce qui suit. 

ill-3.3.La source de courant lgd 

Comme cela a été abordé aux chapitres I et II, cette source représente le courant généré par 

effet Tunnel ou par ionisation circulant du drain vers la grille. 

Le modèle adopté [14] représente le comportement du courant durant le phénomène 

d'avalanche : 

!gd= Ir.exp(a.Vds+b.Vgs) 
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Chapitre 3 :Modélisation non-linéaire des TECs 

Les paramètres, Ir, a et b sont ajustés de manière à obtenir des valeurs simulées proches de 

celles qui sont mesurées. 

A titre d'exemple, la figure ill-13 compare la mesure d'un réseau Ig(Vgs, Vds) en impulsion 

avec la modélisation associée. 

TI faut noter que cette représentation ne permet pas de décrire les zones d'ionisation qui sont 

décrites dans le premier chapitre. Quand cela doit être fait, il est possible d'ajouter un second 

générateur qui est décrit par le modèle polynomial du type suivant [15]: 

avec: 

(q .V 1 'j 
VgsMAX =lLd;.Vds')l .. 8 -1 

i=D G.Vds +l 

Les ordres des polynômes (rn, n, p et q) sont étroitement corrélés à la précision de 

modélisation désirée. Les paramètres F, G et H doivent être également ajustés. La figure ill-14 

illustre la comparaison mesure - modélisation pour ce dernier cas. 

Les modèles possibles de générateurs de courants étant définis, nous allons décrire la 

modélisation des capacités Cgs et Cgd. 

ill-3.4.Les capacités Cgs et Cgd 

La modélisation des capacités Cgs et Cgd s'effectue à partir des charges correspondantes dans 

le logiciel de simulation MDS . 
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Chapitre 3 : Modélisation non-linéaire des TECs 

Pour obtenir une modélisation précise des éléments capacitifs Cgs et Cgd du composant, il 

faut exprimer les charges Qgs et Qgd qui leurs sont associées en fonction des tensions appliquées 

au transistor V gs et V gd. 

Or les charges Qgs et Qgd sont l'une et l'autre fonctions à la fois de la tension Vgs et de la 

tension V gd. De ce fait il y a lieu de distinguer parmi les dérivées de Qgs et Qgd par rapport à Vgs 

etVgd: 

. ~ dQgs é)Qgd 
• Les pseudo capacites : av gs et av gd 

. ~ é)Qgs dQgd 
• Les pseudo transcapacltés: av gd et avgs 

Pour tenir compte de cet effet, N. Scheinberg et E. Chilsholm [16] ont proposé une 

modélisation des charges Qgs et Qgd par les expressions suivantes : 

Cf.ln[cosh(Sg(Vgs- De. tanh(Dk.Vgd ))] 
Qgs = Cgs0 .V gs + ---=---------------= 

Sg 

Cf .lnf cosh( SP(V ad - nr. t:mh( l)lr Vas)) 1 
Qd -CdVd ~ L ,~,~ ' '-'l/j 

g - g o· g + 
Sg 

lls ont également donné une méthode de détermination des coefficients Cgso, Ggso, Cf, De et 

Dk pour des transistors de type MESFET. Pour notre part, nous utilisons un logiciel d'optimisation 

pour déterminer les coefficients de chacune des charges._ 

La figure III-15 donne une comparaison entre les capacités extraites des mesures et les 

résultats de simulation. Nous constatons quelques divergences entre les résultats qui peuvent être 

atténuées en compliquant les formulations. Cependant ce modèle est imparfait car il induit une 

transcapacité à la sortie du composant (en parallèle sur la capacité Cds). Pour obtenir un modèle 
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plus rigoureux, il faut compenser cette transcapacité. Cette étude a été réalisée au laboratoire par 

Y. Mouquet [6] et a donné de bons résultats. 

III -3.5.Conclusion 

Nous avons présenté les méthodes classiques de modélisation des éléments non-linéaires du 

schéma équivalent. Ces méthodes sont souvent lourdes et délicates à mettre en œuvre. La troisième 

partie de ce chapitre va développer une technique qui permet d'obtenir plus rapidement la 

modélisation non-linéaire d'un composant. 

ill-4.MODELISATION PAR TABLES DE MESURES 

Un récente version du logiciel de simulation MDS permet de dé~rire le comportement non-

linéaire d'une variable à partir d'une table de valeurs. Cette table doit être introduite dans le logiciel 

au format CITIFILE. Nous avons décrit dans la première partie comment le logiciel « Extract » 

génère ce type de fichiers. 

Nous allons aborder dans cette partie la méthode d'implantation directe des fichiers de 

mesures sous forme de tables dans le simulateur et donner quelques résultats typiques de 

simulations. 

ill-4.1.Implantation du modèle tabulaire 

Sous MDS, un système complet peut être modélisé par une fonction mathématique introduite 

par l'utilisateur. Le symbole représentatif du système, qui peut être réduit à un élément unique, est 

une boite nommée « SDD ». Ce « SDD » est doté de plusieurs accès ou ports que l'utilisateur peut 

choisir comme entrée ou sortie. Une ou des équations relient les différents types de ports ; elles 

expriment des relations entre grandeurs électriques courants et tensions. La figure ID-16 donne 

l'exemple d'un modèle non-linéaire intrinsèque d'un transistor. Les non-linéarités introduites sont 
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Cgs, Cgd, Ids et Ri (Les notations des tensions utilisées avec MDS sont différentes de celles 

pratiquées jusqu'ici). 

La première boite SDDl définit Ids et Ri grâce à quatre ports: 

• port 1: v, représente la tension Vdsm (I,=O) 

• port 2 : V 2 représente la tension V gsin (I2=0) 

• port 3: ll représente le générateur de courant de drain par la table de mesures Ids, 

(I3=Ids,) 

• port 4 : ll représente la résistance interne Ri par la table de mesures Ria (4= V JRia) 

Si l'introduction d'une résistance ou d'un générateur de courant est assez facile, celle d'une 

capacité non-linéaire demande un peu plus d'explications. La seconde boite SDD2 définit Cgs et 

• port 1 :v, représente la tension Vdsm (I,=O) 

• port 2 : V 2 représente la tension V gsin (I2=0) 

• port 3: ll représente la capacité Cgd par la table de mesures Cgda 

d'(/,.,/ rlfT~-1 
-•o- - .. ô .... 

(/3 = Cgda-- ). La dérivée -d- ne peut être introduite directement; nous 
dt t 

utilisons le port 6 pour la définir. 

• port 4 : De la même manière que pour le port 3, il représente la capacité Cgs par la 

table Cgsa. 

• port 5: ll représente ~;s par l'équation implicite V4-dV _dtl=O 

• port 6: ll représente ~~d par l'équation implicite V3-dV _dt2=0 

La présence du paramètre de Fnom [ 17] dans les équations permet au simulateur de 

converger. 
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Chapitre 3 : Modélisation non-linéaire des TECs 

Comme nous pouvons le constater, moyennant un peu de pratique, la modélisation des 

éléments non-linéaires du schéma équivalent est facile à mettre en œuvre. 

Le logiciel MDS interpole les tables de mesures par une technique de Spline pour déterminer 

les valeurs intermédiaires. Il faut noter qu'il n'extrapole pas ces tables; il faut donc s'assurer qu'en 

cours de simulation les tensions V ds et V gs ne dépassent pas les excursions maximales introduites 

dans les tables. C'est dans la phase de mesures que sont définies ces excursions. Dans le cas où ceci 

n'est pas possible (Vgs ou Vds important), l'utilisateur doit procéder à une extrapolation manuelle. 

Par exemple, pour l'utilisation du transistor en classe B, nous faisons des mesures pour des 

tensions V gs qui sont largement inférieures à la tension de pincement. 

Des comparaisons des évolutions, en fonction de la polarisation intrinsèque, de·Cgs et Cgd 

extraites des mesures et modélisées sont représentées figure ill-17. Nous constatons une parfaite 

correspondance entre celles-ci ; elle vient du principe même de la méthode. Mais ceci n'est pas un 

gage de la oualité du modèle. Seule une comparaison entre sim11lation nor-linéair~ des 

performances et mesures sur le banc à charge active permet de valider le modèle. 

L'utilisation des fonctions Splines, intégrées dans notre version de MDS, présente toutefois 

· , · r cr · 1 1 · , 1 1,' "' . 
üii ii~~Oii\leü.~ii.t . ..__ii Cu..::.t, 3i 1..::..; iüeSuiC3 30üt OfUlL\;;d, uc::, IJtOOlt::tllC~ pt::UVt:llt appalallft: au Il1Vt::au 

de la simulation. Un lissage des points de mesures par une fonction (déterminée avec Sigma Plot 

par exemple) serait intéressant mais ceci revient à utiliser un modèle analytique : le modèle 

tabulaire perd alors tout son intérêt. Des procédures de lissage des mesures sont utilisées par 

d'autres laboratoires dotés de logiciels spécifiques mais une telle méthodologie n'est pas, à notre 

connaissance, directement applicable au logiciel MDS. 

III-4.2.Simulation non-linéaire à l'aide du modèle tabulaire 

Le logiciel utilise l'équilibrage harmonique pour effectuer les simulations non-linéaires. Les 

simulations sont réalisées en fonction des paramètres suivants : 
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Figure III-18: Circuit de simulation utilisé 
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• La fréquence du générateur. 

• La puissance disponible du générateur. 

• L'impédance de sortie du générateur vue par le composant. 

• L'impédance de charge présentée au composant. 

• Le point de polarisation. 

Le circuit de base est présenté figure ill-18. On y retrouve le TEC, les Tés de polarisation, le 

générateur et la charge. 

Dans la dernière partie de ce chapitre, nous allons confronter les résultats de simulation non

linéaire aux mesures effectuées à l'aide du banc à charge active. 

TU-4.3.Va1idation du modèle 

Des modélisations ont été entreprises pour les quatre transistors suivants : 

• Deux composants du laboratoire industriel Thomson: le TA33420 et le TA33fi60 

• Deux composants de l'lEMN: le DHS10153 et le DHS10264. 

Au début de 1' étude, une validation par mesures au banc de charge active de tous les modèles 

élaborés, a été envisagée. A cause de problèmes d'instabilités rencontrés avec les composants actifs 

à grand développement de grille, une validation systématique a été compromise. 

Le tableau suivant présente, en plus des dimensions géométriques des composants étudiés, les 

possibilités de validation des modèles : 
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Figure ill-19: Résultats de simulations non-linéaires du TA33420 
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TA33420 TA33660 DHS10153 DHS10264 

Dév. 4*50 J.lm 6*100 J.lm 8*50 J.lm 8*50 J.lm 

Long. de 0.25 J.lm 0.25J.lm 0.25 J.lm 0.15 J.lm 

grille 

Mesures Non Oscillations Non Oui en classe A 

Load-Pull Remplacé par le Oscillations en 

TA12420 classe B 

Nous ne pouvons donc entreprendre une validation que pour le composant DHS10264 en 

fonctionnement classe A. Nous présentons également les résultats de simulations obtenus à partir 

du TA33420 avec les mesures du TA12420; un transistor de développement et de topologie 

ident~ques mais une longueur de grille de 0.15 J..Lm. 

III-4.3.a.Simulation à base de TA33420 

La figure III-19 présente les résultats de simulations du TA33420. Nous avons représenté sur 

un abaque de Smith les lieux des coefficients de réflexion en entrée et en sortie permettant d'obtenir 

des gains de valeurs constantes pour une puissance d'entrée de 3 dBm à 30 GHz. Les valeurs de 

gains choisis sont 7, 8, 9, 10 dB côté entrée et 7, 9, 10 dB côté sortie; la valeur de 10 dB étant le 

gain maximum obtenu. Nous pouvons, tout d'abord, constater un bon comportement de notre 

modèle. Les lieux des coefficients de réflexion forment des cercles typiques d'un comportement 

pratiquement linéaire comme cela a été développé au premier chapitre. La figure ill-20 présente les 

mesures au banc de charge active du TA12420 qui sont réalisées dans les mêmes conditions que 

celles prises en simulation précédemment. Ce composant est identique au TA33420 mis à part sa 
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longueur de grille plus faible (0.15 !lm). Nous pouvons constater que les lieux des impédances 

d'entrée et de sortie forment presque des cercles parfaits et sont proches de ceux obtenus lors de la 

simulation du TA33420. Le gain maximum (13.1 dB) est néanmoins plus important pour le 

TA12420 du fait de la longueur de grille plus petite. 

III-4.3.b.Comparaison mesures 1 simulations du DHS10264 

La figure ill-21 compare les résultats de simulations et de mesures du DHS10264. De la 

même manière que précédemment, nous avons représenté sur un abaque de Smith les lieux des 

coefficients de réflexion en entrée et en sortie permettant d'obtenir des gains de valeurs constantes. 

Les transistors mesurés et modélisés étant identiques, nous avons superposé les mesures en 

puissance (petits points) et les simulations non-linéaires (cercles et triangles). Côté entrée, nous 

n'avons placé que les points de mesures pour plus de clarté. La figure ill-21â présente les résultats 

pour une puissance d'entrée de 6 dBm à la fréquence de 26 GHz et pour un point de polarisation 

classe A. Comme dans le cas de la comparaison précédente, Ces lieux forment pratiquement des 

cercles; le fonctionnement est donc peu non-linéaire. La figure II-21b décrit les résultats pour la 

même fréauence et la même polarisation que précédemment mais la !lujss~nce d'~ntrP~ ~st d~ 

17 dBm. Dans ce cas, les lieux des coefficients de réflexion décrivent des ellipses ce qui est 

distinctif d'un comportement fortement non-linéaire. Pour les deux valeurs de puissance d'entrée, 

nous constatons une bonne correspondance entre les mesures et les simulations. 

III-4.4.Conclusion 

A cause de problèmes d'instabilités, nous n'avons pas pu mettre en œuvre la validation de 

notre modèle dans les proportions que nous aurions souhaitées. Néanmoins, les premières 

simulations sont prometteuses. Les temps de calcul des simulateurs sont identiques à ceux obte1.us 

avec une modélisation par formules analytiques. L'intérêt majeur de la modélisation par tables de 
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mesures est donc la rapidité de sa mise en œuvre. Ceci est intéressant pour le concepteur de circuits 

qui doit réaliser une fonction hyperfréquence avec différents types de transistors (Etudes de 

faisabilité ou développement d'un démonstrateur) comme c'est le cas pour notre étude 

III-5. CONCLUSION 

Après avoir décrit les techniques d'extraction des éléments des schémas équivalents petit et 

grand signal, nous avons présenté les fonctionnalités du logiciel « Extract » que nous avons mis au 

point ; ce logiciel permet une définition plus facile et plus fine du schéma équivalent. Ensuite. nous 

avons détaillé deux techniques de modélisation de composants. La première technique décrit les 

éléments non-linéaires du schéma équivalent par des expressions analytiques ; elle est fiable et nous 

l'avons largement utilisée au laboratoire depuis plusieurs années, mais elle est un peu longue à 

mettre en œuvre. La seconde technique fait appel à çies tables pour décrire chacun des éléments 

non-l1nP~1res Pm1r la rnettre au point_ nous avfln<; étt"nrh.1 les f0nct1.onnalités du logiciel (< Extract \• 

de telle sorte que cette modélisation soit exploitable en peu de temps: Enfin, ce modèle a été validé 

par les confrontations avec les mesures effectuées sur le banc à charge active. A ce stade de l'étude, 

nous avons oottnu it:s ~i~mtms n~~..:~s:sairt:s à ia cuncepnun ùe circuits nyperiréquences non-

linéaires; il est maintenant possible d'aborder la conception d'amplificateurs de puissance en 

bande Ka. 
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Chapitre 4: Réalisation d'amplificateurs 

IV- REALISATION D'AMPLIFICATEURS 

IV -1. INTRODUCTION 

La réalisation d'un étage amplificateur classe B en technologie hybride utilise les outils et les 

techniques développés dans les chapitres précédents [ 1, 2, 3]. Cette étude, effectuée en bande Ka, 

s'insère dans le cadre du contrat DRET n° 91-100 portant sur la «Conception de structures 

spéciales de transistors à effet de champ pour amplification classe B ». La partie du travail qui est à 

notre charge porte sur la conception d'amplificateurs de puissance hybrides fonctionnant autour de 

28 GHz. Aucun critère de bande passante n'a été fixé. 

Dans ce dernier chapitre, nous allons aborder la technique de conception des circuits hybrides 

et élaborer des coupleurs passifs pour différents étages amplificateurs. La dernière partie présente la 

conception des amplificateurs. 

IV -2. PRINCIPE DE REALISATION DES CIRCUITS HYBRIDES [ 41 

IV -2.1.Définition du substrat 

Le substrat utilisé est une alumine de 254 J.Im d'épaisseur métallisée sur les deux faces. La 

métallisation de 5 J.Im d'épaisseur est constituée d'une couche résistive de Nickel- Chrome qui sert 

de couche d'accrochage et d'une couche d'or. La résistance carré de 50 Q de la couche NiCr permet 

la réalisation de parties résistives comme cela est décrit dans la section suivante. 

Les principales caractéristiques électriques du substrat, qui sont prises en compte dans la 

simulation, sont les suivantes : 

• permittivité relative êr=9.9 
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• épaisseur de la métallisation d'or T=5lJm 

• conductivité de la métallisation d'or p=4.7.107 n.-Im- 1 

• tangente de l'angle de perte 2.10-3 

IV -2.2.0btention d'un masque 

Le layout des circuits est directement généré par le logiciel MDS ; son tracé s'effectue à 

l'échelle 10 sur une feuille de mylar pelliculable. A l'aide d'un banc de photoréduction, nous 

obtenons le masque du circuit à l'échelle 1 sur une plaque de verre. 

L'utilisation d'un masque sur verre procure une meilleure définition des contours et permet 

l'utilisation de l'aligneur de masques pour la gravure des résistances. 

IV -2.3.Lithographie 

Les étapes de sa réalisation sont les suivantes : 

• Dépôt d'une fme couche de résine photosensible positive sur le substrat à l'aide d'une 

tournette. 

• Séchage en étuve pendant 20mn à 60°C. 

• Insolation aux rayons ultraviolets. 

• Révélation. 

• Séchage en étuve pendant 40 mn à 90°C. 

• Gravure chimique. 

Deux étapes sont nécessaires pour graver la plaquette : 

• Gravure de l'or (solution de KI-l2+H20) 

• Gravure du Nickel- Chrome (solution de HN03+H20) 
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Remarque: 

En ce qui concerne la réalisation des résistances, nous utilisons deux niveaux de masquage. 

Le premier niveau laisse intactes toutes les parties métalliques y compris celles qui doivent être des 

résistances. Le second niveau grave 1' or pour découvrir les parties résistives. 

En conséquence, le second masque n'est transparent que sur la zone résistive et l'utilisation 

d'un aligneur de masques permet d'ajuster la position du second masque par rapport au circuit déjà 

gravé. 

Un premier essai de réalisation d'une résistance de 50 Q a fourni une résistance de 75 Q 

mesurée. Cet écart important peut s'expliquer parfaitement : en effet, le dessus des masques de 

résistances est un carré de 250 pm de côté (la couche de NiCr a une résista..TJ.ce de 50 Q carrée) et, 

après gravure, nous constatons que la partie résistive est plutôt rectangulaire. Ceci est dû au 

phénomène de sur-gravure du métal qui est ici deux fois plus important comme l'illustre le schéma 

de la fi_gure IV- L 

Sur-gravure 

250~ml~ 
Première gravure 

Sur-gravure 

14+1 

Deuxième gravure 

Figure IV-1 : Illustration de la sur-gravure des résistances 

La prise en compte de cet effet de sur-gravure dans les dimensions des masques de 

résistances permet d'obtenir des valeurs proches de 50 Q dans la gamme de fréquences désirée. 

Comme nous le verrons par la suite, l'obtention d'une valeur précise de résistance est indispensable 

dans certains cas. 

Nous terminons cette partie en décrivant les connexions des circuits avec le TEC et 

1' environnement mécanique de 1' amplificateur. 
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IV -2.4.La cellule de test 

La mesure des circuits s'effectue soit en linéaire sur analyseur de réseau 0-40 GHz, soit en 

puissance sur un banc de table. 

L'utilisation de connecteurs K impose donc la réalisation de transitions K 1 Microruban. La 

figure N-2 présente ce dispositif. Les circuits sont fixés sur la partie mécanique par de la colle 

chargée à 1' argent et le transistor est collé sur un insert. 

connecteur K lignes d'accès connecteur K 

trous 

1/2 boîtier 1/2 boitieï 
d' assemblages 

inserts 

Figure IV-2 : Cellule de test des circuits 

IV -2.4.a.La transistion K 1 Micro ruban 

Les lignes d'accès au circuit doivent avoir une impédance caractéristique de 50 Q. Pour cela, 

elles sont réalisées sur le même substrat que les circuits ; leur largeur est de 254 J..lm et leur longueur 

est fixée à 2,4 mm. 

Un« sliding contact» assure la liaison entre le connecteur K et la ligne d'accès. La qualité de 

la cellule dépend en grande partie du bon emplacement de cette pièce. 

Cette cellule possède également des « by-pass » de manière à amener la polarisation continue 

indispensable au fonctionnement du composant. Ces « by-pass » ont également un rôle de filtrage 

de 1' alimentation continue. 
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IV -2.4.b.Les inserts 

L'insert central est destiné à recevoir le composant. L'insert peut avoir différentes largeurs 

(selon la dimension du composant) et différentes hauteurs (suivant l'amincissement éventuel des 

puces). Pour notre réalisation, des capacités de découplage sont également collées sur l'insert au 

plus près du composant. 

Les inserts adjacents accueillent les circuits. lls sont en général plus longs que ces derniers 

pour permettre d'utiliser différentes topologies. 

IV -2.4.c.Performances de la cellule 

Nous avons effectué une caractérisation de la cellule à l'analyseur de réseau de manière à 

Nous obtenons 0,4 dB de pertes entre 25 et 30 GHz; les coefficients de réflexion sont inférieurs à 

-15 dB. Pour obtenir une mesure dans les plans des circuits, qui correspondent à l'entrée et à la 

sortie de l'étage a.'llplificateur, nous effectuons un calibrage TRL. Cette méthode utilise les trois 

étalons standards suivants : 

• THRU: Connexion directe des demi-boitiers. 

• DELA Y: Insertion d'une ligne microruban d'impédance caractéristique 50 Q entre les 

demi-boitiers. 

• REFLECT: Mise en circuit-ouvert des demi-boitiers: 

Sur 1' analyseur de réseau, les erreurs sont modélisées par 12 termes. Le .calibrage TRL permet 

de connaître 8 termes. Les termes manquants sont obtenus en considérant que l'isolation entre les 

deux portes du système de mesures est importante, et que 1' impédance des ports d'accès de 

1' analyseur est la même èans les deux sens de mesure. 
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IV -2.5.Conclusion 

Après avoir signalé les aspects technologiques de la réalisation des circuits hybrides 

hyperfréquences, nous avons décrit 1' environnement mécanique de ces circuits. Aux fréquences 

considérées (bande Ka), il faut noter que ces points sont délicats et primordiaux pour obtenir de 

bons résultats. Nous allons aborder maintenant la réalisation des coupleurs passifs que nous 

utiliserons pour les amplificateurs. 

IV -3. CONCEPTION DES COUPLEURS PASSIFS [51 

Les coupleurs sont utilisés pour mettre en parallèle des étages amplificateurs. Comme il est 

signalé dans le premier chapitre, il existe différentes méthodes pour coupler des étages : notamment 

avec ou sans dénhasa~e des si~aux d'entrées et de sorties des comnosants mis en naral1è1e. Nous 
.... - _. .&. .&. 

allons donc étudier le coupleur Wilkinson et le coupleur Ratrace. Le second introduit un déphasage 

de 180° entre les signaux tandis que le premier n'en introduit pas. 

IV -3.1.Le coupleur en anneau ou-« Ratrace » 

IV -3.1.a.Description 

Le Ratrace est un circuit passif à quatre accès. Ce multipôle est réciproque (Sij=Sji), adapté 

(Sü=O) et sans perte ; sa matrice de répartition se présente sous la forme suivante : 

0 sn 0 sl4 

sl2 0 s23 0 
S= 

0 s23 0 s34 

sl4 0 s34 0 

Sa représentation idéale est donnée sur la figure N -3. 
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Lg: Longueur d'onde guidée du signal 

Zo: Impédance caractéristique 

Figure IV-3 :Représentation théorique du Ratrace 

Un raisonnement très simple, effectué dans l'hypothèse où il n'y pas de réflexions aux points 

de jonctions des lignes, permet de définir le comportement du circuit Ratrace. 

Un signal arrive sur l'entrée 1 et se divise en deux parties égales. Chaque partie parcourt un 

traiet différent et suivant le oort considéré comme sortie (2. 3. ou 4) les deux narties cln s_il1Tl~l initi~l - .. ' - - / ... '-' 

peuvent se recombiner de différentes manières : 

• 
Lg 5Lg 

Sur le port 2, une partie parcourt 4 et l'autre -- : les deux parties du signal initial 
. 4 

s'ajoutent. 

• Sur le port 3, une partie parcourt ~g et l'autre Lg: les signaux s'annihilent. 

• Sur le port 4, les deux parties parcourent 
3~g : les signaux se recombinent. 

D'après les longueurs des trajets parcourus, les signaux présents sur les ports 2 et 4 sont 

déphasés de 180°. Ce Ratrace est classiquement utilisé avec une charge adaptée sur le port 3 

comme l'illustre la figure IV-4. 
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500 

Figure IV -4 : Représentation du Ratrace utilisé 

D'après les propriétés décrites ci-dessus, à la fréquence d'utilisation ( :g), la matrice de 

répartition devient : 

-j 

0 

- i 
" 

0 

0 

-j 

0 

-j 

j 

0 

-' J 

0 

Bien évidemment ce circuit est très sélectif et nous aborderons le comportement du ratrace à 

d'autres fréquences dans la deuxième partie. 

IV -3.1.b.Réalisation 

La réalisation du circuit doit prendre en compte à la fois les contraintes technologiques et 

celles introduites par les mesures. Les contraintes technologiques nous obligent à modifier la nature 

du circuit comportant la charge adaptée de 50 Q ; les contraintes de mesures nécessitent l'utilisation 

de différents circuits. 
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N-3.l.b.l.Réalisation de la charge adaptée de 50 .Q 

Nous n'avons pas les moyens techniques nécessaires pour réaliser des trous métallisés dans 

de l'alumine. De ce fait la mise à la masse de la résistance de 50 .Q, pour des fréquences 

particulières, s'effectue avec un tronçon de ligne quart d'onde en circuit ouvert comme schématisé 

sur la figue IV-5. 

4 
cc co 

Figure IV -5 : Représentation du Ratrace réalisé 

N-3.l.b.2.Circuits de caractérisation du ratrace 

La mesure de ces circuits comportant 3 ports s'effectue avec un analyseur de réseau 2 ports. 

Un des ports du circuit est en conséquence fermé sur une impédance de 50 Q pour caractériser les 

deux autres : 

Port 2 

Port 1 

son 
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Les données du calibrage des demi-boîtiers permettent de corriger les défauts des transitions 

K 1 Microstrip pour les ports de mesures 1 et 2. En ce qui concerne le troisième port, les défauts de 

la transition modifient le caractère non réflectif de la terminaison 50 n. La caractérisation du 

quadripôle passif compris entre les ports 1 et 2 ne peut donc pas s'effectuer dans des conditions 

idéales. 

Une première réalisation, où cette remarque n'est pas prise en compte, a montré qu'une 

différence importante existe entre les simulations et les mesures. Afin de valider les simulations des 

circuits ratrace, nous avons réalisé trois configurations de circuits « deux ports » en utilisant 

l'artifice de mise à la masse d'une charge 50 n défini précédemment. Les trois types de circuits 

sont les présentés sur la figure IV -6. 

·~2 

Figure IV-6 : Topologies de Ratraces réalisés 

Ces configurations permettent toutes les caractérisations hyperfréquences du ratrace et de 

s'affranchir des problèmes de mesures induits par les différentes transitions entre circuit ratrace 

proprement dit et charge 50 n . 

Après les phases de conceptions et de réalisations, nous allons aborder la comparaison entre 

les mesures et la simulation. 

IV-3.1.c.Comparaison simulation 1 mesure 

La simulation du circuit s'effectue avec le logiciel MDS ; elle ne présente aucune difficulté 

particulière. Le logiciel génère automatiquement les masques. 
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La figure N -7 résume les performances du circuit et présente une comparaison entre les 

simulations et les mesures. 

Environ 0,8 dB de pertes en transmission s'ajoutent aux 3 dB induits par la répartition des 

signaux. 

Les coefficients de réflexion sont meilleurs que -20 dB. 

L'isolation entre les voies 2 et 3 est meilleure que 30 dB. 

Le déphasage entre les signaux de sortie est de 1' ordre de 180°. 

L'expérimentation nous donne plus de perte que la simulation; ceci peut être expliqué en 

considérant que les pertes métalliques ne sont pas exactement prises en compte dans les modèles de 

lignes disponibles dans le logiciel MDS. 

A cause de la qualité des cellules, les mesures effectuées pour des fréquences supérieures à 

30 GHz donnent souvent des résultats assez différents de ceux obtenus par la simulation. 

Les performances expérimentales des ratraces sont satisfaisante: ;;t ce ;;c~ïJlom-; pco.:t i;t:"c 

utilisé dans la mise en parallèle d'étages amplificateurs. Nous abordons mainten,ant le second 

coupleur étudié. 

IV -3.2.Le coupleur Wilkinson 

IV -3.2.a.Description 

Le Wilkinson est un circuit passif à trois accès. Ce multipôle est réciproque (Sij=Sji), adapté 

(Sii=O) et sans perte. Sa matrice de répartition se présente comme suit: 

.. 
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Sa représentation idéale est donnée sur la figure IV -8. 

Figure IV -8 : Représentation théorique du Wilkinson 

TI diffère d'une répartition simple du signal par la présence d'une résistance qui contribue à 

l'isolation entre les voies de sortie. Dans notre application la valeur de cette résistance d'isolation 

est de 1' ordre de 100 Q. Ce coupleur n'apporte aucun déphasage entre les signaux présents sur les 

ports 2 et 3. 

IV -3.2.b.Réalisation du circuit Wilkinson 

La ré&iisation du coupleur Wiiiinson est moins délicate que celle du Ratrace. Nous allons 

né~mnoins ~'~Prorter quelques précisions relatives à la réalisaticn de la rési:~-;ace et 3. b 

caractérisation de ce circuit. 

IV-3.2.b.l.Réalisation de la résistance 

La résistance doit réunir électriquement les branches à un endroit précis du parcours effectué 

par le signal hyperfréquence. Le circuit que nous avons réalisé présente la géométrie de la 

figure IV-9. 
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Figure IV -9 : Représentation du Wilkinson réalisé 

Si la réalisation d'un coupleur de type Ratrace nécessite une valeur de résistance très précise 

(50 Q), dans le cas d'un coupleur Wilkinson la valeur de la résistance est moins critique. 

IV-3.2.b.2.Caractérisation du coupleur 

Lors de la première réalisation, nous avons rencontré des problèmes de mesures analogues à 

ceux du ratrace. Ces difficultés sont liées au caractère « 3 ports » du dispositif et, comme pour le 

ratrace, nous avons réalisé plusieurs configurations du circuit. Compte tenu de la symétrie de cette 

structure, deux circuits sont suffisants pour la caractériser entièrement. Ces circuits sont présentés 

sur la figure IV-10. 

D 

Figure IV-10: Topologies de Wilkinsons réalisés 

Après les étapes de conception et de réalisation, nous allons aborder la comparaison entre les 

mesures et la simulation. 
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IV -3.2.c.Comparaison mesure 1 simulation 

La figure IV -11 présente une comparaison entre les performances mesurées du circuit et les 

simulations effectuées sur le logiciel MDS. 

Environ 0,5 dB de pertes en transmission s'ajoutent aux 3 dB dus à la répartition des signaux. 

Les coefficients de réflexion sont d'environ -10 dB. 

L'isolation entre les voies 2 et 3 est proche de -20 dB. 

Les pertes mesurées sont, comme dans le cas du ratrace, plus importantes que celles prévues 

par la simulation. L'isolation entre les voies de sorties est relativement bonne mais les coefficients 

de réflexion obtenus pour cette réalisation sont moins bons que ceux prévus par la simulation. 

IV-3.3.Choix d'un coupleur pour l'amplification 

Nous avons étudié deux coupleurs différents susceptibles d'être utilisés dans la réalisation de 

l'amplificateur: le coupleur« Ratrace »et le coupleur« Wilkinson». .. 
n reste maintenant à faire un choix entre les deux coupleurs étudiés et réalisés. Les 

performances générales décrites dans les parties précédentes apportent des éléments de décision. Le 

second point important qui n'a pas été abordé est le comportement de 1' amplificateur pour 

l'harmonique 2 (2fo ). 

IV -3.3.a.Etude du comportement de l'harmonique 2 

Le coupleur Wilkinson n'introduit aucun déphasage. Seules des différences liées à 

l'adaptation des voies apparaissent pour l'harmonique 2. 

En revanche, 1' étude du comportement du coupleur Ratrace pour 1 'harmonique 2 est 

intéressante en raison du déphasage de 180°. A cette fréquence, sa représentation devient celle de la 

figure IV -12. 
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@ 

Figure IV-12: Représentation du Ratrace pour l'harmonique 2 

Reprenons le schéma de 1' amplificateur en indiquant les phases des signaux aux fréquences 

fo et 2fo: 

_/'1 1 Amplil 
/ 1~ 1 '1 ' 180° à fo ...._ __ ____. 

'..!; pas de 2fo .-------. 

!-------!"'· .-..1 '-.... 
180° à fo 'l' 
0° à 2fo '..!; 

Ampli2 

Les signaux à la fréquence 2fo arrivent en phase sur les port..s 2 et 4 du couploor,ccm.bineur. 

Ces signaux se recombinent à la sortie (port 1) mais aussi sur le port 3. Théoriquement la moitié de 

la puissance de 1 'harmonique 2 est dissipée dans la charge adaptée. 

Ceci est vrai uniquement dans le cas où la résistance de 50 Q gravée dans le port 3 est bien 

une charge adaptée à la fréquence 2fo. Cette charge est en fait constituée d'une résistance de 50 Q 

et d'un tronçon de ligne quart- d'onde à la fréquence fo. 

Pour la fréquence 2fo, la représentation du circuit est la suivante : 

Lg 
Ligne L1 2 
~-~ ~---~ 

(3)1 • 1 

co co 
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De toute évidence la résistance de 50 n insérée dans ce circuit n'est pas une charge adaptée à 

la fréquence 2fo. 

Ces considérations nous permettent néanmoins d'envisager une plus grande atténuation de 

l'harmonique 2 dans le cas de l'amplificateur à ratraces. 

La figure N-13 compare les spectres de deux amplificateurs: 

• l'un utilise des coupleurs Wilkinson. 

• l'autre utilise des coupleurs Ratrace. 

Nous constatons une différence de presque 15 dB sur les niveaux de l'harmonique 2 obtenus. 

De plus, il faut noter que si la longueur de la ligne d'accès à la résistance (Ligne Ll) est 

pratiquement sans influence sm le niveau du fondamental, en œvanche elle peut atténuer celui de 

1 'harmoniaue 2. En conséauence. la lon ~meur de cette lüme doit être optimisée pour 

1 'harmonique 2. 

S'il n'est pas possible de choisir un type de coupleur d'après les performances générales 

présentées par îe Wükinson et la Ratrace, nous avons toutefois opté pour le dernier etant donnè son 

bon comportement à la fréquence 2fo. 

IV -3.4.Conclusion 

Nous avons étudié le coupleur « Ratrace » et le coupleur « Wilkinson » : deux coupleurs 

susceptibles d'être utilisés dans la réalisation de nos amplificateurs. Le choix s'est porté sur le 

Ratrace. D'autres topologies de coupleurs sont également disponibles; cependant elles n'ont pas 

été retenues dans le cadre de notre réalisation. Diverses raisons peuvent être évoquées et à titre 

d'exemple, nous les signalons pour deux structures de coupleurs particulières. 

Le coupleur « Branchline » procure un déphasage entre les signaux de 90°. Celui-ci peut être 

utilisé dans un amplificateur HRA comme décrit au premier chapitre. Hélas, ce type d'amplificateur 
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complique les circuits de sortie et en conséquence il n'est pas retenu pour une application en 

bande Ka. 

Le coupleur de Lange procure également un déphasage entre les signaux de 90°. Après une 

étude sur le logiciel de simulation, ses dimensions nous ont paru très difficiles à graver sur 

alumine : les fentes de couplage entre les doigts doivent être inférieures à 100 J.Im. 

Nous allons aborder dans la partie suivante, l'étude d'amplificateurs en bande Ka. 

IV -4. CONCEPTION DES AMPLIFICATEURS 

La conception d'un amplificateur hybride passe toujours par le choix des composants, leurs 

caractérisations et leurs modélisations. La caractérisation et la modélisation ont été abordées en 

détail dans les chapitres précédents. Nous allons utiliser ces outils pour effectuer cette conception. 

IV -4.1.Choix de composants 

Cette étude fait partie d'un contrat DRET portant sur la« Conception de stmctures spéciales 

de transistors à effet de champ pour amplification classe B » [6]. La phase d'élaboration de ces 

composants a dure pius longtemps que prevu a cause, entre autres, de la Imse au pomt des procédés 

de réalisation des ponts à air et de trous métallisés. 

La partie d'étude portant sur la réalisation d'un démonstrateur hybride a débuté avec un 

composant issu d'un laboratoire industriel: le THOMSON TA33660, et s'est poursuivie avec un 

composant de la centrale de technologie de l'IEMN: le DHS10264. 

IV -4.1.a.Le Thomson TA33660 

ll s'agit d'un HEMT pseudomorphique sur AsGa qui possède six doigts de grille de 100 J.Im 

de largueur et 0,25 J.Im de longueur. La source est reliée à la masse par des trous métallisés. Nous 

disposons de cinq échantillons. 
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La première étape de la caractérisation concerne les mesures statiques et impulsionnelles. Un 

résumé des principales caractéristiques déduites de ces mesures est donné dans le tableau suivant: 

Idss Vp Gm Vgdbr Vgsbr 

450mA/mm -0.5 v 550mS/mm -7.25 v -7V 

Les caractéristiques hyperfréquences sont déduites des mesures petit signal des paramètres S 

à 1' analyseur de réseau HP851 0. Les principaux résultats sont présentés ci -dessous : 

Gm Cgs/Cgd Gd Fe MAGà28GHz 

850mS/mm 8.5 50 mS/mm 70GHz 8dB 
i 1 

IV-4.1.b.Le DHS10264 

n .;:'l-lgit t'gaiement d'un HEMT pseudomnrphique sur AsG::~.. Tl p0«s~de h1lit.doigt.;: de grille 

de 50 )lm de largueur et 0.15 IJ.m de longueur. Ce composant, réalisé dans le cadre de la convention 

DRET n°9l-100, devait à l'origine posséder des trous métallisés pour relier la source à la masse. 

Cette étape technologique a demandé une mise au point plus longue que prévu et les composants 

que nous avons utilisés en étaient dépourvus. La source étant mise à la masse par des fils d'or, les 

performances en gain de ces composants se sont trouvées notablement réduites. 

Un résumé des principales caractéristiques déduites des mesures statiques et impulsionnelles 

est donné dans le tableau suivant : 

Idss Vp Gm Vgdbr Vgs br 

530mA/mm -0.3 v 820mS/mm -8 v -8 v 
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Les principaux résultats déduits des mesures hyperfréquences sont présentés ci-dessous : 

Gm Cgs/Cgd Gd Fe MAGà28GHz 

910mS/mm 10 45 mS/mm 105 GHz 12dB 

IV -4.2.Conception d'amplificateurs 

Après le choix des composants, leurs caractérisations et leurs modélisations, nous pouvons 

mettre en œuvre la phase de conception des amplificateurs. Celle-ci a pour but de définir les circuits 

passifs environnant le composant. 

Trois fonctions doivent être réalisées : 

• Coté entrée : séparation du signal d'entrée en deux parties égales. 

Coté sortie : couplage des si~~ux is~us des éléme~t~ actifs. 

o Polarisation des trn..'1d~tors i ef:::t de ch:::.mj:'. 

• Adaptations des TECs en entrée et en sortie. 

Des coupleurs ratrace sont utilisés en entrée et en sortie pour mettre en parallèle les étages 

amplificateurs. Ceux-ci ont été décrits dans la partie précédente. 

Des tés de polarisation spécifiques vont nous permettre d'appliquer les tensions sur le 

composant côté grille et côté drain. Ces circuits doivent être totalement transparents à la fréquence 

de fonctionnement. 

Les circuits adaptateurs transforment les impédances d'entrée et de sortie optimales du 

composant en impédance 50 n. 

Dans un premier temps, nous présentons la conception des tés de polarisation puis la 

technique d'obtention des éléments adaptateurs d'impédances. 
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IV -4.2.a.Les tés de polarisation 

Le rôle des tés de polarisation est d'amener les composantes continues au niveau du 

composant. Le schéma de principe classiquement utilisé est donné figure N -14. 

Lg 

4 

Lg 

4 

co 

• i---- cc 
1

1

["--..Aiim 

1 ~''co 
,---L-_------'---+"~ ~~ 

Figure IV-14: Configuration de base du Té de polarisation 

Théoriquement, le f.il qui amène la tension continue est conne~té sur un court-circuit 

hyperfréquence (Alim) grâce à un tronçon en circuit-ouvert de longueur IJ 4. Un second tronçon en 

IJ4 permet de présenter un circuit-ouvert au point de jonction avec l'amplificateur: il rend le té de 

polarisation « invisible » pour le s1gnal de fréquence fonàamentale. 

Le circuit utilisé en pratique intègre souvent un autre élément : une résistance additionnelle 

qui est destinée à réduire le risque d'oscillation du composant en basse fréquence. Cette résistance 

est également« invisible» à la fréquence de fonctionnement de l'amplificateur. Le schéma du té de 

polarisation fmalement retenu pour notre réalisation est présenté figure ci-dessous. 

Ali rn 

co ---cc 

1 
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Une réalisation, dans des conditions d'adaptation quasi- idéales (50 Q cotés 1 et 2), effectuée 

au laboratoire antérieurement [7] a montré que 1' on perd un peu plus de 3 dB dans la bande DC-

15 GHz, entre les extrémités 1 et 2 de la ligne. La simulation de la figure N-15 porte sur un Té de 

polarisation centré sur 28 GHz. Nous constatons qu'effectivement pour des fréquences inférieures à 

15 GHz, l'atténuation est d'un peu plus de 3 dB dans le cas d'une résistance de 50 Q. 

Néanmoins, cette atténuation pour les plus basses fréquences est relativement faible 

comparée à 1' accroissement des performances de gain des transistors utilisés : comme nous le 

verrons par la suite, l'atténuation induite par l'élément à pertes du Té de polarisation est 

insuffisante et des oscillations parasites sont encore possibles. Nous allons développer maintenant 

la technique de conception des circuits adaptateurs. 

IV -4.2.b.Les circuits adaptateurs 

Pou1 ~imuler le fonctionnement non-linéaire de l'amplificateur en régime de puiMance, nous 

utilisons les méthodes d'équilibrage harmonique du simulateur. Optimiser les P.lé1'Tlentt distribués 

de 1' amplificateur par cette méthode procure souvent de mauvais résultats. Pour cela, nous avons 

développé une méthode intermédiaire [8] qui nécessite deux étapes : 

• L'obtention des impédances optimales non -linéaires du composant. 

• L'optimisation linéaire des circuits adaptateurs sur ces impédances. 

La principale limitation de cette méthode est la bande de fréquences très réduite dans laquelle 

la méthode est applicable. Les avantages sont la rapidité et la fiabilité des calculs. 

Nous allons décrire la première partie de la méthode. 
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Figure IV -17 a : Impédances optimales d'entrée et de sortie 
du TA33660 
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Figure IV -17b : Impédances optimales d'entrée et de sortie 
du DHS10264 

Figure IV -17 : Impédances optimales obtenues par simulation 
pour un point de polarisation classe B 
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IV-4.2.b.l.Obtention des impédances optimales non-linéaires 

En fonctionnement linéaire, la connaissance des impédances optimales du composant à partir 

des mesures de paramètres S est immédiate. 

En régime non-linéaire, la détermination de ces impédances peut s'effectuer par 

approximations successives en utilisant le modèle grand signal du composant. Le schéma 

permettant de faire les simulations est présenté figure N -16. 

Le transistor est connecté à deux tés de polarisation par les éléments d'accès selfiques Lg, Ls 

et Ld. Coté sortie, il est chargé par une impédance ajustable ZL. Coté entrée, le générateur possède 

une impédance interne ajustable. 

La méthode de calcul mise en œuvre consiste à faire varier les impédances du générateur et 

· de la charge afm d'obtenir à la fois un maximum de puissance dans la charge et une bonne 

adaptation d'entrée du composant. Pour réaliser 1' adaptation d'entrée, on s'assure que le signal 

appliqué au transistor a une amplitude deux fois plus petite par rapport à celle du générateur et une 

phase;: iùenûque. Lorsque ces ùeux conditions sont réalisées, nous obtenons les valeurs des 

impédances optimales pour une fréquence, une puissance d'entrée et une polarisation fixées. Dans 

notre étude, la fréquence d'entrée est de l'ordre de 28 GHz (ou 26 GHz) et la polarisation est 

choisie pour obtenir un fonctionnement de type classe B. ll reste donc à appliquer la méthode pour 

plusieurs niveaux de puissance d'entrée de manière à obtenir un niveau de puissance de sortie 

correspondant à une compression du gain de 1 dB. 

Les différentes simulations effectuées ont fourni les valeurs des impédances optimales à 

présenter aux composants DHS10264 et TA33660. Elles sont données sur la figure N-17 compte 

tenu des valeurs typiques de Ls, Ld et Lg représentatives des fils de connexion de la technologie 

hybride. Nous pouvons noter que celles du TA33660 sont proches du bord de l'abaque ce qui laisse 

présager des problèmes d'oscillation et des difficultés d'adaptation. Les impédances optimales 
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Chapitre 4: Réalisation d'amplificateurs 

d'entrée et de sortie du TEC étant connues, nous pouvons passer à la conception des circuits 

adaptateurs. 

IV-4.2.b.2.0ptimisation linéaire des circuits adaptateurs. 

Une analyse petit signal (en paramètres S) suffit maintenant pour optimiser les adaptateurs. 

Le schéma utilisé pour 1' entrée est présenté figure IV -18 ; le circuit est constitué de stubs et de 

tronçons de lignes dont les dimensions sont à optimiser. Nous y ajoutons également le té de 

polarisation. Le circuit est encadré par deux ports de simulation des paramètres S ; l'un par rapport 

à 50 Q et l'autre par rapport à l'impédance d'entrée ou de sortie optimale obtenue par simulation en 

classe B et en grand signal. Les trois critères d'optimisation sont des pertes minimales et une bonne 

adaptation en entrée comme en sortie. 

L'optimisation est en général très rapide si 1' impédance présentée par le transistor n'est pas 

trop faible. 

Dans notre cas, une adaptation simple stub suffit puisque nous n'avons pas de çontrainte au 

niveau de la bande passante. 

La hgure lV-1~ montre les résultats d'une optlill.isation d'un circUit d'adaptation d'entrée 

pour le transistor DHS10264. Autour de la fréquence centrale, nous obtenons des pertes d'environ 

0.7 dB. Les coefficients de réflexion sont de l'ordre de -15 dB dans une bande de 1 GHz. 

La méthode de conception étant décrite, nous 1' appliquons aux deux transistors présentés : le 

TA33660 et le DHS10264. L'amplificateur basé sur le composant TA33660 a été réalisé à 28 GHz 

tandis que celui qui utilise le DHS10264 est centré sur 26 GHz. Dans la partie suivante, nous 

présentons les résultats des simulations linéaires et non-linéaires en parallèle avec les mesures en 

petit signal à 1' analyseur de réseaux et les mesures en puissance. 
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Chapitre 4: Réalisation d'amplificateurs 

IV -4.3.Comparaisons simulations 1 mesures 

IV -4.3.a.Amplificateur à T A33660 

Pour cause d'instabilité, l'amplificateur n'a pu être mesuré en classe B. Nous avons donc 

essayé d'autres polarisations pour améliorer la stabilité: une en classe A (Idss/2) et l'autre en 

classe AB (Idss/5). La figure IV-20 présente la comparaison des mesures de paramètres S avec les 

simulations linéaires dans le cas de la classe A. Le tableau ci-dessous résume les principaux 

résultats. Les coefficients de réflexion sont définis dans une bande de 1 GHz. 

. Simulation Expérimentation 

Fréquence centrale 28GHz 26GHz 

Gain maximum 6dB 3.3 dB' 

Rét1exion en entrée -lOdB -IO cm:· 

Réflexion en sortie -15 dB -15 dB 

1 

J 

Nous constatons tout d'abord un décalage de la fréquence d'utilisation de l'ordre de 2 GHz et 

une différence de gain de 2.7 dB. Ces écarts sont probablement dus, d'une part, aux variations 

technologiques lors de la réalisation des circuits d'adaptation et, d'autre part, aux différences de 

caractéristiques entre le transistor mesuré pour la modélisation et celui utilisé dans 1' amplificateur. 

Une étude de sensibilité aux incertitudes de gravure des éléments adaptateurs nous a permis de 

constater que ces écarts sont prévisibles comme cela sera abordé lors des rétro-simulations. La forte 

sensibilité du circuit est essentiellement causée par les faibles impédances d'entrée et de sortie à 

présenter au transistor pour obtenir les meilleures performances. 
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Chapitre 4 : Réalisation d'amplificateurs 

Les comparaisons expérience - théorie des performances de gain et de rendement sont 

représentées respectivement sur les figures N-21a et N-21b pour les deux cas de polarisations: 

classe A (Idss/2) et classe AB (Idss/5). La puissance d'entrée appliquée n'a pu dépasser 13 dBm 

pour une raison d'indisponibilité du matériel adéquat à cette époque. 

L'observation principale faite sur ces figures est une importante différence de gain entre 

expérience et théorie : près de 2 dB en classe A comme en classe B en défaveur de la réalisation 

expérimentale. Un comportement similaire a déjà été observé lors de l'étude en petit signal. 

La faiblesse du gain obtenu expérimentalement est accompagnée par un niveau de puissance 

de sortie voisin de la moitié de celui prévu par la théorie. Par contre, 1' examen des puissances 

continues donne des courants moyens de drain à peu près identiques. 

En raison des faibles performances obtenues, ce type d'étage n'a pas été développé dans une 

configuration push- pull. Nous présentons maintenant les résultats obtenus à partir des composants 

du laboratoire. 

IV-4.3.b.Ampliflcateur à DHS10264 

Uu c:s:sai de valiùation Ju dreuil réalisé pour ie DiiS lû264 est montré sur la figure IV-22. 

Celle-ci présente la comparaison des mesures de paramètres S avec les simulations linéaires pour 

une polarisation classe A. Le tableau ci-après résume les principaux résultats. Les coefficients de 

réflexion sont définis dans une bande de 1 GHz. 
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Chapitre 4 : Réalisation d'amplificateurs 

Simulation Expérimentation 

Fréquence centrale 26GHz 24GHz 

Gain maximum 6.3 dB 5.7dB 

Réflexion en entrée -20dB -15 dB 

Réflexion en sortie -17 dB -15 dB 

Nous constatons, comme dans l'étude précédente, un décalage de la fréquence d'utilisation de 

l'ordre de 2 GHz. Mais, l'écart au niveau du gain, de 0.6 dB seulement, est beaucoup moins 

important que dans le cas de l'amplificateur précédent. Comme nous l'avons vu auparavant, les 

impédances optimales d'entrée et de sortie du DHS1026~ sont plus au centre de l'abaque que celles 

du TA33660. Par conséquent, l'amplificateur est beaucoup moins sensible aux variations 

technologiques. 

Les figures N-23a et IV-23b décrivent les mesures en puissance et les simulations non

linéaires pour des points de repos classe A (Idss/2), classe B peu profonde (Idss/5) et profonde 

(Idss/10). 

En ce qui concerne le gain, les différences entre mesures et simulations sont faibles à petits 

niveaux de puissance d'entrée quelle que soit la classe de fonctionnement. Par contre des 

différences de comportement importantes apparaissent lorsque le niveau de puissance d'entrée 

croit; ces différences sont particulièrement marquées en classes AB et B. En effet, alors que les 

simulations prévoient une augmentation du gain de près de 2 dB en fonction du niveau d'entrée, les 

mesures ne laissent apparaître qu'une très légère croissance. 

Aux niveaux de puissance les plus élevés, le gain mesuré est inférieur au gain simulé de 

1 ,5 dB en classe AB et de 3 dB en classe B. 
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Chapitre 4 : Réalisation d'amplificateurs 

Cette faiblesse du gain mesuré est cependant moindre que dans le cas du transistor Thomson. 

Le rendement de drain expétjmental atteint 40 % au plus fort niveau de la puissance d'entrée, 

contre 70 % prévus dans la simulation. Cet écart n'est pas imputable à des différences entre les 

valeurs moyennes théorique et expérimentale du courant de drain car celles-ci sont très proches. 

L'analyse de ces résultats semble indiquer que le composant est probablement désadapté dans 

les modes de fonctionnement classe AB et classe B à fort niveau. Cette désadaptation peut provenir 

d'un problème de modélisation. En effet, comme cela a déjà été indiqué au chapitre précédent, le 

modèle n'a pu être validé expérimentalement dans ces modes de fonctionnement : pour cause 

d'oscillation, le transistor n'a pu être mesuré au banc de charge active. 

Malgré les déficiences ci-dessus, les performances du démonstrateur réalisé avec le 

DHS 10264 étant supérieures à celles obtenues avec le Thomson T A33660, ce composant a été 

retenu pour la mise au point d'un Push- pull. 

IV-4.3.c.Amplificateur Push-Pull à DHS10264 

Un essai de validation du cii·cuit push-pull réalisé pour le DHS10264, dont un synoptique est 

représenté sur ia figure I-7, est montré sur ia figure 1V-L4. Celle-ct presente la comparatson des 

mesures de paramètres S avec les simulations linéaires pour une polarisation classe A. Le tableau 

suivant résume les principaux résultats. 

Simulation Expérimentation 

Fréquence centrale 26GHz 24GHz 

Gain maximum 5 dB 3.5 dB 

Réflexion en entrée -20 dB -10 dB 

Réflexion en sortie -15 dB -10 dB 
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Chapitre 4 : Réalisation d'amplificateurs 

Nous retrouvons un décalage de 2 GHz de la fréquence d'utilisation. La différence de gain est 

de l'ordre de 1.5 dB. 

Les performances de gain et de rendement sont représentées respectivement sur les figures 

IV-25a et IV-25b pour des fonctionnement classe A (Idss/2) et classe AB (Idss/5). Pour cause 

d'instabilité les mesures en véritable classe B n'ont pu être effectuées. 

En ce qui concerne le gain, comme précédemment, on obtient un gain expérimental inférieur 

de 2 à 3 dB au gain simulé. 

Les résultats concernant le rendement sont satisfaisants : ceux -ci atteignent 40 et 50 % en 

mesure comme en simulation. Cependant le rendement en puissance ajoutée pâtit de la faiblesse du 

gain et n'excède pas 16 % à pleine puissance contre 26 % prévus par la simulation. 

Dans la partie suivante, nous allons cerner les causes possibles des divergences entre mesures 

et simulations. 

IV -4.4.Rétro-simulations des circuits 

Le but des rétro-simulations est de rechercher les causes qui peuvent expliquer les différences 

t::UÎ.l.t:: it::s résuii.aLS expérÎint::nt.aux e[ ceux îournis par les simuiations. 

En ce qui concerne l'amplificateur construit avec un composant de type TA33660, nous 

avons déjà signalé que l'impédance d'entrée du transistor est localisée à la périphérie de l'abaque 

de Smith. ll s'ensuit que toute variation technologique, même minime, des circuits ou du transistor 

influent sur les performances de l'amplificateur. La figure IV-26 présente ensemble les 

caractéristiques expérimentales et simulées de l'étage amplificateur. Les simulations sont effectuées 

d'une part, dans le cas d'une adaptation idéale et d'autre part, dans le cas d'une sous gravure de 5% 

du circuit d'adaptation d'entrée. Pour cette variation très limitée de gravure, nous constatons une 

diminution de la fréquence optimale de fonctionnement accompagnée d'une réduction significative 

du gain. Des variations plus importantes des performances sont bien évidemment obtenues si tout 
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Chapitre 4 : Réalisation d'amplificateurs 

1' environnement du composant (adaptateurs d'entrée et de sortie, tés de polarisation, selfs parasites 

des connexions, etc.) est soumis à des incertitudes de variations technologiques. La figure N-27 

présente l'effet produit par les variations des selfs d'accès Lg et Ld. Nous remarquons qu'une 

augmentation de 100 pH, entraîne une diminution de la fréquence optimale de fonctionnement 

d'environ 1.5 GHz. 

Dans le cas des amplificateurs construits à base de DHS10264, les impédances à adapter sont 

beaucoup moins critiques comme il a été remarqué dans une partie précédente. Pour cet étage 

amplificateur, l'écart entre les performances simulées optimales et celles obtenues 

expérimentalement peut s'expliquer en considérant l'incertitude relative à la self de source. La mise 

à la masse de 1' électrode de source de ces composants dépourvus de trous métallisés, est réalisée 

par une procédure manuelle de thermo-compression. Les nombreuses caractérisations petit signal, 

qui ont été effectuées sur ces transistors, ont montré que des variations d'une trentaine de pH 

peuvent être obtenues sur la valeur de cet élément. Dans la rétro-~imulatinn .d~ cet étage 

amplificateur, nous avons pris en compte une variation tout à fait raisonnable de la self Ls de 

l'ordre de 20 pH. Les résultats obtenus sont montrés sur la figure N-28 avec les paramètres S de 

de la self de source donne un gain simulé proche du gain mesuré mais n'engendre pas de décalage 

de la fréquence d'utilisation. Pour obtenir une variation de la fréquence centrale, il faut prendre en 

compte d'autres critères de perturbation de même type que ceux de l'amplificateur précédent 

(sous/sur gravure) ou des variations sur les selfs Lg et Ld des fils de connexion du transistor au 

circuit. 
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IV -4.5.conclusion 

Les simulations et les mesures effectuées sur les trois amplificateurs réalisés ont été 

présentées. Nous pouvons constater que lorsque le circuit est très sensible (amplificateur à 

TA33660) ou complexe, les mesures petit-signal s'écartent des résultats de simulations linéaires. 

Nous arrivons néanmoins à expliquer en partie les écarts grâce aux rétro-simulations. 

IV -5. CONCLUSION 

Dans ce chapitre, la conception d'amplificateurs de puissance hybrides a été présentée. Elle a 

été basée sur la technique de modélisation non-linéaire des transistors décrite au troisième chapitre. 

Nous avons présenté les principes de la réalisation des circuits hybrides sur alumine en bande Ka à 

26 GHz. Des coupleurs. nécessaires à la mise en parallèle des amplificateurs ont été ré::~li~é~ et 

mesurés. Enfm, nous avons conçu trois amplificateurs de puissance : 

Un premier dispositif, réalisé avec un composant Thomson TA33660, s'est révélé impossible 

à mesurer en classe B pour cl'\use d'instabilité et a permis d'obtenir seulement 18.5 dBm de 

puissance de sortie avec un gain de 2. 7 dB en classe A. 

Les deux dispositifs suivants ont utilisé le composant DHS10264 du laboratoire. 

Un étage a, cette fois, pu être testé et en classe A et en classe B. Dans le premier cas, 18.5 

dBm de puissance de sortie et 4 dB de gain ont été obtenus, contre 19 dBm mais seulement 1 dB de 

gain dans le second cas. 

Un étage push-pull a fourni les résultats les meilleurs avec, respectivement, en classe A et en 

classe AB profonde, 21 et 23 dBm de puissance de sortie, pour 3 et 2 dB de gain. Pour ce même 

étage push-pull, un rendement de drain de plus de 40 % et un rendement en puissance ajoutée de 

16 % ont été atteints. 
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Globalement, les résultats expérimentaux sont inférieurs à ce que laissait prévoir la théorie. 

Les raisons de cette différence sont imputables essentiellement aux difficultés inhérentes aux 

incertitudes de notre technologie hybride. 
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Conclusion générale 

CONCLUSION GENERALE 

Les différents volets du travail présenté dans ce mémoire, concernent des domaines relatifs 

à 1' amplification de puissance classe A et classe B en bande Ka. Un accent particulier est placé 

sur l'aspect rapidité d'une modélisation non-linéaire fiable des composants à effet champ. 

Outre l'élaboration d'un étage démonstrateur présenté en dernière partie, les trois grands 

apports spécifiques de ce travail sont: la mise au point d'un banc de mesures pulsées, le 

développement d'un logiciel d'extraction et de validation du schéma équivalent de structures à 

effet de champ et de la réalisation d'applicatifs au logiciel MDS de Hewlett-Packard. Les 

modèles non-linéaires de composants, extraits à l'aide de ces outils, sont systématiquement 

soumis à une épreuve de validation qui met en œuvre un banc à charge active. 

En ce qui concerne le banc de mesures pulsées, ses principales caractéristiques sont les 

Su.Î. v ëillte;) . 

• Les excurs10ns de tension àrain - source peuvent couvnr un réseau de 

caractéristiques dans une plage de 0 à 30 Volts. 

• Le courant de drain maximum, susceptible d'être délivré par le générateur est de 

800 mA ; les mesures de ses composantes continue et alternative sont effectuées 

séparément à 1' aide d'une sonde à effet Hall. 

• Les tensions grille - source applicables aux composants sont situées dans 1' intervalle 

-10 Volts à 10 Volts. 

• Le courant de grille minimum mesurable est voisin de 2 pA. 

• La largeur des impulsions est actuellement de 100 ns, il est possible de réduire cette 

largeur à environ 20 ns sans que les mesures soient affectées par les phénomènes 

transitoires. 

136 



Conclusion générale 

• Le soft, développé sous LabWindows/CVI, offre trois types d'extraction de réseaux: 

• Les réseaux classiques 

Id(Vgs, Vds) à Vgs =-ete 

Ig(Vgs, Vds) à Vds =ete et Vgs ~ 0 

Ce dernier réseau est particulièrement intéressant pour caractériser les 

phénomènes de claquage par ionisation et effet tunnel. En outre, la mesure 

simultanée du courant de drain peut être utilisée optionnellement pour 

extraire les évolutions de la transconductance. 

• La caractéristique de la jonction grille - canal 

Ig(V gs) avec le drain à la masse ou en 1 'air pour V gs ~ 0 V 

• Plusieurs formats de fichiers de données sont possibles pour assurer une parfaite 

compatibilité avec les logiciels commerciaux fonctionnant sur les micro-ordinateurs 

de type PC et surtout, avec le logiciel MDS pour une modélisation directe par tables 

des générateurs de courant. 

@! La dur'...e des mesures dépend essentiellement du type de réseau relevé. Actuellement, 

pour les deux premiers types de caractéristiques définis ci-dessus, l'extraction d'un 

.LÇ;:,cau vè:UÎc Ùc 4 hcw.cs ~ 2.ô i.Icwcs suivè:Uli. i "impunam;e üu couràllt üe griüe ; en 

effet 1' allongement de la durée est causé par la procédure de bouclage de correction 

des tensions extrinsèques. L'extraction du troisième réseau est beaucoup plus rapide ; 

typiquement, elle prend moins d'une heure. 

Le software « Extract », que nous avons réalisé, est une passerelle conviviale entre d'une 

part, les mesures des paramètres Sij à 1' analyseur de réseau en fonction de la polarisation et 

d'autre part, la modélisation par tables ou par équations phénoménologiques des éléments du 

schéma équivalent autres que les sources de courant convectives. 

Après 1 'extraction des éléments extrinsèques par la méthode « Dambrine », le logiciel 

permet d'obtenir les autres éléments du schéma équivalent par une procédure de calcul matriciel. 
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L'utilisateur a la possibilité de sélectionner la plage de fréquences dans laquelle sont défmies les 

valeurs des éléments intrinsèques. La comparaison des résultats de la rétro-simulations des Sij, à 

partir du schéma équivalent obtenu, aux paramètres expérimentaux permet la validation du 

modèle petit signal défmi. 

Le logiciel « Extract », très pratique, autorise le traitement automatique de 300 fichiers de 

mesures en moins de 30 secondes. 

Dans la partie élaboration d'applicatifs à MDS, nous avons détaillé plus particulièrement 

trois volets : 

• Une étude comparative ·des différents modèles de générateur de courant de drain, 

proposés dans la bibliographie, nous a permis d'établir des critères de choix du 

modèle le plus adapté à un type de composant donné. 

• Une comparaison des modélisations par tables et analytique des composants a été 

réalisée. La durée de simulation est un peu plus courte quand un modèle 

phénoménologique est utilisé; toutefois l'obtention d'un tel modèle, à partir des 

mesures. n'est pas immédiate. La modélisation par tables de ruesures d'un 

composant est assez rapide à élaborer et, si les valeurs mesurées sont suffisamment 

précises, les résultats sont proches de ceux obtenus avec les modélisations 

analytiques. Une limitation importante des modèles par tables est leur domaine de 

validité qui a pour frontières celles de la région des caractéristiques où les mesures 

sont effectuées : aucune extrapolation des valeurs n'est possible en régime 

dynamique et les excursions des tensions (Vds et Vgs) et du courant (Id) sont à 

surveiller attentivement. 

• Une procédure de validation de nos modèles sur le banc à charge active 26-40 GHz a 

été présentée. Une remarquable correspondance est observée entre les résultats de 

nos simulations théoriques et ceux issus des mesures. 

La dernière grande partie de ce travail a porté sur 1' application des outils de caractérisation 

et des modélisations non-linéaires évoqués ci-dessus à la conception d'amplificateurs en 

technologie hybride et fonctionnant en classe B ou AB profonde en bande Ka. Nous y avons 

138 



Conclusion générale 

développé une méthode originale en deux étapes: la première consistant à établir, à partir du 

modèle non-linéaire du transistor et d'une simulation grand signal, les impédances de source et 

de charge à lui présenter à la fréquence fondamentale pour un fonctionnement à environ 1 dB de 

compression ; la seconde mettant en œuvre une optimisation linéaire petit signal pour établir les 

circuits distribués réalisant ces impédances. Cette méthode, associant approches non-linéaire et 

linéaire, a le mérite de la rapidité. Nous avons testé son applicabilité pour deux HEMTs 

provenant respectivement de Thomson et du laboratoire et dans le cas d'étages simples ou de 

deux étages en parallèle dans une configuration push-pull. Les performances expérimentales 

obtenues dans les différents cas se sont avérées largement en deçà des prévisions théoriques, en 

particulier concernant le gain en puissance. Une analyse détaillée de cette discordance a montré 

qu'elle résultait de trois facteurs : la difficulté de synthétiser les impédances de charge et de 

source lprsqu 'elles se trouvent en bordure de 1' abaque de Smith, les incertitudes de gravure des 

piste'3 des circuits et lf."s incertitudes liées aux connexions par fils propres à Ia technologie 

hybride. Assez curieusèment c'est 1 'étage push-pull réalisé avec les composants du laboratoire, 

qui a donné les résultats les plus satisfaisants, alors qu'il s'agissait du circuit le plus complexe. n 

a !Jeffl1Îs ù'ubtenir t::A~rimt::ui.é:Ùt::lllt::Ui. 23 ùDm Ùt:: puissctft\,;t:; Ùt:: :SUIÛt::, 42 70 'Ùt:: lt::HÙt::mt::m Ùli:Wl 

et 16% de rendement en puissance ajoutée, en classe AB et 3 Volts de tension de polarisation 

drain - source, alors que la théorie prévoyait 23,7 dBm, 43 % et 25 % pour ces mêmes 

grandeurs. Pour savoir si ce résultat est fortuit ou s'il faut l'attribuer à la configuration push-pull, 

éventuellement plus favorable pour le traitement d'harmoniques, il aurait été plus judicieux de 

réaliser plus de circuits. Le temps limité dont nous disposions ne 1' a pas permis. TI est clair que la 

méthode de conception pour classe B ou classe AB profonde, que nous avons présentée dans 

cette dernière partie de notre travail, doit être surtout considérée comme une proposition dont il 

est nécessaire maintenant de démontrer le bien fondé par des vérifications très soignées sur de 

nombreux types de transistors et dans les conditions difficiles que sont celles de la bande Ka. 
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ABSTRACT 

This work deals with class B power amplification in Ka band making use of High Electron 

Mobility Transistors (HEMTs). Designers of microwaves circuits need more and more 

characterizations tools and modelling techniques as operating frequency increases. 

But sophisticated modelling and design methods are not compatible with time and cost 

requirements of the industrial environment. These preoccupations are basically motivating the 

present work. fudeed this ones provides original characterization tools and simulation 

approaches especially conceived for designers confronted with the difficult task of realising 

class B power amplifiers at frequencies ranging in Ka band. 

A first part of our work i.s devoted to the realisation of a fu!ly automated DC pulsed 

measurement system which allows extraction of the convective drain and gate current sources 

<.nd âl.!ù·.rs alsü tG distinguish thermal and trapping effects and to ..,analyse breakdown 

mechanisms. This system is compatible with a direct data implementation in the MDS software 

from Hewlett-Packard. 

A second part is focused on the software « Extract » we have built to provide large 

frequency range non linear HEMTs models from S parameters measurements. Accuracy and 

capability of this extraction procedure and of its coupling to MDS software are validated under 

small and large signal operations and non linear simulations up to 40 GHz. 

A third part deals with severa! attempts of realisation of class B single or push-pull stages, 

at 28 GHz, using a alumina based hybrid technology, which allow to delimit applicability of 

methods and procedures previously established and uncertainties inherent to the hybrid 

technology. 



RESUME 

Ce travail de thèse a pour objet 1 'amplification de puissance classe B en bande Ka. 

La conception des circuits hyperfréquences demande des outils de caractérisation et des 

techniques de modélisation des transistors de plus en plus pointus suivant que la fréquence 

d'utilisation augmente. En bande Ka, notamment, la modélisation des composants doit prendre 

en compte beaucoup plus d'aspects qu'à plus basse fréquence. Mais les critères de temps et de 

coût des milieux industriels ne sont pas toujours en adéquation avec les techniques sophistiquées 

déployées pour obtenir ces modèles. Ces préoccupations ont constitué la base essentielle de nos 

motivations pour ce travail et nous ont guidé dans son déroulement. 

Le fonctionnement en classe B permet de diminuer la consom.."llation cles circuits ce qui est 

primordial pour les dispositifs embarqués. La difficulté majeure de la conception de tels circuits 

est la modélisation précise des t::l..LSistcr:;. Les pr..ncipalcs non-!inéarité.:; du sd.~ma équivalent 

peuvent être obtenues soit par une re~résentation à 1' aide des équations analytiques soit sous 

forme de tables de données. A cette Îm, -en ce qui concerne les éléments passifs du schéma 

eqmvatent, nous avons développé le logtctel « bxtract » d'analyse et d'aide à la modélisation. 

Celui-ci nous a permis d'accélérer notablement la mise en œuvre de la technique de 

modélisation par tables de mesures. Des comparaisons satisfaisantes entre simulations non

linéaires et mesures de puissance ont prouvé 1' efficacité de la méthodologie que nous avons 

développée. Par ailleurs, pour les sources convectives de courant, nous avons mis au point un 

banc automatique de mesures pulsées des transistors à effet de champ. Enfm, ces outils et ces 

techniques ont été appliqués à l'étude d'étages simples et d'étages push-pull de puissance à 

28 GHz en classe B. 


