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Notations mathématiques

. Partie réelle du nombre complexe x.

: Partie imaginaire du nombre complexe x.

: nombre complexe égal a la racine de -1.
: Module du nombre complexe X.

: Phase du nombre complexe x.

: Conjugué du nombre complexe x.

: Transformée de Fourier de g(t).

: Transformée inverse de Fourier de g(t).
: Convolution de x pary.

: Ensemble des réels.
: Ensemble des complexes.

Abréviations

: Conception Assistée par Ordinateur.
: Circuits intégrés monolithiques microondes (Microwave Monolithic

Integrated Circuits).

: Radiofréquence.

. Institut de Recherche en Communications Optiques et Microondes.

: Hewlett Packard

: Hewlett Packard Network Measurement and Description Group

: Analyseur de Réseau Vectoriel.

: Analyseur de Réseau Vectoriel Non Linéaire.

: Dispositif Sous Test.

: Microwave Transition Analyzer (Analyseur de transition microonde).
: Nonlinear Network Measurement System (Systéme de mesure de

réseaux non linéaires)

: Comité International des Poids et Mesures
: Short Open Load Through

. Line Reflect Match

: Through Reflect Line

: Transformée de Fourier Discréte

: Transformée de Fourier Discréte Inverse
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Valeurs de contantes physiques générales

Constante Symbole Valeur
Charge de I"électron q 1,602 x 10 C
Constante de Boltzmann k 1,381 x 10 J/K
Vitesse de la lumiére dans le vide C 2,998 x 10% m/s
Perméabilité du vide Ho 1,257 x 10 H/m
Permittivité du vide € 8,849 x 10™? F/m




INTRODUCTION

« Si, pour définir notre espece, nous nous en tenions strictement a ce que I’ histoire et la
préhistoire nous présentent comme la car actéristique constante de I’homme et de l’inteligence,
nous ne dirions peut-étr e pasHomo sapiens, mais Homo faber. »

Bergson, L’ évolution créatrice, 1907.




I ntroduction.




Introduction.

Tous les sysémes de communications modernes (systémes de radiocommunications entre
mobiles, systémes de tél écommunications par satdlite ou systémes radars) évoluent vers une complexité de
plus en plus grande. Les fonctions éectroniques radiofréquences qui les composent, et particulierement les
fonctions non linéaires telles que I’amplification de puissance doivent ére optimisées pour satisfaire les
contraintes de plus en plus sevéres sur le coltt et les performances en terme de puissance, de

consommetion et de rapport signa abruit de ces nouveaux systémes.

Actuelement, les concepteurs de circuits et de systemes disposent d’ outils de smulations linéaires
et non linéaires fondés sur I’ utilisation de modé es des composants dont la validité doit étre vérifiée par des
caractérisations fonctionnel les précises.

Dans ce contexte, bien que les ingruments de mesure aux fréguences microondes soient
nombreux et variés (wattmetres, andyseurs de spectre, analyseurs de réseau scdare et vectorid,
oscilloscopes numériques a échantillonnage ...), aucune solution n'éait diponible, jusqu’a présent, pour
déterminer, précisement et Smultanément, les formes temporelles des tensions et des courants a I’ entrée et
a la sortie des composants actifs semi-conducteurs. Par conséquent, la vaidation des modées de
composants éaborés pour la conception assistée par ordinateur (CAO) des circuits non linéaires dans le
domaine hyperfréguence, &sait limitée a la connaissance des impédances de fermeture, de la puissance, du
rendement ou du contenu spectrd.

Ce manque d informations expérimentaes concernant les formes temporeles des tensons et
courants aux acces des trangstors (cycle de charge) est d’ autant plus regrettable que ces parametres sont
les repéres spécifiques manipul és, visudisés et optimisés par I'ingénieur de conception dans les logiciels de
CAO decircuits non linéaires.

Le premier chapitre de cette thése est consacré a une description des outils de caractérisation
and que des méhodes d'andyse et d' optimisation des circuits non linéaires microondes développés a

I'l.R.C.O.M. (Ingtitut de Recherche en Communications Optiques et Microondes) de LIMOGES.

Le second chapitre présente les nombreuses recherches menées lors de cette derniere décennie

pour répondre aux attentes des ingénieurs quant au développement doutils expé&imentaux de




I ntroduction.

caractérisation temporelle. Nous montrerons que ces recherches n'ont pas, pour autant, abouti a des

solutions pleinement satisfaisantes.

Le troiseme chapitre et dédié a la description détaillée de deux systémes de mesure permettant

I extraction des formes d’ ondes temporelles :

&5

le premier systeme repose sur le couplage d'une unité spécifique d acquisition de
sgnaux (Non-lineer Network Messurement System développé par Hewlett
Packard) et du banc de mesure «load-pull » multiharmonique développé a
I'l.R.C.OM. Ce travail e le fruit d'une collaboration éroite entre Hewlett-
Packard et I'.R.C.O.M.

Le second systéme condtitue la partie essentielle des travaux présentés dans cette
these. Son principe fondamenta est fondé sur une configuration originde d'un
analyseur de réseau vectoriel conventionnel, associée a une procédure d’ éaonnage
compléte et rigoureuse. Cet analyseur de réseau vectorie modifié est également
couplé & un banc «load-pull » et « source-pull » multiharmonique &fin de permettre
une visudisation et une optimisation des formes d’ ondes temporelles aux acces des

composants.

Il est &noter que la mesure des formes d’ ondes temporelles, dans un environnement d'impédance

de référence égd a 50 ohms, n'est pas suffisante dans I’ optique de la conception d’ amplificateurs de

puissance.

En fait, les réponses temporelles des composants sous test doivent étre mesurées pour une

multitude de conditions de fonctionnement, polarisation, impédances de fermeture, conditions d’ excitation

(Sgnaux purement sinusoidaux ou signaux modulés smples). Le chapitre quatre met en évidence les

principaes capacités et potentiaités de ces bancs de mesure en vue de la validation des modees non

linéaires et de I'optimisation du fonctionnement des trangstors pour différentes applications. Ce chapitre

démontre findement qu'un « verrou technologique » a éé levé dans le domaine de I'instrumertation

microonde dédiée ala caractérisation de dispostifs non linéaires haute fréquence.

La concluson générale permettra de présenter les développements en cours du houveau systeme

de mesure développé al’l.R.C.O.M. e lesinvestigations futures ouvertes par cetravail.
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.1 INTRODUCTION.

Ces quinze dernieres années ont connu un développement sans précédent de toute
I’industrie électronique aux radiofréquences. Les capacités de communications, qu’elles soient
civiles ou militaires, ainsi que les transferts de données (images, sons, textes) de part et d’autre de la
planete sont le résultat de I’évolution récente de nos sociétes modernes. Cet essor considérable des
télécommunications implique la conception de systéemes de plus en plus complexes, qui utilisent des
technologies de plus en plus performantes.

La conception et la réalisation de produits tels que des constellations de satellites ou des
systemes de radiocommunications entre mobiles necessitent pour les ingénieurs de disposer d’outils
adéquats. Ainsi, des systemes informatiques puissants associés a des logiciels de simulation du
fonctionnement des composants, des circuits et des sous systemes complets sont devenus
indispensables a I’ingénieur de conception. Pour cette étape de conception assistée par ordinateur
(CAQ), I’¢élaboration de modeles non linéaires robustes de composants devient cruciale et
incontournable. Aussi, parallelement, des systemes de caractérisation fonctionnelle précis,
sophistiqués et évolutifs sont indispensables pour la validation des modéles et des méthodes de
conception.

La premiere partie de ce chapitre s’attache a montrer I’interdépendance entre la CAO et le

développement d’outils de caractérisation de composants.

Pour un concepteur de circuits intégrés microondes monolithiques (MMIC), la simulation
constitue une étape primordiale. La compétition mondiale dans le secteur des télécommunications
est telle que toutes les industries de ce secteur d’activité cherchent a réduire les codts de cette étape.
Pour atteindre cet objectif, il est nécessaire que les concepteurs aient a leur disposition des modeles
non linéaires de composants les plus précis possibles, donc validés finement par des mesures
adéquates.

La deuxiéme partie de ce premier chapitre consiste en une description succincte du banc de
mesures convectives et hyperfréquences en impulsions, développé a I’'lLR.C.0.M.[1] et dédié a
I’extraction de modeéles électriques ou électrothermiques.

La validation de ces modeles par des mesures fonctionnelles est treés importante. Il s’avere
donc indispensable de disposer d’outils de caractérisation hyperfréquence des composants lorsqu’ils

fonctionnent en régime fortement non linéaire. Ces outils doivent donc, d’une part, permettre la
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validation des modeles des composants élaborés pour la CAO des circuits non linéaires
radiofréquences (RF) et microondes. Mais, d’autre part, ils doivent aider a I’optimisation
expérimentale des performances en puissance ou en rendement des composants. Ces systemes de
caractérisation "fort signal” des composants sont fondés sur le principe de la variation des
impédances présentées au dispositif sous test (DST) a la fréquence fondamentale et aux fréquences
harmoniques. La derniere partie de ce chapitre est consacrée a la description de ces systéemes de

mesure ainsi qu’a I’évaluation de leurs caractéristiques.

1.2 CONCEPTION OPTIMALE DE CIRCUITS ELECTRONIQUES NON-
LINEAIRES RADIOFREQUENCES ET MICROONDES.

1.2.1 PRESENTATION GENERALE DES OUTILS DE CONCEPTION DE FONCTIONS

ELECTRONIQUES MICROONDES NON LINEAIRES.

Les systemes électroniques analogiques utilisés pour les télécommunications sont trés
complexes. lls sont généralement décomposés en plusieurs sous circuits ayant chacun une fonction
propre comme :
les fonctions de génération des signaux,
les fonctions de mélange,
les fonctions de multiplication et de division de fréquences,
les fonctions de filtrage,

les fonctions d’amplification,

YV V. V V V V

les fonctions de modulation,
> les fonctions de démodulation.

Chaque sous circuit, qui posséde son propre cahier des charges, est lui-méme obtenu a
partir de composants spécifiqguement choisis.

Ces composants et ces sous circuits analogiques ont trés souvent des comportements non
linéaires. Ce caractere non linéaire peut étre a la base méme de la conception de certaines fonctions,
c’est le cas pour les mélangeurs ou les multiplieurs de fréquences par exemple. Dans d’autres
applications telles que les amplificateurs de puissance, il faut veiller a limiter les non linéarités.

L’ingeénieur de conception cherche a optimiser le fonctionnement du circuit ou du systeme

qu’il crée. Cette optimisation est abordée de deux maniéres différentes :
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1) soit par des moyens informatiques: la conception assistée par ordinateur

(CAOQ) est alors fondée sur I’utilisation de :

>

logiciels d’analyse des circuits non linéaires. Les méthodes d’analyse

employees par ces logiciels sont des méthodes temporelles
(Intégration temporelle directe) ou des méthodes tempo-fréquentielles
(Convolution discréte ou Equilibrage harmonique). Les premieres,
utilisées par le logiciel SPICE [2], répondent mal aux besoins actuels
de simulation des régimes permanents quasi periodiques et des circuits
contenant des éléments distribués. Les méthodes d’équilibrage
harmonique proposées par MDS et LIBRA [3] pallient ces
inconvénients mais restent limitées quant a la simulation efficace de
circuits excités par des signaux complexes. L’1.R.C.0.M. a développé
un outil de simulation des circuits non linéaires (Logiciel LISA
associé a la technique du transitoire d’enveloppe [4]) qui rend compte
des réponses d’un composant soumis a des excitations complexes,

bibliotheques de modeles précis et robustes de composants ou de sous-

systemes.

2) soit par une caractéerisation fonctionnelle fondée sur I’utilisation de systémes

de mesure perfectionnés et précis.

Si les outils logiciels sont maintenant facilement disponibles et largement diffusés, qu’en

est-il des instruments de mesure ? Les analyseurs de réseau vectoriel (ARV) ainsi que les

oscilloscopes pour la réflectométrie dans le domaine temporel sont eux aussi tres utilisés dans les

milieux industriels et universitaires pour caractériser toutes sortes de réseaux électriques linéaires.

Or, les ingénieurs de conception ont besoin d’outils rendant compte de comportements non

linéaires. Les oscilloscopes a échantillonnage et les analyseurs de spectre permettent de répondre

partiellement aux attentes des ingénieurs. A ce stade, force est donc de constater qu’un systéeme de

mesure radiofréquence et microonde, capable de fournir les formes d’ondes des tensions et courants

aux acces d’un dispositif non linéaire s’avere indispensable pour renforcer la cohérence entre des

techniques de simulation et d’instrumentation.
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Les concepteurs de circuits radiofréquences (RF) microondes ont, par conséquent, un
besoin primordial d’un « systéeme de mesure de réseau vectoriel non linéaire ». Ce systeme serait

au cceur d’une activité de conception optimale comme le montre la figure 1.2-1.

GLIDATION DE MODELES NON LINEAIRES VALIDATION DE
Modeéles électrigues discrets distribués METHODES D "ANALYSE
& DES CIRCUITS NON LINEAIRES

Modéles comportementaux (systemes) Technique du transitoire d "enveloppe

Prise en compte (pour les modéles électriques discrets) : . -
P (i des effets de pieges q ) Technique des séries de

k % des sensibilités thermiques J Volterra & noyaux dynamiques

f SYSTEME DE \
CARACTERISATION
FONCTIONNELLE DE

RESEAUX VECTORIELS
NON LINEAIRES

Mesures de :
®  Caractéristiques de
transfert en puissance
@  Caractéristiques de
linéarité

\ ® Courants et TensionS/

EXTRACTION DE MODELES

OPTIMISATION FONCTIONNELLE

NON LINEAIRES
Modeéles comportementaux En Rendement, en puissance, en linéarité de
» Composants

(systemes) »  Sous circuits

»  Systémes

Modélisation a partir des séries
\de Volterra a noyaux dynamiquesj

Figure 1.2-1

Ce systeme de mesure doit étre capable de donner les caractéristiques de transfert en

puissance (Pg = f(Pe)), celles de linéarités et enfin les tensions et courants aux acces du dispositif

non linéaire sous test aux fréquences RF et microondes.
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Ainsi, les concepteurs pourraient utiliser des modeles électriques non linéaires ou des
modeéles comportementaux (a I’échelle d’un systéme) validés trés précisément par ces mesures qui
rendraient compte des constantes de temps basses frequences et hautes fréquences :

1) des effets de piege dans les semi-conducteurs,

2) des effets thermiques.

Les mesures des tensions et courants associés a des signaux d’excitation tests (constitués
d’une ou plusieurs composantes fréequentielles) sont une information supplémentaire. Elles peuvent
aussi servir a valider des nouvelles méthodes d’analyse des circuits non linéaires fondées sur les
techniques du transitoire d’enveloppe [4] ou sur celles des séries de Volterra a noyaux

dynamiques [5].

Enfin, ce nouvel outil permettrait d’optimiser expérimentalement, par I’observation des
formes d’ondes temporelles des tensions et des courants, les conditions de fonctionnement d’un
composant en termes de puissance, de rendement ou de linéarité.

Les tensions et les courants presents aux acces d’un dispositif non linéaire apparaissent
comme des grandeurs importantes dans les criteres d’analyse des composants et des circuits non

linéaires.

1.2.2 CRITERES D’ANALYSE DES CIRCUITS ET SOUS SYTEMES ELECTRONIQUES NON

LINEAIRES.

La conception d’un circuit électronique RF ou microonde nécessite la compréhension,
I’interprétation et I’optimisation des performances en puissance, en rendement ou en linéarité des
composants (transistors). Pour cela, les formes d’ondes temporelles des tensions et courants

présents aux acces du transistor doivent étre analysées de maniere approfondie.

Un transistor est un quadripdle dont I’effet fondamental peut étre décrit par une source
principale de courant de sortie [Is(t)] contr6lée par une variable d’entrée [lo(t) ou Ve(t)]
(figure 1.2-1).
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1 Quadripéle non linéaire é(t)
vs(t)TE
o
hd
Z :

TRANSISTOR \ }

Générateur Réseau
indépendant de
charges

Figure 1.2-2

En général, les variables Ve(t) et V(t) sont les tensions de commande imposées au
dispositif. Les variables l¢(t) et Is(t) sont les réponses en courant aux excitations en tensions. Ces
réponses sont des fonctions non linéaires des tensions de commandes qui s’écrivent :

1 (t) = fu [V (0, V. (1) 1.2-1
1, (t) = fu [V (), V. (0] 1.2-2
Si le générateur indépendant délivre un signal périodique, purement sinusoidal par

exemple, les quatre grandeurs Ve(t), Vs(t), le(t) et Is(t) sont alors des fonctions périodiques du temps.

Elles se décomposent donc en série de Fourier comme suit :

V,(t)=V,, + ZN:Ven cos(hwyt +d,,) 1.2-3
n=1
V,(t)=V,, + Zvasn cos(nwyt + ¢, ) 1.2-4
=)
I (t) =l + i I, cos(nw,t +0,,) 1.2-5
n=1
1L(t)=1, +ZN:ISn cos(nw,t +8,,) 1.2-6
n=1

Les formes d’onde des tensions de commande d’entrée et de sortie ainsi que I’angle
d’ouverture sont les trois criteres majeurs qui caractérisent la classe de fonctionnement du
transistor. L’angle d’ouverture du transistor, noté ¢, est defini a partir de la durée t, pendant
laguelle la source de courant principale produit un courant non nul sur une demi-période du signal

d’excitation (figure 1.2-3).
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v

o
ol
=]

le

Figure 1.2-3

Le tableau 1.2-1 donne un récapitulatif des classes de fonctionnement conventionnelles [6]
avec leurs conditions de mise en ceuvre définies a partir des criteres précédents. Seules sont
mentionnées dans ce tableau les classes de fonctionnement pour lesquelles la tension de commande
d’entrée V¢(t) est purement sinusoidale. Les classes de fonctionnement de type D et E (tension
d’entrée carrée et tension de sortie quasi impulsionnelles) sont trés peu utilisées dans le domaine

des microondes.

Classe de Forme de la tension d’entrée Forme de la tension de sortie Angle d "ouverture
Fonctionnement
Classe A sinusoidale i E f E sinusoidale f E i I\- q) =Tt
) ) T

Classe AB | sinusoidale -/l E { E sinusoidale f T i j E <p<m
_n
Classe B sinusoidale -[' E f E sinusoidale f f i f ¢ - E
T
Classe C sinusoidale -f' E { E sinusoidale f E f E ¢ < E
Classe F sinusoidale i E -/' E carrée ! { ! ! ¢ ST

Tableau 1.2-1
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La réponse en courant a ces tensions de commande peut étre décrite graphiquement par
deux réseaux de courbes :
1) un réseau de courbes dans le plan (Is, Ve) paramétrées en Vs,
2) un réseau de courbes dans le plan (Is, Vs) paramétrées en V,
La représentation (figure 1.2-4) dans le plan (ls, V) paramétré en V. permet de distinguer
quatre régions de fonctionnement pour un transistor a effet de champ :
1) la zone ohmique @,
2) la zone de saturation @,
3) la zone de conduction directe de la diode d’entrée ®,
4) lazone d’avalanche @.

I, (MA)
A
® : Zone de conduction
Ismax _ I ! 1 /]
A - 1Y)
o 1 @ : Zone d "avalanche
e |
g | i
e
Ismax 8 I . I
T ] S @ :Zone desaturation ™
R
CH I
|
| |
Ismin:0 —
1
0 Vv

smin

Figure 1.2-4

Des méthodes graphiques [7] ont été mises au point pour optimiser le fonctionnement du
transistor pour obtenir soit un maximum de puissance ajoutée, soit un maximum de rendement.
Elles consistent a superposer au réseau de courbes dans le plan (ls, Vs) de la figure 1.2-4, le lieu des

points suivis par les parametres I et Vs en fonction du temps. Ce lieu forme alors le cycle de charge
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du transistor. La visualisation et I’optimisation de la forme du cycle de charge constituent un critére

d’optimisation visuelle du fonctionnement du transistor.

1.2.2.1.1 Formes d’ondes et cycle de charge associés a une puissance ajoutée
maximale.
Pour les amplifications de puissance, il faut généralement maximiser la puissance ajoutée
définie comme la différence entre la puissance fournie a la charge a la fréquence fondamentale f; et

la puissance d’entrée (équations 1.2-7) :

1
Paj :_ 1 sl] ZD[ en en _Pe 1.2-7

Dans I’équation précédente - D[ o Sl] représente la puissance de sortie a la

fréquence fondamentale avec :

V VSleJ¢51
Par ailleurs, EZ O[V,, 1] décrit la puissance d’entrée avec :
n=1
V V e]¢en
{ T =1 el 1.2-9

Geénéralement, un transistor fournira un maximum de puissance ajoutée lorsque les
excursions des tensions et des courants de sortie seront maximales compte tenu des limites
naturelles du composant. Pour atteindre ce but, il est nécessaire de placer le cycle de charge dans la
zone de saturation @. La position du cycle liée au choix du point de polarisation sera fonction de la
fréquence de travail : classe B aux basses fréquences microondes (bande L et S) et classe AB aux
plus hautes fréquences.

Dans tous les cas, la valeur de Py sera maximale lorsque la condition suivante sera
respectee :

¢, -6, =T 1.2-10

Cette condition revient a minimiser la surface du cycle de charge en choisissant

correctement les déphasages entre les composantes de tension et de courant de sortie.
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Le cycle de charge, le courant et la tension de sortie sont donnés, a titre d’exemple, sur la
figure 1.2-5, pour une optimisation de la puissance ajoutée d’un transistor MESFET en bande L.

temps

2T

W temps

Figure 1.2-5

1.2.2.1.2 Formes d’ondes et cycle de charge associés a un rendement en
puissance ajoutée maximum.

Le rendement en puissance ajoutée est un parameétre essentiel dans la conception
d’amplificateurs de puissance microondes a tres haut rendement utilisés dans les systémes portables
(radiotéléephones) ou embarqués (charge utile de satellite). Il s’agit, en effet, de minimiser la
consommation d’énergie de ces systemes et par conséquent de réduire le dimensionnement de leurs
batteries et d’augmenter leur autonomie.

Le rendement en puissance ajoutée se définit comme le rapport entre la puissance ajoutée a
la fréequence fondamentale fo (équation 1.2-7) et la puissance fournie par I’alimentation continue.
Cette puissance consommée par le quadripble s’écrit a partir des composantes continues des

tensions et courants a ses acces Vo, lso, Veo €t leg :

Poc = Vool + Vool eo 1.2-11
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La puissance d’alimentation a I’entrée peut étre négligée dans une premiére approximation

et donc I’expression du rendement en puissance ajoutée maximum est donnée par :

1 = w1~ -,

P. _ED[Vsllsl]_EzD[Ven Ien]

Ny === = 1.2-12
I:)DC VSOISO

L’optimisation de n, conduit a maximiser Py et, dans un méme temps a diminuer Ppc. La

valeur maximale de Py est obtenue lorsque ¢, —6, =TT si I’on suppose en premiere approximation

que Pg;>>P, (Ps1-Pe= Pg;). Le rendement en puissance ajoutée s’écrit alors :

_E Valg _lvsl Ii

Ny = = 1.2-13
2 VSOISO 2 VSO ISO

. i R \ I e
Cette expression fait apparaitre deux rapports —L et —=L caractéristiques de la forme
s0 sO

temporelle de la tension et du courant de sortie. L’optimisation de n, revient a maximiser ces deux
rapports apres avoir pris comme autre hypothése simplificatrice que le courant Is(t) est une fonction
indépendante de la tension de sortie V(t). Cette hypothese signifie que le courant de sortie est
principalement dépendant de la tension d’entrée et que les excursions de la tension de sortie sont
limitées a la zone de saturation @.

Is (t) = fNL [Ve (t)] I 2_14
V, min = Vs (t) < Vsmax .

S

Une étude des formes temporelles de la tension de sortie [8] qui permet de maximiser le

\V/ . , .
rapport —% a conduit aux résultats suivants :
s0

1) Les meilleures performances en rendement sont obtenues aux fréquences

microondes lorsque coexistent les formes d’ondes suivantes :
L tension de sortie carrée et courant de sortie demi-sinusoidal,

Grace a ce couplage des formes d’ondes, la valeur moyenne des courants et
tensions diminue et les valeurs des composantes a la frequence fondamentale
augmentent. Il en résulte donc une augmentation sensible du rendement de
sortie.

2) Les formes d’ondes temporelles citées auparavant doivent étre obtenues en
connectant au transistor un réseau de charges passives. Cela impose, compte tenu
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des conventions des sens des courants et des tensions choisies sur la figure 1.2-2,

les conditions suivantes :

|4 =—~S"}20 On#0 1.2-15

0z, = Vﬂ}zo 1.2-16

La classe F apparait aujourd’hui comme la classe de fonctionnement optimale pour la

conception d’amplificateurs microondes a tres haut rendement.

Typiquement, pour une optimisation en rendement en puissance ajoutée et un
fonctionnement en bande L ou S, le transistor est polarisé en classe AB profonde, voire en classe B.
Le cycle de charge est plus incliné que pour une optimisation de la puissance ajoutée et il tangente

la zone de saturation vers le haut des caracteristiques I(V) (figure 1.2-6).

W temps

Figure 1.2-6

En résumé, qu’il s’agisse d’optimiser la puissance ajoutée ou le rendement en puissance

ajoutée, force est de constater, au terme de cette breve description, la trés grande importance de

-18 -



Chapitre 1 : Optimisation des circuits non lineéaires RF et microondes : outils et méthodes.

connaitre et de contrbler finement les formes d’ondes des tensions et courants aux accés d’un

dispositif.

1.2.2.1.3 Outils de simulation et d’aide a I’optimisation.

L’optimisation des conditions de fonctionnement des transistors, dans le cadre de la
conception d’un amplificateur microonde, est réalisée de maniére logicielle grace a deux techniques
complémentaires.

La premiére est appelée «technique des générateurs de substitution ». Elle consiste a
imposer les tensions de commande d’entrée et de sortie grace a des générateurs de tensions, comme

indiqué sur la figure 1.2-7.

Sonde »] Transistor L Sonde
de courant] " | modélisé T(t) de courant|
s

Ve

Vacos(ant+és)

VanCos(at+dsn)

Figure 1.2-7

Les modules et les phases des générateurs de substitution, Ven, ¢en, Vsn, dsn SONt ensuite
optimisés pour ramener dans les plans d’accés du transistor la forme des tensions désirées. Une
simulation par équilibrage harmonique permet de connaitre les courants lg(t) et Is(t). Les
impédances de charges a connecter au transistor se déduisent alors naturellement en calculant le

rapport :

Z,y === 1.2-17

Il est ensuite nécessaire de s’assurer que les impédances présentées a toutes les frequences
en sortie du transistor correspondent a des charges passives et non a des générateurs, c’est a dire que
la condition suivante est bien respectée :
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<

D[Zchn=—-|~":|20 On#0 1.2-18

sn

Il suffit de quelques simulations pour aboutir systématiquement a I’optimum de puissance

ajoutée ou a celui de rendement en puissance ajoutée.

Une deuxieme technique, développée a I’'l.R.C.O.M. [9], propose une approche de type
load-pull multiharmonique : elle permet de balayer méthodiquement I’abaque de Smith aux 3 ou 4

premiéres fréquences harmoniques.
Pour cela, des «boites d’impédances » aux différentes fréquences harmoniques sont

implantées dans les logiciels de CAO des circuits (figure 1.2-8).

Transistor
modélisé

1
fo 0

ced  ed  bsad
ol | ] |-
| || | S

w
X

-

0

VerCos(ant+ée,)

1 1 1
) ||ze0][z60][z.00]

1
en(f

N

H
H
H
H

4 2

Figure 1.2-8

Elles permettent de simuler des charges par nature totalement décorréelées en fonction de la
fréguence et indépendantes du niveau de puissance d’entrée. Un algorithme a été développé au sein
du logiciel LISA (LImoges Spectral Analysis) [4] pour :

1) asservir la puissance d’entrée. Celle-ci n’est pas constante quand le réseau de
charge varie du fait du caractere non unilatéral du transistor,

2) rechercher les impédances optimales de charge pour maximiser la puissance
ajoutée ou le rendement en puissance ajoutée aux trois ou quatre premieres
fréquences harmoniques.

Cette technique permet aussi de tracer des contours d’impédance aux différentes
composantes harmoniques a puissance d’entrée constante et a puissance ajoutée ou rendement en

puissance ajoutée constants.
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Ce paragraphe est consacre a illustrer les principes énoncés auparavant par un exemple de
conception d’un amplificateur de puissance a tres haut rendement fonctionnant en bande S et fondé

sur I’utilisation de transistors bipolaires a hétérojonction (TBH) [10], [11].

L’objectif de ce paragraphe est de présenter au travers de cet exemple démonstratif la
méthodologie de conception suivie avec tout ce qu’elle impliqgue comme moyens a mettre en ceuvre,
a savoir :

3 I’élaboration d’un modéle :
» avec le systeme de mesure associé pour I’extraction du modeéle qui
sera succinctement décrit par la suite,
» avec la caractérisation fonctionnelle pour valider et affiner ce
modéle
% I’optimisation des formes d’ondes des tensions et courants et du cycle de
charge par la technique des générateurs de substitution
% la conception du circuit pour atteindre au mieux I’état de fonctionnement
optimal du composant détermine a I’étape précédente.

Le TBH utilisé pour cet exemple de conception d’amplificateur en bande S est issu de la
filiere HBT de la fonderie THOMSON. Il comporte quatre doigts d’émetteur de 2x30pm?. Ce
composant de topologie paralléle integre un drain thermique. Le modéle électrothermique de ce
transistor, appelé CED423 et représenté sur la figure 1.2-9, est implanté sur les logiciels de
simulation des circuits (MDS ou LIBRA).

La description précise de ce modéle est donnée dans I’annexe 1.
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Re

E L, E
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Cry Rey=1pis
R.=20Q L.=70pH| 2 T = Rl
R.=1,9Q L.= 9pH

Rg=14Q Lg=74pH A TI_E:TH %?TH T R,=159°C/W
A

Ppissipee=Vee() 1s(D)+Vce(t) 1c(H)=Pp

Figure 1.2-9

Des simulations sont alors menées pour rechercher les impeédances de charge
correspondant au régime de fonctionnement du circuit optimisé en puissance ajoutée ou en
rendement en puissance ajoutée.

Dans cette étude, la recherche d’un compromis entre I’optimisation des performances en
rendement en puissance ajoutée et la minimisation des pertes des réseaux d’adaptation sur une

bande de fréquence de 10% est le critére fondamental de conception.

Le fonctionnement en classe F du transistor a été retenu avec une polarisation conduisant a

un fonctionnement fort signal de type classe B (Vpeo =1V, Veo=9V).

L’ optimisation du transistor & la fréquence de 2,15 GHz au moyen de la technique des
générateurs de substitution a conduit aux résultats présentés sur la figure 1.2-10.

Une puissance de sortie de 450 mW associée a un rendement extrinseque de 77% a été
obtenu pour une optimisation des impédances de charge aux trois premieres fréquences

harmoniques.
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Conception d’un amplificateur a trés haut rendement
en bande S (f;=2,15 GHz)
Transistor TBH CED423 RMS765
Vieo=1V V=9V

Cycle de charge intrinséque

215

Impédance d’entrée intrinséque

Impédances de charge intrinseques

250

225—} —————————————————————————————

200

L
|
|
X — —F—— — — — + —ibsmA
t
|
|

—+ 1b=10mA|

f
150 | —— 1b=15mA|
|

—— 1b=20mA|
15 o AN o

—— Ib=25mA|
100 ! ! —— 1b=30mA|
| | —cycke
. . + pt. Polar.
|
|

Ic(mA)

— s (f0) Zs (2f0) s (3f0) Zs (4f0)

Impédances de charge intrinseques :
Zn(f)=91,4Q+j27Q
Z4(2f)=0,0Q+j0,0Q
Z(nf)=1,8Q+j1280Q

Résultats en puissance :

Pe = 97093  mw Pe = 98719  dBm

Ps(f)= 42399  mw Ps(f)= 2627 dBm

Ny= 76,83 %

Gp= 16,40 dB

Ze= 99,1 Q+j 279 Q Ps(2f)= 3,67 mwW = 564 dBm
Z.(f)= 579 Q+j -0,9 Q Ps(3f)= 472086 mW = 674 dBm
Z(2f)= 4.2 Q+j 23 o Ps(4f)= 025638 mwW = -591 dBm
Z,(3f)= 977 Q+j -65,1 Q Ps(5f)= 002119 mW = -1674 dBm
r.(f)= 007 +j -0,01 Ps(6f)= 015837 mW = -8,00 dBm
r.(2f)= -0,84 +] 0,08 Ps(7f)= 004796 mW = -13,19 dBm
r.(3f)= 043 +] -0,25

Figure 1.2-10

L’optimisation en amplitude et en phase des générateurs équivalents a fo, 2f; et 3fy conduit
a I’obtention d’une forme de tension de sortie intrinséque Ve carrée. La réponse de la source
principale de courant a cette excitation est un courant dont la forme est quasi impulsionnelle (figure
1.2-11)
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Figure 1.2-11

L’ingénieur de conception doit ensuite synthétiser les réseaux d’adaptation d’entrée et de
sortie du transistor en utilisant la meilleur topologie de circuit possible compte tenu du cahier des
charges (taille de la puce, taille du composant, application visee...).

Un exemple de masque d’amplificateur de puissance a haut rendement fondé sur une
topologie d’un seul étage a deux transistors est donné sur la figure 1.2-12.

——|_]
|

ﬁ

El g s‘l-ljllﬂlaﬂ =

Figure 1.2-12
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Ce paragraphe est consacré a un exemple de conception de doubleur a partir d’un transistor
THOMSON PHEMT PH25 de développement de grille 2x75um.

L’exemple donné dans ce paragraphe vise, la encore, a illustrer la méthodologie suivie qui
reste identique a celle décrite précédemment bien que le circuit & concevoir et que le transistor
utilisé soient différents.

Le schéma équivalent fort signal du transistor est représenté sur la figure 1.2-13

Ls

Rp Lo

E Ces ID@ [T y— Vos(t)
[SC—

RS
LS
Source @ @ Source

Figure 1.2-13

Le modéle de la figure 1.2-13 et ses caractéristiques sont implantés dans les logiciels de
simulations des circuits MDS et LISA.
La fréquence de sortie du doubleur & concevoir est fixée a 38 GHz. Le transistor est
polarisé en classe B :
{Vgso =V, =-08V
Vo =2V

1.2-45

La technique des générateurs de substitution est utilisée pour déterminer les impédances de
charge optimales a présenter a la fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques. Le but du
concepteur est ici d’obtenir le maximum de puissance de sortie a la seconde fréquence harmonique.

Les tensions de commande s’écrivent :

{Vgs (t) = Vg + Ve COS(0,1)

1.2-46
Vds (t) = VdsO + Vdsz COS(Zth + q)dsz)
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Les impédances de charge sont donc des courts-circuits a toutes les fréquences sauf a
I’lharmonique 2. A cette fréquence, les simulations permettent de déterminer I’impédance optimale
pour rendre maximum la puissance de sortie a 2fy :

1

P, = —ED[\ZZTSE] 1.2-47
avec :
\7d52 = Vdszejtpdsz 1.2-48
TdsZ = Idszejedsz '

L’optimisation conduit & une impédance de charge a I’harmonique 2 égale a :
Z,(2f,)=20,6+j35878 Q 1.2-49

Compte tenu du fait que le transistor n’est pas parfaitement unilatéral, il est essentiel dans
la conception d’un doubleur de prendre en compte I’influence des impédances présentées a I’entrée
du transistor aux fréquences harmoniques et notamment a I’harmonique 2.

Plusieurs simulations montrent qu’il est nécessaire d’imposer un court circuit a la

fréquence 2fy a I’entrée du transistor [12].
L’ observation attentive des évolutions des formes d’ondes des tensions et courants
intrinseques du transistor ainsi que de son cycle de charge en fonction des impédances présentées en

entrée et en sortie conduit a I’optimisation du fonctionnement du doubleur.

Les résultats de cette optimisation sont donneés sur la figure 1.2-14.
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Conception d’un doubleur 19GHz <» 38 GHz
Transistor PHEMT PH 25 2x75um
V=08V V=2V

Cycle de charge intrinséque

Impédance d’entrée intrinséque

Impédances de charge intrinsegues

afy
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\\\4///‘
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I4(MmA)
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S
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23
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ot
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1
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Impédances de source :
Z(f)=50Q+j0,0Q - e
Zs(Zfo): 0Q+j00Q Impédances de charge intrinséques :

[ — Zs (10) s (210) 25 (310) Zs (a10)

. . Z(nf)=50Q+j 0,0 Q Zy(f)=00Q+j00Q
Reésultats en puissance : Z,(2f)=206Q+j358Q
Pe = 0,0656 mw Pe = -11,8321 dBm Z,(nf)=00Q+j0,0Q
Ps(f))= 3,54 mw Ps(fo)= 5,50 dBm
Ny= 9,81 % Ny= 9,81 %
Gp= 17,33 dB Gain conv.= 21,64 dB
Ze= 2,2 Q+j -1243 Q Ps(2fp))= 9,19 mwW =963 dBm
Zy(fo)= 7.9 Q+j 4,1 Q Ps(3fy)= 0,00505 mwW  =-22,97 dBm
Z(2f)= 108,7 Q+j -25,7 Q Ps(4fy)= 0,09523 mw  =-10,21 dBm
Z(3f)= 9,9 Q+j 14,8 Q Ps(5f;)= 0,04610 mwW  =-13,36 dBm
)= -0,72 +j 0,12 Ps(6f)= 001313 mwW =-1882 dBm
.. (2f,)= 0,39 +j -0,10 Ps(7f)= 0,00480 mw =-2319 dBm
In(3f,)= -0,57 +] 0,39

Figure 1.2-14

Les tensions et courants intrinséques associés au cycle de charge ci-dessus correspondent a
ceux d’un doubleur (figure 1.2-15).
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Figure 1.2-15

Une fois les impédances de charge optimisées, le concepteur peut passer a I’étape de dessin

(« design ») proprement dite du doubleur en synthétisant les réseaux d’entrée et de sortie du

transistor. Une exemple de masque du doubleur est représenté sur la figure 1.2-16.

Figure 1.2-16
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En outre, pour toute conception (qu’il s’agisse de I’un ou I’autre des deux exemples cités
précédemment) une analyse compléte de stabilité linéaire (critére du facteur K et critére de

Nyquist)et non linéaire (méthode du déterminant normalisé) doit étre effectuee [28].

1.2.3 CONCLUSION.

Ce premier paragraphe a permis de mettre en évidence I’importance de I’analyse des
formes d’ondes temporelles pour I’ingénieur de conception qui doit optimiser les fonctions
électroniques non linéaires de systemes de communications de plus en plus complexes.

La validité des résultats de cette analyse réalisée avec des outils de simulation non linéaires
est fortement dépendante de la qualité des modeles des composants non linéaires qui sont utilisés
pour concevoir la fonction électronique.

La modélisation des composants non linéaires aux fréquences microondes est donc
cruciale. Tout aussi primordiale est la méthodologie suivie pour mener a bien des conceptions
optimales.

Les exemples de conception de doubleur et d’amplificateur de puissance a haut rendement
évoqués dans ce premier paragraphe ont eu pour objectif d’illustrer cette méthodologie. Il est
essentiel de retenir que les résultats obtenus lors de ces conceptions sont dependants :

- de la précision des modeles utilisés,

- de I’optimisation des formes d’ondes temporelles.

La suite du manuscrit s’attachera a démontrer I’intérét de contribuer a I’amélioration de ces

deux criteres par I’instrumentation.

Au vu de la prépondérance des modeles électriques non linéaires des composants il
convient de décrire brievement un banc de mesures convectives et hyperfréquences dédié a
I’extraction de modeles électrothermiques de composants. Ce banc a été développé a

I’l.LR.C.0.M. [1] et sa description est I’objet du paragraphe suivant.
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1.3 CARACTERISATION CONVECTIVE ET HYPERFREQUENCE POUR
L’EXTRACTION DE MODELES NON-LINEAIRES DE TRANSISTORS.

Le banc de caractérisation présenté dans ce chapitre permet I’extraction d’un modéle
électrique équivalent d’un composant. Pour que ce modeéle soit le plus complet possible, il convient
de caractériser le composant dans les quatre régions définies dans la figure 1.2-4 (zones ohmique, de
conduction, de saturation et d’avalanche). La caractérisation doit étre obtenue pour des états
thermiques et des états de pieges constants, définis au préalable et contrdlables.

Deux types de mesures impulsionnelles permettent d’atteindre ces objectifs :

% des mesures en impulsion de réseaux statiques I/V pour I’extraction des
éléments convectifs des modeles ainsi que les résistances d’acces.
% des mesures de parameétres [S] en impulsion nécessaires a I’extraction des

éléments réactifs linéaires et non linéaires des modeéles.

1.3.1 MESURE DES CARACTERISTIQUES CONVECTIVES DU TRANSISTOR.

Le principe de la caractérisation convective consiste a appliquer simultanément a I’entrée
et a la sortie du composant (transistor) de bréves impulsions autour d’un point de polarisation

donné. Un exemple de caractérisation d’un transistor a effet de champ illustre ce principe sur la

figure 1.3-1.
Iy (MA) Iy (MA)
A A
[; .d
I
— IdO
——— ol L. -
0 > 0 L >
0 Ve(V) 0 Vas(V)

Vgso ng Vi Vaso
T $

cycle

Figure 1.3-1
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Les spécifications de la durée et du rapport cyclique, appelé aussi récurrence, des
impulsions sont alors les suivantes :

> la durée des impulsions est inférieure a la constante de temps thermique du
composant de telle sorte que I’état thermique du composant est fixé par le point
de polarisation et qu’il reste constant pendant toute la caractérisation [1].

> La durée des impulsions doit permettre d’atteindre un état établi de
fonctionnement électriqgue du composant pour mesurer précisément les
tensions et les courants

> La récurrence des impulsions reste faible pour que I’état thermique du
composant soit uniquement imposeé par le point de polarisation.

Un exemple de trains d’impulsions est donné sur la figure 1.3-2 avec des durees classiques

d’impulsions et de récurrences.

Durée d 'impulsion
300ns

Niveau des < >

iMpUISIONS o e o o = — —

Rapport cyclique
100ps

Niveau de repos
point de - mm e e eeee——) 00 be— csccecseccrccsssccsscrcsssseen
polarisation

Figure 1.3-2

Des mesures convectives réalisées pour des états thermiques constants (puissance dissipée
constante), definis a partir de points de polarisation différents, permettent de caractériser les états de
piége ainsi que leurs constantes de capture et d’émission.

Le banc complet de mesure des caractéristiques statiques est représenté sur la figure 1.3-3

Ce banc de mesure, entiérement automatisé et contrdlé par un micro-ordinateur remplit
deux fonctions principales qui sont :

1) la génération simultanée des impulsions en entrée et en sortie du composant a
tester. Les générateurs sont associes a des réseaux d’adaptation qui permettent

d’améliorer leurs résolutions,
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2) P’acquisition des courants et tensions.

—

H\\ BUS IEE488
& Y

Générateur d’impulsions Générateur d’impulsions
HP8110 ALTEC 600/361
Trigger o4t out2 IN ouT

© 9 © Q
1 - ]

Réseau . Réseau
Dispositif
Le [ O1o o
 J r d "adaptation *’—l # test d ’adaptation

Oscilloscope TEK 11401 0 & &

- RO
== Sondes Tiroir | 4
de a effet (‘

_Tiroir Tensions Hall
différentiel

Trigger gooo
oooo
© ooon

Figure 1.3-3

La génération des impulsions est fondée sur I’utilisation de deux générateurs :

% un « dual pulse generator Hewlett-Packard HP8110A » qui dispose de deux
sorties delivrant des tensions comprises entre —20 et +20 Volts en circuit
ouvert. lls peuvent délivrer des courants de 400 mA en court-circuit. Ce
générateur assure tous les synchronismes des signaux du banc de mesure
puisqu’il contient le mécanisme d’horloge, de retard et de dureée.

% Une alimentation d’impulsion « ALTEC 600/361 » pilotée par le générateur.
HP8110A. Cette alimentation permet d’augmenter le niveau d’excitation
impulsionnel jusqu’a 40 Volts et 5 ampeéres et le niveau de polarisation

jusgu’a 20 Volts et LAmpeére.

Entre les générateurs et le transistor a tester viennent s’insérer des réseaux d’adaptation qui

ont pour role de protéger le composant et de permettre la mesure des courants [14].
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Un oscilloscope numérique « TEKTRONIX 11401 » est I’instrument de mesure principal
de ce banc. Il est équipé d’un tiroir a quatre entrées pour mesurer les tensions d’entrée et de sortie
du transistor. L’acquisition est synchronisée grace au signal de déclenchement délivré par la sortie

« trigger » du générateur d’impulsions.

Un tiroir différentiel supplémentaire est disponible pour mesurer, aux bornes d’une
résistance de precision, le courant d’entrée du transistor.

Le courant de sortie est mesuré grace a une sonde a effet Hall.

Ce banc présente I’avantage d’une configuration évolutive en fonction des besoins de
I’utilisateur.

Un exemple de mesures de caractéristiques statiques est donné sur la figure 1.3-4. Le
transistor caractérisé par les courbes de cette figure est un transistor a effet de champ (MESFET)
THOMSON HPO07 4x100um.

HPO7 400 pm

+1.6E-01 |
Vgs=+0.500V =

Id (A) _
Vgs=-0.500V —%—
+1.4E-01 - g Vgs=-1500V | |
(vdsO =4V, Ids0 = 90 mA) Vgs=2500V
(vdsO =6V, 1ds0 = 60 mA) Vgs=-3.500 V
+1.2E-01 (vdsO0 =12V, 1ds0 = 30 mA) _
+1.0E-01 |
+8.0E-02 -
+6.0E-02 .
+4.0E-02 -
+2.0E-02 -
Y T . ! !
+0.00 +5.00 +10.00 +15.00 VdS (V) +20.00

Figure 1.3-4
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Les caractéristiques obtenues pour trois points de polarisation différents: [Vg4s = 4 V,
lg =90 mA], [Vgs =6V, lg =60 mA], [Vgs = 12 V, Iy = 30 mA], correspondant a la méme puissance
dissipée, rendent compte des effets de piege intervenant dans ce type de transistor. Cette technique
permet de séparer les phénomeénes dus aux effets thermiques de ceux dus aux effets de piege et donc

d’affiner le modele de ce type de composant [14].

1.3.2 MESURE DES CARACTERISTIQUES HYPERFREQUENCES EN IMPULSION.

Aux capacités du banc de mesures convectives a été ajoutée la possibilité d’une acquisition
des caractéristiques hyperfréquences pour de faible signaux d’excitation (parametres [S]) [15]. Cette
mesure des parameétres [S] du composant est réalisée tout en maitrisant, la aussi, son état thermique

et ses états de piege.

Le principe de la mesure consiste a superposer une excitation hyperfréequence a I’état établi
des breves impulsions de polarisation. La mesure des parameétres [S] s’effectue dans une fenétre
appelée «profile », de durée inférieure ou égale a celle, appelée «stimulus », de I’excitation

radiofréquence (figure 1.3-5)

Tensions de
commande ﬂk

Niveau des
impulsions DC
Point de
polarisation
instantanée

Niveau de repos
point de
polarisation

3 e T
R 400 ns B + 250nss ¢ (ns)
‘< > . 3
500 ns 300 ns
N ) Fenétre de mesure
Fenétre de stimulus
Figure 1.3-5

A chaque point de mesure de la caractéristique 1(\V) est associé un fichier de parametres[S]

sur une large bande de fréquence [1-40GHz] [16].
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La mesure est réalisée grace a un analyseur de réseau vectoriel WILTRON 360 PS20A.
Une station sous pointe, adjointe au banc complet, permet la mesure précise de composants sur
plaque.
Le schéma complet du banc de mesure des parametres [S] est representé sur la figure 1.3-6.
Deux étapes d’étalonnage sont nécessaires :
1) I’étalonnage pour la mesure I(V) qui consiste a évaluer les pertes dues aux
éléments résistifs entre I’oscilloscope et les acces du transistor.
2) I’étalonnage de I’analyseur de réseau vectoriel a partir des procédures SOLT
(Short Open Line Thru), TRL (Thru Reflect Line) ou LRM (Line Reflect
Match).
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oonon | sondes : - : )
[«]=] de H Générateur d’impulsions|
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Figure 1.3-6
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Les paramétres [S] ainsi mesurés sont utilisés par la suite pour extraire les éléments réactifs

linaires et non linéaires des modéles des composants.

1.3.3 CARACTERISATION THERMIQUE.

Les modeles électrothermiques trés précis de composants sont obtenus a partir des
caractérisations isothermes décrites précédemment. Pour affiner encore un peu plus le modéle, ces
mémes caractérisations peuvent étre réalisées lorsque le transistor, polarisé a froid, est placé dans
une enceinte thermique. La gamme de températures de cet équipement varie de —100°C a +200°C.
La température moyenne de I’enceinte est déterminée a I’aide d’une sonde constituée d’un
thermocouple.

Les caractérisations I(\V) de type continues et pulsées ainsi que les caractérisations de type
parameétres [S] pulsés obtenues pour plusieurs températures de I’enceinte permettent :

1) d’évaluer la dépendance thermique des sources de courants convectives,

2) d’estimer la dépendance thermique des capacités non linéaires,

3) d’extraire la résistance et la capacité thermique et de définir la constante de
temps thermique du transistor.

1.3.4 CONCLUSION.

Le banc de caractérisation en impulsions développé a I’l.R.C.O.M. est un outil performant
pour la modélisation hyperfréquence des transistors. Les modéles non linéaires sont ensuite
facilement implantés dans les logiciels de C.A.O.

La conception de circuits radiofréquences et microondes sera d’autant plus fiable que les
modeles seront precis. La validation des modéles constitue donc une phase importante dans le
processus de conception de circuits.

Cette étape requiert des outils de caractérisation fonctionnelle qui soumettent les
composants aux conditions réelles de fonctionnement : niveaux de puissances élevés, polarisations

et impédances variables, excitations complexes.
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1.4 CARACTERISATION HYPERFREQUENCE DES TRANSISTORS
FONCTIONNANT EN REGIME FORTEMENT NON-LINEAIRE : SYSTEMES
DE MESURE MUTIHARMONIQUES DE PUISSANCES ET D’IMPEDANCES.

Les systemes de caractérisation fonctionnelle non linéaire disponibles a I’heure actuelle
sont tous fondes sur le principe de la variation de la charge appelée « load-pull ». Cette technique
consiste a faire varier les conditions de fonctionnement du composant (signaux d’excitation,
polarisation, impédances de fermeture) et a en mesurer les performances (puissance de sortie,
puissance ajoutée, rendement, linéarité).

Les paragraphes précédents ont souligné I’importance, pour les ingénieurs de conception
de connaitre avec précision les impédances de fermeture des transistors a la fréquence fondamentale
mais aussi aux fréguences harmoniques. Par conséquent, il est maintenant nécessaire de disposer
d’un systeme de « load-pull » multiharmonique pour que soient envisageables :

% les mises en ceuvre expérimentales de classes de fonctionnement suivantes :
A, AB, B, C, F par le controle des impédances de charge aux 2 ou 3
premieres fréquences harmoniques,

% une validation précise et un affinement des modeles extraits a partir des
caractéristiques convectives et hyperfrégquences.

Ce paragraphe est donc consacrée a la description des principaux systemes de
caractérisation expérimentale multiharmonique en fort signal permettant le contréle et la mesure des

puissances et des impédances.

1.4.1 TECHNIQUE DE LA VARIATION DE CHARGE PASSIVE.

En 1979, Hewlett-Packard [17] développe un banc de mesure utilisant la variation de la
charge passive a la fréquence fondamentale et au second harmonique. Ce sont les premiers a
s’intéresser a I’influence de I'impédance de charge aux fréquences harmoniques sur le

comportement et les performances d’un transistor.

Le principe consiste a faire varier les impédances de charge du transistor a I’aide de deux

adaptateurs mécaniques appelés tuners, comme décrit sur la figure 1.4-1.
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Les impédances de charge du dispositif sous test sont mesurées a I’aide de deux analyseurs
de réseau vectoriel connectés en sortie du transistor. Des diviseurs de puissances associés a des

filtres passe haut et passe bas permettent d’analyser simultanément et séparément les composantes

des ondes de puissance Ay, et By, a la fréquence fondamentale et a I’harmonique 2.

Source microonde
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Circulateur
Filtre E- 2 _
Passe bande % Filtre
(fo) ' Passe Bas
(o) ;
. | c | ] || Atténuateur
Wattmetre =1 oupleur C1 R
95 Wattmetre
(fo) Alimentations Ao 20dB ()
A A Coupleur  Coupleur
@ | 1 [ n | I 2n co c3
II Dispositif .
sous test 3 e r Circulateur large bande
Bln: I.»: BZn | 1 | Atténuateur
Wattmetre
r B A Y]
& Y oom Yo o 2048 (2f)
N ”
> Fie
Passe Haut
(2f))
Filtre Filtre Filtre Filtre
Passe Bas % % Passe Bas Passe Haut % % Passe Haut
(fo) (fo) (2f,) (2fo)
1 1 1 1
Analyseur de réseau Analyseur de réseau
Vectoriel (f) Vectoriel (2fy)
goono goon
L1 Jzaee 1.1, [lesee
0L} oo
Figure 1.4-1

Le contrble des impédances de charge est réalisé de la maniére suivante : le signal By,
généré par le transistor entre dans le circulateur large bande par I’accés n°1. A I’accés n°2 de ce
circulateur est connecté un filtre passe bas suivi d’un tuner et d’un wattmetre qui permettent de
régler I’'impédance de charge et de mesurer la puissance a la fréquence fondamentale. Le filtre passe
bas est un court circuit aux fréquences harmoniques qui sont donc réfléchies vers I’acces n°3 du
circulateur. Sur cet acces est connecté un filtre passe haut suivi d’un tuner et d’un wattmetre qui
permettent de régler I’impédance de charge et de mesurer la puissance aux fréquences harmoniques

(limitées a I’harmonique 2 par la bande passante du circulateur).
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Le signal réfléchi par le circulateur & I’acces n°1 vers le transistor est alors composé de

deux signaux indépendants, a la fréquence fondamentale et au second harmonique, réglables en

amplitude et en phase.

Les avantages liés a I’utilisation d’adaptateurs passifs sont les suivants :

&

les tuners sont des dispositifs trés largement diffusés et commercialisés. lls
sont disponibles avec des logiciels de controle, d’acquisition, de traitement et
de visualisation de donnees. lls sont trés utilises dans le milieu industriel car
ils permettent une caractérisation rapide des composants et des test finaux de
dispositifs (amplificateurs, oscillateurs) réalisés [18],

I’extraction des caractéristiques en puissance (puissance de sortie, puissance
ajoutée, rendement) en fonction de la puissance d’entrée est simple a obtenir.
Le tuner d’entrée présenté sur la figure 1.4-1 permet de réajuster I’impédance
d’entrée qui peut varier avec chaque niveau de puissance d’entrée,

les mesures d’intermodulation sont elles aussi tres simples a mettre en ceuvre
avec ces dispositifs, puisqu’il suffit de rajouter une source supplémentaire en
entrée du composant et un analyseur de spectre a sa sortie,

Une mesure du facteur de bruit est réalisable [19].

En revanche, ils présentent des limitations importantes qui restreignent leur utilisation dans

un laboratoire de recherche :

$

les adaptateurs passifs ne permettent pas la synthése d’impédances de charge
a fort coefficient de réflexion car ils présentent des pertes élevées qui
deviennent de plus en plus critiques lorsque la fréquence de travail augmente.
Compte tenu de la présence de circulateurs, de filtres et de nombreuses
connexions, le coefficient de réflexion maximum présenté en sortie du
transistor sur le banc decrit figure 1.4-1 peut étre estimé a 0,7. Or, il est tres
souvent nécessaire de court-circuiter certaines composantes des signaux
d’acces au dispositifs sous test (harmonique 2 pour les amplificateurs a haut
rendement, fondamental pour les multiplicateurs),

Le tuner d’entrée augmente le risque d’oscillation car les impédances aux

fréquences différentes de la fréquence d’excitation ne sont pas controlées.
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Pour ces raisons, les adaptateurs passifs, dans le cadre des laboratoires de recherche, sont

partiellement abandonneés au profit de systéemes utilisant la technique de la charge active.

1.4.2 TECHNIQUE DE LA VARIATION DE CHARGE ACTIVE.

Y. TAKAYAMA [20], en 1976, a, pour la premiere fois, présente le concept de la synthese
électronique de la charge d’un composant. Une illustration de ce concept est donné sur la figure 1.4-2.

Source microonde
(t lAg

Diviseur
de
puissance

<
Ay

2

Atténuateur
variable

Atténuateur |E I
variable

Déphaseur

sous test

Al
—> Dispositif
-«

Bl

Figure 1.4-2

Les deux ondes de puissance A; et A, issues de la méme source, sont indépendantes et
cohérentes. L’ impédance de charge est synthétisee électroniqguement en réglant les amplitudes et les
phases de I’onde A, grace a I’atténuateur variable et au déphaseur. Une variation de cette onde de
puissance entraine une modification des conditions de fonctionnement du composant et donc une
variation de I’onde de puissance Bs.

Le coefficient de réflexion de cette charge est donné par le rapport complexe pris a la
fréguence fondamentale :

A, (f,) 1.4-1
B, (f,)
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Plusieurs bancs de mesure «load-pull » ont été construits sur ce principe. lls sont

principalement fondés sur deux techniques et deux topologies distinctes :

@
@

la technique des générateurs synchrones indépendants,
la technique de la boucle active qui consiste a prélever une partie de I’onde B,
générée par le composant, a modifier son amplitude et sa phase avant de

I’injecter a nouveau en sortie du composant.

Ce banc de caractérisation fonctionnelle a été développé dans un laboratoire de recherche

de I’école polytechnique de Montréal. Un synoptique de ce banc est donné sur la figure 1.4-3.
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de puissance
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Figure 1.4-3
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L’onde de puissance génerée a la fréquence fondamentale fy par la source microonde est
divisée en deux ondes cohérentes A; et A, grace au coupleur C;. L’onde A; est ensuite envoyée a
I’entrée du dispositif sous test via un tuner qui permet une préadaptation du composant.

L’onde A, est séparée en trois ondes cohérentes a I’aide d’un triplexeur. Les trois sorties

du triplexeur permettent de traiter respectivement :
1)  une onde a la fréquence fondamentale fo,
2)  une onde a la frequence 2f, obtenue a partir d’un doubleur de fréquence,
3) une onde a la frequence 3f, obtenue a partir d’un tripleur de frequence.
Si les niveaux de puissance de chacune des trois voies ne sont pas suffisants, il est possible
de les amplifier en utilisant des amplificateurs de puissance placés avant les atténuateurs variables.
Chacune de ces trois ondes est utilisée pour contrOler et ajuster I’amplitude (par
I’intermediaire des atténuateurs variables) et la phase (gréce aux déphaseurs) des trois premiéres
composantes harmoniques injectées en sortie du dispositif sous test. L’injection des ondes de
puissance a la fréquence fo, 2f; et 3f; est réalisée par un combineur de puissance.
Le systeme d’acquisition est constitué de deux réflectométres six portes large bande [21].
La chaine de mesure de sortie comprend en plus quatre diviseurs de puissance suivis de filtres passe
bande, bande étroite autour de fy, 2f; et 3f;. Les mesures des puissances au niveau des wattmetres
P2, P3, P4 permettent de connaitre simultanément les trois premieres composantes fréquentielles
des signaux de sortie du dispositif sous test. Cette série de filtres et de diviseurs peut étre remplacee
par un multiplexeur et un filtre & Yig pour une mesure séquentielle des signaux aux différentes
fréquences fo, 2f; et 3f, [22].
L’utilisation de deux coupleurs bidirectionnels et d’un analyseur de réseau vectoriel équipé
d’un tiroir de conversion de fréquence a quatre entrées est aussi envisageable pour acquérir les

données aux differentes frequences de maniére sequentielle [23], [24], [25].

Ce systéme, entierement automatisé permet la mesure :

> de I’'impédance d’entrée a fo,

> des impédances de sortie a fo, 2f; et 3f,

> de la puissance d’entrée a fo,

> de la puissance de sortie et de la puissance ajoutée,

> de la puissance dissipée,

> du rendement de drain et du rendement en puissance ajoutée,
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Cette technique est particulierement intéressante par rapport aux adaptateurs passifs
puisqu’elle permet d’explorer toutes les zones de I’abaque de Smith pour chacune des composantes
fréquentielles.

Cependant, il est trés difficile d’extraire les caractéristiques de puissance, de rendement en
fonction de la puissance d’entrée pour des impédances de charge constantes. Effectivement, la jleme
composante de I’onde B,, en régime fortement non linéaire, est fonction des excitations a la

fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques :

B, (if,) = fy [A (F,), A, (F)). A, (2F,),- -, A, (if, ), A, (nf,) ] 1.4-2
La modification d’une des composantes d’excitations implique immédiatement une
. B, (if e ) :
variation de tous les rapports M Il est donc tres difficile de rechercher méthodiquement les
2 | 0

conditions optimales de fonctionnement du composant sous test. Par ailleurs, une caractérisation
exhaustive du transistor necessite un tres grand nombre de points de mesures associé a un traitement
des données tres lourd.

Enfin, ce systeme de mesure est trés complexe a mettre en ceuvre. La technique de la
boucle active permet de pallier la plupart des inconvénients présentés par ce banc de mesure.

Le principe de la boucle active a la fréquence nfy est illustré sur la figure 1.4-4.

Filtre

Passe bande  Atténuateur
(nfy) variable Déphaseur

=

Circulateur

Amplificateur
(ATOP ou SSPA)

Circulateur

1 Charge

AZ I _I _I 50Q
— (]
B, 1 Coupleur C1 Coupleur C2
Figure 1.4-4
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Une fraction de I’onde B;, générée par le composant sous test, a la fréquence nf,, est
prélevée au niveau du coupleur C1, puis elle est amplifiée (grace a la combinaison de
I’amplificateur et de I’atténuateur variable) et déphasee (par le déphaseur) avant d’étre réinjectée

par le coupleur C2 vers la sortie du transistor. Toute variation de I’onde B, entraine une variation

. X . B, (nf
proportionnelle de I’onde A, a la fréquence nfy, de telle sorte que le rapport ﬁ reste
2 n 0
constant.
Le filtre passe bande est indispensable dans la mesure ou :
L il sélectionne la fréquence de travail de la boucle (nfy sur la figure 1.4-4). Sa

bande passante doit étre suffisamment étroite pour que la sélectivité de la
fréquence soit la plus grande possible.
% il évite les oscillations éventuelles de la boucle aux fréquences autres que la

fréquence de travail de la boucle (nfy sur la figure 1.4-4).

L’onde injectée en sortie du transistor s’exprime alors comme :
A, (nf,) =C1lxC2xG xe'® xB, (nf,) 1.4-3
- C1 et C2 sont respectivement les couplages des coupleurs C1 et C2,
ou - G est le gain du systeme amplificateur - atténuateur variable

- ¢ est le déphasage imposé par le déphaseur.

L’amplificateur de boucle permet de compenser les pertes inhérentes aux éléments passifs

de la boucle (coupleur, filtres, cables, circulateurs).

Le coefficient de réflexion de I’impédance de charge a la fréquence nfy s’écrit alors :

I, (nf,) =CLxC2xG xe’
M, (ifg) =0 pouri #n

1.4-4

Les variations de condition de charge a la fréguence nf, sont obtenues par la modification
en amplitude et en phase du gain complexe de la boucle.

L’impédance de charge ne dépend donc que des paramétres de la boucle et reste totalement
indépendante du composant a tester. Contrairement a la technique des générateurs indépendants,
I’impédance de charge présentée par la boucle reste aussi constante en fonction du niveau
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d’excitation a I’entrée du dispositif sous test, a condition de rester dans la zone linéaire de

I’amplificateur de boucle qui doit donc avoir un fort gain et une dynamique importante.

Avec cette technique, il est possible de répartir les impédances de charge sur tout I’abaque
de Smith (figure 1.4-5). Les contours d’impédances sont des cercles concentriques centrés sur le

centre de I’abaque (50 ohms).

Répartition des impédances par le technique
de la boucle active

Figure 1.4-5

Si certaines précautions ne sont pas prises, des impédances de charge situées hors de
I’abaque de Smith peuvent étre synthétisées. Ces impédances peuvent conduire a une instabilité de
la boucle. Par conséquent, il est important de veiller a respecter a la fois les conditions de stabilité
de la boucle (impédances synthétisées a I’intérieur de I’abaque de Smith) et les conditions de
stabilité du composant sous test [28].

Pour établir ces conditions de stabilité, les transistors, dans une premiére approximation,
sont considerés comme des quadripbles dont I’effet fondamental est décrit par une source principale
de courant de sortie (Is). La sortie du transistor est alors représentée symboliquement par cette

source de courant I d’admittance interne Y (figure 1.4-6).
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Filtre
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Figure 1.4-6

A cette représentation est associé le graphe de fluence de la figure 1.4-7 :

BZln

B,
en 0—2
% Aaun <:> r o
r

A21r|

len

Figure 1.4-7

Le gain en boucle ouverte a la fréquence nfy est fonction du composant sous test et s’écrit :
G (nfy) =g, xT 1.4-5

boucle ouverte

avec :

[

Ih =C1xC2xGxe" : coefficient de réflexion de I’impédance
de charge synthétisée par la boucle

" . coefficient de réflexion de I’impédance de sortie du

S

composant

Afin d’éviter tout risque d’oscillation de la boucle active, les conditions suivantes doivent

étre respectées :
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X

rcnh rsn <1 1.4-6
Arg(rn )= -Arg(r )+ 2km  oukOZ '

Cette technique a été mise au point et développe par A. FERRERO [26] de I’école
polytechnique de Turin. Le synoptique du banc complet utilisant deux boucles actives pour
contréler les impédances de charge aux deux premiéeres fréquences harmoniques est donné sur la

figure 1.4-8.
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Figure 1.4-8

Les impédances de charge présentées au composant sont synthétisées par deux boucles,
indépendantes I’une de I’autre, aux fréquences f; et 2f,. Ces composantes du signal de sortie sont
prélevées a I’aide de deux coupleurs (C4 et C5) suivis de deux filtres sélectifs (un passe bas pour le
fondamental et un passe haut pour la seconde fréquence harmonique). Elles sont ensuite amplifiées,

déphasées puis réinjectées vers la sortie du composant grace a un circulateur large bande.
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Deux coupleurs bidirectionnels large bande et un analyseur de réseau vectoriel (Hewlett-
Packard HP8510 B) équipé d’un tiroir de conversion de fréguences a quatre acces constituent la
chaine de mesure. Pour mesurer les quatre rapports d’onde a la fréquence fondamentale et aux
fréquences harmoniques, alors que le composant est uniquement excité a la fréquence fo, I’unité
d’acquisition est configurée dans un mode récepteur.

Cette configuration implique qu’une des voies du tiroir de conversion soit réservée pour un
signal de référence indépendant de la fréequence d’excitation et dont la fréquence est soit la
fréquence fondamentale, soit la seconde fréquence harmonique.

Les quatre rapports d’ondes sont mesurés par rapport a cette voie de référence sur les trois
autres canaux restants. Un commutateur est donc nécessaire pour mesurer alternativement I’onde B,
ou I’onde B..

Pour maintenir la cohérence de phase entre les différents signaux presents sur les quatre
canaux du tiroir de conversion de fréguence, le signal de référence a nfy et le signal d’excitation du

composant a fy sont issus de la méme source de puissance.

Cette technique offre de nombreux avantages par rapport a celle des générateurs

indépendants :

o toutes les impédances de I’abaque de Smith sont synthétisables en sortie du
dispositif sous test,

® les impédances de charge synthétisées sont indépendantes des conditions
d’excitation en entrée du composant,

& les impédances de charge synthétisées a différentes fréquences sont toutes
indépendantes les unes des autres,

® I’influence des composantes harmoniques sur le comportement et les
performances des composants est simple a mettre en évidence avec un tel
systeme

o le principe de cette technique est applicable a n’importe quelle fréquence et
notamment aux fréquences supérieures a celles utilisées par A. FERRERO
(2 GHz pour le fondamental). Il est aussi concevable d’étendre cette
technique a la conception d’un banc de mesure millimétrique.

o la boucle active peut étre utilisée en entrée du dispositif dans le cadre de

mesures de type « source-pull ».
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o les caractéristiques de linéarité peuvent étre extraites & partir de mesures
d’intermodulation. Pour cela, il est nécessaire que les deux fréguences
d’excitation du composant ne soit pas trop éloignées I’une de I’autre
(typiquement 10 MHz) pour que les impédances de charge présentées par la
boucle active aux deux fréquences restent proches.

o L’extraction de contours de puissance, de rendement ou d’intermodulation

pour une puissance d’entrée fixe est rendue trés aisée par cette technique.

Toutefois le systeme, tel qu’il est présenté par A. FERRERO posséde quelques
limitations :
¢ la synthese d’impédances proches de I’abaque de Smith entraine des risques
d’instabilité de la boucle active,
$ I’utilisation d’un circulateur large bande, de coupleurs et de plusieurs filtres
sélectifs entrainent d’importantes pertes de puissance qu’il faut compenser
par les amplificateurs,
¢ les amplificateurs de boucle doivent présenter de forts gains et une grande

zone de linéarité en fonction de la puissance d’entrée.

Cependant, I’intérét principal de la boucle active consiste a pouvoir extraire directement
les caracteristiques Ps=f(Pe) pour des impedances de charge constantes. Il suffit de réaliser un
balayage du niveau de puissance d’entrée du transistor.

C’est pourquoi cette solution a été retenue dans le cadre de plusieurs réalisations de bancs
de caractérisation fonctionnelle multiharmonique dont les modules d’acquisition sont soit des
réflectometres six portes [27], soit des analyseurs de réseau vectoriel [8]. Ce sont ces derniers qui
sont utilisés dans le banc développé a I’l.R.C.0.M. LIMOGES dont la description fait I’objet du

paragraphe suivant.

Le banc de caractérisation fonctionnelle multiharmonique est constitué de trois boucles
actives qui permettent de synthétiser et de controler les impédances de charge aux trois premiéres

fréquences harmoniques. Le schéma du banc complet est présenté sur la figure 1.4-9.
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Figure 1.4-9

Ce banc de caractérisation fonctionne avec la technique dite de la boucle active modifiée a
la fréquence fondamentale. Elle consiste a répartir uniformément les impédances de charge a la
fréquence fondamentale autour d’une impédance de désadaptation [23]. Celle-ci est obtenue,
lorsque la boucle a fp est « inactive », a I’aide d’un déphaseur, d’un atténuateur variable et d’un
filtre passe haut.

Le schéma équivalent du banc dans cette configuration de boucle «inactive» a la

fréquence fondamentale est représentée sur la figure 1.4-10.

Boucle
A, r——=—=—-=--- - Impédances
4—' I I I présentées
| 1 ~y par les boucles
—>B I 4 O[T a2 et
2 Filre . | e circuit de
Coupleur C1 Coupleur C2 1 ¢ a, Passe Hautl compensation
| fy< i< 2f,
|
I Impédance de I
| désadaptation & f,
Fen(fo)= Feno e o - - - - — -
Figure 1.4-10

Le coefficient de réflexion en charge a la frequence fondamentale de I’impedance ramenée

dans le plan de sortie du dispositif sous test s’écrit alors :

rclh =0 (o) =T =~ Cf)(l - Ci)aoe”’" 1.4-6
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avec :
{ C; : coefficient de couplage du coupleur C1 a fy,

C, : coefficient de couplage du coupleur C2 a fy,

Le filtre passe haut est considéré comme idéal, les impédances présentées aux fréquences
harmoniques sont celles des boucles actives a 2f,, 3fy et du circuit de compensation. Ce circuit,
compte tenu des éléments passifs qui ne sont pas parfaitement adaptés, permet d’ajuster de maniere
indépendante I’impédance de charge que présente la voie 2 du banc de mesure (a la sortie du
dispositif sous test) a la seconde et la troisiéme fréquence harmonique.

Ainsi, le circuit de désadaptation et celui de compensation permettent respectivement :

> de régler, a la fréquence fondamentale, I’impédance de charge présentée en
sortie du dispositif sous test a une valeur proche de celle de I’adaptation petit
signal du composant. Ce dernier est alors caractérisé automatiqguement dans
sa zone active,

> de fixer les impédances de charges aux fréquences harmoniques (2 et 3) a des
valeurs trés proches de 50 ohms de telle sorte que la répartition des
impédances puisse étre uniforme sur tout I’abaque de Smith a ces fréquences.

La répartition des impédances de charge synthétisées en modifiant les gains complexes des

boucles actives est alors conforme aux contours présentés sur la figure 1.4-11.

e e
1 @E‘;“%EI-\%\\ / J;@i\«\‘m\\
I ST AN
memEiE AR
K | R
[ N

Répartition des impédances a f, Reépartition des impédances
3 2f, et 3f,

Figure 1.4-11
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) CONCLUSION.

Ce premier chapitre présente les outils mis a la disposition des ingénieurs de conception
pour réaliser des fonctions électroniques non linéaires.

Plusieurs constatations s’imposent: tous ces outils sont complémentaires et
interdépendants. Des simulations performantes ne peuvent étre mises en ceuvre qu’avec des
logiciels de CAO dont les méthodes d’analyse se révelent fiables et des modeéles de composants tres
robustes.

La modélisation des transistors est réalisée a partir de mesures convectives et
hyperfréquences en impulsion. Ces mesures permettent d’obtenir des modéles électrothermiques
tres precis.

La validation de ces modeles, la quantification des performances des transistors nécessitent
des bancs de caractérisation fonctionnelle fondés sur I’utilisation de systemes de mesure
perfectionnés. Ceux-ci soumettent le dispositif sous test a des conditions réelles de fonctionnement.
Les caractéristiques en puissance, en rendement et en linéarité sont mesurées en fonction des
impédances de charge présentées en sortie des composants aux premiéres fréquences harmoniques.

Ces bancs de caractérisation fonctionnelle non linéaire en puissance et en impédances ne
sont toutefois pas suffisants pour définir de fagcon exhaustive le comportement des transistors.

Effectivement, une information essentielle manque au concepteur pour étre totalement sar
de ses simulations : la connaissance des formes d’ondes des tensions et courants aux acces du
dispositif.

Depuis quelgues années de nombreuses equipes de recherche essaient de pallier cette
lacune dans la caractérisation microonde. L’objectif du chapitre suivant est de rendre compte des
différents travaux réalisés dans ce domaine pour construire de nouveaux instruments de mesure en

évoquant pour chacun leurs avantages et leurs inconvénients.
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CHAPITRE 2

PRESENTATION DES SYSTEMES DE MESURE DES FORMES

D’ONDES TEMPORELLES AUX FREQUENCES RF ET MICROONDES.

-57-



Chapitre 2 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

-58 -



Chapitre 2 : Systemes de mesure des formes d’ondes temporelles R.F. et microondes.

1.1 INTRODUCTION.

Le chapitre précédent a mis I’accent sur I’importance pour un ingénieur de conception de
connaitre les formes d’ondes des tensions et des courants aux accés d’un composant. En effet, c’est
grace a I’observation de ces formes d’ondes que le concepteur peut optimiser au mieux le
fonctionnement du composant.

Par ailleurs, les formes d’ondes temporelles constituent les informations les plus riches en
ce qui concerne la connaissance du fonctionnement d’un dispositif microonde non linéaire. Elles
peuvent par conséquent permettre une validation fiable des modeles utilisés pour la CAO.

C’est pourquoi depuis de nombreuses années, des recherches sont menées pour développer
de nouveaux systemes de mesure qui peuvent étre classés comme des analyseurs de réseau vectoriel
non linéaire donnant accés aux formes d’ondes temporelles . Le but de ce chapitre est de présenter
une synthese bibliographique des travaux ayant conduit a la réalisation de ces nouveaux systemes de

caractérisation. Une bréeve description de ceux-ci conduira a une évaluation de leurs

caractéristiques et de leurs capacités, notamment en terme de qualité d’étalonnage et par conséquent

de finesse de caractérisation.

11.2  DESCRIPTIF GENERAL DES FONCTIONS PRINCIPALES UTILISEES
DANS LES ANALYSEURS DE RESEAU VECTORIEL NON-LINEAIRE.

Les analyseurs de réseau vectoriel non linéaire ont pour objectif premier de rendre compte
le plus précisément possible du comportement non linéaire de composants, de circuits ou de
systemes dans les domaines radiofréquentiel ou microonde. Cela signifie qu’ils doivent permettre de
visualiser :

& soit les signaux temporels présents aux acces du dispositif sous test,
% soit les spectres fréquentiels absolus (amplitudes et phases absolues de chaque
composante) correspondants.

A plus basse fréquence (typiquement en dessous 100 MHz), voltmetres, amperemeétres et
oscilloscopes ainsi que sources de tension et de courants sont des instruments largement utilisés. Ils
permettent de connaitre tres précisément, dans le domaine temporel, les signaux d’excitation et les

réponses des dispositifs a tester : ce sont les courants et tensions presents a leurs différents acces.
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A plus haute frequence et plus précisément dans le domaine des microondes, les
instruments de mesure cités auparavant ne sont plus disponibles. De fagon courante, les dispositifs
ne sont donc plus caractérisés par des tensions et des courants dans le domaine temporel. La
connaissance du comportement des dispositifs passe alors par la mesure, dans le domaine
fréquentiel, des ondes de puissance présentes a leurs accés. Ces derniéres sont des grandeurs
complexes [1] définies comme suit :
|

cij

_VytZ

Onde de puissance incidente a I’acces i, a la frequence j: a, = ————=— 11.2-1
"2 J0(z,)
. e s N . V; -z

Onde de puissance réfléchie a I’acces i, a la fréquence j: b; = —== 11.2-2

120z
Z. définit I’impédance complexe caractéristique du circuit connecté a I’accés i. La majorité
des instruments disponibles a I’heure actuelle présente des impédances caractéristiques réelles
égales a 50 Ohms.
Un systeme de caractérisation fonctionnelle non linéaire doit permettre la mesure absolue
des modules et des phases de ces grandeurs complexes afin d’exprimer les ondes de puissance dans

le domaine temporel comme suit :

a; (t) = %‘aij‘cos(wjt + Arg[aij]) i=1..N 11.2-3
=1

bi(t) = %\bij\cos(wjt +Arglby])  i=L.N 11.2-4
=1

Pour atteindre ce but, 4 fonctions essentielles sont nécessaires au systéme de caractérisation
fonctionnelle non linéaire :

1°) Le dispositif sous test doit pouvoir étre excité a tous ses acces par des ondes de

puissance correctement choisies (figure 11.2-1). En particulier, ces ondes

doivent étre cohérentes. De maniere générale, I’utilisation de plusieurs

sources sur les acces du dispositif sous test (typiquement 2) permet la

caractérisation de type multiporteuse (caractérisation de I’intermodulation).
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ay(t) a0

@— _®
Acces 1 Accés n
< DISPOSITIF SOUS TES —p

NON LINEAIRE

b,(®

Acces 2 Accés 3 Accés 4

az(t)T l b,(t) az(t)T l by(t) a4(t)T l b,(t)

Figure 11.2-1

2°) le systétme de caractérisation doit étre capable de dissocier les ondes de
puissance incidentes et réfléchies sur chacun des acces, et ce pour chaque
composante fréquentielle mise en jeu au niveau du dispositif sous test. Cette

fonction constitue I’Unité de couplage et de commutation.

3°) II doit posséder une Unité d’Acquisition des données qui soit capable
d’analyser (détection, translation de fréquence, échantillonnage, numérisation

etc.) chacune des ondes de puissance.

4°) L’utilisateur doit pouvoir observer, grace a une unité de visualisation, une
représentation la plus compléte possible de ces ondes de puissance ou des
tensions et courants qui en dérivent. Cette représentation peut se faire soit
dans le domaine temporel, soit dans le domaine fréquentiel (amplitude et

phase).

L’Unité de couplage et de commutation ainsi que I’Unité d’acquisition sont souvent

regroupés au sein d’un tiroir appelé le « Test-set ».

Un systeme de caractérisation fonctionnelle non linéaire peut donc se schématiser ainsi :
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DISPOSITIF SOUS TEST
NON LINEAIRE
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Figure 11.2-2

Il est possible de classer les systemes de caractérisation fonctionnelle non linéaire selon
plusieurs catégories qui dépendent :

1°) du Test Set : leur fonctionnement peut étre fondé sur I’utilisation :
a) de détecteurs homodynes,
b) de détecteurs hétérodynes,
c) d’échantillonneur.

2°) du domaine de mesure des ondes de puissances. L acquisition se fait :
a) soit dans le domaine temporel,

b) soit dans le domaine fréquentiel.

1.3  MESURES DANS LE DOMAINE FREQUENTIEL DE FORMES D’ONDE A
L’AIDE D’UN ANALYSEUR DE RESEAU VECTORIEL NON-LINEAIRE
HOMODYNE.

11.3.1 PRESENTATION DU SYSTEME.

Cet analyseur de réseau vectoriel non linéaire a été congu en 1990 par B.Schénrock et
R. Kndchel [2]. Il permet de réaliser entierement I’étalonnage et la mesure dans le domaine
fréquentiel. Un schéma simplifié du systeme fonctionnant a la fréquence fondamentale est présenté

sur la figure 11.3-1.
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Le dispositif sous test est excité par un signal issu d’un modulateur 1Q a bande latérale

unique (BLU) qui génere une onde a la fréquence wo+Q. L’onde de puissance entrant dans le D.S.T.

(point A) s’écrit alors :

a,(t) = Ay, COS[(WO + Q)t]

11.3-1

Le signal de sortie du D.S.T. (point B), chargé par une impédance de charge égale a 50

ohms, s’exprime comme la somme de sinusoides aux fréquences harmoniques de wp+Q :

b,(t) = 3B, cos[n(w, +Q)t +8,,]
=1

Générateur B.F.
multifréquences

Signal 1 (Q) (0°)

Signal Q(Q) (90°)

Modulateur 50Q
11Q 4 We+Q n(wy+Q)
—_— ?aktj:g:s Atténuateursf—@— DS.T. @— — —-
L w k A s [
0 unique (SSB) 7/
Source C n(wo+Q)
microonde
(Wo) Mélangeur
Element non linéaire Harmonique
¢ générant des harmoniques de w, M1
E @ nq, (n+i)w,+nQ
1 1 1
2 DG | Filtres
1 bande
o © o
'( Commutateur C,
Détecteur F F
synchrone nQ nQ
A
0 Vmesl [ | .
/ *5 LS = R > XY
7
Q
\ T2 —H. = 3 3| v 3> X2+Y?
v _—

Figure 11.3-1

11.3-2

Ce signal est couplé puis envoyé vers un mélangeur harmonique M1. Le signal présent au

point E est le mélange du signal b,(t) issu du coupleur de mesure (point C) et du signal microonde

de référence noté arere(t) (point D) qui s’écrit :

Qrerrr (1) = iAi COS[iWOt + o(i]

i=1

11.3-3

-63-



Chapitre 2 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

Le résultat de ce mélange (point E) est alors égal a :

vt = %iiAian{cos[(n +i)w,t +nQt+86, +a } 3.4

ppr ey +cos[(n —-Hw, t+nQt +86,, —ai]

y(t) est composé d’un spectre basse fréquence image du spectre de sortie du D.S.T. et d’un

spectre hyperfréquence. Afin d’éliminer ces composantes microondes et de traiter séparément
chaque composante fréquentielle basse fréquence, le signal y(t) est filtré par une batterie de filtres
centres sur les harmoniques de la fréquence de modulation Q. Ainsi, la sortie de chaque filtre n

(point F) est composée d’un signal monofréquence égal a :
A B .
mn(t):'Tzncos(nQHe2n —a,) aveci=n 11.3-5

Le commutateur C; permet de traiter individuellement et séquentiellement chacune des n
composantes issues des n filtres.

L’étape suivante consiste ensuite a analyser mp(t) grace a un détecteur synchrone. Ce
dernier permet le melange homodyne (de méme fréquence) entre le signal my(t) et deux signaux en

quadrature (point G et H) composés des fréquences harmoniques de la fréquence de modulation qui

s’écrivent :
Vin (1) = YV, cos[kQt + 3, ] 1.3-6
k=1
Veeo (1) = DV, COS{th +8, + ﬂ ="V, sin[kQt + ] 11.3-7
k=1 k=1

Lorsque k = n, ces mélanges donnent naissance, aprés filtrage autour du continu, & deux

tensions continues, porteuses chacune d’elles des informations utiles B;, et 8,,. Ces tensions sont

égales a:
Vinest = %COS(O2n -0 —ék) aveck=i=n 11.3-8
mesQ :—AiVZBZn-Sin(GZn —Q; _6k) aveck=i=n 11.3-9

Il est alors possible de connaitre B2, et 6, grace a des combinaisons de Vmesi(t) et Vimeso(t)

Vv \Y
mesl — tan(@zn -q, _6k) = 92n = Arctan(ﬂ] +a; + 6k 11.3-10
VmesQ VmesQ

aveck=i=n
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vZ 4V

2
AV, B
mes| ﬁwesQ = (%} = B,y = 4Ain\/V§1es| + Vﬁst 1.3-11

aveck=1i=n
Les expressions finales 11.3-10 et 11.3-11 comportent des termes qui sont des constantes
propres aux composants du Test set utilisés et qu’il convient de déterminer grace a un étalonnage

approprié du banc de mesure.

11.3.2 ETALONNAGE DU SYSTEME DE MESURE.

Les équations 11.3-8 et 11.3-9 mettent en évidence que les tensions mesurées par le détecteur
synchrone dépendent de la fonction de transfert du systeme de mesure.

Le principe de I’étalonnage consiste a imposer, grace a un standard, des valeurs connues de
Ba(f), transformée de FOURIER de b,(t). La mesure de Ve et Vimeso permet alors de déduire les
différentes inconnues introduites par le systeme qui sont : Aj, Vi, Qi et .

Le standard choisi pour I'étalonnage du systeme est un générateur de référence identique a
celui utilisé par U. Lott. [4]. Ce générateur représenté sur la figure 11.3-2 est constitué d'une diode
Schottky court-circuitée et connectée en parallele avec une ligne microstrip d’impédance

caractéristique égale a 50 ohms.

Liane 50Q

Entrée Sortie

Diode Schottky

Figure 11.3-2

Ce geénérateur est ensuite modeliseé et sa reponse est simulée a I’aide d’un logiciel
d’équilibrage harmonique. Les composantes spectrales de I’onde de puissance sortant du générateur
sont connues en amplitude, |b2resn|, €t €n phase, B2rsr, POUr un niveau de puissance d’entrée donne.
La précision de la détermination de ces composantes repose sur la validité du modéle du générateur

utilise.
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Le générateur est alors connecté en lieu et place du dispositif sous test. Les tensions de
sortie du détecteur synchrone sont mesurées et les constantes des équations 11.3-10 et 11.3-11 sont

déterminées selon :

a, +3, = Arctan| et g 11.3-13
VmesQ
2 2 2

AV, = = Vi * Vimg 11.3-14

2n
Une fois le systéme étalonné pour un niveau de puissance d'entrée donné, le générateur de

référence est remplacé par le dispositif sous test a mesurer.

11.3.3 AVANTAGES ET INCONVENIENTS DES ANALYSEURS DE RESEAU VECTORIEL NON

LINEAIRE HOMODYNES.

L analyseur de réseau homodyne présente plusieurs intéréts :
® il permet un acces direct aux informations d’amplitude et de phase du signal
utile. Aucune correction n’est appliquée dans le domaine fréquentiel, donc
aucune transformation temps/fréquence n’est nécessaire. Tout ce systeme
évite aussi les problemes liés aux échantillonnages et aux conversions
analogiques numériques des signaux.
o Tous les signaux utilisés au niveau des melangeurs sont parfaitement

synchrones puisqu’ils sont tous issus des mémes sources.

Toutefois, la procédure d’étalonnage est fondée sur I’utilisation d’un élément non linéaire
comme standard de référence. Cette référence est obtenue par une modélisation de la diode
Schottky. La précision du spectre modelisé de I’onde de puissance de sortie repose entiérement sur
la validité du modele utilisé (prise en compte des effets parasites).

De plus, seules des mesures de I’onde genérée par le dispositif sous test chargé sur 50 ohms
ont été réalisées. La mise en ceuvre de caractérisations de type «load-pull » sont tres lourdes a
mettre en ceuvre puisqu’elles nécessitent de multiplier par quatre la chaine de mesure présentee sur
la figure 11.3-1 (4 coupleurs de mesure, 4 mélangeurs, 4 détecteurs synchrones) pour mesurer les

quatre ondes de puissance ay(t), ba(t), ax(t), b,(t) aux acces du dispositif sous test.
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Les analyseurs de réseau vectoriel homodynes restent, aujourd’hui, des outils de mesure
temporelle trés marginaux dans le domaine des microondes. Les oscilloscopes a échantillonnage, les
analyseurs de réseau vectoriel et depuis peu les analyseurs de transitions microondes sont les

instruments de base pour une caractérisation temporelle des dispositifs sous test.

114 MESURES DANS LE DOMAINE FREQUENTIEL DE FORMES D’ONDE A
L’AIDE D’UN ANALYSEUR DE RESEAU VECTORIEL CLASSIQUE.

11.4.1 PRESENTATION DU SYSTEME.

U. Lott [5] propose un systeme de mesure simultanée des amplitudes et des phases des
harmoniques de I’onde de puissance générée par le dispositif sous test, dans un environnement
50 ohms. Un schéma simplifié du systeme fondé sur I’utilisation d’un analyseur de réseau vectoriel
classique Hewlett-Packard HP8410 est présenté sur la figure 11.4-1. L’analyseur est configuré pour
des mesures en transmission uniquement. Puisqu’aucune mesure en réflexion n’est réalisée, un test

set a deux entrées est suffisant.

Source microonde,

(fo)

Analyseur de réseau Vectoriel

VISUALISATION
Coupleur 3dB

M/|[Og: &&a

Amplificateur

Circulateur TEST SET

Référence Test
Q@ Port 1 port2 Q@

Filtre _——— e — = =] ——

Passe bande S

(o) ¥

o Arétn 1

Atténuateur f nf A” i Ant By
programmable 2 )I xn I 0 ) )
Filtre

N,
Générateur Coupleur C2 96 Passe Haut
J d “harmoniques
Wattmetre
| Coupleur C1
BZn lAn
—
| | L
]l } Dispositif |y II. 10dB
L I sous test I 1 —_—
" : : II Coupleur c3 Ap+ By,

Polarisation entrée o

e e o Polarisation sortiee

Figure 11.4-1
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Un signal, a la fréquence f, comprise entre 2.3 et 7 GHz, issu d’une source microonde
(Hewlett-Packard HP8350), est divisé par un coupleur 3 dB en deux ondes cohérentes de méme

fréquence.

Une des voies du coupleur est utilisée pour exciter le dispositif sous test avec une onde de
puissance dont I’amplitude est controlée a I’aide d’un amplificateur et d’un atténuateur
programmable. Le filtre passe bande permet d’atténuer les composantes harmoniques générées par
I’amplificateur. Le coupleur C1 permet une mesure, au wattmeétre, de I’amplitude de I’onde de
puissance injectée dans le D.S.T. (onde de puissance incidente de référence). Le D.S.T. génére un
signal, noté By, riche en harmoniques de fo.

L autre voie du coupleur est envoyée sur un multiplicateur de fréquence, intégré a la source
(Hewlett-Packard HP83595A RF plug in), qui génére une onde composée de n fréquences
harmoniques de la frequence fy (jusqu’a 26.5 GHz). Ce signal, une fois couplé (coupleur C2), sert
de signal de référence a I’analyseur de réseau vectoriel. Dans la suite, Agrsm représentera la
composante a la fréquence nfy présente a I’accés 1 du Test set (voie de réféerence). Cette onde est
indépendante du composant puisqu’elle est issue de la source microonde.

Le coupleur C3 reéalise I’addition du signal A, (independant du composant) et du signal
généré par le D.S.T. By, Le filtre passe haut présent a I’entrée de I’accés 2 (Port 2 Test) du Test set
est choisi de maniere a réduire I’amplitude de la composante fondamentale et donc de limiter le
risque de saturation de la voie de test a cette fréquence.

On notera S, la n™ composante fréquentielle du signal présent & I’accés 2 du Test set.
Elle est égale a

S, =A, +B,, 1.4-1

L’analyseur de réseau vectoriel réalise donc une détection cohérente sélective et
séquentielle des amplitudes et des phases des composantes fondamentales et harmoniques générées
par le D.S.T., excité uniquement a la fréquence fondamentale. U. Lott, en précurseur, met en ceuvre
le principe de la configuration en « mode recepteur » d’un analyseur de réseau vectoriel.

L analyseur mesure donc, pour chaque fréquence, le rapport suivant :

Sn :An +BZn — An + BZn
Arstn Arsn Arefn  Arefn

So1mes(Nfg) = =R, +D, 11.4-2
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La chaine de mesure a la fréquence nfy est représentée sous forme de diagramme de Fresnel

sur la figure 11.4-2 :

Dn
SZlmes(nfO)

Référence

de phase

Figure 11.4-2

So1mes(Nfo) est donc la somme vectorielle d’un vecteur R, qui est indépendant du
composant sous test et qui caractérise la chaine de mesure et d’un vecteur D, qui contient
I’information utile.

L’étalonnage du systéme consiste donc a :

1°) déterminer la valeur de la constante R,,.
2°)  déterminer par un étalonnage en puissance les amplitudes absolues de
Arsn.
2°)  déterminer la réponse en phase de la chaine de mesure entre les plans
P, et P,. Cela revient donc a connaitre les phases absolues de Agsfn.
L’ équation complexe 11.4-2 en terme de phase s’écrit :
ArglS,,...(nf, )] = ArdR,] +Ard B,] ~Ar§ A, ] 114-3
En imposant une onde pour laquelle B, est connue, il est possible de
connaitre Arg[Arem] grace a la relation suivante (R, est entierement
déterminé a I’étape n°1):
Arg[An] = ArdR | + Ard B, | - Arg[S, ., (nf, )| 11.4-4

La description détaillée de I’étalonnage fait I’objet du paragraphe suivant.
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11.4.2 ETALONNAGE DU SYSTEME DE MESURE.

R, est déterminée en connectant a la place du D.S.T., dans les plans P; et P,, des charges
50 ohms de telle sorte que les valeurs des composantes By, soient nulles a toutes les fréquences. Un
étalonnage en transmission du port 1 vers le port 2 est alors réalisé. Le diagramme de Fresnel de la

chaine de mesure se reduit a un seul vecteur representé sur la figure 11.4-3 :

S21mes(Nfo) =Rn

Référence
de phase
Figure 11.4-3
Par conséquent, I’équation 11.4-2 s’écrit :
S A
Spimes(Nfg) =—0—=f—0_=R 11.4-5
e ARéfn ARéfn "

Cette premiere étape conduit a la détermination de la constante complexe en amplitude et

en phase.

Un étalonnage en puissance est réalisé en conservant les charges 50 ohms connectées dans
les plans P; et P,, et en connectant un wattmetre adapté dans le plan P3 apreés le filtre passe haut.

La puissance lue au Wattmeétre dans le plan P3 a la frequence nf, est égale a :
1 2
P,ees (f,) = E|An| 11.4-6

La puissance dans le plan P, du dispositif sous test est alors égale a :

Pyer (Nf) = K Pog (nf; ) = %Kn|An|2 ={|A,| = W/ZPZRT(—nfO 11.4-7
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K, est un coefficient réel positif qui rend compte de I’atténuation de la chaine de mesure
entre les plans P, et P3.

D’apreés les équations 11.4-5 et 11.4-7, I’amplitude de Ak, S obtient grace a :

2P2Réf nfO
A A, K,
n :Rn:>Aén :_:Aén e T — 11.4-8
S T Y

Il reste a connaitre la phase de Ain.

e R e A T R L e R N T T T T TS L

L’étalonnage en phase est fondé, comme dans le cas de I’analyseur de réseau vectoriel non
linéaire homodyne, sur I’utilisation d’un générateur de référence dont les relations de phase entre les
harmoniques sont parfaitement connues et qu’U. LOTT appelle la « golden diode ». En effet, LOTT
a réalisé son standard avec une diode millimétrigue (MARCONI DC1346) connectée en parallele
avec une ligne microstrip d’impédance caractéristique égale a 50 ohms. Ce standard est ensuite
modélisé en négligeant les éléments parasites et en considerant la diode comme une conductance

non linéaire pure (figure 11.4-4).

Entrée Sortie

—

Diode BZréfn

millimétrique

= Arg[Bretnl

I:t L, =0.05nH 4

R,=8Q
. C, = 15pF
s R,  C;=15fF
TV T |
J# Cj nIOP

Cp R,
® T

Figure 11.4-4

-71-



Chapitre 2 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

L’onde de puissance générée par ce standard est déduite d’une simulation a I’aide du
logiciel SPICE [7] : c’est un peigne de composantes harmoniques de la fréquence d’excitation de la
diode.

La diode est alors connectée a la place du D.S.T. entre les plans P; et P,. Elle est excitée a
la frequence fp, et avec un niveau de puissance Pe. Le diagramme de Fresnel associé a la

caractérisation du n'*™ harmonique lorsque la diode est connectée est représenté sur la figure 11.4-5.

Sz1rsf(Nfo)

Référence

de phase

Figure 11.4-5

La réponse de la chaine de mesure a I’excitation de la «golden diode » est régie par
I’équation 11.4-2 et s’écrit avec Bon = Boretn -
An + BZRéfn - A B

SRe’fn n 2Réfn
SZlRéf (nfo) = A = A A + A = Rn + DRéfn 11.4-9
Réfn Réfn Réfn Réfn

Cette équation complexe se décompose en un systeme de deux équations (module et

phase) :
|DRéfn| = |Sz1Réf (nfo) - Rn|
11.4-10
Arg(DRéfn) = Arg(SZlRéf (nfo )) B Arg(R n)
Par ailleurs Dggs, contient I’information sur I’onde de puissance générée par le génerateur

standard :

BZRéfn =D - B =D x A 11.4-11

A Réfn 2Réfn Réfn Réfn '

Réfn

En décomposant en module et en phase, on obtient :
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{ |BZRéfn| = |DRéfn| X|ARéfn| 11.4-12
Arg(BZRéfn) = Arg(DRéfn ) + Arg(ARéfn)

En remplagant Drgsn et |Arsm| par leurs expressions décrites respectivement dans 11.4-10 et
11.4-8, le systéme précédent s’écrit :

2 PZRéf (nfo)

K
|BZRéfn| = |SZlRéf (nfy) -R, | XR—n 11.4-13

Arg(BZRéfn) = Arg(821Réf (nfo)) - Arg(R n; + Arg(ARe’fn)
Dans I’équation des phases de ce systeme d’équations (I1.4-13), Arg(Sairer(nfo)) est
directement lue sur I’analyseur de réseau vectoriel. Arg(R,) est obtenu lors de la premiére étape de
I’étalonnage décrite au paragraphe 11.4.2.1 et Arg(B2resn) st donné par le résultat de la simulation

du générateur standard. Il est alors possible de connaitre la derniere inconnue du systeme :

Arg(ARéfn) = Arg(821Réf (nfo)) —-Arg(R,) - Arg(BzRéfn) 11.4-13

Une fois tous les parametres du systéeme de mesure connus grace a I’étalonnage, un
composant peut étre inséré entre les plans P; et P,. Le diagramme de Fresnel associé a cette mesure

est alors celui de la figure 11.4-6 :

Dbstn
Ss1pst(nfo
Rn
Référence
de phase
Figure 11.4-6
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L amplitude et la phase de I’onde de puissance, Bapsti, générée par le dispositif sous test a
la fréquence nf, sont alors déduites du systeme :

2 PZRéf (nfo)

K
|BZDSTn| = |SZlDST (nf,) - Rn| X|R—n 11.4-14

Arg(B,osmm ) = Arg(S,u0sr () — Arg(R,,) + Arg(Ag, )

L onde de puissance b(t) s’exprime alors comme la série de Fourier suivante :
N
b2(t) = 3 [Bapstn|cos(2mifyt + Arg(Bypsty ) 11.4-15
n=1

La mesure est effectuée sur un composant chargé par une impedance de 50 ohms. Par

conséquent la tension de sortie s’écrit :

bz(t) — Vz(t) B Roiz(t) — 2V2(t)

2R 2R, = v, (t) = /Ryb, (1) 1.4-16

U. LOTT compare les tensions de sortie mesurées avec son systéme et celle issues d’un
oscilloscope numérique a échantillonnage Hewlett-Packard HP54120T. Cette validation est réalisée
avec un transistor MESFET NEC NE710-83 polarisé a Vg = 3 V, lgo = 5 mA et excité a la

fréquence fondamentale de 5 GHz.

Comparaison de la tension de drain d 'un MESFET NEC NE710-83
V=3V l,u=5mA

f,=5GHz

. = T o] 200mV
=] - . O i

N AN
2: —H VI toomy
i,f = = — -200mV
P | 16ns 16.25ns 16.5ns

a0 ) Rt i

T T
oo 500 1000 1500 2000 2500 3000 0 3500 4000

; Mesures directes a | "oscilloscope a échantillonnage
lime [ps]

des formes d "ondes de la tension de drain
Extraction des formes d "ondes de la tension de drain
avec un analyseur de réseau vectoriel
(somme des 4 premiéres composantes harmoniques)

Figure 11.4-7
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Les resultats sont présentés sur la figure 11.4-7 : les deux systémes de mesure conduisent a

des formes de tensions de sortie comparables pour différentes puissances d’excitation. La

comparaison n’est possible que dans la mesure ou les puissances d’excitation restent relativement

faibles (dynamique de I’oscilloscope diminuée par des atténuateurs de 20 dB aux acces d’entrée).

11.4.3 AVANTAGES ET INCONVENIENTS DU SYSTEME DE MESURE.

Le systéeme de mesure présenté par U. LOTT présente les avantages suivants :

&

L’utilisation d’un analyseur de réseau vectoriel permet une acquisition
beaucoup plus rapide et posséde une dynamique beaucoup plus importante
qu’un oscilloscope a échantillonnage. Effectivement, un analyseur de réseau
vectoriel est un appareil de mesure bande étroite qui filtre, de maniére trés
sélective, la fréquence de travail du bruit environnant. Des dynamiques de 70
dB sont des caractéristiques couramment atteintes par ce genre d’appareil. De
plus, les analyseurs de reseau vectoriel ne possedent pas les problémes de
gigue de phase de I’entrée Trigger d’un oscilloscope a échantillonnage.

U. LOTT est le premier a avoir mis en place un étalonnage en phase
réellement rigoureux et fondé sur I’utilisation d’un standard pris comme

référence.

Toutefois ce systeme présente certaines limitations :

$

U. LOTT fait I’hypothese qu’il utilise pour son genérateur standard une diode
idéale aux bornes de laquelle tous les harmoniques sont en phase. Une
simulation de cet élément confirme cette hypothése. Cependant, la diode est
montée dans un boitier et le comportement en phase aux accés de ce boitier
n’est pas déterminé précisément. L’auteur estime que I’erreur entre le modele
et le composant réel est inférieur a 10° a 15 GHz et inférieure a 16° a 20 GHz
pour une fréquence d’excitation de 5 GHz. Ces valeurs sont relativement
importantes et sont dues aux effets parasites.

Afin de s’affranchir des non-linéarités de la capacité Cj présente dans le
modele de la « golden diode », il est nécessaire que I’étalonnage et la mesure

du transistor soient effectués pour les mémes niveaux de puissance.
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¢ Enfin, ce systeme de mesure ne permet, dans cette configuration, que des
mesures de la tension de sortie du dispositif sous test. Il ne rend pas compte
de tout ce qui se passe a I’entrée du D.S.T.

¢ La fréquence d’excitation du systéme doit étre comprise entre 3.5 et 6.5 GHz,

et, par conséquent, le nombre d’harmoniques mesurés est limité a quatre.

LOTT a comparé les résultats obtenus par son systeme avec ceux mesurés a I’aide d’un
oscilloscope a échantillonnage. Cet appareil est le premier a avoir été utilisé pour caractériser un

transistor en fonction de la puissance d’entrée.

11.5 MESURES DANS LE DOMAINE TEMPOREL DE FORMES D’ONDE A
L’AIDE D’OSCILLOSCOPES A ECHANTILLONAGE.

11.5.1 1978 : UNE PREMIERE APPROCHE DE LA MESURE DANS LE DOMAINE

TEMPOREL.

Franco N. Sechi, Ho C. Huang et Barry S. Perlman [7], en 1978, ont I’idée d’utiliser un
oscilloscope a échantillonnage pour extraire les caractéristiques temporelles d’un composant actif.
Jusqu’a cette date, ce type d’oscilloscopes était utiliseé pour des mesures de réflectométrie dans le
domaine temporel (TDR : Time Domain Reflectometry). Ces mesures permettent d’analyser, par
exemple, la conservation de I’intégrité d’un signal RF ou microonde le long d’une ligne [8]. Elles
permettent donc d’évaluer I’environnement passif d’un dispositif sous test : présence d’obstacles,
évaluation de I’impédance caracteristique d’une ligne...

Le systeme développé par Franco N. Sechi, Ho C. Huang et Barry S. Perlman est assez
simple comme le montre la figure 11.5-1. Le transistor monté en boitier est adapté en entrée et en
sortie avec deux tuners dont les paramétres [S] sont a priori connus. Le fonctionnement du transistor
est optimisé pour obtenir une puissance de sortie maximale a une fréquence de 5GHz.

Le générateur d’excitation du dispositif sous test est composé d’un synthétiseur, d’un
amplificateur de puissance, d’un filtre passe bande (bande étroite) qui élimine les composantes
harmoniques générées par I’amplificateur (choisi le plus linéaire possible), d’un atténuateur par pas

et de deux coupleurs. Le coupleur C2 permet de connaitre, grace a un wattmetre, I’amplitude de
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I’onde de puissance injectée dans le dispositif sous test. Une fraction de I’onde de puissance
incidente est prélevée a I’aide du coupleur C1 et envoyée a I’entrée « Trigger » de I’oscilloscope
pour synchroniser I’acquisition des tensions d’entrée et de sortie du transistor. Un wattmeétre placé

en sortie du dispositif sous test permet de mesurer la puissance de I’onde générée par le transistor.

Source microonde
Amplificateur (fo)
a tube a ondes
progressives
Circulateur Oscilloscope a échantillonnage

Filtre VISUALISATION
Passe bande g
(fo) goooo oon
’ oooo ooo
. -1-I-1-1-]
Atténuateur oo ooo
programmable
Trigger Trigger Voie A Voie B
Coupleur C1 ||— o O 0
Wattmétre J
Pincidente I Coupleur C2

Monture

: de Test
Tuner Dispositif Tuner 10dB Wattmetre

P

sortie

l sous test J
| Alimentations |

Figure 11.5-1

Une transformée de Fourier est appliquée a ces tensions de maniére a connaitre leur spectre
fréquentiel V(). Les courants aux acces du composant sont déduits de V(f) et des impédances

présentées par les tuners :

I(f) = Vi) 1.5-1
Z(f)
Une transformée inverse de I(f) permet de tracer i(t) et d’en déduire les cycles de charge
externes du transistor.
Bien que ces mesures aient été réalisées sans procédure précise d’étalonnage et que les
conclusions aient été trés limitées, force est de constater que les auteurs ont été des précurseurs

quant a la mesure des formes d’ondes temporelles des tensions et courants présents aux acces d’un
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dispositif sous test fonctionnant en régime fortement non linéaire. 1ls ont ouvert la voie a des

recherches plus approfondies pour améliorer leur systeme temporel de mesure.

11.5.2 1988 : DEVELOPPEMENT COMPLET ET RIGOUREUX D’UN SYSTEME TEMPOREL

DE MESURE DE FORMES D’ONDES.

Dix ans plus tard, M. SIPILA , K. LEHTINEN, V. PORA [9] reprennent et développent les
travaux présentés dans le paragraphe précedent pour étudier I’évolution des formes d’onde des
tensions et courants aux bornes d’un dispositif non linéaire chargé sur 50 ohms. Le systeme de
mesure (figure 11.5-2) est assez similaire a celui de Franco N. Sechi puisqu’il est fondé sur
I’utilisation d’un oscilloscope a échantillonnage (Tektronix S-4, bande passante limitée a 14 GHz)
comme unité d’acquisition. Les mesures des ondes de puissance sont donc effectuées dans le

domaine temporel.

Source microonde Oscilloscope a échantillonnage
Amplificateur ) VISUALISATION
a tube a ondes
progressives
gooo ooo
. oooo ooo
Circulateur oo ooo
gon

Filtre

Passe bande
(fo) Trigger Voie A Voie B

g Trigger ,
Atténuateur Q Q
programmable T
Vlm

Coupleur C1

) A

=

Tétes
) d *échantillonnage
A Coupleur Coupleur Atténuateurs
19 de mesure A de mesure de protection
1| 1 A, P
> |L_ L[ Dispositit |I® T -
L ¢ ] sous test 1 > " Charge
Il Bl 1 1 B2 | 50 ohms
Polarisation Polarisation
d ’entrée de sortie
Figure 11.5-2

Dans ce systeme, le test set est composé de :
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> deux coupleurs unidirectionnels large bande qui permettent une mesure de
I’onde de puissance réfléchie a I’entrée du dispositif sous test et de I’onde de

puissance transmise en sortie de ce méme dispositif,

> Deux tés de polarisation,
> Deux atténuateurs de protection,
> Deux tétes d’échantillonnage.

Le générateur d’excitation ainsi que la synchronisation de I’oscilloscope a échantillonnage
sont identiques a ce qui était réalisé dans le systeme de F. SECHI.
L’oscilloscope a échantillonnage mesure les tensions vim(t) et vom(t). Les composantes

harmoniques du spectre fréquentiel de ces tensions sont calculées par transformée de Fourier

discréte :
1 v mT _j(MJ
V, =—>»V — M 11.5-2
1nm M r;) 1nm( M J
n=0,1,2,...,N
M-1 _j 2mm
v, =1 vznm(m—TJe W) 115-3
M 5= M

(. : . . T
T est la période du signal. Les tensions sont mesurées tous les —. N est le nombre

d’harmoniques considéreés.

M. SIPILA améliore la mesure en lui associant un étalonnage rigoureux qui conduit a une
procédure de correction des ondes de puissance. Celle-ci s’effectue dans le domaine fréquentiel et
permet de connaitre, apres une transformée de Fourier inverse les tensions v(t) et les courants i(t)

dans les plans de référence P; et P, du dispositif sous test.

M. SIPILA prend en compte plusieurs hypothéses pour simplifier son étalonnage :
1°) le générateur d’excitation et les tétes d’échantillonnage sont parfaitement adaptés
ou leurs coefficients de reflexion sont parfaitement connus,
2°) le générateur d’excitation ne crée pas d’harmonique (utilisation d’un filtre passe

bande, bande étroite, en sortie de I’amplificateur),
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3°)

4°)

5°)

6°)

le gain des tétes d’échantillonnage est indépendant de la fréquence et leur réponse
en phase est constante. Cette hypothése est vérifiée pour toutes les fréquences tres
inférieures a la bande passante des tétes d’échantillonnage,

les tétes d’échantillonnage fonctionnent dans leur zone linéaire. Pour cela, elles
doivent étre précédées d’atténuateurs de protection convenablement choisis,
I’onde de puissance issue du générateur d’excitation est indépendante de
I’impédance d’entrée du dispositif sous test. Cela implique I’utilisation d’un
isolateur inséré entre la sortie du générateur et I’entrée du dispositif sous test,

les paramétres [S] des coupleurs de mesure et de polarisation sont parfaitement
connus. Leurs mesures peuvent étre réalisées grace a un analyseur de réseau
vectoriel classique,

le dispositif sous test est stable lors de son fonctionnement en fort signal. Il ne doit

présenter aucune oscillation, quelle que soit la fréquence.

En tenant compte de toutes ces hypothéses, la chaine de mesure a I’entrée du dispositif

sous test est représentée sur la figure 11.5-3 par deux graphes de fluence différents selon les

harmoniques considérés.

FONDAMENTALNn=1 HARMONIQUES n>1
Aln
n
S r,
1
Blnm SZTZ Bln
Avec : S"
_ 22
Aln an Bln
SlZ
Bl
r= Biim _‘SilAgl Bln - Slnm
) SiZSélAgl +S§2(Bllm _SilAgl 12
Figure 11.5-3
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En sortie du dispositif sous test la chaine de mesure est représentée par le graphe de fluence
de la figure 11.5-4.

A2n
n
NV WA

n
Ban S43 Banm

Avec :

A,, =S5B,,

B
Bo ="
Sia
Figure 11.5-4

On constate que les expressions des ondes de puissances incidentes et réflechies dans les
plans de références P; et P, sont fonction de trois types de variables :
1°) les ondes de puissance mesurées Binm et Bonm,
2°) les parameétres [S] de la chaine de mesure

3°) I’onde de puissance d’excitation a la fréquence fondamentale Ag1,

L’ étalonnage se decompose donc en deux étapes. La premiere consiste a mesurer les
parameétres [S] de la chaine de mesure a I’aide d’un analyseur de réseau vectoriel classique.

La seconde doit permettre une connaissance précise de I’onde Ag;. Cet étalonnage
supplémentaire est réalisé en connectant dans le plan P; du dispositif sous test un standard connu
comme une charge 50 ohms (I"e= 0) ou un court-circuit (I'e=-1). La mesure de I’onde de puissance
B1nm permet de déduire I’amplitude de Ag gréace aux formules suivantes :

A —_ Bllm

97 o1
Si

si [, =0 (standard = 50 ohms) 11.5-4

A = Biim (1+822)
"t oshlLesy)+sysy,

si [, = -1 (standard = court-circuit) 11.5-5
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Chapitre 2 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

L’amplitude de cette onde de puissance doit rester la méme pendant I’étalonnage et

pendant la mesure des formes d’ondes temporelles du dispositif sous test.

Les étapes de la procédure de mesure sont les suivantes :
1°) les tensions vim(t) et vom(t) sont mesurées dans le domaine temporel a I’oscilloscope
a echantillonnage,
2°) les composantes spectrales complexes Vinm et Vanm de ces tensions sont calculées par
transformée de Fourier discrete (formules 11.5-2 et 11.5-3),
3°) les composantes spectrales complexes des ondes de puissances associées aux tensions

sont déterminees par :

V A
By == (V1nm © valeur créte) 11.5-6
J2Z,
Van A
B, = (Vanm : valeur créte) 11.5-7
2Z,

4°) I’'application des formules de correction (figures 11.5-3 I1.5-4) aux composantes
spectrales des ondes de puissances Binm et B2nm conduit a la connaissance des spectres
des ondes de puissances aux acces du dispositif sous test : Ajn, Bin, A2y €t Bon.
5°) les spectres des courants et tensions aux acces du D.S.T. sont calculés a I’aide des
équations suivantes :
Vln = 2Z0 (Aln + B1n) _
v 11.5-8
1 :\/220 (Aln - Bln)
V2n = 2Z0 (A2n + BZn) _
v 11.5-9
5, :\/220 (A2n - an)
6°) les tensions et courants sont recomposés dans le domaine temporel par
transformation de Fourier inverse :
.21Tnm

Gy *
vl(n—tj SViet M Javec Vi, =V,
M n=—N

11.5-10

.21Tnm

. ( nt N (Jij x
|1(—j Shpet M Javec Iy, =13,
M n=—N
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N
()= 2

nt N
VZ(MJ = ZVZne

n=-N

I2n
N

.21Tnm
G

j avec V,, = Vs,

(J.Znnm)
et M Javec 1,, =1y,

avecm=0,1,2,..., M-1

11.5-11

Un exemple de mesures réalisées avec un tel systeme est donné sur la figure 11.5-5. 1l s’agit

des formes d’ondes temporelles des tensions et courants d’un transistor bipolaire large bande

BFR93A pour différentes valeurs de la puissance incidente.

Evolution des formes d "ondes temporelles d’un transistor bipolaire BFR 93 A

en fonction de la puissance d ’entrée
V=5V I,=20mA
f,=0.9 GHz

ced

Tension d "entrée dans le plan de référence
pour 4 niveaux de puissance : 6.9, 10.1, 13.1, 15.7 dBm

Courant d "entrée dans le plan de référence
pour 4 niveaux de puissance : 6.9, 10.1, 13.1, 15.7 dBm

Voltage (V)

Tension de sortie dans le plan de référence

pour 4 niveaux de puissance : 6.9, 10.1, 13.1, 15.7 dBm

Figure 11.5-5

SIPILA, gréce a ces résultats, fut un des premiers scientifiques a observer dans le domaine

temporel le comportement d’un composant fonctionnant en régime fortement non linéaire aux

fréquences microondes. Ces formes d’ondes des tensions et courants ont été utilisées [10] pour

déterminer quelques parametres du modele (Gummel-Poon) associé a ce transistor bipolaire. Les

parameétres issus de ces mesures ont été les suivants :

-83-



Chapitre 2 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

> Cje : capaciteé de jonction émetteur pour une polarisation nulle,
> Rint : résistance de base intrinséque,
> Rext : résistance de base extrinseque.

Une simulation de ce modele réalisée avec le programme APLACA4 [11] montrent une
bonne correspondance avec les mesures. Toutefois, la majorité des parametres du modéle est établie
a partir de mesures continues (DC). Les mesures temporelles doivent donc étre percues, dans ce cas,
comme un complément a I’extraction des caractéristiques d’un modele par les techniques courantes

de mesure de réseaux I/V et de parametres [S].

Un des avantages incontestable de ce systeme de mesure dans le domaine temporel réside
dans sa simplicité de mise en ceuvre.

Mais cette simplicité s’accompagne de restrictions trés importantes imposées
principalement par les hypothéses posées par M. SIPILA :

¢ les mesures sont réalisées dans un environnement 50 ohms et le dispositif
sous test ne peut pas étre excité simultanément par des générateurs placés a
ses deux acces. La encore, des mesures de type « load-pull » actif ne sont
toujours pas envisageables avec ce systeme,

¢ le dispositif sous test est caractérisé pour un fonctionnement en monoporteuse
(une seule fréquence d’excitation). Des mesures avec d’autres conditions
d’excitation, en biporteuse notamment, se révelent tres compliquées a mettre
en ceuvre,

N le manque de stabilitté de I’entrée «Trigger» d’un oscilloscope a
échantillonnage [12] rend difficile la caractérisation d’un dispositif sous test
excité par un signal dont la fréquence fondamentale est supérieure a 5 GHz,

¢ I’étalonnage du systéme nécessite de nombreuses hypotheses restrictives et
parfois difficilement acceptables. C’est notamment le cas en ce qui concerne
les tétes d’échantillonnage qui sont supposées parfaites, or il est peu probable
qu’elles n’aient pas de réponses en fréquence et en phase caractéristiques
(distorsions de phase). Cette réponse en phase n’est dons pas prise en compte

par [I’étalonnage. De plus, ce dernier nécessite de nombreuses
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connexions/déconnexions des coupleurs de mesure pour déterminer les
parameétres [S] de la chaine de mesure.
¢ Les formules de correction des ondes mesurées dépendent de I’onde de
puissance Aq du générateur d’excitation. Pour chaque niveau de puissance
d’entrée, il est nécessaire de procéder a un étalonnage prealable.
Finalement, la mesure dans le domaine temporel des formes d’ondes a I’aide d’un
oscilloscope a echantillonnage requiert tout de méme, dans sa phase d’étalonnage, I’utilisation d’un

analyseur de réseau vectoriel classique pour déterminer les caractéristiques du test set utilisé

1.6  MESURES DANS LE DOMAINE TEMPOREL DE FORMES D’ONDE A
L’AIDE D’ANALYSEURS DE TRANSITION MICROONDE.

11.6.1 EXTENSION DU SYSTEME DE MESURE A L’AIDE D’UN OSCILLOSCOPE A

ECHANTILLONNAGE.

En 1990, G. Kompa et F. Van Raay [13] étendent le principe des mesures dans le domaine
temporel énoncé par M. SIPILA en couplant un analyseur de réseau vectoriel a I’oscilloscope a
échantillonnage. Le systéme mis en place est decrit sur la figure 11.6-1.

Le générateur d’excitation du systéme reste le méme que celui présenté par M. SIPILA : il
est constitué d’une source microonde générant une onde de puissance a la fréquence fondamentale,
d’un amplificateur et d’un atténuateur programmable qui permettent de contréler I’amplitude de
I’onde injectée (incidente) dans le dispositif sous test, d’un filtre bande passe bande qui élimine les

fréquences harmoniques créées par I’amplificateur.
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Oscilloscope a échantillonnage
Source
microonde Trigger VISUALISATION

(o) L boos ooe
oeqs gas
Analyseur de réseau Vectoriel oa oon

Coupleur C1

VISUALISATION

Trigger Voie A Voie B

Atténuateur ©
programmable y
\Vi T Vlm
im ou

Amplificateur
Rcé; TEST SET Te@st Vom
Circulateur
>
Binou By,

Filtre

Passe bande] % < 1

(fo) itch S ° ° itch S,
’ Am o M e o = = =[ e of 2= (k)
— 00| wicns,
B (-]
m
_1t | A
Aim I Bom

|
- L ] | Dispositif

sous test

|
Coupleur C2 I
o

Figure 11.6-1

= =
Coupleur C3 Charge
50 ohms

Les commutateurs (« switch ») S; et S, du test set sont utilisés pour pouvoir détecter les
signaux :

& soit sur I'analyseur de réseau vectoriel a deux acces (Hewlett-Packard
HP8410) : « switch » S; et S, en position (1),

& soit sur I’oscilloscope a échantillonnage a deux entrées (TEK 7854)
synchronisé (« Trigger ») par I’onde incidente a la fréquence fondamentale
issue de la source microonde via le coupleur C1.

Le commutateur S; du test set sert a travailler :

& soit en réflexion (position (1) du « switch » S3) a I’entrée du dispositif sous
test (mesure de Aim, Bim),

& soit en transmission (position (2) du « switch » S3).

Les commutateurs sont supposés idéaux : isolation infinie, répétabilité parfaite.
L’oscilloscope a échantillonnage de bande passante [DC-14GHz] permet d’obtenir, apres
transformée de Fourier, de fagon cohérente, toutes les fréquences harmoniques de chacune des

ondes de puissance ajm(t), bim(t) ou bam(t). L’analyseur de réseau vectoriel mesure le comportement
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du dispositif sous test uniquement a la fréquence fondamentale. Il est aussi utilisé pour I’étalonnage

de la chaine de mesure.

La procédure d’étalonnage mise en place par G. KOMPA permet d’obtenir des formules de
correction des ondes mesurées indépendantes de I’onde de puissance d’excitation (ce qui n’était pas
le cas pour le systtme de M. SIPILA). Cet étalonnage consiste a caractériser le plus précisément et
de la maniére la plus compléte possible le test set du systéme.

Le test set peut étre représenté pour chaque composante fréquentielle par deux graphes de
fluence associés respectivement a la mesure a I’analyseur de réseau vectoriel et a la mesure a
I’oscilloscope a échantillonnage.

Ces deux graphes de fluence sont représentés sur les figures 11.6-2 et 11.6-3.

Graphe de fluence du systeme commuté sur I’analyseur de réseau vectoriel

A Ban ©74;
A 1 - en 1 Apgp | IBDZn e, cn 2 /e

Dispositif
sous test

1

Plar) 'fictif Plan fi_ctif Plan d’entrée Plan de sortie Plan fi_ctif Plar) fictif

de référence des switch . . : . des switch de référence
) du dispositif du dispositif s

de | "analyseur S, etS, Sous test SoUs test S, ets, de | "analyseur

de réseau (commun aux (commun aux de réseau

2 appareils) 2 appareils)
Figure 11.6-2

Les termes ej; représentent les imperfections des éléments passifs de la chaine entre les

c;

plans P; et Ps;. Le terme o
R

caractérise la réponse en fréquence de I’analyseur de réseau

vectoriel. C" représente I’atténuation en puissance entre les plans P; et Ps.
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Graphe de fluence du systéme commuté sur | oscilloscope a échantillonnage
n A | I B n St
. D1l n T .
Voie Sr cr 1 " ban fo  C Voie

B

_— I !

Dispositif I 1

sous test 1

|
I |
I I Bonl 1 I 1
| |
I I I !
Plgr) fictif Plan fi_ctif Plan d’entrée Plan de sortie Plan fi_ctif Pllarl] fictif
de référence de des switch : i : . des switch de référence de
: . du dispositif du dispositif . .
| *oscilloscope a S, etS, sous test sous test S, ets, | *oscilloscope a
échantillonnage  (commun aux (commun aux échantillonnage
2 appareils) 2 appareils)
Figure 11.6-3

Les termes S; et S7 caractérisent la réponse en fréquence de I’oscilloscope a
échantillonnage.

L’etalonnage du systeme a pour but d’identifier et de quantifier tous ces parametres : ej;,

n
Cr ., C", Sk et S]. Pour cela, quatre étapes sont nécessaires.
CR

11.6.1.2.1 1°"® étape : détermination des termes e;;.
Les termes e;; sont determinés avec I’analyseur de réseau vectoriel (commutateurs S; et S,
en position (1)) a partir d’un étalonnage standard « one path two ports » [14], [15]. Les standards
utilisés sont : un court-circuit, un circuit ouvert, une charge 50 ohms (fixe ou coulissante) et une

ligne de transmission de longueur connue.

11.6.1.2.2 2°™ étape : détermination du terme C%n .
R

La réponse en fréquence de I’analyseur de réseau nécessite trois mesures différentes :

1) un court-circuit est connecté dans le plan P;. Le graphe de fluence associé a

cette mesure est representé sur la figure 11.6-4.
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2)

3)

O O

Figure 11.6-4
L analyseur mesure le coefficient de réflexion :
Mom = Bim 11.6-1
A

1nm

Le court-circuit reste connecté dans le plan P; mais les voies REF et TEST
de I’analyseur de réseau sont interverties. Le graphe de fluence associé a

cette mesure est représenté sur la figure 11.6-5.

Figure 11.6-5
L analyseur mesure le coefficient de réflexion :

. = Bam. 11.6-2
A

2nm

On peut déduire de ces deux mesures :

“er = Fanlom 116-3
R

L’indétermination de signe dans I’équation 11.6-3 est levée grace a une

mesure complémentaire présentée sur la figure 11.6-6.
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Analyseur de réseau Vectoriel

VISUALISATION

Source
microonde

Diviseur
de
puissance

Céble 1

)=

Figure 11.6-6

Les cables 1 et 2 sont de longueur strictement identique. Le rapport des

ondes dans le plan P3 est donc égal a 1. La mesure a I’analyseur de réseau

donne I’offset de phase de C%n et permet donc de choisir le signe + ou —
R

dans I’équation 11.6-3

11.6.1.2.3 3°™ étape : détermination des termes S? et S,

G. Kompa fait I’hypothese que la réponse en phase de I’oscilloscope & échantillonnage est
indépendante des tétes d’échantillonnage. Comme M. SIPILA, il néglige leur réponse en phase et il

considere que :

A1G(Sz) =0 11.6-4
Arg(S?) =0

Il reste donc a déterminer les amplitudes de S: et S;. Pour cela, G. Kompa utilise un

wattmeétre (figure 11.6-7) pour connaitre la puissance a I’entrée de la voie A de I’oscilloscope

lorsqu’un court-circuit est connecté dans le plan P.
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Source
micn&)())nde Trigger
0. |L .
Coupleur C1 Wattmeétre
n
Atténuateur Pm
programmable
Vers la voie A
. de | "oscilloscope
Amplificateur
Circulateur
O |
Passe bande| 1 1 n
(fo) switch S, ° O | switch s,
—{oe |- —-—-|loee| - —"— @
— 0@ suicns,
B (-]
m
A —5 ]
1m I
1 1
2th) |
1 1
Coupleur c2 ; Court I Coupleur C3  Charge
circuit 50 ohms
Figure 11.6-7

La puissance P, mesurée au wattmétre, supposé parfaitement adapté, (Ro=500hms) est

convertie en tension créte notée U :

U" =,/2RP" 11.6-5

Ensuite, on connecte I’oscilloscope a échantillonnage a la place du wattmétre comme dans

la figure 11.6-1 et on mesure, pour le méme niveau de puissance incidente, les tensions suivantes :
> Ug sur lavoie A,
> U7 sur la voie B.

On peut alors calculer les valeurs de :

s :U_nR 11.6-6
Um
CT
nl_ U CRlan | rasmes :
St|=— Sg| (d’apres les figures 11.6-2 et 11.6-3) 11.6-7
Um I_1nm
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cy
Cn

R\ de I’équation 11.6-7 représente la valeur du court-circuit connecté

Le terme
1nm

dans le plan P, et ramené dans le plan Ps.

11.6.1.2.4 4™ gtape : détermination de I’atténuation C".
Pour connaitre le coefficient C", la voie de test de I’analyseur de référence est directement

connectée dans le plan P;. Le schéma de la chaine de mesure est représenté sur la figure 11.6-8.

Source
microonde

© IFHE
| Analyseur de réseau Vectoriel

Coupleur C1
VISUALISATION
Atténuateur I'm ooon ooo
programmable oooo oon
M /||Oza 2as
oo oom
Amplificateur
) TEST SET
Réf Test

Circulateur

Cable 2

Filtre

Passe bande, &:a
(o)

Cable 1

A4mT

J L

Coupleur C2 I

Figure 11.6-8

, . B . .
L’analyseur de réseau mesure le coefficient I, =—2"" La figure 11.6-9 décrit le graphe

4nm
4nm

de fluence associé en considérant une adaptation parfaite dans le plan P;.
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=
"
REF 1 cn 1 Cr TEST

*r——¢—>—0——¢——9¢

A, B
4nm | 1 1 1 4nm

O ©

Figure 11.6-9
Les cables 1 et 2 sont strictement identiques pour assurer la méme atténuation sur chacune
des voies de I’analyseur de réseau vectoriel. C" s’écrit en module et en phase comme :

c;
C;

n| —

|r4nm|

Arg(Cn) = Arg(c%n J - Arg(r4nm)
R

11.6-8

Les étapes de la procédure de mesure sont alors comparables a celles utilisées par M.
SIPILA :

1°) les tensions vim(t) (commutateur S; en position (2)), Vom(t) (commutateurs S; et Sz

en position (2)) et v, (t) (commutateurs S, en position (2) et S3 en position (1))

Inm

sont mesurées dans le domaine temporel a I’oscilloscope a échantillonnage,

2°) les composantes spectrales complexes Vinm, V,.,€t Vanm de ces tensions sont

nm

calculées par transformée de Fourier discréete (formules 11.5-2 et 11.5-3),
3°) les composantes spectrales complexes des ondes de puissances associées aux tensions
sont déterminées par :

V.

Al =—2 (Vinm : Valeur créte) 11.6-9
2Z,
Vllnm ' A
B, = (Vy,, : valeur créte) 11.6-10
27,
V2nm A
B, = (V2nm : valeur créte) 11.6-11

3
N
5
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Chapitre 2 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

4°) les commutateurs sont ensuite configurés (S; et S, en position (1)), pour une mesure

. . : B
sur I’analyseur de réseau vectoriel des rapports d’ondes suivants: —™ (S; en
11m

. B . X .
position (1)) et —2™ (S; en position (2)) a la fréquence fondamentale. Cette mesure
11m
permet de connaitre avec précision les relations de phase entre les ondes Aiim, Biim €t
Baim.

5°) une premiere correction des ondes Ainm, Binm, Banm, Biim €t Baim permet de calculer

les ondes de puissance dans le plan P3 :

> aux fréquences harmoniques :
A, =C" —Al,?’“ 11.6-12
SR
B, = € B 11.6-13
s}
B,, = € Bom 11.6-14
S}
> a la fréguence fondamentale :
1
B, =— " Dun__ 11.6-15
Cl
k| ®
R C;
C'B
B, Zlm 11.6-16

6°) une seconde correction est nécessaire pour exprimer les ondes de puissance aux acces

du composant dans les plans Py et P, :

e en e
ADln = l_% aln +%Bln II.6'17
€o1 €o1
n
—_%o0o 1
€o1 €01
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B — BZn
D2n — n
€3
n
_€x»
AD2n ~ ' n BD2n
€32

11.6-19

11.6-20

Les algorithmes de correction sont totalement indépendants de I’onde de puissance

incidente contrairement a ceux

mis en ceuvre par M. SIPILA.

7°) les composantes spectrales des courants et tensions aux accés du D.S.T. sont ensuite

calculés :

8°) recomposition des tensions et courants temporels par

inverse :

M n=—N

M N

avecm=0,1, 2,..., M-1

v, L) *
vl(nmtj: YView M Javec Vi, =V,

. ( nt N [JiJ *
|1(—j= Slget M Javee 1, =11,

) N (J.Znnmj
vz(n—j: SVyet M Javec V,, =V,

.2Tm

. (nt N [JiJ *
|2(—j= Shuye M Javec I, =15,
n=-

11.6-21

11.6-22

transformation de Fourier

11.6-23

11.6-24

Gréce a ce systeme, G. Kompa obtient de fagon synchrone le courant et la tension d’entrée

ou le courant et la tension de sortie. 1l ne peut en aucun cas tracer I’évolution de ces quatre
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Chapitre 2 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

caractéristiques au méme instant. La figure 11.6-10 montre I’évolution de la tension et du courant
d’entrée d’un MESFET NE71000 polarisé a Vgso = 2V, Vg0 = 0.3V et lgso = 63 mA. Le transistor
fonctionne a la frequence de 3GHz et les formes d’ondes temporelles sont calculées a partir des 3

premieres fréquences harmoniques.

Evolution des formes d "ondes temporelles d’un transistor MESFET NE 71000
en fonction de la puissance d “entrée
Vio=03V Vpso=2V lo=5mMA
f,=3 GHz

Gate Voltage Vgs / V 30 Gate Curre_n.t _Ig / mA

POWER LEVEL
b 4 dbs

= I =S Y

i ; ; : -18 h ; : )
188 208 38R 488 5P tsps 8 188 208 38 488  SB@ t/ps

Tension d’entrée dans le plan de reférence Courant d’entrée dans le plan de référence
pour 3 niveaux de puissance : 4, 6, 8 dBm pour 3 niveaux de puissance : 4, 6, 8 dBm

Figure 11.6-10

G. Kompa est le premier a proposer un systeme de mesure des formes d’ondes temporelles
associe a une procedure d’étalonnage complete qui presente les avantages suivants :

o I’étalonnage permet de tenir compte de toutes les désadaptations du systéme
situées au niveau des connexions du test set, de I’analyseur de réseau vectoriel
ou de I’oscilloscope a échantillonnage,

® le signal d’excitation A;m, pris comme signal de référence (base de temps)
pour I’oscilloscope a échantillonnage, permet de compenser le manque de

stabilité de I’entrée « Trigger » qui existait dans le systéme de M. SIPILA.

Toutefois certains problémes persistent dans ce systéme comme dans celui de M. SIPILA :
¢ les mesures sont toujours réalisées dans un environnement 50 ohms. Des
mesures de type « load-pull » actif ne sont toujours pas envisageables avec ce

systeme,

-96 -



Chapitre 2 : Systemes de mesure des formes d’ondes temporelles R.F. et microondes.

¢ la procédure d’étalonnage est longue et fastidieuse. Elle nécessite de
nombreuses connexions et déconnexions qui posent donc un probleme de
répétabilité de cette procédure,

¢ I’étalonnage en phase repose toujours sur I’hypothése que les tétes
d’échantillonnage de I’oscilloscope n’introduisent pas de réponse en phase
caractéristique,

¢ les commutations répétées entre I’analyseur de réseau vectoriel et
I’oscilloscope a échantillonnage lors d’une mesure d’un dispositif conduisent

a un manque de souplesse du systeme.

11.6.2 DEUXIEME EVOLUTION EN 1992 AVEC L’APPARITION DE L’ANALYSEUR DE

TRANSITION MICROONDE.

En 1991, la commercialisation des analyseurs de transitions microondes (MTA :
Microwave Transition Analyzer) crée une rupture évidente quant a la maniere d’aborder la mesure
dans le domaine hyperfréquence et microonde. Ce nouvel instrument de mesure possede la propriété
de reunir en un seul et méme appareil les fonctionnalités d’un analyseur de réseau vectoriel et celles

d’un oscilloscope a échantillonnage.

G. Kompa peut alors, en 1992 [16], remplacer ces deux appareils de mesure, I’analyseur et
I’oscilloscope, par un analyseur de transition microonde (Hewlett-Packard HP71500A). Une
présentation compléte de I’analyseur de transition microonde fera I’objet d’un paragraphe dans le
chapitre suivant. Le systéme est aussi couplé a une station de mesure sous pointes (figure 11.6-11).

Le MTA est un instrument de mesure hyperfréquence tres large bande [DC-40 GHz] qui est
utilisé par G. Kompa comme un récepteur a la fréquence fondamentale et aux fréquences
harmoniques. Le systeme est donc simplifié par rapport a celui présenté sur la figure 11.6-1. 1l faut
noter, sur le MTA, I’absence d’entrée « Trigger », ce qui évite tous les problémes de stabilité de

base de temps des oscilloscopes a échantillonnage.
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Source
microonde

(fo)

Atténuateur VISUALISATION
programmable
mooo oon
1l ) nooo noo
O i
CC
Amplificateur
Voie A Voie B
Circulateur -0—-—-——=-—9—- 1 - e
Filtre
Passe bande % (;)Cséz) switch S,
(o) | |
Atténuateur
AlmT TBlm I 1
| BZm
J L

Analyseur de transition microonde

|
1 o 1
T Dispositif T
| sous test |
| |

Station sous pointes
I Alimentations I

Coupleur C1

Figure 11.6-11

La procedure d’étalonnage est composée de deux étapes :

1)

2)

la premiere étape consiste a étalonner le systeme sans la station sous pointes
qui est donc déconnectée. Le systeme est alors equivalent a celui présenté
précédemment dans le paragraphe 11.6.1.1. La procédure d’étalonnage
développée pour I’association de I’analyseur et de I’oscilloscope s’applique
entierement au systéme utilisant le MTA : elle conduit a la détermination des
Sg| et [ST

mémes termes d’erreur (ejj, C%n , C", de la figure 11.6-2 et 11.6-
R

3).

dans un deuxiéme temps, les parameétres [S] de la station sous pointes sont
mesures a I’aide d’un analyseur de réseau vectoriel classique (type Hewlett-
Packard HP8510B 40GHz) et d’un étalonnage « THLR » [16], [17] dérive de
I’étalonnage « LRM » (Line Reflect Match). Cet étalonnage permet de
déterminer les relations de passage entre, d’une part, les plans Py et Pip et

d’autre part entre les plans P, et Pp.
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Chapitre 2 : Systemes de mesure des formes d’ondes temporelles R.F. et microondes.

Ce nouveau systéme permet d’augmenter considérablement la bande passante et la
dynamique grace a I’utilisation de I’analyseur de transition microonde. Les procédures d’étalonnage
et de mesure gagnent en souplesse. Tous les problémes de base de temps liés a I’oscilloscope a
échantillonnage n’existe plus dans cette nouvelle solution. Mais, malgré tout, certains problemes
subsistent :

¢ des mesures de type « load-pull » actif n’ont pas été envisagées a cause de
I’environnement 50 ohms du dispositif sous test,

¢ I’étalonnage en phase repose toujours sur I’hypothese que les tétes
d’échantillonnage du MTA n’introduisent pas de réponse en phase
caractéristique,

¢ I’étalonnage de la station sous pointes suppose qu’elle soit parfaitement

symétrique.

A peu pres en méme temps que G. Kompa, plusieurs équipes [18], [19], [20] mettent au
point le méme style de banc de mesure fondé sur [I’utilisation d’un analyseur de transition
microonde. Ces différents systemes soulignent I’intérét croissant porté a I’analyse des formes
d’ondes temporelles aux acces de dispositifs sous test, dans le domaine des microondes.

Chacun de ces bancs de mesure apporte une amélioration au banc construit par G.
KOMPA. Ainsi, J.G. Leckey [18] insere un tuner en sortie du dispositif sous test de maniere a le
caractériser dans un environnement différent de 50 ohms. La procédure d’étalonnage nécessite alors
une étape supplémentaire qui consiste a mesurer au préalable les parametres [S] du tuner. Ce
systeme permet d’optimiser le fonctionnement du dispositif sous test en rendement en puissance
ajoutée par exemple, en fonction de la charge présentée en sortie. J.G. Leckey réalise donc le
premier banc de caractérisation de type « load-pull » passif utilisant un analyseur de transition
microonde. Ce systeme présente tous les inconvénients liés a I’ utilisation de tuners :

> pertes importantes donc limitation des impédances de charge synthétisables

en sortie du composant,
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> impossibilité de contréler les impédances présentées aux fréquences autres
que la fréquence fondamentale.
> Nécéssité de connecter/deconnecter le tuner pour mesurer ses parametres [S].
F. VAN RAAY et G. KOMPA [21], en 1997, font encore évoluer leur systeme en le
combinant a des mesures de type « load-pull ». Leur test set est alors composé de deux coupleurs

bidirectionnels reliés a un multiplexeur (figure 11.6-12).

Analyseur de transition microonde

VISUALISATION
1., boon oo
Source Off 8
microonde
f
(fo Voie A Voie B
VN B
Atténuateur
programmable

Amplificateur

switch S, @) (] Multiplexeur ©) ] switch S,
Circulateur (o) (o) o

=

Filtre ‘
Passe bande % Atténuateurs
e
(o) ?
1m B B
Module 1my ! ! 2m Aom | Module
de variation JL de variation
de | |=—— | i Dispositif -T- 4 L] de
I’impéda,nce 1 sous test 1 I’impédance
dduegtsre:ﬁ Coupleur C1 ] ] Coupleur C2 gi %1&;@1'_9
—— Station sous pointes ——
I Alimentations I

Figure 11.6-12

Ce systeme peut étre utilisé pour réaliser des mesures de type «load-pull » ou « source-
pull » grace aux modules placés en entrée et sortie du dispositif sous test. Les formes d’ondes
temporelles sont alors obtenues pour différentes impédances de charge et pour differentes
impédances de source imposées au D.S.T.. Les variations des impédances a I’intérieur des modules,
que ce soit a I’entrée ou en sortie du dispositif sous test, peuvent s’effectuer de trois manieres
différentes, selon que les modules fonctionnent avec les principes de :

& lacharge passive a la fréquence fondamentale : utilisation de tuners,
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& la charge active a la fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques

fondée sur :

1) la technique des génerateurs indépendants (valable uniquement
pour des mesures de type «load-pull» a la fréquence
fondamentale),

2) la technique de la boucle active.

Les étapes de I’étalonnage, pendant lequel les modules d’adaptation de charge et de source
sont placés sur 50 ohms, restent exactement les mémes que celles présentées dans le paragraphe
11.6.1.2. avec, en plus, la mesure des paramétres [S] de la station sous pointes lorsque la

caracterisation du dispositif sous test n’est pas reéalisee en coaxial.

L’utilisation de coupleurs bidirectionnels offre donc la possibilité de mesure dans un
environnement différent de 50 ohms. Toutefois, le fait que I’analyseur de transition microonde
possede seulement deux entrées entraine [I’utilisation d’un commutateur. Celui-ci permet
effectivement de mesurer les quatre ondes de puissance présentes au accés du dispositif sous test,
mais a des instants différents. La connaissance des quatre ondes de puissance synchrones est
impossible puisque le systéme permet uniquement la mesure simultanée de deux d’entre elles.

Bien que bon nombre de réponses aient été apportees aux problémes posés par les systemes
proposés précédemment, I’étalonnage est toujours fondé sur I’hypothese que le récepteur
(oscilloscope a eéchantillonnage ou analyseur de transition microonde) possede une reponse en phase
parfaite. Or, cette hypothese est sujette & caution dans la mesure ou le premier étage d’entrée des
instruments de mesure est, le plus souvent, composé de mélangeurs harmoniques (c’est notamment
le cas pour les analyseurs de transition microondes). La précision des mesures des formes d’ondes

temporelles passent nécessairement par une connaissance de leur réponse en phase.

11.6.3 CREATION D’UN SYSTEME DE MESURE DE RESEAU NON LINEAIRE.

Jan VERPECHT [22], en 1994, propose un nouveau systéme de mesure, dans le domaine

temporel, des formes d’ondes des tensions et courants. Ce systéme est fondé sur I’utilisation de
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deux analyseurs de transition microonde synchronises et sur les principes d’étalonnage en phase
définis par U. LOTT [4], [5] (utilisation d’un générateur étalon). Le synoptique du systéeme est

représente sur la figure 11.6-13.

Source
microonde
(o)
) )\ Diviseur .
Circulateur A de puissance A Circulateur

4 \\—4
Analyseur de transition microonde Analyseur de transition microonde
VISUALISATION VISUALISATION

e popo oan L) poon noo
oeas gad ooes 5t
oo oEo synchronisation on mon

Voie Al Voie B1 Voie B2 Voie A2

Q [~) Q [~)

At

Blml : : BZmT TAZm
J L
e ! -1 Dispositif =T |lJd L -
] sous test ]
CoupleurC1 ] ] Coupleur C2
Station sous pointes
I Alimentations I
Figure 11.6-13

L’unité d’acquisition comporte donc quatre entrées hyperfréquences totalement
synchronisées qui permettent la mesure au méme instant des ondes de puissance présentes aux
acces du dispositif sous test. Toutes les composantes fréquentielles des ondes de puissances

incidentes et réfléchies au niveau du dispositif sous test sont détectées de maniere synchrones.

Cet étalonnage sera détaillé dans le chapitre suivant. Il repose sur trois étapes
fondamentales bien distinctes :

1) un étalonnage « relatif » identique a celui réaliseé avec un analyseur de réseau

vectoriel classique. Il permet de prendre en compte tous les parameétres

d’erreurs relatifs a la mesure de rapports d’ondes a la méme fréquence.
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2)

3)

un étalonnage en puissance, réalisé a la frequence fondamentale et aux
fréquences harmoniques. Comme il n’existe pas de sondes de puissance non
connectorisées, le principe de réciprocité, défini par A. FERRERO et
U. PISANI [23], entre les pointes et les connecteurs coaxiaux de la station
sous pointes est utilisé. Ce principe permet d’effectuer un étalonnage en
puissance avec un wattmetre standard (technologie coaxiale),

un nouvel étalonnage en phase permettant de connaitre les relations de phase
entre les composantes a la fréquence fondamentale et celles aux fréquences
harmoniques. Comme celui de U. LOTT, cet eétalonnage nécessite I’utilisation
d’un « générateur de référence » dont on connait a priori les relations de phase
entre les composantes harmoniques qu’il génere. Mais, dans ce cas, ces
relations ne sont pas deéduites d’une simulation mais d’une mesure du
générateur. Cette caractérisation est effectuée a I’aide d’un oscilloscope a
échantillonnage qui a lui-méme été préétalonné par la technique dite du

« nose to nose »[24].

Ce systeme de mesure présente de nombreux avantages :

&

I’utilisation de coupleurs bidirectionnels autorise la possibilité de
caractérisation des dispositifs sous test dans un environnement différent de 50
ohms. Des mesures de types « source-pull » ou « load-pull » sont tout a fait
réalisables comme cela sera montré dans les prochains chapitres.

L’utilisation de deux analyseurs de transition microonde permet d’alléger
considérablement la procédure d’étalonnage en eévitant notamment de
nombreuses connexions - déconnexions et commutations nuisibles a la
répétabilité de la procédure.

Le «générateur de reférence » permet de prendre en compte tous les
problemes de distorsion de phase introduits par les tétes d’échantillonnage et

les circuits de conversion vers les fréquences intermediaires.
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L’inconvénient principal de ce banc de mesure, dans le domaine temporel, des formes
d’ondes des tensions et courants présents aux acces d’un composant non linéaire est lié a son codt. Il
nécessite effectivement le couplage de deux instruments de mesure trés sophistiqués et encore tres

peu commercialisés que sont les M.T.A.

1.7  CONCLUSION.

A I’issue de ce second chapitre consacré a une description succincte des divers systéemes de
mesure des formes d’ondes temporelles, une constatation s’impose : pour contribuer le plus
finement possible a :

& la caractérisation fonctionnelle de composants non linéaires fonctionnant en
régime fortement non linéaires,

& I’optimisation expérimentale de leurs conditions de fonctionnement,

% lavalidation de modeles non linéaires de composants semi-conducteurs,

il est nécessaire :

O] de disposer d’un systéme permettant la mesure simultanée des quatre ondes
de puissances (deux incidentes et deux réfléchies) aux acces du dispositif sous
test,

@ de coupler a ce systeme de mesure un environnement de type « load-pull »
et/ou « source-pull » multiharmonique,

® de mettre en ceuvre une procédure d’étalonnage complete. Il convient
notamment de réaliser un étalonnage en phase trés rigoureux, fondé sur
I’utilisation d’un standard en phase préalablement eétalonné par
instrumentation.

Tous les systemes présentés dans ce chapitre permettent la mesure de la réponse de
transistors soumis a des excitations de type monoporteuse. Il serait intéressant de développer un
nouveau systeme de mesure susceptible de caracteriser le composant sous test a partir d’excitations
plus complexe, a enveloppe non constante comme :

- des signaux de type biporteuse pour une mesure temporelle de
I’intermodulation,

- des signaux pulsés.
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Ces mesures pourraient permettre d’affiner encore un peu plus les modéles non linéaires de
transistors intégrant des constantes de temps basse fréquence liées aux effets thermiques et aux
effets de piege.

La conception de systemes permettant de réaliser ces mesures est I’objet méme de cette
these.

Le chapitre suivant consiste a décrire deux systémes mis en place a I’l.R.C.O.M. pour
obtenir une caracterisation expérimentale précise et fiable, dans le domaine des hyperfréquences,
des formes d’ondes des tensions et courants aux accés d’un dispositif sous test placé dans un

environnement différent de 50 ohmes.
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Chapitre 3 : Développement de systemes de caractérisation fonctionnelle temporelle.

111.1 INTRODUCTION.

Les premiers chapitres de cette these ont souligné l'intérét pour les ingénieurs de
conception de disposer d'outils de caractérisation fonctionnelle expérimentale dédiés a la
visualisation et a I'optimisation des formes d'ondes des tensions et courants aux acces d'un dispositif
sous test.

La figure 111-1.1 souligne encore un peu plus le caractere essentiel d’une caractérisation
dans le domaine temporel des signaux d’entrée et de sortie d’un composant non linéaire. Les deux
signaux 1 et 2 de cette figure apparaitraient identiques s’ils étaient analysés avec un analyseur de
spectre. En effet, cet instrument permet uniquement la mesure des amplitudes (appareil 50 ohms)
des composantes spectrales des ondes de puissance présentées a son entrée.

En revanche, analysés dans le domaine temporel, ils peuvent traduire deux comportements

trés différents d’un composant non linéaire.

/\\ [Av /\VA\ /A \\ I/A\\ l/\\\ Il
\\ II \\ ! \\ II \ L 4\ J
/Iy Y J\V V T

Signal 1 Signal 2
NN AN A N A NS

\ \ \ \ [/
\ N\ \ N\
1\ / \/\J /
ANNANAAN NAANNNNANN

VVVVVVVNVY VVVV VTV

Signal 1 =1,25co0s(x) + 0.5cos(3x)  Signal 2 = 1,25c0s(x) + 0.5c0s(3X+TT)

Figure 111.1-1
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Sans le domaine temporel, les ingénieurs auraient a préjuger ou a deviner les causes
entrainant tel ou tel comportement dans le domaine fréquentiel d’un dispositif radiofréquence.

Les travaux effectués au cours de cette thése ont eu pour objectif d'étudier et de développer
deux systémes de mesure des formes d'ondes dans le domaine des radiofréquences.

Le premier systeme est le résultat d'une collaboration engagee avec le département NMDG
de Hewlett-Packard localisé a Bruxelles. L’appareil de mesure original que les chercheurs belges
ont deéveloppé est fondé sur le principe de la translation/compression de fréquences du domaine
microonde vers les basses fréquences [DC-4MHZz]. Il a, par ailleurs, été couplé au banc de mesure
"load-pull” multiharmonique mis au point a I'.R.C.O0.M. de LIMOGES. La description de ce banc
complet et notamment de I'unité d'acquisition fait I'objet du premier paragraphe de ce chapitre.

L'essentiel des travaux de cette thése a été consacré a la mise en ceuvre d'un second systeme
de mesure des formes d’ondes fondé sur [lutilisation d'un analyseur de réseau vectoriel
conventionnel. Pour la premiére fois, une configuration originale de cet analyseur de réseau
vectoriel conventionnel associé a une nouvelle procédure d’étalonnage et au banc de mesure
"load-pull®™ multiharmonique a permis de visualiser et d’optimiser les formes d’ondes des
tensions et courants aux acces d’un dispositif microonde.

Le second paragraphe est consacré a la description detaillée de ce systeme de mesure
spécifique, entierement automatisé a l'aide du logiciel HP VEE.

Ce chapitre a pour unique vocation de décrire en détail le fonctionnement des bancs de
mesure cités précédemment. Leur exploitation et les résultats qu’il est possible d’en tirer feront

I’objet du dernier chapitre de ce manuscrit.

111.2 BANC DE CARACTERISATION FONCTIONNELLE FONDE SUR LE
PRINCIPE DE L’ACQUISITION SIMULTANEE DES COMPOSANTES
SPECTRALES DES SIGNAUX MESURES.

111.2.1 PRESENTATION DE L’UNITE D’ ACQUISITION SIMULTANEE.

Le systeme de mesure des formes d'onde des tensions et courants dans un environnement

50 ohms, développé dans le département NMDG de Hewlett-Packard a Bruxelles, a été introduit a
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la fin du second chapitre. Le cceur de ce systeme est incontestablement l'unité d'acquisition réalisée
a partir des fonctions principales de deux analyseurs de transition microonde synchronisés
(Microwave Transition Analyzers). Cet instrument est appelé NNMS (Non-linear Network
Measurement System) ou systéme de mesure de réseau non linéaire. Comme le montre le
diagramme simplifié de la figure 111.2.1, le systeme de mesure de réseau non linéaire possede donc 4
canaux identiques qui ont pour but d’effectuer une conversion de fréquence basse fréquence,
d'échantillonner et de numériser les signaux basses fréquences, images des signaux microondes
allant jusqu’a 40 GHz [2]. Les signaux présents aux quatre entrées sont échantillonnés de maniére

parfaitement synchrone (a + 10 ps) permettant ainsi des mesures de phase trés précises entre les

canaux
Circuit de conversion basse fréquence
Téte Filtre . Convertisseur
Canal 1 d’échantillonnage  Passe bas SO":"I:IE Analogique
Entrée RF o /1 numérique
N e e i 23 T e
i Mise en : o :
|s-,§ue:|rat;;me : Amphl?lcateur ;%_ 23 bits
s dlimpulsions H & gain variable 70
Canal 2 Sortie
Entrée RF : : _/% Fi /’ CAN
b, re(t) i : =" 230its b pe(t aer(D)
: 1 DC-4MHz : % Y
Synthétiseur _®‘
(Frac N) : Microprocesseur
Générateur d “impulsions Horloge :
Diode SRD de référence:
10 MHz
FEEEEE: SRR : A
: : DC-4MHz ie
Canal 3 N (Y Sortie : apr(t) Bgr(t)
Entrée RF ~ ) 1 : 9’\{ I 5 Fl CAN
are(t) : | 23 bits
Canal 4 : Sortie :
Entrée RF 3 : Fi / > CAN
bZRF(t) : J_ 23 bits
I

Figure 111.2-1

L'horloge de référence, qui oscille a la fréquence de 10 MHz, alimente un synthétiseur
appelé "Frac N". Cette horloge peut étre interne au circuit ou bien provenir d’une référence

(10 MHz) externe. Le synthétiseur « Frac N » est alors capable de geénérer un signal dont la
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fréquence est comprise entre 10 et 20 MHz avec une résolution de frequence de 1 Hz et une
précision qui dépend de celle du signal de référence.

Le signal de sortie sinusoidal, de période Ty, du composant "Frac N attaque ensuite une
diode SRD (Step Recovery Diode). Cette diode convertit le signal sinusoidal en un train
d'impulsions, trés étroites et tres riches en harmoniques, dont la période de repétition est égale a T.
Un circuit supplémentaire de mise en forme du train d’impulsions permet d’obtenir des impulsions
rectangulaires quasi idéales de largeur d’impulsion égale a 10ps.

Ce train d'impulsions, caractérisé dans le domaine fréquentiel par un peigne, est ensuite
envoyé vers les tétes d'échantillonnage qui composent le cceur du circuit de conversion de
fréquence. Ce dernier procéde a un mélange entre les signaux microondes d’entrée et le signal issu
de la diode SRD.

Le résultat de ce melange harmonique est filtré de maniére & ne conserver que le spectre
compris dans la bande DC - 4 MHz. De plus, ce filtrage est indispensable pour satisfaire au critere
de SHANNON car les signaux basses fréquences sont ensuite échantillonnés a 10 MHz

(aMHz < 1OMH2

). Les signaux basses fréquences, en sortie des filtres, sont alors amplifiés pour

compenser les pertes apportées par les mélangeurs et les filtres et ajuster la puissance disponible a
I’entrée des convertisseurs analogiques numériques 23 bits.

Le traitement des signaux basses fréquences est réalisé a I’aide d’une carte HP E1430A
VXI & 10 Msa/s (10x10° échantillons par seconde) qui comporte les fonctions de réglage de gain, de
filtrage, de synchronisation, de protection anti-repliement et de stockage de données. Dans ce
systeme, tous les signaux mis en ceuvre (basses fréquences ou microondes) sont synchronisés sur un
méme signal de référence (LOMHz).

Cet instrument permet la mesure et le traitement des signaux basses frequences
représentatifs des signaux microondes présents aux acces radiofréquences (ondes de puissance
airre(t), bire(t) pouri, j =1, 2).

Une procédure d’étalonnage en amplitude et en phase est nécessaire pour établir les
relations de passage entre les ondes basses fréquences et les ondes hyperfréquences.

Une fois le systéeme étalonné, I’utilisateur a alors accés aux ondes de puissance microondes

absolues (amplitude et phase de chaque composante spectrale) présentes aux différents acces.
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Comme un oscilloscope numérique a échantillonnage, le systeme de mesure de
réseau non linéaire (NNMS) réalise I’acquisition d’une onde en I’échantillonnant de maniére
répétitive. Cela signifie que la période d’échantillonnage, Te, est égale a un nombre entier, N,
de périodes du signal d’entrée majorée d’une quantité Trep.

La période d’échantillonnage T, est donc déterminée en fonction de :

L la fréquence fondamentale radiofréquence, frr, du signal d’entrée,

% la fréquence intermédiaire (FI) fondamentale, fr, image de la fréquence

fondamentale radiofréquence du signal d’entrée,

% le nombre, M, de points d’échantillonnage.

Te est calculée par le synthétiseur « FracN » a partir des équations suivantes :

T, = NXTe +Tgy, 11.2-1
T, _Ta 11.2-2
M

Par ailleurs, T, est obtenue a partir de la diode SRD dont la fréquence d’excitation est
comprise entre 10 MHz et 20 MHz donc cela signifie que T, est compris dans I’intervalle suivant :
f, =10MHz <f, < 2f, =20MHz - 50ns < T, <100ns 11.2-3

Cette méthode d’échantillonnage est dite répétitive dans la mesure ou :
1)  lesignal d’entrée doit étre strictement périodique,
2) chaque cycle du signal d’entrée doit étre reproduit rigoureusement a

I’identique.

La figure I11-2.2 donne un exemple de cet échantillonnage standard répétitif dans le

domaine temporel.
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49T

e

T.=51,02ns T.=51,02ns

T.=51,02 ns T,.=51,02 ns T,=51,02 ns // T.=51,02 ns

=V— V.

5 '
> >

n

Te=5IXTret Trep

£,=19,6 MHz

|
|
1 T,=51,02 ns
|
|

3)

Signal numérique de sortie
de la téte
d’échantillonnage
aprés 49 x 51,02 ns = 2,5 us

Filtrage
[DC-4MHZz]

Signal de sortie
du filtre
[DC-4MHz]

fr, = 1/2,5ps=400kHz 49Te:TFI: 2,5 Hs

rA—-—===
R -

Figure 111.2-2
A titre d’exemple, si le signal d’entree est un signal sinusoidal de frequence frr = 1 GHz.

(Tre=1ns), pour obtenir une image basse fréquence de ce signal a la fréquence f;=400 kHz
(Tr=2,5us) et pour satisfaire les équations I11.2-1 et 111.2-2, il faut choisir les valeurs suivantes :

> M = 49,

> Te = 51,0204 ns,

> Trep = 20,4 ps,

> N =51.

- 116 -




Chapitre 3 : Développement de systemes de caractérisation fonctionnelle temporelle.

Le signal numérique de sortie de la téte d’échantillonnage décomposé en série de
FOURIER fait apparaitre des termes aux fréquences f, = 19,6 MHz, 1/10ps=100GHz qui sont
éliminées par le filtre passe bas [DC-4MHz]. Finalement, le signal basse fréquence en sortie du
filtre, dont la fréquence est égale a fr=400 kHz, est bien I’image du signal microonde de fréquence
égale a 1 GHz. Ce signal est ensuite échantillonné par le convertisseur analogique numérique (10
MHz, 23 bits).

Le domaine fréquentiel procure une approche différente, plus aisée et plus intuitive, de ce
principe d’échantillonnage. La suite de ce paragraphe s’attache a montrer que I’échantillonnage
temporel est equivalent :

¢ soit & une compression de fréquences dans le cas ou le spectre RF est
composé uniquement de fréquences harmoniques les unes des autres. Ce cas
correspond a une excitation purement sinusoidale (excitation de type
monoporteuse) d’un dispositif non linéaire,

¢ soit a une compression et a une translation de fréquences dans le cas ou le
spectre RF est composé de plusieurs fréguences non harmoniques les unes des
autres. C’est le cas lors de la mesure de signaux issus d’une modulation

périodique d’une porteuse radiofréquence ou microonde.

1.2.1.2.1 Compression de fréquences.

Contrairement aux oscilloscopes numériques a echantillonnage, le systeme de mesure de
réseau non linéaire ne posséde pas de circuit de déclenchement « Trigger » radiofréquence. Seul,
I’échantillonnage périodique est utilisé pour convertir le spectre large bande du signal périodique
d’entrée en un « spectre image bande étroite » a plus basse fréquence (fréquences intermédiaires).

Cette opération s’effectue en choisissant la frequence d’échantillonnage de telle sorte que
le « spectre image bande étroite » préserve les relations d’ordre, d’amplitudes et de phase relatives,
entre les fréquences harmoniques du spectre initial du signal d’entrée. Le processus
d’échantillonnage conduit donc a une compression d’un signal RF large bande en un signal FI bande
étroite.

La Figure 111.2-3 illustre ce concept dans le domaine frequentiel.
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Spectre de sortie Générateur d "impulsions Horloge
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Figure 111.2-3

La fréquence d’échantillonnage est choisie a I’aide de I’équation I11.2-1. Le synthétiseur
(Frac N) ainsi que le générateur d’impulsions de la Figure 111.2-1 génere un « peigne frequentiel »
dont I’écart spectral est égal a la fréquence d’échantillonnage f.=19,6 MHz (en utilisant les valeurs
donnees dans I’exemple précédent, illustré par la figure 111.2-2).

Ce peigne fréquentiel est ensuite mélangé avec le spectre fréquentiel du signal d’entrée du
canal. Ce spectre est composé de fréquences harmoniques de fre=1 GHz. Chaque fréquence de ce
spectre bat avec chaque composante du peigne fréquentiel. Ainsi le battement entre la 51°me
composante du peigne avec la frequence fondamentale du spectre d’entrée donne naissance a une
composante spectrale dans la bande DC — 4 MHz a une fréquence fg égale & 400 kHz. Le battement
oéme

entre la 10 composante du spectre et la seconde fréquence harmonigue donne naissance a une
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composante spectrale a la fréquence de 2 fr. Le processus se poursuit ainsi de suite pour les autres
fréquences.

Il est a noter que les mélanges entre la composante fondamentale du spectre d’entrée et les
composantes du peigne fréquentiel autres que la 51eme produisent des composantes dont les
fréquences n’appartiennent pas a la bande [0-4MHz]. Ces composantes sont donc naturellement

éliminées par le filtre passe bas de la figure 111.2-1.

Finalement, la fréquence fondamentale du spectre FI est donnée par I’équation suivante :
fr =frp — N xf, 1.2-4

En multipliant cette équation par deux, il est possible de constater que le second
harmonique du signal d’entrée est mélangé avec le (2xN°™) harmonique de la fréquence
d’échantillonnage pour produire une fréguence intermédiaire égale a 2 fois la fréquence fq. Le
spectre d’entrée est donc compressé mais les relations entre les différentes fréquences harmoniques
sont conservees.

Ainsi la forme d’onde du signal aux fréquences FI, obtenu aprés numérisation, est une
réplique exacte du signal RF de départ. La mémoire contient le cycle désiré aprés une période de
49T.=2,5 ps. L’échelle des temps utilisée pour I’affichage doit étre corrigée par un facteur de

. e f
compression, défini par -2
FI

111.2.1.2.2 Translation — compression de fréquences appliquées a des
signaux modules.

Lorsque des mesures de signaux modulés doivent étre réalisées, le processus
d’échantillonnage mis en ceuvre dans le systeme de mesure de réseau non linéaire conduit au méme
phénoméne de compression de fréquences décrit précédemment. Effectivement, les fréquences
harmoniques de la porteuse sont compressées dans la bande DC-4 MHz. En revanche, les
fréquences créées par la modulation autour de la porteuse subissent une translation autour de
I’image FI de la porteuse.

L’exemple simple d’une modulation d’amplitude avec porteuse est utilisée pour illustrer

ces deux phénomenes. Ce signal modulé s’écrit :
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Speap (t) = A[L+k, m(t)]cos(2rt,t) avec |k,m(t)[<1 11.2-5
avec (m(t)=cos(2nf, t): signal modulant de fréquence fp,
A amplitude de la porteuse
Pour étre cohérent avec les exemples cités précédemment, la valeur de f, est prise égale a

1 GHz et la fréguence de modulation f,, est fixée a 50 kHz. Le spectre de ce signal modulé est

représente sur la figure 111.2-4.

M(f)
g & f
~
2f, T & 2f,
T s(f) g
' ’ ' N
0 2 e ) EEREN ?
B-u X Enl
Figure 111.2-4

Le signal modulé, spgap(t), est envoyé a I’entrée d’un dispositif non linéaire puis il est
analyse par le systeme de mesure de réseau non linéaire. La figure 111.2-5 représente les spectres des
signaux incident et transmis présents a I’entrée et a la sortie du dispositif non linéaire

(représentation de deux fréquences harmoniques de f, seulement).

—> . Dispositif T T I
Pt attitty o att bt
lingaire LIES // s ff NN T

oooooooo

1
Yy

Figure 111.2-5

Les signaux aux acces du dispositif sous test sont prélevés par couplage microonde afin
d’étre acheminés vers les entrées du systéme de mesure de réseau non linéaire. Ainsi, seules les

composantes spectrales hautes fréquences nfy + mf,, sont mesurées. Les signaux basses fréquences
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(mfy,) ne sont pas pris en compte pour la reconstitution des formes temporelles des ondes de
puissance.
La figure 111.2-6 donne une interprétation graphique des phénoménes de compression et de

translation de fréquences intervenant dans les circuits de conversion de fréquence du systéme de

mesure.
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Le spectre RF présent a I’entrée du canal est donc constitué des fréquences harmoniques de
la porteuse (nfy) et des fréquences issues de la modulation, situées autour des raies a nfy et separées
chacune de mf,,, comme le montre le schéma supérieur de la figure 111.2-6.

Le peigne fréquentiel issu de la diode SRD est identique a celui utilisé dans les exemples
précédents. 1l correspond a une période d’échantillonnage de 51,02 ns soit, une fréquence
d’échantillonnage de 19,6 MHz.

Le principe du mélange harmonique reste le méme que celui expliqué dans le paragraphe
I11.2.1.2.1. mais a la compression de fréquences s’ajoute une translation de fréquences. Cette
translation est illustrée par un zoom (Figure I11.2-6) sur le mélange autour de la fréquence
fondamentale du spectre RF d’entrée.

Dans cette zone fréquentielle, le spectre d’entrée est constitué de cing composantes
espacées chacune de fr,,. La raie centrale correspond a la fréquence fondamentale du signal d’entrée
(1GHz). Les 50, 51 et 52°™ fréquences harmoniques du peigne fréquentiel provenant de la diode
SRD vont, en particulier, battre avec les cing premiéres composantes harmoniques du spectre RF
d’entrée. Le battement de la 51°™ fréquence avec ces cing composantes conduit & création de trois
composantes fréquentielles basse fréquence (domaine FI) telles que :

¢ la fréquence image de fo-2f,, est égale a fr-2f, = 300 kHz,
la fréquence image de fo-f, est égale a fg-f, = 350 kHz,
la fréquence image de fj est égale a fr = 400 kHz,

la fréquence image de fo+fy, est égale a fr+f, = 450 kHz et

& & & &

la fréquence image de fo+2f, est égale a fr+2f,, = 500 kHz.

Ainsi, les écarts de fréquences entre les harmoniques de la porteuse et les fréquences issues
de la modulation sont conservées : cela signifie qu’une simple translation de fréquences est
appliquée a ces fréquences de modulation. En revanche, la compression de fréquences des
fréquences harmoniques de la porteuse est identique a celle présentée précédemment.

Le battement des autres composantes du peigne fréquentiel [(N-p)fe, (N+p)f. avec pOON"]

avec les cing fréquences du fondamental du signal RF d’entrée donnent naissance a des fréquences
supérieures a 4 MHz : elles sont donc éliminées par le filtre passe bas du circuit d’échantillonnage.
Le signal échantillonné puis numérisé par les convertisseurs analogiques numeériques

possede le spectre fréquentiel aux fréquences intermédiaires décrit tout en bas de la figure 111.2-6.
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Comme dans ce spectre, les positions relatives des composantes de modulations sont conservees,
I’enveloppe du signal aux fréquences intermédiaires est une réplique exacte de celle du signal RF

d’entrée.

Le traitement de signaux complexes issu d’une modulation s’avere extrémement dépendant
de la fréquence de modulation choisie et de la fréquence d’échantillonnage utilisée. Effectivement,
il est des modulations qui ne pourront étre mesurées par ce systeme car elles donnent lieu, quelle
que soit la fréquence d’échantillonnage choisie, a un phénomene de repliement de spectre qui vient
modifier le spectre FI. Dans ce cas, des fréquences parasites, issues du repliement, se recombinent
avec les composantes utiles du spectre FI; elles introduisent donc une erreur importante dans
I’analyse des signaux.

Par conséguent, la mesure de signaux complexes avec un tel systeme doit s’accompagner
de nombreuses précautions. Dans tous les cas, les fréquences de modulation doivent rester

inférieures a 1 MHz (en raison du filtrage [DC — 4 MHz].

111.2.2 ETALONNAGE DU SYSTEME DE MESURE.

Le systeme de mesure de réseau non lineaire est un instrument qui mesure des valeurs
complexes d’ondes de puissance hautes fréquences. Les composants de ce systeme, que ce soit au
niveau de I’unité d’acquisition ou du test-set, sont loin d’étre parfaits. Ainsi, au dela des erreurs
aléatoires dues au bruit de mesure, les données brutes acquises par le systeme sont entachées
d’erreurs systématiques caractéristiques de la réponse en amplitude et en phase de la chaine de
mesure.

Ces erreurs introduites par la chaine de mesure peuvent étre dissociées en deux types
d’erreurs :

1) les erreurs dues a des réponses linéaires en amplitude et en phase. Elles sont
dues aux éléments passifs linéaires du test-set que sont les coupleurs, les
pointes, les cables, etc...,

2) les erreurs dues a des réponses non linéaires en amplitude et en phase. Elles

sont introduites par I’unité d’acquisition simultanée décrite au paragraphe
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précédent. Effectivement, cette unité est composee de dispositifs non lineaires

utilisés pour I’échantillonnage et la conversion de fréquences.

Si le niveau de puissance a I’entrée de chaque canal de I’unité d’acquisition est maintenu
inférieur a un certain niveau (typiquement —10 dBm) pendant toutes les phases d’étalonnage et de
mesure, les erreurs dues a des réponses non linéaires de la chaine de mesure peuvent étre négligées :
des tests ont été realises [4] et montrent que ces erreurs se situent en dessous de —60 dBc, tant a un
niveau RF qu’au niveau des fréquences intermédiaires.

Les erreurs dues aux réponses linéaires de la chaine de mesure (atténuations et déphasages
de la connectique, facteurs de couplage et directivités non infinies des coupleurs) doivent étre
corrigees et nécessitent donc un étalonnage complet du systeme de mesure.

En reprenant les notations du chapitre 11, les ondes de puissance, définies dans le domaine

temporel, aux acces du dispositif sous test s’expriment comme suit :

ai(t):ii‘aij‘cos(wj +Arg[a,]) etN =2 11.2-6
i=l =L
N M

b, ()= |b,|cos(w, + Arglb,]) et N =2 111.2-7
i=L j=L

i représente I’indice des acces alors que j est I’indice des fréquences.
Les données brutes acquises par I’unité d’acquisition permettent, au niveau des fréquences

intermédiaires (FI), d’énoncer les ondes de puissances mesurées comme suit :

N M

an(t)=>>" pij‘aij‘cos(wjﬂt +Argla, ]+ oij) 111.2-8

i=1 j=

by|cos(wyt + Arglb,]+ 07 111.2-9

be)=3. 0,

Toute la procedure d’étalonnage qui est décrite par la suite a pour objectif de déterminer le
plus précisément possible les parametres d’erreurs systématiques introduits dans les équations 111.2-
8et111.2-9: p;, 0y, P, Oy avec (pij,cij,p’ij,ojj)DR

Cette procédure conduit a un étalonnage dit « absolu » puisqu’il s’agit de déterminer des
ondes de puissance en amplitude et en phase, par opposition aux étalonnages «relatifs» des
analyseurs de réseau vectoriel conventionnels qui mesurent des rapports d’onde sans dimension.

L’étalonnage absolu nécessite deux phases distinctes :
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1)

2)

un étalonnage en amplitude pour determiner p; et p;. Il est fondé sur

I’utilisation d’un wattmeétre radiofréquence. Un signal sinusoidal est appliqué au
systeme de mesure de réseau non lineéaire (NNMS). Ce signal est mesuré en
méme temps par le NNMS et par le wattmétre dont la mesure constitue une
référence conforme au Systéeme International des Unités, définie par le Comité
International des Poids et Mesures (CIPM). La comparaison des deux mesures
permet de déduire les erreurs systématiques en amplitude de ce systeme.

un étalonnage en phase pour connaitre o; et oj. Contrairement a I’étalonnage

en amplitude, il n’existe pas encore de standard en phase universellement
reconnu. Pour pallier cette insuffisance, les chercheurs de Hewlett-Packard ont
construit et caractérisé un génerateur de référence en phase (générateur étalon)
qui produit un signal composé de nombreuses fréquences harmoniques les unes
des autres, dont les relations de phase sont parfaitement connues. La
connaissance de ces relations est obtenue grace a la mesure de la réponse du
générateur de référence en phase a I’aide d’un oscilloscope numérique microonde
(DC-50GHz) a échantillonnage préalablement caractérisé par un étalonnage

appelé « nose to nose » [4].

La plupart des composants sous test caractérisés au cours de cette thése a directement été

fournie par les fonderies. Les transistors étaient donc disponibles directement sur plaque (« wafer »)

ou bien montés sur des supports de test spécifiques. Le fait qu’ils ne soient pas livrés en boitier

connectorisé présente I’avantage de pouvoir effectuer des mesures précises au plus pres des

composants a tester.

En revanche, caractériser des composants a I’aide d’une station sous pointes présente un

probleme supplémentaire qui rend I’étalonnage absolu beaucoup plus complexe que pour la mesure

de composants montés en boitier connectorisé : il n’existe pas a I’heure actuelle de sonde de

wattmetre non connectorisée et utilisable avec une station sous pointes. Pour résoudre le probleme,
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il faut utiliser le principe de réciprocité entre le plan de référence des pointes et les acces d’entrée
connectorisés des coupleurs de mesure (plans Py et P, de la figure 111.2-7).

Par ailleurs, les méthodes classiques d’étalonnage SOLT (Short Open Load Through) ne
peuvent plus étre appliquées. Elles sont remplacées par des procédures de type LRM (Line Reflect
Match) ou TRL (Through Reflect Line).

11.2.2.2.1 Enoncé du principe de réciprocité.

L’étalonnage absolu est fondé sur I’hypothése que les ondes de puissance mesurées sont
reliées aux ondes aux acces des composants sous test par des relations purement linéaires (les
erreurs systématiques dues a des réponses non linéaires sont négligées) [5].

Une seconde hypothése intervient a ce niveau : les termes d’isolation entre les canaux de
mesure du systeme de mesure de réseau non linéaire (NNMS) sont généralement tres faibles et sont
donc couramment omis.

Compte tenu de ces hypotheses, un modéle d’erreur est élaboré, qui prend en compte les

variables définies sur la figure 111.2-7.

Alm} Blm t T A2m T BZm
Unité d "acquisition
du systeme de mesure de réseaux non linéaires
(NNMS)
n n
Al Arp ! IAZD n
1G [ A
-1 I %
I\I Lld L | | Dispositif | | Jd L] g ,\[
| sous test |
-l Coupleur C1 ™ 2n Coupleur C2 :
n oupleur B B oupleur n
$ource BlG 1 1D 2D 1 BZG $ource
microonde I Stati - microonde
@ ation sous pointes ‘E )
.! I Alimentations I
Figure 111.2-7

Le graphe de fluence associé a ces variables est représenté sur la figure 111.2-8.
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1 Ko YT 1 :
1AL, L) B, I Al By 1A K's; Bop |
- > o—e > >
1 n n D n n 1
Y \ -B. ! S ! B Y I
I Y A | | . 0
| 1 5 T I P LP) 1
‘n T - I‘ I‘ ‘n -
B [

A
S|
(o]
g
NS
A
S
Q
NS
1
o <
NN
| S—
>
N
@-

Figure 111.2-8

Il permet d’établir les relations suivantes entre, respectivement, les ondes de puissance des

plans P1p et P1y, et celles des plans Pop et Py :

A LB 0 0] A,
Bio |ogr| ¥ & 0 O By 111.2-10
Az 0 0 a; B3| A,
B2o 0 0 v, &]B3,

La matrice centrale ainsi que les facteurs complexes K" caractérisent la chaine de mesure a
la fréquence nf.

Les zéros de la matrice proviennent de I’hypothése d’une isolation parfaite entre les canaux
de mesure de I’unité d’acquisition (estimée a —40 dB [6] dans une bande inférieure a 20 GHz).

Le but de I’étalonnage absolu est de déterminer pour chaque fréquence nfy les huit

coefficients complexes inconnus (K",Bf,V{‘,ES{‘,O(Q,Bg,yg,ég). Une fois que ces coefficients sont

n
AZm’

déterminés et que les quantités ( ., By Bgm) sont mesurées, il suffit d’appliquer la relation

im? =1m?
I11.2-31 pour calculer les ondes de puissance absolues aux acces du dispositif sous test.

Un étalonnage linéaire relatif, comparable a un étalonnage classique (TRL ou LRM) réalisé
avec un analyseur de réseau vectoriel, permet de déterminer sept des huit coefficients:
(B7.v2.87, 05,85, v2.2).

L’étalonnage relatif réalisé, les constantes complexes K", indispensables pour évaluer les
ondes absolues (en amplitude et en phase) dans le plan du dispositif sous test, restent a caractériser.

Ces constantes K" sont déterminées lors d’un étalonnage dit «absolu» fondé sur
I’utilisation de deux standards connectorisés : un wattmetre et un générateur étalon précaractérisé en
phase. Ces standards ne peuvent étre connectés dans les plans de référence du dispositif sous test

(P1p et P,p). Pour résoudre ce probléme, un étalonnage supplémentaire est réalisé dans les plans dits
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« des genérateurs » Pig (i=1,2) en acces connectorises dans lesquels peuvent étre connectés les
standards d’étalonnage en puissance (sonde de puissance du wattmetre) et en phase (genérateur
étalon de référence en phase).

Le principe de réciprocité, défini par A. FERRERO [7] [8], est associé & ce nouvel
étalonnage. Il permet de connaitre K" comme si les standards étaient connectés dans le plan des
pointes. Ce principe s’applique entre les plans de référence des pointes Pip (i=1,2) et les plans dits

« des générateurs » Pig (i=1,2). Les relations entre ces plans sont décrites par deux équations :

Af@} — |:t211 t212 A?D} 11.2-11
_B?G t221 tgzz__B;D
A;G:| - |:t:11 tglz A;Di| 111.2-12
_Bge t221 t:22__B;D

Ces équations caractérisent le réseau électrique passif et linéaire entre les pointes et les
générateurs. La réciprocité entre ces éléments se traduit mathématiquement par les relations

suivantes :

totey —thoten =1 11.2-13

oo —tooty,; =1 111.2-14

Ces relations sont démontrées a partir des matrices [S] des réseaux électriques entre les
pointes et les générateurs. Pour cette démonstration, seul le réseau d’entrée est utilise. Un
raisonnement identique conduit au méme résultat en ce qui concerne la sortie. La matrice [S] du

réseau d’entrée, correspondant a la figure 111.2-9, s’écrit :

Bn Sn Sn An
16 | — 11 12 1G
{A” o o | g 111.2-15
1D 21 22 1D
n 1 n A n ! n
AlG - Sll ,Rese_au SlZ —] = AlD
1 électrique I
o =T Sh denwe 2 [qe-s)

Figure 111.2-9

La matrice [S] de I’équation 111.2-15 est réciproque si S}, =S),, ce qui peut encore

s’écrire :

-128 -



Chapitre 3 : Développement de systemes de caractérisation fonctionnelle temporelle.

n

B1G
n

BlD

n
- Ap

n
Als=0 1G

111.2-16
Blp=0

En utilisant I’équation 111.2-11, on obtient :

B; Al Al t!
— =t —>+1, avec —& =-—2 11.2-17
B1D Al=0 1D 1D Al=0 tell
soit
B, t!
] T han tle 111.2-18
1D Al;=0 ell
Par ailleurs,
Al 1
A_%‘D T 111.2-19
1G Bip=0 ell
En exploitant les résultats de 111.2-18 et 111.2-19, I’équation 111.2-16 s’écrit :
1 —_ n t212 n n n n n —_ f
T e o tlen = Tanlenn ~tapten =1 (cqfd) 111.2-20
ell ell
111.2.2.2.2

Etalonnage absolu dans le plan des générateurs.
Les plans Pjg (i=1,2) sont alors considérés comme des plans de référence intermédiaires. Il

s’agit, dans un premier temps, d’établir les relations entre, respectivement, les ondes de puissance
des plans Py et Py, et celles des plans P, et Pop, :

_An n An

ie}u;[ t A;} A;m} .2-21
_BlG p‘l Vl _Blm
_An nj n

5@}1@“ Y {Aﬂ 1.2-22
_BZG “‘2 VZ_ BZm

Pour cela, un « étalonnage dans le plan des générateurs » (plan Py par exemple) est réalisé
dans les conditions suivantes :

U Les deux pointes de la station sous pointes sont connectées a une ligne de

transmission, d’impédance caracteristique égale a 50 ohms, qui sert de référence
et de définition des plans de références des dispositifs a tester.

-129 -



Chapitre 3 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

& trois charges différentes, dont les coefficients de réflexion sont parfaitement
connus (Court-circuit, Circuit-ouvert et charge 50Q), sont connectées dans le
plan Py alors que la puissance RF provient d’une source microonde connectée
dans le plan Pyc.

La méme procédure est répétée dans le plan P, : les charges standards sont connectées
dans ce plan alors que la puissance RF provient d’une source microonde connectée dans le plan Pig.
Ces deux étalonnages permettent de connaitre chacun des six termes suivants:
(VNTURVAPUNTURY))
La détermination des constantes complexes L] et L', nécessite quant a elle :
1) un étalonnage en puissance dans les plans Py et Pyg,

2) un étalonnage en phase dans les plans P et Pyg.

a)_Etalonnage en puissance.
Pour connaitre |L7| (respectivement |L7|), il suffit de connecter un wattmétre dans le plan

P1c (resp. P,c) et une source microonde dans le plan Pyg (resp. Pig).

Le graphe de fluence associé a ces deux mesures est donné par la figure 111.2-10

Etalonnage en puissance dans le plan P,

Aﬂ
Sonde Lot
du wattmetre 1 Stations Source
n sous pointes microonde
rs I + 1
n
Bis 1

Test-Set _|_®
-~ "

Etalonnage en puissance dans le plan P,g

Source
microonde

Opn

Stations

n
A
il |

sous pointes
+
Test-Set

Sonde
du wattmetre

n

rs
n
BZS

1

Figure 111.2-10
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Les ondes de puissances Bj; et B). permettent de déduire les amplitudes de référence
affichées par le Wattmétre. Le coefficient de réflexion de la sonde I'{' peut étre mesuré «in situ »

grace a I’étalonnage relatif dans le plan des générateurs.

A partir du graphe de fluence précédent, il est possible d’écrire :

BL|=|B!
S 111.2-23
BZS = BZG
D’apres 111.2-21 et 111.2-22, il vient :
Bn — Ln nAn +Van
: j( AR TX 111.2-24
BZS = LZ(U'ZAZm +V282mx
Les amplitudes de L] et L%, se déduisent alors naturellement :
ol Bis
E
nAn +Van
My A n 1P1m 11.2-25
nl_ st
2l 7] nan npn
U'ZAZm +VZBZm

Toutes les données de ce dernier systeme d’équations sont :

1) soit mesurées par le systtme de mesure de réseau non linéaire

)

2) soit connues & priori (W, V], H;,V,) par I’étalonnage relatif dans le plan des

(Al Bl Agmns

B).,) ou par le wattmétre QB§S

n
BZS

génerateurs.

b)_Etalonnage en phase.
Une derniére mesure est nécessaire pour connaitre les phases des deux constantes L) et

L’ : il s’agit cette fois-ci de connecter un générateur étalon dans le plan Pig (resp. P2g) et une

charge 50 Q dans le plan P, (resp. Pig). Ce générateur étalon produit une onde de puissance de
référence dont les relations de phase entre les différentes composantes harmoniques sont
précaracterisées.

Le graphe de fluence associé a ces deux mesures est donné par la figure 111.2-11
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Etalonnage en phase dans le plan P,q

Asc
n N o .
Ag > l Stations I
n sous pointes Charge
Mz 1 + 500
o 1 -
Générateur -~ Test-Set
I g

étalon ‘ 16 I‘

Etalonnage en phase dans le plan P,

Stations < Ag
sous pointes

I
+ I Me
1
I

Test-Set Générateur
D ] ™

étalon

Figure 111.2-11

La constitution du générateur étalon sera détaillée dans le paragraphe 111.2.2.3 suivant. Le

coefficient de réflexion du générateur a la fréquence nfy, 5, est mesuré au préalable a I’aide d’un

analyseur de réseau vectoriel conventionnel. Les composantes fréquentielles, Al ,de I’onde de

puissance de sortie du générateur étalon sont obtenues a partir d’un oscilloscope numeérique a

échantillonnage, caractérisé par un étalonnage « nose to nose ».

Les mesures conduisent aux résultats suivants :

{AFG =Ar + 1By 11.2-26

Ase =Ag +TB3g

En reprenant 111.2-42 et 111.2-43, ce systeme devient :

{ L2(Ap, +NiBL, )= AL + Mo (WAL, +viBY, ) 111.2-27

Ly(An, +ABD, )= AL + ML (WAL, +vIB), )

Les phases de L] et L., s’écrivent donc :

oo , AR .
rgl] = Arg[ =oAL+ —rov; )B£J

nj|— An
Arg[Ly] = Arg[ L-rou)an, +F(Ag V3 )Bs, }

111.2-28

-132 -



Chapitre 3 : Développement de systemes de caractérisation fonctionnelle temporelle.

111.2.2.2.3 Etalonnage absolu dans les plans d’accés des dispositifs sous
test.

Le but de I’étalonnage absolu dans les plans d’accés du dispositif sous test est d’établir

avec précision la valeur des coefficients complexes K" du systeme d’équations suivant :

Alb 1 B 0 0fA,
Bio | o[ & 0 OB, 111.2-29
AZD O O aZ BZ A2m
B2o 0 0 v, &|Bj,

A ce niveau, il est nécessaire de synthétiser et de récapituler les principaux résultats
obtenus au cours des différents étalonnages :
> Etalonnage relatif TRL ou LRM dans les plans de référence du dispositif sous

test (Plans Pip et Pyp): détermination des sept coefficients complexes

(Bf VAN o S Cig yg,as;) utilisés dans les équations suivantes :

— -1

Aﬁm}:[K"[n BﬁD {Aﬂ 11.2-30
 Bim Y; O Bio
_An n n T\ A"

jm}:ﬁw{aj BﬁD { jD} 111.2-31
_BZm y2 62 BZD

> Etalonnage relatif SOLT dans les plans des générateurs (Plans Pig et Pyg) :

-

détermination des six coefficients complexes (N;, THRVAD. VR T ,vg),

> Etalonnage en puissance dans les plans des générateurs : détermination des
amplitudes des deux coefficients complexes : L] et L',

> Etalonnage en phase dans les plans des générateurs : détermination des phases

des deux coefficients complexes : L] et L.

Pour que I’étalonnage absolu soit complet il faut déterminer I’amplitude et la phase de la
valeur complexe K".

Les équations entre le plan de référence des pointes et les plans des générateurs s’écrivent :
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_Al”e} [ 1 A”{Afm}
n = Ll n n n
L Bic My Vo[ Bim

_AEG} {1 A”{Aﬂ
n :L2 n n n
_BZG My V; | B

En combinant les équations 111.2-30 et 111.2-32, il est possible d’écrire :

)
Bic M Vy Yi 9 Bio

La comparaison de ce résultat avec I’équation 111.2-11 conduit a

-1
{t:n t:u}:u{l N;}[Kn[l B?D
n n 1 'n n n n
teZl t922 U'l Vl Y1 61

L application de la condition de reciprocité en 111.2-13 permet d’écrire :

-1
det L”{ 1n }‘;}[K”“ BlnD =1
p—l Vl yl 61

La résolution de cette équation permet de déterminer K" grace a :

K" :tﬁ

Vi _)\nun
avec Q" =(L”)2H
' o —BYy;

Tous les paramétres du membre de droite de cette équation de Q" sont connus apres les

étalonnages décrits précédemment. Seuls interviennent, dans la détermination de K", les termes des

étalonnages utilisés a I’acces 1 du dispositif sous test. L’étalonnage a I’acceés 2 est redondant mais

permet une confirmation du résultat obtenu a I’acces 1.

L’observation du résultat précédent souléve un probleme important: la levée de

I’indétermination de signe de K".

111.2-32

111.2-33

111.2-34

111.2-35

111.2-36

11.2-37
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Pour trouver les bonnes solutions, les chercheurs belges se sont intéresses a la signification

physique de ce facteur complexe K" :

K", extrait de

I’équation 111.2-10, s’écrit :

Arp 1 B 0 0fAg,
By || ¥i & 0 0B
A| [0 0 ap B AL,
B, | Lo o v &,
soit :
K”:A_TD :|:A_3TDXA_?G}
A:?m B\, =0 AEG Afm B, =0

= Ap =K'A, +K'BB;,

La figure 111.2-12 rend compte de la signification physique de ce rapport.

111.2-38

111.2-39

Sortie

Fl _'Ijélm__

Amplificateur
Fl
again variable

Synthétiseur
(Frac N)

Circuit de
conversion basse fréquence

20
~ du canal 1

n
o=
m

SRD

Canal 1
Entrée R
é,) I{_l 50Q
n Apl
Asc @ @ 1D
. | -
L _I I_ |
| |
1 Coupleur C1
|

Station sous pointes

Modéle d "erreur
simplifié du
coupleur de

mesure

Figure 111.2-12

Dans une premiére approximation, en simplifiant le modele d’erreur associé au coupleur de

mesure et en négligeant les déphasages introduits d’une part par la station sous pointes et d’autre

part par le circuit de conversion basse fréquence, I’équation 11.2-39 se simplifie et devient :
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111.2-40

n

Ce rapport —2- peut étre précaractérisé a I’aide d’un analyseur de réseau vectoriel
31

conventionnel. Le résultat, méme s’il est entaché d’erreurs, permet pour chaque fréquence nf, de
déterminer le demi-plan complexe (puisque I’ambiguité de phase sur K" est de 180°) auquel

appartient K",

L organigramme de la figure 111.2-13 synthétise les différentes étapes de cet etalonnage

absolu dans le cas d’une mesure d’un dispositif sous pointes.

Cette méme figure donne aussi I’organigramme de I’étalonnage absolu dans le cas d’une
mesure d’un dispositif connectorisé. La proceédure d’étalonnage est alors tres simplifiée puisqu’il

n’est pas nécessaire d’appliquer le principe de réciprocité.
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TYPE D’ETALONNAGE ET DE MESURE
0 0 || AL,
0 o0 |Bn
a B AL
y: & |[Bam

ALl [t
By |- o V0 O
A, o

B,o 0

Dispositif sur plaque I Dispositif connectorisé

~

1&reétape :  Etalonnage relatif LRM dans les
plans Pyy et Py :

o (8.7.8.00.8.%.8)

1&reétape :  Etalonnage relatif SOLT dans
les plans Py et P,y :

o (8 v.0.00.8.1.5)

Y

Y

20deétape : Etalonnage relatif SOLT dans
les plans P,g et Pyg :

Al f1 aTAL
[ch]'l“[u: Vf][Bfm]
o[ AA
By | Lu vi]B5,

& (0, vr A v2)

20deétape : Etalonnage en puissance dans les
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1) source en P,/Wattmétre en P,
B[k
2) source en P,g/Wattmétre en P,y
% ‘K"‘ (mesure redondante)

Y

Y

3tmegtape : Etalonnage en puissance dans les
plans P,g et Py :

1) source en P,g/Wattmétre en P,
% L

2) source en P,s/Wattmétre en P,

3&meétape : Etalonnage en phase dans les
plans Py et Py :

1) Générateurgtalon en P,
%Arng"]e

2) Générateur£talon en P,y
Arng"]e
% (mesure redondante)

o |1
Y

4&meétape : Etalonnage en phase dans les
plans P,g et Pyg :

1) Générateur, étalon en P,
N ArgTL;‘

2) Générateur, étalon en P,g
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Y
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Pip: B
s STL 4
uov 2

%‘K" et Arg[K"]

PROCEDURE D’ETALONNAGE TERMINEE |-te—

Figure 111.2-13
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La figure 111.2-14 recapitule les différentes configurations du systéme de mesure de réseau

non linéaire et les connexions associées lors de chacune des étapes de I’étalonnage complet dans le
cas d’une mesure d’un dispositif sous pointes.

TYPE D’ETALONNAGE ET DE MESURE
Dispositif sur plaque

1éreétape :  Etalonnage relatif LRM dans les plans Py, et P,g (ﬁf’}’f’@"’az"rpz" ' V;»Jz")

|_ — (NNMS) __I

- -
faL i 3L
| — ©

&0

ondeg

étape : Etalonnage relatif SOLT dans le plan P, : [Aﬁi|=

n
BlG

L;' 1 AZ][Al:m]:(;\q,u;,vz)

L4 v | Bl

@ | (NNMS) |
-
50Q

Court-circuit T l Tn— -@
Circuit-ouvert | |

eme dtape :

L
r

L
r

L

Etalonnage en puissance dans le plan P, :

(NNMS)

Wattmétre ﬁ' -1 | —-H ﬁ- _@
|

4émeétape : Etalonnage en phase dans le plan P : Arg[L"ll

l (NNMS) |
-
_DI IHJ L

=T : TZEH ] e
Générateur
étalon

5éme étape : Application du théoréme de réciprocité entre les plans P, et PlD:‘K n

Lo

L
r

et Arg [K “]

Figure 111.2-14
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Le générateur de référence en phase (générateur étalon) est représenté sur la figure 111.2-15.

Une source microonde est utilisée pour génerer un signal a fo. Celui-ci est amplifié par un
amplificateur de puissance linéaire de telle sorte qu’un signal d’une puissance de 0,5 Watt soit
disponible en sortie du cable souple SMA qui est connecté au générateur de peigne (fréquentiel).

La sortie de ce peigne est directement reliée @ un module de dérivation (modéle 5208 de
Picosecond Pulse labs). Ce module est utilisé pour relever le niveau des composantes fréquentielles
hautes fréquences du peigne généré par la diode SRD. Le rapport signal a bruit (S/B) est donc
augmenté pour les fréquences élevées du spectre tout en maintenant un niveau acceptable de S/B

aux fréquences plus basses.

Cable SMA

Source (1,5m) Générgteur
Microonde de peigne Connecteur
f;= 1GHz (m)

Dérivateur APCAS
Atténuateur '
N, — dx . — -(D
O ¥ 220 X(sz) 20dB
Amplificateur dt

de puissance Diode SRD
(0,5W)

Figure 111.2-15

Un atténuateur de 20 dB de haute qualité (pour obtenir une bonne répétabilité lors des
diverses connexions) est utilisé pour réduire le niveau créte - créte du signal de maniére a ce que les
tétes d’échantillonnage du systeme de mesure et celles de I’oscilloscope numérique a
échantillonnage servant a I’étalonnage «nose to nose » puissent travailler dans leur domaine de

linéarité. Cet atténuateur permet d’assurer une bonne adaptation de sortie du générateur étalon

(ra =o0).

L’élément prépondérant de ce générateur est, sans conteste, le générateur de peigne
(fréquentiel) réalisé a partir d’une diode SRD « Step Recovery Diode ». Cette diode est excitée par
un signal purement sinusoidal. La fréquence d’excitation de la diode est comprise entre 0,7 et 1,2
GHz (1GHz dans I’exemple de la figure 11.2-15).
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Le signal de sortie de cette diode, dans le domaine temporel, est un train d’impulsions tres
étroites. La fréquence de répétition des impulsions est égale a la fréquence d’excitation de la diode.

Ce signal est mesuré au moyen d’un oscilloscope a echantillonnage [DC - 50 GHz]. Pour
tenir compte de la réponse en amplitude et en phase de I’oscilloscope, il est nécessaire de le
précaractériser grace a une procedure d’etalonnage « nose to nose » développée par Hewlett-Packard
[9], [10].

111.2.2.3.1 Etalonnage du générateur étalon.
La précision de I’étalonnage absolu décrit dans le paragraphe précédent dépend tres
fortement de celle avec laquelle le générateur étalon est caractérisé.

Le modele utilisé pour la caractérisation du générateur étalon est celui de la figure 111.2-16.

AR P —- A
Mo
Générateur - Bln
étalon
Figure 111.2-16

La détermination du coefficient de réflexion du générateur, 'y est réalisée a I’aide d’un

analyseur de réseau vectoriel conventionnel. Pour cette mesure, aucun signal n’est généré par le

générateur étalon.

Les valeurs mesurées de 'y sont toutes inférieures & —30 dB sur la bande DC - 18GHz.

La variable AL, quant a elle, est caractérisée a partir d’un oscilloscope numérique a

échantillonnage qui a lui méme été caractérisé par un étalonnage « nose to nose ».

L’équation 111.2-28 met en évidence que seule une caractérisation de la phase de Aj est

utile. Cette remarque simplifie beaucoup la mesure puisque les effets de gigue d’amplitude (« jitter

d’amplitude ») ne sont plus a prendre en compte.
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La représentation temporelle de la tension de sortie du genérateur étalon, mesurée a I’aide
de I’oscilloscope numérique, est donnée sur la figure 111.2-17. Sur cette figure sont aussi

représentées les composantes spectrales en amplitude et en phase de cette méme tension de sortie.

240
180 A\
S 120
£ \
S 60
3 -~ VAN AN
g 0 P v‘_...\ 4 Vit
5"“ -60 \
-120 \
-180 \
-240 200 400 600 800 1000
Temps (ps)
'20 o 90
. L[] b * [ ]
-25 T e —
E 3 L. 60 -
Mm = .
] . — . . ., . .
~ ¢ & 45 —t,
Q .
7 -35 3 *
£ J £ 30
40
§ s :
. . L]
-45 " 0 .
.
-50 5 10 15 20 25 w15 5 10 15 20 25
Fréguence (GHz) Fréquence (GHz)
Figure 111.2-17

Les chercheurs belges assurent que la caractérisation en phase de ce générateur atteint une
précision de 0,5 ° pour toutes les fréquences inférieures a 18 GHz. Cette precision est dépendante de

la procédure d’étalonnage de I’oscilloscope numérique.

111.2.3 MISE EN EUVRE DU BANC DE MESURE COMPLET.

Le systeme de mesure de réseau non linéaire étalonné permet de caractériser des dispositifs

sous test en déterminant les amplitudes et les phases des ondes de puissance a leurs accés. A partir
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de ces ondes, il est alors possible d’extraire les formes temporelles des tensions et courants
conformément aux résultats présentés dans le chapitre précédent.

Or, les conclusions du chapitre I ont souligné le caractére essentiel de mesurer ces formes
d’ondes temporelles pour un fonctionnement non linéaire des dispositifs sous test sous conditions
de charge variables au fondamental et aux fréquences harmoniques.

C’est pourquoi, la toute premiere étape du travail effectué dans cette thése a consisté a
coupler le systeme de mesure développe par Hewlett-Packard avec I’environnement de type « load-
pull » multiharmonique développé a I’l.R.C.0.M. de LIMOGES [11].

Le banc de mesure complet est représenté sur la figure 111.2-18.

Source
microonde

(o)

Amplificateur

Circulateur

Filtre
Passe bande
"
Aip

( 10MHz I

(fo)

AN
Azp
|t

Dispositif

—_ - I sous test
3 =

n n
BlD BZD

Station sous pointes f]

Atténuateurs

Entrée [ Alimentations | Atténuateurs o TT=====

Impédance de

! I
TN\ TN | désadaptation a f, |
Canal 3 Canal 4 1 |
! I
PITIT o PITTI o | I
: : : : I Filtre
* : * : | Passe Haut |
: : : : f,<f.<2f, |
Ay I oy I | [ 4
DC DC
4 MHz 4 MHz Charge
50Q

NNMS CAN CAN CAN 1%@?:5 ’—
Systéme de mesure 10 bits 10 bits 10 bits |

de réseau non linéaire I |

Figure 111.2-18
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Compte tenu du mateériel dont nous disposons, nous pouvons réaliser une caractérisation
multiharmonique (contréle des trois premiers harmoniques) pour une fréquence fondamentale
comprise entre 0,5 et 2 GHz. Le systeme de mesure de réseau non linéaire mesure les ondes de
puissance aux acces du dispositif sous test dont les spectres comportent des composantes jusqu’a 18
GHz. Cependant, les impédances présentées aux fréquences supérieures a 6 GHz sont fixees a une

valeur voisine de 50 ohms.

Comme le montre la figure 111.2-18, I’onde incidente sur le dispositif sous test est délivrée
par une source microonde synthétisée. La réference d’horloge du systeme de mesure de réseau non
linéaire est le signal de référence interne (10 MHZz) de ce synthétiseur (ce qui assure la cohérence de
phase entre les ondes mesurées). L’amplitude du signal d’entrée du transistor est contrdlée
directement par le niveau de puissance de sortie du synthétiseur. Le signal issu du synthétiseur est
ensuite amplifié de maniére a obtenir une puissance d’entrée (la puissance incidente moins la
puissance réfléchie) suffisante pour un fonctionnement en régime non linéaire du transistor.

L amplificateur utilisé sur la voie 1 du banc de mesure, comme tous ceux employés dans
les boucles, sont précédés d’un circulateur et suivis d’un filtre passe bande (pour supprimer les
composantes harmoniques indésirables qu’ils sont a méme de produire) et d’un autre circulateur.
Les circulateurs ont pour réle

1) de protéger les amplificateurs contre d’éventuelles ondes réfléchies

2) d’adapter au mieux sur 50 ohms ces amplificateurs.

La voie 2 du banc de mesure est composée :

- de trois boucles actives opeérant, indépendamment les unes des autres, aux
trois premieres fréquences fo, 2f; et 3fo,
- de I’'impédance de désadaptation a la fréquence fondamentale.

Pour chaque boucle, une fraction de I’onde de puissance B,, générée par le dispositif sous
test, est prélevée a I’aide d’un coupleur 10dB. Un filtre passe bande, bande étroite, permet de fixer
la fréquence de travail de la boucle et d’éviter tout risque d’oscillation de cette derniere. La
réinjection des ondes A,, amplifiées et déphasées, vers la sortie du transistor a tester, est réalisée

grace a des coupleurs 10 dB. Les trois premiéres composantes de I’onde A, peuvent donc étre
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indépendamment ajustées en amplitude et en phase par I’intermédiaire d’atténuateurs (par pas et
continlment variables) et d’un déphaseur.

La chaine de mesure est constituée de deux réflectométres large bande (0.5-40 GHz),
d’atténuateurs de protection a I’entrée de chaque canal de mesure (pour limiter I’amplitude des
signaux a —10 dBm au maximum et rester dans le domaine de linéarité des mélangeurs large bande)
et du systéme de mesure de réseau non linéaire.

Il est & noter que cette configuration reste la méme entre I’étalonnage et la mesure. Cela
signifie que les atténuateurs de protection sont une limite supplémentaire a la dynamique d’analyse
des signaux par le NNMS.

La polarisation des transistors est obtenue grace a deux tés de polarisation.

L’ acquisition des courants continus est réalisée en entrée comme en sortie par deux
amperemetres de précision. Les tensions d’entrée et de sortie sont directement mesurées aux bornes
des alimentations programmables.

Les tés de polarisation ainsi que les cables reliant les alimentations aux tés de polarisation
présentent une résistance parasite entrainant une chute de potentiel dont il est tenu compte dans la

mesure des tensions continues aux accés du dispositif sous test.

Pour une validation encore plus fine des modeéles non linéaires de composants, il est
nécessaire de connaitre leurs performances en terme de linéarité. Pour cela une comparaison entre
les caractéristiques d’intermodulation (d’ordre 3 au moins) simulées et expérimentales est
nécessaire. L’extraction par la mesure des caractéristiques d’intermodulation est réalisée en utilisant
le banc de mesure de la figure 111.2-19.

L onde incidente sur le dispositif sous test est alors la somme de deux ondes (couplées par
un coupleur 3 dB) d’amplitudes égales (& 1% pres) issues de deux synthétiseurs synchronisés par
une méme et unique horloge de référence (10MHz utilisé pour la synchronisation du systéme de

mesure de réseau non linéaire).
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Source Source
microonde 1 microonde 2
(f, -Af12) (F,+F12)
l\/ 10MHz I\,
~N Amplificateur Amplificateur
s
S Circulateur Circulateur
Filtre 2 Filtre
Passe bande A, | Passe bande
(fo-a72) 2G| ,+a2)

O

=0

| [ Ia), Charge
Coupleur \/ - 50Q

3dB 1 Dispositif _.

™ | sous test I ™ =

Atténuateurs|_1_ oy [ ar

Bip Bao
Station sous pointes
| Alimentations | Atténuateurs

Canal 1 Canal 2 Canal 3 Canal 4

NNMS CAN CAN CAN 100?)';:5
: bits 10 bits 10 bits
Systéme de mesure 10 I
de réseau non linéaire |

Figure 111.2-19

La procedure d’étalonnage est alors la méme que celle décrite dans le paragraphe 111.2.2.
L’écart de fréquence choisi pour ces expériences est égal a Af (100 kHz) autour de fo: les
fréquences d’excitation des deux syntheétiseurs sont donc égales a :

_Af 111.2-41

f=fo-—
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f,=f, +— 111.2-42

Le spectre fréquentiel des quatre ondes de puissance aux acces du dispositif sous test est

donc celui de la figure 111.2-20.

S(f)
AfTHTfA AfT'TfA AftHTfA N
0 Sh SN SN SN S St S NN RN NN R R W OWWw W W W W W 4
Sggeegdd % SR %% % L Re B EEEET ot
= w g1 W

EEE3S3gE¢R EB5% BREB BEESERES

NN N = S oSS N2

N NN

Figure 111.2-20

En travaillant avec les produits d’intermodulation d’ordre 7 des 5 premiers harmoniques de
fo le nombre de points de fréquences utilisé pour I’étalonnage et la mesure est égal a 38. Pour
I’étalonnage absolu en phase, le générateur étalon est toujours excité par une onde purement
sinusoidale a fo. Son spectre de sortie ne correspond pas a celui de la figure 111.2-20 puisqu’il
comporte uniquement les fréquences harmoniques de fy (nfy).

En avancant I’hypothése que I’écart de fréquence Af reste faible (Af<IMHz), les
coefficients complexes K", déterminés aux fréquences nfy, lors des étalonnages absolus en

puissance et en phase sont utilisés pour la correction en phase des ondes de puissance aux

. Af
fréquences nf;, + m7.

Dans le cas de mesures d’intermodulation, I’utilisation des boucles actives s’avere
complexe et présente un inconvenient majeur dans la mesure ou les coefficients de réflexion
présentés en sortie du dispositif sous test aux fréquences des produits d’intermodulation ne sont pas

identiques :
Af Af : Lo
M| Ny £ m7 £, nf, £ p7 etm # p (harmoniques impairs)  111.2-43

[, (nf, £mAf) £ [ (nf, £ pAf) etm #p (harmoniques pairs) 111.2-44
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Pour expliquer cette différence, il faut tenir compte de la longueur électrique équivalente

dans I’air de la boucle égale a Ly, pour une position d’atténuateur et une position de déphaseur

donnees. Cette longueur électrique correspond a un retard temporel, et donc a une phase, qui varie

en fonction de la fréquence selon :

Arg[r,, (nf, + maf )] =BL,

_2m(nf, + mAf)

:TLb

C

111.2-45

Le tableau 111.2-1 donne quelques exemples de variations de la phase des coefficients de

réflexion obtenue avec une boucle active de longueur Ly égale a 2,5m, autour d’une fréquence de

1GHz (n=1 et 1<m<7) et pour différents écarts de fréquences :

Af=100 kHz Af=1 MHz Af=10 MHz
fo =1 GHz 120 120° 120°
fo +Af 120,3 123° 150°
fo +7Af 122,1 141° 330°
Tableau 111.2-1

Des solutions pour remédier a ce probléeme consisteraient a :
% insérer une longueur de cable de compensation dans la boucle pour que le
gain complexe de la boucle soit identique a toutes les fréquences,
% insérer un module de correction de temps de propagation de groupe pour
compenser les différences de retard aux différentes frequences.
Ces solutions sont toutefois trés difficiles & mettre en ceuvre puisque chaque variation de
I’impédance de charge implique une modification de la longueur Ly.
Quant a la chaine de mesure, elle reste la méme que celle vue précédemment pour des

caractérisations en monoporteuse.

111.2.4 EXPLOITATION DU BANC DE MESURE.

Le systétme de mesure de réseau non linéaire permet, comme cela est montré dans les

paragraphes précédents, d’obtenir, apres le convertisseur analogique numérique de I’unité
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d’acquisition, les quatre ondes de puissance brutes et échantillonnées dans le domaine temporel.
Une transformée de FOURIER discrete est appliquée a ces quatre signaux numériques afin de
déduire les amplitudes et les phases de leurs composantes spectrales. Les termes d’erreur complexes
déterminés lors de I’étalonnage complet sont utilisés pour calculer, dans le domaine fréquentiel, les
amplitudes et les phases des composantes spectrales des ondes de puissance présentes dans les plans
de référence du dispositif sous test (A1D (f), Bio (), Ap(F), BZD(fi)).

Les tensions et courants complexes sont alors calculés a partir des formules suivantes :

A (f)+B,(f)/Z
Tension d’entrée : V. (f) :[ () 2“3( NN 111.2-46
Courant d’entrée : IL(f) = [Asp (F) ~ By ()] 11.2-47
7
A, (f)+B,,(f)VZ
Tension de sortie : V. (f) :[ 2o (1) 22'3( Nz, 11.2-48
Courant de sortie : I(f) = [z (F) — By (F)] 111.2-49

22,

Les formes temporelles des tensions et courants aux acces du dispositif ve(t), ie(t), vs(t) et

is(t) sont obtenues par sommation (série de FOURIER) :

Tension d’entrée : v, (t) = §:|Ve (f,)|cos(2rif,t + Arg[V, (f,)]) 111.2-50
i=1

Courant d’entrée : i, (t) = ZN:|Ie(fi)| cos(2mif,t + Arg[l, (f,)]) 11.2-51
i=1

Tension de sortie : v (t) = ZN:|VS (f,)| cos(2rif;t + Arg[V.(f)]) 111.2-52
i=1

Courant de sortie : i, (t) = i|ls(fi)| cos(2mif,t + Arg[l,(f)]) 111.2-53
i=1

Le traitement des mesures corrigées dans le domaine fréquentiel permet aussi de

déterminer les parametres suivants pour chaque fréquence :

- lapuissance d’entrée : P.(f,) :%hAlD () -[Bwo (fi)|2] :%D[Vl(fi)lz(fi)] :

- 148 -



Chapitre 3 : Développement de systemes de caractérisation fonctionnelle temporelle.

- lapuissance de sortie : P,(f ) = —%hAZD(fi)F B (] = —%D[v2 L),

- la puissance ajoutee : P, (f;) = P (f;) =P, (f;)

- la puissance d’alimentation : Py, =V,,1,, + VI,

B le gain en puissance : Gp(fi) - P (f,) ’
P (f))
[ iouté P, (f;)
- le rendement en puissance ajoutée : Ny (f)= . ,
DC
1+8107(fi)

I’impédance d’entrée : Z (f,) = Z, Ap(f) _Vi(f) avec Z;=50Q,
1- B, (f) 1,(f)

AlD (fl)
1+ AZD (fl)

- I’impédance de charge : Z, (f;) =Z, Bo(f) __Va(F) avec Z;=50Q,
1_A2D(fi) I, (f;)

B (f)
I’intermodulation d’ordre n (dans le cas de mesures en biporteuse) :
IM,, =P, (f,) + P, (f,) - P,(pf, —af,) - P, (pf, —af,)
avec (p,g,n) N et p+g=netp#q

Un exemple de formes d’ondes temporelles obtenues pour un transistor MESFET de la
fonderie THOMSON est donné sur la figure 111.2-21. Ce transistor, de développement de grille égal
a 8x75um=600um, est polarisé en classe B (Vgs0=-4.4v, Vys0=6V, lg=6,71mA). La fréquence
d’excitation est egale a 1.8GHz..

Dans cet exemple, les impédances de charge suivantes sont synthétisées a partir des trois
boucles actives :

- Zch(fp)) =123+ 71 Q,
- Zch(2f) =26-j17Q,
- Zch(3fy) =-7+j 76 Q.

Les courbes tracées correspondent a une puissance d’entrée de 1,56 mW, une puissance de

sortie de 90 mW, un rendement en puissance ajoutée de 72 % et un gain de 17,6 dB.
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O T T T T T T T T T
-1 [
-2 |
[
-3 4 |
[
-4 |
Vos(t
g ( ) 5 Ig(t) |
(V) -6 - (A) [
7 -0,00560 0102 03/04 06 07|08 09/ 10 11
a4 -] -0,010 - ;
9 -] -0,015 + ‘
-10 0020 -7 | | T |
00 01 02 03 04 06 07 08 09 10 1,1 -0,025
Temps (ns) Temps (ns)
12 0,07
1 0,06
0,05 1
8 0,04 1
Vds(t) 0,03
Vv ] @
4 - ( ) 0’01 -
0,00 LSt |
21 -0,01010- 01~ 0,2 \0|3/ 0,4 ~0;6- —0,7- 0,8-N0/9f 1,0 - /1
0 0024 ----- [ YO S 1o Lo NS o
— : it ‘ i
0,0 0,1 0,2 03 0,4 0,6 0,7 0,8 0,9 1,0 11 -0,03
Temps (ns) Temps (ns)

Figure 111.2-21

D’autres résultats obtenus avec ce banc de mesure seront plus amplement détaillés dans le

chapitre 1V de ce mémoire de thése.

Le systeme de mesure de réseau non linéaire (NNMS) developpé par Hewlett-Packard est,
pour I’instant, un prototype de laboratoire non commercialisé. Il nous est donc apparu tres
intéressant de developper, autour d’un analyseur de réseau vectoriel conventionnel disponible
dans le laboratoire « Circuits et sous ensembles non linéaires hautes fréquences » de I’l.R.C.0.M.,
un systeme dédié a I’extraction des formes d’ondes temporelles présentes aux acces de dispositifs
non linéaires microondes.

Pour parvenir a cet objectif, le travail effectué au cours de cette these a consisté a :

1) rechercher et a mettre au point une configuration originale de I’analyseur de
réseau vectoriel,
2) associer a cette configuration une procédure d’étalonnage adéquate pour

extraire les formes d’ondes temporelles
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3) automatiser le banc de mesure complet intégrant le nouveau systéeme de
mesure ainsi que les boucles actives nécessaires a la caractérisation fort signal

de transistors fonctionnant sous conditions de charge variables.

111.3 BANC DE CARACTERISATION FONCTIONNELLE FONDE SUR LE
PRINCIPE DE L’ACQUISITION SEQUENTIELLE DES COMPOSANTES
SPECTRALES DES SIGNAUX MESURES.

Le paragraphe précédent était consacré a la description d’un systeme de mesure de réseau
non linéaire qui permet de caractériser des dispositifs microondes et radiofréquences dans le
domaine temporel. Cette caractérisation est possible pour des excitations purement sinusoidales (de
type monoporteuse) et pour des excitations plus complexes, composées de la somme de deux
signaux sinusoidaux par exemple. Ce type de mesures, dites en biporteuse, est soumis a des
contraintes importantes quant a I’écart de fréquences entre les deux porteuses: des écarts de
fréquences (Af) supérieurs @ 1 MHz ne sont pas envisageables car les fréquences d’intermodulation
seraient automatiquement éliminées par le filtre passe bas [DC-4MHz] de I’unité d’acquisition. La
bande passante de ce filtre constitue donc une limitation critique du systeme. Par ailleurs, vis a vis
du bruit, cette méme bande passante est trés large, ce qui entraine une limitation de la dynamique du
systeme (40 dB environ). L’utilisation d’un analyseur de réseau vectoriel, de part son mode
d’opération (analyse séquentielle des composantes spectrales filtrées par un filtre de 500 Hz),

permet d’obtenir des dynamiques plus importantes (70 dB).

L’ objectif principal du travail rapporté dans cette thése a donc consisté a développer un
nouveau banc de caractérisation de transistors radiofréquences et microondes dans le domaine
temporel.

Le coeur de ce systeme est constitué d’un analyseur de réseau vectoriel conventionnel
dont la configuration originale permet, comme cela est décrit dans le paragraphe suivant, une
analyse séquentielle , en amplitude et en phase, de toutes les composantes fréquentielles des

spectres des ondes de puissance présentes aux acces des dispositifs sous test.
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111.3.1 DESCRIPTION GENERALE DU SYSTEME D’ANALYSE DE RESEAU VECTORIEL

CONVENTIONNEL.

Le systeme conventionnel utilisé (systtme WILTRON 360PS20A Pulse/CW) permet de
caracteriser un dispositif sous test a I’aide de ses quatre paramétres [S] en fonction de la fréquence
et dans des conditions d’excitation RF continues (CW) ou pulsées [12].

La figure 111.3-1 donne une description générale du systeme WILTRON 360PS20A dans

une configuration classique de mesure de parametres [S].

Analyseur de réseau Vectoriel W360B
Bus systéme
pour le contrdle ooo oo oOoo
de la source noo o So /] IEEE - 488 GPIB
oo ooo \j —
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= = oooo 20
= =
nEopEpfg Dooooo
2 2
E E

1 Entrée
| 10MHz Réf

o oooooooo
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: 10MHz Ref | ) Générateur
o oho &) @] dimpulsions
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BUS BUS ooo|&o ogo g
1 DONNEES DONNEES
I SIGNAL CONTROLE 0 00009090 |g==—
—Enweesimuus Entrée
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I Entrée Profile I
1
| Testset I
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|IEEE - 488 GPIB |/ = = oooo 000 o Sortie
Synthétiseur 6747 B 10MHz Réf
Figure 111.3-1

Ce systeme est constitué des quatre éléments fondamentaux suivants :

& un synthétiseur de fréquences qui joue le role de la source microonde. Il fournit le

signal d’excitation au composant a tester. Pour une mesure de parametres [S]
standard, il est contr6lé par I’analyseur de réseau vectoriel via le bus systeme de
contréle de la source. Pour assurer une détection cohérente des signaux, le
synthétiseur est verrouillé sur la méme référence d’horloge (10MHz) que celle de
I’analyseur de réseau vectoriel. Sa résolution fréquentielle en mode continu est de
1kHz.
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& un test-set, sous le controle direct de I’analyseur de réseau vectoriel, qui assure :

& la commutation de la puissance du signal incident vers I’un des deux
acces du DST (port 1 ou port 2),

& la modulation RF du signal incident et des signaux de mesure,

& la séparation et la conversion basse fréquence (via trois fréquences
intermédiaires) des signaux microondes incidents, transmis et réfléchis
aux acces du DST.

La figure 111.3-2 présente les fonctions de commutation, de modulation et de

séparation des signaux [13].

Signaux issus
du générateur
d’impulsions
Entrée Entrée REF REF REF REF
impulsion impulsion Amp. 2
stimulus profile IN
Module de Modulateur
répartition de
des impulsions profile
——
Modulateur
de
profile
I > odulateur
iy (o} Modul
E B % - p— 13 05 de
H | | profile
;, Commutateur | f........ |; ................................... o
A 4
v Att. At Modulateur
Modulateur Prog /\ Prog
de 0.70dB 0-70dB [~ de
stimulus /10dB 13dB /10dB profile
Entrée RF Entrée C Sortie Port 1 Port 2
Amp. 1 Amp. 1
DST

Figure 111.3-2
Le test-set posséde un modulateur du signal incident (modulateur de stimulus) et
quatre modulateurs d’analyse des signaux mesurés (modulateurs de «profile»). Ces
modulateurs sont régis par des signaux externes issus du générateur d’impulsions.
Les largeurs d’impulsions minimales acceptés par les modulateurs d’analyse sont de
20 ns.
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Ce test-set permet, par ailleurs, de réaliser des mesures pour de forts niveaux de
puissance, puisqu’il posséde des coupleurs et des atténuateurs par pas pouvant
supporter des puissances de 20 Watts créte et des puissances moyennes de 10 Watts.
Sa bande passante est comprise entre 890MHz et 20 GHz.

& un générateur d’impulsions qui fournit deux trains d’impulsions au test-set. La

largeur des impulsions, leurs retards relatifs et leur période de répétition, appelée
récurrence, sont definis et programmes par I’utilisateur. La synchronisation est
obtenue a partir du signal d’horloge de référence (10MHz) de I’analyseur de réseau
vectoriel.

& un analyseur de réseau vectoriel comme unité de traitement des données et de

visualisation. Il analyse les signaux aux fréquences intermeédiaires qu’il recoit du
test-set a travers le «bus de données signal ». Il contrble aussi les différentes
fonctions du test-set via le «bus de données de contrdle ». Enfin, il permet

b.
I’affichage direct des rapports d’ondes — (i, j=1,2) sous différentes formes
a.

graphiques telles que diagramme polaire, abaque de Smith...

Le systtme WILTRON 360PS20A est capable de réaliser des mesures tant en continu
(mode CW) qu’en régime pulsé.

Le systeme développé au cours de cette these conduit a une caracterisation des dispositifs
sous test en mode continu (CW). Son extension aux mesures en régime pulsé sera envisagée dans le
dernier chapitre consacré aux perspectives. Elle fait actuellement I’objet d’une thése au sein de
I’équipe « Circuits et sous ensembles non linéaires hautes fréquences » de I’l.R.C.O.M.

En conséquence, le banc de mesure final ne fait pas intervenir le générateur d’impulsions
qui a été déconnecté de tout le systeme. Dans la suite, les modulateurs n’interviennent donc pas

dans la mesure des signaux.

111.3.2 DESCRIPTION DU SYSTEME D’ANALYSE DE RESEAU VECTORIEL MODIFIE.

La configuration précédente du systtme WILTRON 360PS20A a été modifiée pour étre
adaptée a des mesures fort signal de type « load-pull » et pour répondre aux objectifs d’extraction

des formes d’ondes temporelles.
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Pour cela, il a été nécessaire :
®  de modifier le test-set par rapport a sa configuration initiale :

& en placant des atténuateurs de protection programmables a
I’entrée des quatre circuits de conversion de fréquences Ra, Rg,
Ta, Tg,

& en ajoutant des connecteurs supplémentaires sur les faces avant
et arriere du test-set donnant acces aux différents signaux de
mesure,

@  d’ajouter un tiroir supplémentaire de commutation entre les configurations
utilisées lors I’étalonnage et lors de la mesure,

®  de modifier la configuration du systeme genéral WILTRON360PS20A en
connectant :

& un génerateur multiharmonique de référence sur une des voies
de mesure (diode SRD),

& un commutateur supplémentaire sur une des autres voies de

mesure.

La figure 111.3-3 schématise, de maniére simple, la nouvelle configuration du systéme de

mesure WILTRON 360PS20A et ses modifications.
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Les paragraphes suivants détaillent les spécificités de chacune des modifications apportées

au systeme initial.

Figure 111.3-3
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Le test-set modifié est conforme au schéma représenté sur la figure 111.3-4.

Signaux issus
du générateur Commutateur K15 a izi

d’impulsions -0
I XN
Entrée Entrée

impulsion impulsion
stimulus profile

l J Commutateur
Module de o)
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des impulsions .

Générateur multiharmonique
I de référence

Modulateur

Modulateur
de
profile

[P I | | Modulateur
: de
profile

v i :
Modulateur O T e

de
stimulus

| | Modulateur
de
profile

GYONOMO,

Modul. Comm. Amp.1 Amp.1
ouT IN IN ouT

Amp.2 Amp.2

Entrée RF ouT IN

Figure 111.3-4

Par rapport a la configuration initiale du test-set, décrite sur la figure 111.3-2, deux
atténuateurs programmables ont été déplacés de telle sorte que tous les atténuateurs se retrouvent a

I’entrée des modulateurs de «profile».

Les signaux radiofréquences ou microondes incidents, transmis et réflechis qui sont
présents aux ports 1 et 2 sont couplés par quatre coupleurs de mesure unidirectionnels (13 dB) vers
quatre connecteurs de sortie référenceés :

- Ra OUT (Référence, Canal A): ce canal contient les informations relatives au

signal incident a I’entrée du dispositif sous test : aj,
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Ta OUT (Test, Canal A): ce canal contient les informations relatives au
signal réfléchi a I’entrée du dispositif sous test : b,
Rg OUT (Référence, Canal B): ce canal contient les informations relatives au
signal incident en sortie du dispositif sous test : ay,
Tg OUT (Test, Canal B): ce canal contient les informations relatives au signal

transmis par le dispositif sous test : b,.

Les connecteurs supplémentaires ont été ajoutés en face avant et arriére du test-set. Ils

permettent donc d’avoir acces aux signaux présents :

en sortie du modulateur (sortie « modul. OUT »),

en sortie du commutateur (sorties « Amp. 1 IN » et « Amp. 2 IN »),

a I’entrée du commutateur (entrée « Comm. IN »),

a I’entrée des modulateurs de «profile» (entrées «Ra IN», «Ta IN»,
«Rp IN», «Tg IN »

Dans la nouvelle configuration, les entrées « IN » et les sorties « OUT » de Ra, Rg, Ta et

Tg sont reliées de la maniere suivante :

>

I’onde a; provenant de la sortie « Ra OUT » est envoyée sur I’entrée « Rp
IN », de telle sorte que la sortie Ra des modulateurs de «profile» contienne
I’information du signal incident d’entrée du dispositif sous test,

les ondes b; provenant de la sortie « To OUT » et b, provenant de la sortie
«Tg OUT » sont envoyées sur I’entrée « Ta IN » indépendamment I’une de

I’autre en fonction de la position du commutateur K, ,. . La sortie Ta des
modulateurs de «profile» contient donc soit I’information relative a b;
(commutateur K, . en position (1)), soit celle relative a b, (commutateur
Ky, 7, €N position (2))

L’onde a, provenant le la voie couplée « Rg OUT » est envoyée sur I’entrée
«Tg IN ». La sortie Tg des modulateurs de «profile» comporte I’information

du signal incident en sortie du dispositif sous test.
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>

Remarques :
@

Le systeme,

suivantes :

L’entrée « Rg IN » est réservee au signal issu du générateur multiharmonique

de référence des voies de mesure.

Pour revenir a une configuration classique de mesure de paramétres [S], des
cavaliers sont installés entre les entrées « IN » et les sorties « OUT » de Ra,
Rg, Taet Tg.

Le commutateur interne du test-set n’est jamais utilisé lorsque des mesures
fort signal sont effectuées. Il offre cependant la possibilité de revenir a la

configuration classique de mesure de paramétres [S].

doté de la nouvelle configuration du test-set, bénéficie alors des capacités

Mesure de type load-pull en mode CW : entrée des signaux de puissance RF

et des reseaux de synthese d’impédance (boucle active) en « Amp. 1 OUT » et
« Amp. 2 OUT ». Les autres entrées et sorties sont chargées sur 50 ohms,

Mesure de type load-pull en mode pulsé : entrée du signal CW de puissance

RF sur le connecteur « Entrée RF », connexion d’une chaine d’amplification
de puissance entre [« Modul. OUT »« Amp. 1 OUT »] et connexion des

réseaux de synthése d’impédance (boucle active) en « Amp. 2 OUT »,

Les atténuateurs programmables placés sur les voies de mesure du test-set (Figure 111.3-4)

permettent de protéger et d’adapter le niveau de puissance a I’entrée des tétes d’échantillonnage

situées apres les modulateurs de «profile» au cours de la mesure.

Compte tenu de ces atténuateurs nécessaires pour des mesures «fort niveau », les

étalonnages du systeme requierent eux aussi des niveaux de puissance élevés.

Par ailleurs,

les mesures des formes d’ondes temporelles des tensions et courants ne

peuvent étre obtenues qu’en mesurant les amplitudes et les phases d’un grand nombre de

composantes harmoniques (cing au minimum).
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En conséquence, un tiroir de « commutation étalonnage/mesure » décrit sur la figure 111.3-5

a été ajouté au systeme.
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(*) : commutation simultanée

Figure 111.3-5

Ce tiroir a deux réles principaux :
1) commuter sur deux amplificateurs large bande [0.1-18 GHz] de moyenne
puissance (27 dBm) lors de la phase d’étalonnage (commutateurs Kivi, Koy,
Kavi, Kavi et Kive, Kovo, Kavz, Kav2 en position (2)). Ces amplificateurs
permettent d’obtenir des niveaux de puissance suffisants a I’entrée des tétes

d’échantillonnage de I’unité d’acquisition sur une large bande de fréquence.
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En effet, le niveau de la source microonde (synthétiseur) est limité a 14 dBm
et les amplificateurs large bande autorisent des niveaux de puissance de 20
dBm dans les plans de référence des dispositifs sous test lors des étalonnages.
Les atténuateurs programmables Attl et Att2 servent a ajuster plus
précisement les niveaux de puissances dans les plans de référence du DST.

2) Caractériser le composant a la frequence fondamentale (les commutateurs
Kivi, Kaovi, Kavi, Kavi et Kive, Kove, Kave, Kavz sont placés en position (1) :
ainsi, les amplificateurs large bande ne sont plus utilisés) :

- soit par la méthode des «générateurs indépendants »
(commutateur Kpoucle €N position (1)). Dans ce cas, I’entrée
« Boucle IN » est chargée sur 50 ohms (non utilisée),
- soit par la méthode de la « boucle active » (commutateur Kpoycle
en position (2)).
Dans les deux cas, I’amplitude et la phase de I’onde injectée en sortie du
dispositif sous test sont controlées par I’atténuateur programmable Att2 et le

déphaseur programmable ¢..

Le systeme de mesure, placé dans sa configuration d’étalonnage, est représenté sur la
figure 111.3-6
L’onde de puissance issue de la source microonde (synthétiseur) est :
> soit entierement envoyée a I’entrée « RF IN » du tiroir étalonnage/mesure via
les commutateurs Kq et Ky, (placés en position (1)) pour les « étalonnages
relatifs » et « I’étalonnage absolu en puissance ».
> soit couplée, lorsque Kg; et Kg, sont commutés en position (2), vers :
- I’entrée « RF IN » du tiroir étalonnage/mesure d’une part,
- un générateur multiharmonique de référence des voies de mesure
(non calibré).

Cette configuration est celle utilisée pour « I’étalonnage absolu en phase ».
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Figure 111.3-6

Par ailleurs, une fraction de I’onde de puissance issue de la source microonde (synthétiseur)
est prelevée a I’aide d’un coupleur 10 dB pour étre acheminée vers le générateur multiharmonique
étalon calibré. Lors des étalonnages relatif et absolu en puissance, ce générateur est chargé par 50
ohms. Pour utiliser le générateur étalon lors de I’étalonnage absolu en phase, il est nécessaire

d’enlever la charge 50o0hms.

111.3.2.3.1 Description du réle du générateur multiharmonique de
reférence des voies de mesure
Le générateur multiharmonique de référence des voies de mesure est représenté sur la
figure 111.3-7.
Le signal d’excitation du générateur multiharmonique provient de la source microonde

(Figure 111.3-6). Celui-ci est amplifié par un amplificateur de puissance linéaire de telle sorte qu’un
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signal d’une puissance de 0,5 Watt soit disponible en sortie du cable souple SMA qui est connecté

au générateur de peigne (fréquentiel).

Céable SMA
(1,5m) Générateur

de peigne .
Voie de mesure

Signal issu
de la source
microonde

Amplificateur -
de puissance Diode SRD
(0.5W)

Figure 111.3-7
Ce générateur est avant tout un générateur de peigne (fréquentiel), comparable a celui
décrit au paragraphe 111.2.2.3 et réalise a partir d’une diode SRD « Step Recovery Diode »
HEROTEK GC1026-RC [0.1-26GHz] (cf. ANNEXE 2). Le signal d’excitation de la diode doit
posséder des fréquences comprises entre 0,7 et 1,2 GHz.
Lorsque le signal issu de la source microonde est un signal sinusoidal pur a la fréquence fo,

le signal de sortie de la diode SRD, et par conséquent du générateur multiharmonique, s’écrit alors :

N
Agrer (1) = ZAGRéfn COS(ZT'nfot + ¢GRéfn) 1.3-1
n=1

111.3.2.3.2 Explication du réle du générateur multiharmonique de référence
des voies de mesure.
Avant d’expliquer le réle du générateur multiharmonique de référence des voies de mesure,
il s’avere indispensable de redéfinir les objectifs a atteindre ainsi que les capacités de mesure
classiques d’un systeme d’analyse de réseau vectoriel conventionnel.
Le banc de mesure décrit dans ce paragraphe a pour ultime but d’accéder aux ondes de
puissance temporelles présentes aux accés d’un transistor dans le domaine des radiofréquences ou

des microondes (figure 111.3-8).

(=) Ajn COS(2MTgt+; ) —P> — 2(1)7) | Aoy COS(2Mft t+yy,)

Dispositif
sous test

blt(t)zz B COS(2TNfot 140, Je— —> b2t(t){: B, cos(2mmfyt t+6,,,)

Figure 111.3-8
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Or, un systeme d’analyse de réseau vectoriel classique permet de mesurer uniquement les

rapports complexes des composantes fréquentielles de deux ondes de puissance différentes mais a la

méme fréquence comme :

> B L(nf,)= B gttt 111.3-2
Alt 1tn

> E’A(nfo) — Bzm (B2 ~01n) 111.3-3
Alt 1tn

> i (nf,) = gl 11.3-4
A2t 2tn

> ”Bé(nfo) — Bzm Oz ~02u) 111.3-5
AZt AZtn

Ainsi, par exemple, les ondes de puissance, dans le domaine temporel et en tenant compte

de trois composantes harmoniques, sont définies comme suit :

> alt (t) = Altl COS(ZT[':Ot + q)ltl) [+ Alt2 (:(‘)5(4-,-[':0t + ¢1t2) + A1t3 COS(6T[f0t + ¢1t3) III3-6

> b, (t) =[B,, cos(2mf,t +86,,)} B, cos(4rtf,t +8,,)+B,,cos(6mf,t +8,,) 11.3-7

> a2t(t) - A2tl COS(ZT[f t+ ¢2t1 + A2t2 COS(4T[f t+ ¢2t2) + A2t3 COS( T[f t+ ¢2t3)|”'3_8

Le systeme d’analyse de réseau vectoriel mesure donc les quantités suivantes (relatives au

rectangle en trait plein ci-dessus) qui sont des rapports complexes de deux ondes de puissance a la
méme fréquence :

Bltl BZtl Bltl BZtl
- alafrequencefo: 3 A, 9 An 7 A o) Ay
1t1 ¢1t1 2t1 ¢lt1 1t1 ¢2t1 2t1 ¢2t1
BltZ BZtZ Blt2 BZIZ
- alafréquence 2fo: ¢ A, A, v Ay o A,
1t2 ¢1t2 2t2 ¢1t2 lt2 ¢2t2 2t2 ¢2t2
Blt3 BZtS BltS BZt3
- a la fréquence 3fy : A A A A,
1t3 ¢1t3 2t3 ¢1t3 1t3 ¢2t3 2t3 ¢2t3
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Ces quantités sont insuffisantes pour reconstituer les ondes des équations I11.3-6 a 111.3-9
puisqu’il manque les informations concernant les relations de phase entre les différentes
composantes frequentielles de chaque onde (quantités relatives au rectangle en pointillés de

I’équation 111.3-5) comme B,12-0211, B23-0211. Pour les ondes ay, byt et a;x manquent les différences

suivantes :
- P1e0-O101, P1t3-d111
- B112-6111, B113-6101
- P2t-O211, or3-dot1
Remarque :

Les amplitudes absolues de chaque composante fréquentielle des quatre ondes de
puissance sont déterminées grace a des fonctionnalités particuliéres du systéme
WILTRON W360PS20A qui seront detaillées dans les paragraphes suivants.

Pour pallier le manque d’informations sur les phases absolues des ondes de puissance, le
concept de mesure suivant, énoncé en 1994, a été mis en ceuvre [14] : il s’agit de réaliser des
mesures complémentaires de rapports d’ondes complexes, fréquence par fréquence, entre I’onde de
puissance By et I’onde délivrée par le générateur multiharmonique de référence des voies de mesure

(non calibré) Acrer.

L onde de puissance du génerateur multiharmonique de réference des voies de mesure est
définie comme :
N
aGRéf (t) = zlAGRéfn COS(ZTHTFOt + ¢GRéfn) ”|3-10
e
En prenant en compte uniquement les trois premiéres composantes harmoniques, agre(t)
s’écrit :

aGRéf (t) = AGRéfl COS(ZT[fOt + ¢GRéfl) + AGRéfZ COS(4T[f0t + ¢GRéf2 ) + AGRéfS COS(GT[':Ot + ¢GRéf3)

Les rapports complexes supplémentaires suivants sont alors mesures :

> 22 (nf,) = ot i bone) I11.3-11

GRéf GRéfn
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Le systeme d’analyse de réseau vectoriel mesure donc, séquentiellement, les quantités
suivantes :

BZtl
- a la fréquence fy : A i

em - ¢GRéf1

BZtZ

AGRéfZ
eZtZ - ¢eRéf2

- a la fréquence 2f; :

BZt3

- a la fréquence 3fy : A s

e2t3 - ¢GRéf3

De ce quantités mesurees, seules les informations relatives aux phases sont exploitées pour
déduire les valeurs B, B2, B2t3. Toutefois, il est nécessaire de connaitre au préalable ¢eresr1, Poreto,
¢GRéf3-

Pour ce faire, un étalonnage absolu en phase est réalisé : il est fondé sur I’utilisation d’un
générateur multiharmonique étalon dont on connait a priori les amplitudes et surtout les phases des
composantes spectrales de I’onde de puissance de sortie Agr(t). L’onde de puissance du générateur
multiharmonique étalon est définie comme :

N
ag (1) = > Ag, cos(2mf,t + 6y, ) 11.3-12
n=1

Lors de cet étalonnage absolu en phase, le systeme d’analyse de réseau vectoriel mesure
aussi, sequentiellement, les quantités suivantes :

ARl

AGRéfl
eRl - ¢GRéf1

- a la fréquence fo :

ARZ
- a la fréquence 2f; : A i

eRz - ¢GRéf2

ARS

AGRéf3
eR3 - ¢eRéf3

- a la fréquence 3fy :
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Br1, Oro, Or3 étant détermines lors de I’étalonnage du générateur multiharmonique étalon,
les phases Qcrer1, Porer2, Dorers Se déduisent facilement des mesures séquentielles précédentes par

les relations suivantes :
- ala frequence fo: q)GRéfl = eR1 - (eRl - q)GRéfl)mesuré

ala frequence 2fo : ¢GRéf2 = eRZ - (eRZ - ¢GRéf2)mesuré

- a la frequence 3fo : ¢GRéf3 = eR3 - (eR3 - ¢GRéf3)mesuré

A la condition que I’onde de puissance issue du générateur multiharmonique de référence
des voies de mesure soit constante entre I’étalonnage absolu en phase et la mesure, il est donc

possible de déterminer les phases absolues des composantes fréquentielles de I’onde by(t) :
- ala fréquence fo: ezu = (ezu - ¢GRéfl)mesuré + ¢GRéf1
- alafréquence 2fo: 6, = (eztz - ¢GRéf2)mesuré + Qrer:

- ala frequence 3f0 : eZtS = (GZtS - ¢GRéf3)mesuré + ¢GRéf3

Les amplitudes et les phases absolues des composantes spectrales de I’onde by(t) étant
déterminées, il suffit de reprendre I’équation 111.3-9 pour reconstituer I’onde dans le domaine

temporel. A partir de ces mémes amplitudes et phases absolues des composantes spectrales de

I’onde by(t) et de la mesure des rapports d’onde classiques (%(nfo),&(nfo),i(nfo)} les
2t 1t 1t

amplitudes et les phases des composantes spectrales des ondes ax(t), ai(t) et by(t) sont calculées.
Ces derniéres sont ensuite utilisées pour reconstituer les ondes ay; et a;; dans le domaine temporel
(équations 111.3-6 a 111.3-8).

Les difficultés a surmonter alors, pour réaliser des mesures avec le banc de caractérisation
développé au cours de cette these, sont de deux ordres :
®  une procédure d’étalonnage originale doit étre développée pour déterminer
précisement les phases absolues de I’onde de puissance issue du genérateur
multiharmonique de référence des voies de mesure.
@ le systeme d’analyse de réseau vectoriel doit étre capable de mesurer des

rapports d’ondes a toutes les fréguences mises en jeu (harmoniques
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notamment) alors que le signal d’excitation du dispositif sous test ne
comporte qu’une fréquence fondamentale : mesure de rapports d’ondes a des
fréquences différentes de celles d’excitation du transistor (fréquences
harmoniques ou d’intermodulation). Le systeme 360PS20A modifié posséde
une unité d’acquisition, dont un mode de fonctionnement, appelé « mode
récepteur », permet d’effectuer séquentiellement des mesures a des fréguences
difféerentes de celle du signal d’excitation (signal incident d’entrée) du

composant sous test.

111.3.3 PRESENTATION DE L’UNITE D’ACQUISITION SEQUENTIELLE ET DU MODE DE

FONCTIONNEMENT « RECEPTEUR ».

Contrairement au systeme de mesure de réseau non linéaire développé par Hewlett-
Packard, I’acquisition du spectre des signaux sur chaque voie de mesure n’est pas faite de maniere
simultanée avec une seule conversion de fréquence, mais séquentiellement.

Cet analyse, fréquence par fréquence, nécessite trois conversions de fréquence successives

associees a des fonctions de filtrage bande étroite.

La figure 111.3-9 donne une description simplifiée de I’unité d’acquisition.

Les signaux issus des voies de mesure Ra, Ta, Rpg et Tg sont échantillonnés par les tétes
d’échantillonnage au rythme imposé par I’oscillateur local n°1 (OL 1). Celui-ci est contrélé par le
microprocesseur de I’analyseur de réseau vectoriel. Il génere, par I’intermédiaire d’un oscillateur
contr6lé en tension (Voltage Controlled Oscillator), des signaux dont la fréquence variable est
comprise entre 357 et 536,5 MHz. Ce signal est ensuite envoyé sur un génerateur de peigne
fréquentiel (diode SRD). L’échantillonnage est alors équivalent a un mélange harmonique du peigne
fréquentiel et des signaux Ra, Ta, Rg et Tg. Cet hétérodynage conduit a la transposition, a la
premiére fréquence intermédiaire variable (89+ 4MHz), des composantes du spectre des signaux

d’entrée.
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Figure 111.3-9

Ces signaux amplifiés sont ensuite envoyés sur des mélangeurs réjecteurs d’image. Ces
mélanges sont réalisés avec un signal issu d’un second oscillateur local (OL 2) controlé par le
microprocesseur de I’analyseur de réseau vectoriel. Les fréquences générées par ce VCO sont
comprises entre 87,25 et 95,25 MHz pour que la seconde fréquence intermédiaire fixe soit égale a

2,25 MHz et que toutes les fréquences images soient eliminees.
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Le filtrage passe bande autour de 2,25 MHz, dans une bande tres étroite de 500Hz a 3 dB,
permet une sélection tres fine d’une seule des composantes fréquentielles du spectre des signaux
d’entrée Ra, Ta, Rg et Tg.

Cette composante fréquentielle est ensuite transposée a la troisieme fréquence
intermédiaire fixe égale a 83,33kHz gréace a un nouveau mélange avec un signal, de fréquence fixe
égale a 2,33 MHz, issu d’un troisieme oscillateur local.

Ce signal est alors amplifié avant d’étre envoyé sur des détecteurs synchrones puis sur des
circuits échantillonneurs bloqueurs. En sortie de I’unité d’acquisition, les signaux transmis au
microprocesseur de I’analyseur de réseau vectoriel sont les amplitudes et les phases des entrées R,
Ta, Rget Tg.

Ce mode récepteur se caractérise par une indépendance de la source microonde vis a vis de
I’analyseur de réseau vectoriel : les communications par le bus systeme pour le contrdle de la source
(IEEE-488 GPIB de la figure 111.2-6) ne sont plus utilisées. Seul, le signal de référence de I’horloge
(10MHz) relie I’analyseur et la source microonde et assure la cohérence de phase lors de la
détection des signaux.

A cause de la resolution des différents oscillateurs locaux de ce systeme, la résolution
fréquentielle du W360PS20A modifié est limitée a 100 kHz

Les oscillateurs locaux sont accordés a partir d’une liste de fréquences prédefinies (dont le
nombre est compris entre 1 et 501) par I'utilisateur au niveau de I’interface entrée/sortie de
I’analyseur de réseau vectoriel. Les fréquences de cette liste, espacées au minimum de 100kHz et
appartenant a la bande [0,89-18]GHz, sont donc traitées individuellement et séquentiellement par

I’unité d’acquisition.

111.3.4 ETALONNAGE DU SYSTEME DE MESURE.

Tout comme le systtme de mesure de réseau non linéaire, les composants du systeme
W360PS20A modifié , que ce soit au niveau de I’unité d’acquisition ou du test—set, sont loin d’étre

parfaits. Par conséquent, les données brutes acquises par le systeme sont, elles aussi, entachées
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d’erreurs systematiques caractéristiques des réponses linéaires et non linéaires en amplitude et en

phase de la chaine de mesure, dont une représentation simplifiée est donnée sur la figure 111.3-10.

n l l n
AlD_‘I I—AZD
n 1 1

n
Bip — | | — Byp

! |
AlG_' AgG
( > ! D |
I\, ¥ p— ?r ' [\’
Source n ! _I I_ _I I_ |-'n S
microonde 16 |1 — I B _ourced
Monture de Test | microonde
© @ T
O

ol e g €

| =
Générateur
multiharmonique $
A, ® B, ® B, & Ay de référence
Ry Ta Ts Rg (Diode SRD)
IN IN IN IN
OoOoOo oo | oy | -
= Amplificateur,
ooo o 20O
OO Oooog 1
= .
— — oooo =o Atten_ua;tleur
oE8ppE8pig DOooooo varlable
= = O O ooooooog
OooOooOooooag
Source
Analyseur de réseau Vectoriel W360B microonde
Figure 111.3-10

Tant que les valeurs des atténuateurs du test-set sont correctement choisies pour que le
niveau de puissance a I’entrée de chaque canal de I'unité d’acquisition soit inférieur a =10 dBm
pendant toutes les phases d’étalonnage et de mesures, les erreurs dues a des réponses non linéaires
de la chaine de mesure sont négligeables devant celles dues aux réponses linéaires.

Par conséquent, un étalonnage rigoureux est nécessaire pour modeéliser les imperfections de
la chaine de mesure (directivité non infinie des coupleurs de mesure, désadaptations, réponses en
phase) entre les plans de mesure P1m, P2 et les plans de référence du dispositif sous test P1p, P2p de
la figure 111.3-10.

Les reflectometres de cette figure, d’apres les calculs classiques de parameétres [S] [15],
sont considérés comme des octopdles idéaux associés chacun a deux quadripdles d’erreurs fictifs

modélisant les erreurs dues aux réponses linéaires de la chaine de mesure. Celle-ci peut donc étre
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représentée, pour une caractérisation de type « charge active » ou les deux géneérateurs sont actifs
simultanément, par un graphe de fluence reliant les ondes mesurées dans les plans Pim, Pom, les
ondes présentes dans les plans des générateurs Py, P2 et les ondes exactes présentes aux acces du

dispositif sous test dans les plans P1p, P2p. Ce graphe de fluence est représenté sur la figure 111.3-11.

1 1
( ) | |
R R
0 AgRe’f P\
1 ]
. I ! :
I n n I n n n n n n n I n n :

n | 910 Bim /N Aim €10 By 1 Ap ]Bn 1A €2 B /7N Aom 932 n
A ;l > >\ > > > > > > N )= > =B,
I n‘ n I n\ n I g I n\ n l n\ n I
| goo( Adgn | eoo' Aen 1 | e22{ Aes | 922{ Ags |
U | - wl ) - e T | - - a{ " Vo - ! n
By n WS N e o e e A Y ar . <A
9o1 Alr:n Bim o1 Ay | Bio Agp | B, €23 Ao | Bom g2 |

Figure 111.3-11

Les termes de diaphonies entre les canaux de I’analyseur de réseau vectoriel n’apparaissent
pas sur le graphe de fluence car ils sont négligeables devant tous les autres termes.

Le but de I’étalonnage complet du systeme d’analyse de réseau vectoriel modifié est
d’établir les relations suivantes entre, respectivement, les ondes de puissance des plans P;p et Py, et

celles des plans Pyp et Po, :

Ab)_ 1=K el |A]

{ :P] = _n{ nl 11:|{ r1]m] avec K;‘ = egoei‘l — efoegl 11.3-13
Bo) €n|—€o 1 [Bp,
A )_ 1=K e, |[A]

{ rzrDJ :T{ nz 22}( :m] avec K} =e),el, —enLel, 11.3-14
B2o €xp|—€p 1 o

Grace a un étalonnage linéaire relatif de type TRL ou LRM, il est possible de déterminer
les coefficients suivant :
S eg,, € ainsi que le produit ej ey, a la fréquence nfy,
% e),, ey, ainsi que le produit eg,e), a la fréquence nfy,
D’apres les relations 111.3-13 et 111.3-14, ces coefficients sont insuffisants pour établir les

relations de passage entre les ondes de puissance absolues entre les plans Pip et P1y, d’une part et

entre les plans P,p et P,y d’autre part. C’est pourquoi il est nécessaire de réaliser, comme dans le
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cas du NNMS, un étalonnage absolu pour caractériser en amplitude et en phase les constantes
complexes ey, et es,.
Cet étalonnage absolu nécessitent deux étapes :

1) un étalonnage en amplitude pour déterminer et

n
eOl

n
e32

. Un signal sinusoidal

est appliqué au systeme de mesure W360PS20A modifié. Ce signal est
mesuré en méme temps par le W360PS20A et par un wattmetre
radiofréquence. La comparaison des deux mesures permet de déduire les

erreurs systematiques en amplitude de ce systéme.

2) un étalonnage en phase pour connaitre Ard_egll et Ard_egzj. Le générateur de

référence en phase (genérateur étalon) qui sert pour cet étalonnage est
semblable a celui utilisé par les chercheurs belges de Hewlett-Packard . En
effet, ce genérateur étalon est aussi fondé sur I’utilisation d’une diode SRD
qui génere un signal composé de nombreuses fréquences harmoniques les
unes des autres. La connaissance des relations de phase entre les composantes
fréquentielles de sortie du générateur étalon est obtenue grace a sa
caractérisation a I’aide d’un oscilloscope numérique a échantillonnage,
préalablement caractérisé par un étalonnage « nose to nose » [4].
Les procédures d’étalonnage et de calcul des termes d’erreur [16] sont gérés par des
programmes externes développés a I’aide du logiciel HP VEE. Ce logiciel est aussi utilisé pour

automatiser le banc de mesure complet.

test.
111.3.4.2.1 Etalonnage absolu en puissance dans le plan des générateurs et
dans les plans d’accés des dispositifs sous test : utilisation du
principe de réciprocité.

Le systeme d’analyse de réseau vectoriel employé dans le laboratoire de I’'Il.R.C.O.M. ne
comprend pas de station sous pointes. Toutes les mesures présentées dans ce manuscrit ont été
réalisées a I’aide du support de test UTF (Universal Test Fixture) WILTRON 3680K (Annexe 3).
Ce support de test est utilisé pour caractériser des transistors montés sur alumine a ligne microruban
(figure 111.3-12) dans la bande [DC-20 GHz].
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Figure 111.3-12

La méthode d’étalonnage relatif développée en externe avec cette monture de test est du
type TRL (Through, Reflect, Line). Elle consiste en la mesure d’une ligne de référence (10 mm),
d’un court-circuit et d’une ligne de longueur différente (17 mm pour la bande [0,5 - 5] GHz, 12 mm
pour la bande [2 - 20] GHz).

Il est & noter que les proceédures d’étalonnages relatifs et absolus avec une station sous
pointes seraient exactement semblables a celles utilisées pour la monture de test WILTRON.

Le systétme d’analyse de réseau vectoriel modifié est configuré comme décrit sur la

n ,n

figure 111.3-13 pour réaliser I’étalonnage relatif TRL et déterminer les coefficients ey, e;;, €5,€0
n n n n .
eﬂ’e%’e&e%'
- les commutateurs du tiroir de commutation étalonnage/mesure sont placés
dans des positions telles, que la puissance provenant de la source microonde
est amplifiée par les amplificateurs large bande,

- lors de cette phase, le générateur multiharmonique de référence des voies de

mesure n’est pas utilisé.
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Figure 111.3-13
L utilisation de support de test tel que le WILTRON W3680K implique d’avoir recours,

pour I’étalonnage absolu en puissance, au principe de réciprocité entre les plans de référence du
dispositif sous test et ceux des connecteurs d’entrée RF du test-set.

Le principe de réciprocité, défini par A. FERRERO [7] [8], est utilisé pour déterminer

n
eOl

. Le standard d’étalonnage en puissance (sonde de puissance du wattmetre) est connecté dans

et e,

les plans des générateurs Pic (i=1,2) et les résultats des mesures sont transformés de maniere
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théorique afin de connaitre |eg,| et |e,|, comme si les standards avaient été connectés dans les plans

de référence du composant a tester.

Les relations analytiques entre, d’une part, les plans Pic et P1y, et d’autre part, Pog et Pom
sont décrites par les équations suivantes :

Ao L|=Ks an A o
N avec  Kj, = - 111.3-15

{B?m] 931[—980 1 || By a1 — 900911 7910901

An _Kn n An

{ st: {{ 3 922}{ jg] avec  Kgp = 92,03 ~ 932023 111.3-16
Bin/) 9n|~0s 1 ]\Bz

En combinant ces équations avec les équations 111.3-13 et 111.3-14 qui décrivent les
relations entre les ondes mesurées et les ondes dans les plans Pip et Pop, il est possible de

caractériser le réseau électrique passif et linéaire entre les plans de référence du DST et les

générateurs :
{A] 1 [-KD e ]oKG g}{AJ 1347
BlD €090 L "€ 1___900 1 Blg
{A] 1 [-K3 e {K g}(AJ 1,318
BZD €3,03, | €53 1_ — 0 1 BZg

Soit :

(AgDJ: nln K;anln_e&?go _ng% +ne?1 A£g 11.3-19
Bio €090 e00Kg1_goo 1-€nwdn A Blg

111.3-20

(A?Dj — 1 K;ng —922923 - K;ggz +922 Agg
BfD 681981 923K32 - 923 1_623922 ng

La réciprocité des éléments passifs entre les plans de référence du DST et les plans des

« générateurs » se traduit mathématiquement par les relations suivantes :

det 1 Kngl _eflggo - K?g?l + e?l -1 11.3-21
eglggl egngl _ggo 1_9809?1

det 1 Kgng _egzggs - Kgggz +922 -1 111.3-22
eglggl egsng _923 1_923922

En menant les calculs pour I’équation 111.3-21, il vient :
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2
(i] (KoK, ~engn Ja-enon)- (- Kol +ep JenKn —gn ] =1 111.3-23

n n
€090
soit :
n n 2 —_ n n n n n n n n n n n n n n n n
(e01901) = Kl Kgl - eoogllKl Kgl ~ €190 T €0011900911 T eoognKl Kgl
- 111.3-24
n n n n n n n n
- gOOgllKl - eOOellKgl €190
soit :
n n 2 — n n n n n n n n n n n n
(e01901) =K Kgl +€00€11000911 ~ o911 K1 ~ eooe11Kg1 111.3-25
L’équation 111.3-25 s’écrit en remplagant K7 et K¢, par leurs expressions :
n n 2 —_ n n n n n n n n n n n n
(901901) = (eooen - eloem)(googn - 910901)"' €00€11900911 111.3-26
n n n n n n n n n n n n
~ 000911 (eooen - e10901) - eooen(googn — 0109 01)
soit :
n n 2 —_ n n n n n n n n n n n n n n n n
(601901) = €00€11900911 ~€00€11910901 ~ €10€01900911 t €10€019109 01
n n n n n n n n n n n n n n n n
*€00€11900911 ~ €00€11900911 * €10€01900911 ~ €00€11900911 1.3-27

+€00€11910901
Finalement, le principe de réciprocité appliqué au voies 1 et 2 du systeme d’analyse de

réseau vectoriel s’écrit :

(egl)z (981)2 = (e?oegl)(g?oggl) g ‘egl‘ = eloe;1n910901 111.3-28
01

(922)2 (922)2 = (922923)(922923) o €5, | = 6326;3n932923 111.3-29
2

Les formules 111.3-28 et 111.3-29 font intervenir non seulement les termes issus de

I’étalonnage relatif TRL dans les plans du dispositif sous test mais aussi les termes

n n
gOl ! g32 !

05,90, €t 093,05 qu’il faut déterminer. Pour cela, un étalonnage relatif SOLT et un étalonnage

absolu en puissance dans les plans des générateurs (plans Pig et P,g) sont nécessaires. La
configuration du systeme d’analyse de réseau vectoriel, pour I’étalonnage relatif et I’étalonnage

absolu en puissance dans le plan P;g, est donnée sur la figure 111.3-14.
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Figure 111.3-14

La détermination des coefficients ggy, 971, 91000, (fesp. 9%, 93, 93,95;) est obtenue en

connectant une charge 50Q, un circuit ouvert et un court-circuit dans le plan Pig (resp. Pyg) alors

que la puissance est envoyee sur la voie 2 (resp. voie 1) et que la voie 1 (resp. voie 2) du tiroir de

commutation étalonnage/mesure est chargée par 50Q.

Une fois ces termes connus, il reste a évaluer

puissance dans le plan des générateurs P et Pyg.

n
gOl

et ‘ggz‘ par un étalonnage absolu en
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), le banc de mesure reste dans la méme configuration que

Pour connaitre 03

Ugy| (resp.

precédemment (figure 111.3-14) et un wattmeétre est connecté dans le plan Pig (resp. P2c).

Le graphe de fluence associé a ces deux mesures est représenté sur la figure 111.3-15.

Etalonnage en puissance dans le plan P,

|
lG

An
Sonde 1G
> Test-S
du wattmétre est-Set Source
r n : W3605520A microonde
B" o s 1 monture de
18 test

Etalonnage en puissance dans le plan P,q

I Test-Set <A—2Ci Sonde\
Source W360PS20A du wattmétre
microonde |
+ r n
| | monture de : s B
test > 25
c | ™ I 1

Figure 111.3-15

Le systeme d’analyse de réseau vectoriel n’est capable de mesurer que des rapports

d’ondes. Mais, configuré dans le mode « récepteur », ce systéeme offre la possibilité de mesurer le

aveci=1,2).

ou ‘B{‘m

module des quatre ondes de puissance (‘A{‘m

D’apres le graphe de fluence de la figure 111.3-15, la puissance mesurée par le wattmetre est

égale a:
n LY e P Lian P~ Lian P4 |l
Phee =5 8L =2 Bl S A = B[ (2-]ref ) 111.3-30
avec g =—=° 111.3-31
1G
Le graphe de fluence de la figure 111.3-11 permet d’écrire :
B;G =930A?G +gng£m < gngfm =B;G _ggoAfe = B?G (1_ggorsn) 11.3-32

soit :
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1 n 2‘ n 12
~ Y01 im
Zln/BL| =SB h-onri| - 2[BL[ =2 111.3-33
2 2 2 ‘1_ggorsn
En intégrant P, I’équation 111.3-30 devient :
2
9o 2
PWatt = ‘01‘ 2(1- rs jPlTn 111.3-34
‘1 ggorsn
n 1 n
avec Py, =—=(Bj, 111.3-35

P, est la puissance incidente dans le plan P1y, mesurée par le systéme d’analyse de réseau
vectoriel a la fréquence nfp.

n
gOl )

A partir de I’équation 111.3-34, il est aisé de déduire la valeur de

2
1_gﬂ rﬂ Pn
‘ggl‘z ‘ 00" s 2Watt 111.3-36
T (1— e jp;;n

De la méme maniére, une procédure identique d’étalonnage absolu en puissance dans le

plan P, conduit a la formule suivante :

2
_ ‘1_ ggSI_sn P\?Vatt 111.3-37

2
(1_ jﬂ%

Comme tous les coefficients présents sous les racines des équations 111.3-36 et 111.3-37 sont

n
032

Ts| 1-|Fs

et sont facilement déterminées et peuvent étre

soit connus, soit mesurés, les valeurs de |gg, 03

et

n
e01

n
e32

intégrées dans les équations 111.3-28 et 111.3-29 pour déterminer

111.3.4.2.2 Etalonnage absolu en phase dans les plans d’accés des

dispositifs sous test.
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La derniére étape de I’étalonnage absolu du systeme d’analyse de réseau vectoriel modifié

consiste & évaluer Arg[e,,] et Arg[es,]. La figure 111.3-16 représente la configuration du systéme

d’analyse de réseau vectoriel modifié dans le cas ou Arg[ej, ] est évalué.

Les commutateurs du tiroir étalonnage/mesure sont placés dans des positions telles que les
amplificateurs large bande ne sont pas utilisés.

La puissance de la source microonde est ajustée a un niveau qui doit rester constant entre
cette phase de I’étalonnage et la mesure: il est réglé pour que la puissance incidente sur le
générateur de référence en phase (générateur multiharmonique étalon) soit exactement la méme que
celle utilisée lors de son étalonnage par la procedure dite du « nose to nose ».

La fréquence du synthétiseur est choisie égale a la fréquence d’excitation du dispositif sous
test lors de la mesure.

Les commutateurs en sortie de la source microonde occupent une position qui permet
d’envoyer, via un coupleur 3 dB, une partie de la puissance sur le tiroir d’étalonnage/mesure et
I’autre partie a I’entrée du générateur de référence en phase des voies de mesure.

Ce génerateur de référence en phase, décrit aux paragraphes 111.3.2.3.1 et 111.3.2.3.2, génére
un signal qui contient les mémes composantes spectrales que celles du signal produit par le
dispositif sous test. Par ailleurs, pour la validité de la mesure, il est nécessaire que les rapports entre
les ondes de puissance aux acces du dispositif sous test et I’onde de puissance issue du générateur
multiharmonique de référence en phase des voies de mesure soient constants en fonction du
temps. En revanche, la puissance injectée dans le dispositif sous test est variable; elle est ajustée a
I'aide des atténuateurs du tiroir de commutation Etalonnage/mesure.

Cela signifie que le signal de sortie du générateur multiharmonique de référence en phase
des voies de mesure doit étre constant : pour cela, il est nécessaire que la configuration de la

source microonde soit inchangée entre la procédure d’étalonnage absolu en phase et la mesure
elle-méme.
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Figure 111.3-16

Le principe de réciprocité n’a pas été utilisé pour cet étalonnage pour éviter les problemes

de levée d’indétermination de signe consécutifs a la résolution des équations 111.3-38 et 111.3-39 :

(e, 00, = (een, o) = e, = = e“’eg"i Jidor 111.3-38
01
_ +[esel Jo%o3)

en, ) (05.) = lenen Jonos) = ex = . 111.3-39
32
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La méthode employée pour déterminer Arg[e;,] (resp. Arg[es,]) consiste a connecter le

générateur multiharmonique étalon, dont on connait précisement les relations entre les composantes
harmoniques du spectre de sortie, dans le plan P, (resp. Pic).
Dans les plans P1p (resp. P2p) les valeurs des phases du générateur multiharmonique étalon
sont modifiées d’une quantité égale a :
21 _2mf,

86" =pB'L,, ==Ly == Ly
0

111.3-40
0oU Leg est la longueur electrique équivalente dans I’air des reseaux passifs et linéaires entre
, d’une part les plans Py et P1p, et d’autre part Py et P,p. Cette longueur électrique équivalente est
mesurée a partir des longueurs définies sur la figure 111.3-17 a I’aide d’un analyseur de réseau

vectoriel conventionnel.

eql J eq2

A
A
A
Y

1

-1
J
1
J
1
S |

A
4
\
4
\ 4

—

Monture de Test

Figure 111.3-17

La procédure a suivre consiste a mesurer la phase des parameétres Sy; sur une large bande
de fréquence [1-18 GHz] et a appliquer a cette mesure un retard électrique (fonction « electrical
delay » des analyseurs de réseau vectoriel) pour que les phases soient toutes ramenées a une valeur
nulle sur toute la bande de fréquence. A ce retard correspond une longueur électrique équivalente

dans I’air.
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Ainsi, trois longueurs électriques ont été déterminées : Leqg1, Leqr, Legs. EN considérant la
monture de test comme un montage parfaitement symétrique, les longueurs électriques dans I’air
sont égales a :

> LeqitLleqs/2=1,4327+0,1511=1,5838 m entre P et Pap,
> LegotLeqs/2=1,5042+0,1511=1,6553 m entre Py et P1p.

Les phases du générateur multiharmonique étalon dans les plans Pip et P,p sont donc

égales a:
Arglan (P, )| = ArdAr] + ZTfO (Leqz ¥ %} I11.3-41
Arg[AE (on)] = Ar@{AE] + ZT‘:fO [Leql + L;‘“J 111.3-42

Le graphe de fluence associé a ces étalonnages est représenté sur la figure 111.3-18.

Etalonnage en phase dans le plan P,

1

1
IN Jo= GRéf
T ©
1

-
n

Figure 111.3-18

La relation suivante issue du graphe de fluence précédent permet d’évaluer Arg[eg, ] :

Bn _en An
Bl =ep Al +elAL(Py) o e = —im__~07in 111.3-43
1 007 "1 01" *R\" 1D 01 AR(PlD)
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soit :

n n n
n — B1m eOO'Alm

B, (1 -

n
e00 J

n
r1m

e
b ARPY)

Ar (Pp)

avec I

n

1im

n

m

111.3-44

Et, par conséquent, il est possible d’estimer Arg[eglj par rapport a la référence externe du

génerateur multiharmonique de référence des voies de mesure :

Arg[ED] = Arg{ S } - Arg{%} +Arg (1 —eﬂJ ~ArglAL (P | 1345
AGRéf AGRéf im
avec [ =—m
1im
De méme, pour la voie 2 :
Arg[ED] = Arg{eni} - Arg[%} +Arg (1— ei] ~ArglAL (P, | 1346
AGRéf AGRéf r2m

Bn
avec [, =—2r
2m
Les deux équations 111.3-45 et 111.3-46 sont valables lorsque les hypotheses suivantes sont

appliquées 'y (P,,) =0 et ' (P,5) =0. Néanmoins, il est aussi possible de prendre en compte ces

termes d’erreur dans les formules de correction.

L organigramme de la figure 111.3-19 synthétise les différentes étapes de cet étalonnage
absolu dans le cas d’une mesure d’un dispositif a I’aide du support de test WILTRON W3680K et

dans le cas d’une mesure d’un dispositif connectorisé.
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I»I PROCEDURE D’ETALONNAGE TERMINEE Ié

Figure 111.3-19

La figure 111.3-20 récapitule les différentes configurations du systéme de mesure de réseau
non linéaire et les connexions associées lors de chacune des étapes de I’étalonnage complet dans le

cas d’une mesure d’un dispositif a I’aide du support de test WILTRON W3680K.
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TYPE D’ETALONNAGE ET DE MESURE
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Figure 111.3-20

La fréquence d’excitation du générateur multiharmonique de reférence en phase des voies
de mesure, comme celle du genérateur multiharmonique étalon est comprise entre 0,7 GHz et

1,2 GHz. Lorsque le dispositif sous test doit étre caractérisé a des fréquences supérieures a 1,2 GHz,
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il est nécessaire, pour I’étalonnage absolu en phase et la mesure, de placer avant le tiroir de
commutation étalonnage/mesure un multiplicateur de fréquence suivi d’un filtre passe bande, bande
étroite.

La fréquence d’excitation du dispositif sous test est alors un multiple de la fréquence
imposée par la source microonde.

La configuration du banc pour des caractérisations de composants sous test a des
fréquences supérieures a 1,2 GHz est donnée par la figure 111.3-21. Une simplification notable peut

étre apportée en disposant d’une diode SRD fonctionnant au dessus de 1,2 GHz.

Coupleur I ol oo 0

@O—HK, R

Source : 05 :

h H Py : \
mil:croonde Coupleur : Multiplicateur Filt : RE IN

source 3dB H parn litre :

) i Passe bande: - .
Atten_uateur Z/v Atténuateur : (nf ) : Tiroir commutation

varible variable Etalonnage/mesure

Amplificateur

. Voie 1 Voie2  Bouclg
Générateur v Py .
multiharmonique O—
Amplificateur de référence
des voies de mesure
" ; D
Générateur S
fmultiharmonique $ T
étalon 1 -:
r > |7 T
Atténuateur Monture de Test |
17dB .
500 ~d.
© ® ® ®
RgIN  RAIN TAIN Ty IN
ooo oo ooo
ooo o EEI
O ooo
- — oooo Eo n
Dgnngng:‘cggggggnnn
oooooooog
Analyseur de réseau Vectoriel W360B

Figure 111.3-21

Le signal issu du générateur multiharmonique de référence en phase des voies de mesure,
qui est envoyé sur I’entrée Rg du test-set, doit, au moins, comprendre dans son spectre les
composantes fréquentielles des signaux générés par le dispositif sous test.

Cela reste vrai pour des caractérisations en biporteuse des composants. Le générateur

multiharmonique de référence en phase des voies de mesure sera donc excité par un signal
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impulsionnel (CW pulsé). La largeur d’impulsion et le rapport cyclique sera choisi de maniére a ce
que le spectre du signal généré (sinus cardinal) contiennent les composantes fréquentielles des
signaux présents aux acces du dispositif sous test. Ce signal impulsionnel, synchronisé par le signal
de référence de 10 MHz, est préféré a un signal de type biporteuse car il permet de connaitre, a
priori, toutes les relations de phase entre les composantes du spectre de sortie du génerateur
multiharmonique de référence en phase des voies de mesure.

Pour I’étalonnage absolu en phase et la mesure, la configuration du systeme d’analyse de
réseau vectoriel, dans le cadre de caractérisation en biporteuse (fréquences supérieures a 1,2 GHz),

est donnee sur la figure 111.3-22.

Source

microonde 2
26
f, Xn nf,

Source
microonde 1 Coupleur

D

Coupleur

&%
3

|
|
|
|
|
|
I nf,
: Atténuateur
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I 1/(nf,-nf,) nf,
Amplificateu ' Y
I <>
| n__n_ > Modulateur
I Générateur de stimulus Y
I $ Imultiharmonique
étalon Atténuateur n(f, +f,)
1 variable D
1 Atténuateur S 500
I 17dB Amplificateur | T .
I 50Q Générateur 1 r | > 1 r
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de référence
| des voies de mesure ° ﬁA
| Générateur d’impulsions .
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/{LB | oooo
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Figure 111.3-22
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Dans une premiere approximation, la phase du signal de sortie du générateur
multiharmonique de référence en phase des voies de mesure s’écrit :
Arg|ALg | = —f —nf, )T, 111.3-47
La valeur de la largeur des impulsions, Ts, est choisie de maniére a étre aussi faible que
possible (=100ns) pour que les variations de phase de Agrer Soient faibles. Ces derniéres sont alors

prises en compte dans les relations 111.3-45 et 111.3-46 pour déduire les valeurs de Arg[EQlj et

Arg[Egzl a toutes les fréquences nf, + m[N(fl - fz)] du spectre d’intermodulation :

en
+Arg 1—%
L im

en
+Arg 1——i3
[2m

n —_ B:Tm
Arg[E01 (nf, + mn(f, - f, ))] = Arg| —im

n —Arg[A',;(PlD)]+n(i mn(f, -, )x1,) 111.3-48
| AGRef

n
Arg[EQZ (nf, £ mn(f, —f, ))] =Arg Bom_

" —Arg[AE(PZD)]+rr(i mn(f, —f,)x 1) 111.3-49
L \GRéf

Le genérateur de référence en phase (générateur étalon) est représenté sur la figure 111.3-23.

Il est comparable a celui utilisé pour le systtme de mesure de réseaux non linéaire : il
génere une bréve impulsion dont le spectre frequentiel est un « peigne ».

La différence essentielle avec le générateur étalon utilisé dans le cas du NNMS réside dans
I’absence d’utilisation du module de dérivation. Le rapport signal a bruit (S/B) est donc important a

la fréquence fondamentale et se dégrade rapidement lorsque la fréquence augmente.

Céable SMA

Source (1,5m) Générz_ﬂeur
Microonde de peigne Connecteur
f,= 1GHz (m)

APC-35
<’\I> Atténuateur _@
17dB

Amplificateur -
de puissance Diode SRD

Q.20

Figure 111.3-23

Compte tenu de I’absence du module de dérivation, un atténuateur de 17 dB est placé en

sortie de la diode SRD (permettant d’obtenir I'; =0).
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La qualité de la procédure d’étalonnage est importante pour les objectifs de validation
précise de modéle et d’évaluation rigoureuse des performances des dispositifs sous test. En ce qui
concerne les étalonnages relatifs, leur qualité dépend de I’état de I’art des procédures qui sont
utilisées (SOLT, TRL, LRM...) et de la précision méme de I’appareil de mesure.

S’agissant du systéme d’analyse de réseau vectoriel, le constructeur donne les incertitudes
suivantes (pour un étalonnage SOLT) :

0.01<|AS;|<0.03
1° < Arg[as; | < 4°

0.2<[S;|<1.0
890 MHz < freq. <18 GHz

pour des coefficients de réflexion : { 111.3-50

0.1dB<|AS,,|<0.7dB -70dB < <10dB
{ 45 pour:{ 0B <[S,|<10d 111.3-51

05° < Arg[AS,,| <5° 890 MHz < freq. <18 GHz

L’ exactitude de I’étalonnage absolu en puissance est fonction de la précision du wattmétre
utilisé. Dans le cas présent, elle est égale a plus ou moins 0,02 dB [17].

En ce qui concerne I’étalonnage absolu en phase, sa qualité dépend de la précision de
I’étalonnage « nose to nose » : selon leurs auteurs [4] ,les relations de phase entre les composantes
de sortie du générateur multiharmonique étalon sont connues a plus ou moins 3° prés.

Un autre critere important de I’étalonnage de ce nouveau systéeme de mesure dans le
domaine temporel concerne sa répétabilité et la validité des coefficients dans le temps.

La répétabilité de I’étalonnage est fonction du rapport signal a bruit de I’unité d’acquisition
et de la répétabilité des connexions/déconnexions. La validité des coefficients d’étalonnage, sur le
long terme, est dépendante des variations thermiques et des mouvements subis par les cables.

Pour évaluer la répétabilité de cet étalonnage a court terme et a long terme, trois
étalonnages successifs ont été réalisés :

1) le premier a I’instant to,
2) le second immédiatement aprés le premier, a I’instant to+tgeai,
3) le troisieme 24 heures plus tard, a I’instant to+te 1 +24heures.

L’étalonnage permet de connaitre les relations suivantes :

An — Kn en An

{ rlP] = iﬂ{ nl 11}{ :\m] avec K] =epel, —enen 111.3-52
Bo/) €n|—€o. 1 [\Bj,
An — Kn en An

( ﬁoJ - i{ 2 22}( jm] avec K1 =elel, —elel, 111.3-53
Bo/) €xn|—€3 1 |(B;,
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Dans la suite, les matrices des coefficients complexes des trois étalonnages relatifs en

t A _K:T e::.]l t t' _Kg e;Z t t’ Rn Rn Rn Rn Rn Rn
entrée, | _ et en sortie, |, , seront notées R",R",,R%,R%, R, R (n
00 33

indique I’indice de fréquence). Les trois coefficients complexes issus de I’étalonnage absolu en
t’lt t'1 tnotés AL, AL, AL AL AL AL
entrée, —, eten sortie, —, sont notés Ay, A, Ag, Ay, AL AL,
01 32
Les différences entre les matrices des étalonnages relatifs et les coefficients des

étalonnages absolus s’écrivent :

AR221=R22_R21 AR221=R22_R21 111.3-54
AR&1:R&_R; AR;1:R;_R;
ALy, = Ag —AG o = AL —AG
Y S AN _AD 111.3-55
e3l e3 el s31 s3 sl

. . AR . A] s .
En introduisant les vecteurs des ondes mesurées a I’entree, V,\”,,e=( "™ |, et a la sortie,

Im

n

AV . 5 . A s .
V,\”,,S=( 2" | ainsi que les vecteurs des ondes réelles a I’entrée du DST, Vp, =| _° |, et & sa sortie,

2m 1D

n

A . :
VSS:(B’ij’ les équations 111.3-52 et 111.3-53 deviennent :

2D

V2 = ALRLVY 111.3-56
VI = ALRMLV 111.3-57
R AV, AV, . .
En avancant I’hypothése que V—n“"e =0 et —™ =0, un calcul d’incertitude sur ces deux
Me Ms
équations conduit a :
{(avse b = EAAQH ROV, + AL (AR D, Vi 11358
(V3. ),, = (aas, Rav, + AL RSV,
soit :
AVDne 21 = 2 Zlvge + ARQ Zlvlge I”.3'59
AVDns 21 = AA: Zlvlgs + AR: Zlvlgs

avec, comme incertitudes sur les coefficients d’étalonnage :
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_ DAL
A

— AAL,
Ag

aR1),,

aR?),,

(arz, JR2)

(ar?, JR3)

-1

-1

111.3-60

Des calculs similaires menent a des définitions identiques de (AAQ)sl, (ARQ)31 et de

0A7),,. (aR?),,.

Les résultats expérimentaux sur ces incertitudes sont donnés dans les tableaux II1.3-1,

I11.3-2 et 111.3-3. Les valeurs indiquées en dB sont égales a 20xlog;o(JAA|) ou 20xlogio(|AR|). Le

tableau 111.3-4 et le graphique 111.3-24 permettent de donner une interprétation quantitative de ces

valeurs.

Bien que cette interprétation doive étre accompagnée d’infinies précautions, il est toutefois

possible d’en tirer quelques conclusions.

1,8 GHz 3,6 GHz 5,4 GHz 7,2 GHz 9 GHz
(aRr1[11),, -54 dB -54 dB -54dB -59 dB -53dB
(aRr!12]),, -74dB -68dB -63dB -72dB -58dB
(ar![24]),, -74dB -68dB -65dB -69 dB -62dB
(ar1[2.2)),, - 108 dB -96 dB -94dB - 100 dB -102 dB
(AR 11]),, -45dB -45dB -45dB -44 dB - 44 dB
(aRr!1.2]),, - 66 dB -65dB -63dB -68dB -56 dB
(ar!24]),, -69 dB - 66 dB -60dB -64dB -57dB
(ar!2.2)),, -98dB -96 dB -87dB -95dB -82dB
Tableau 111.3-1

1,8 GHz 3,6 GHz 5,4 GHz 7,2 GHz 9 GHz

(AR 1), -41dB -41dB -41dB -40dB -41dB
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(arR"[1,2]),, -70dB -65dB -59 dB -63dB -65dB
(ar[2.1]),, -67dB - 66 dB -61dB -63dB -65dB
(ar1[2,2]),, -100 dB -95dB -90dB -95dB - 105 dB
(AR L), -39dB -39dB -39dB -39dB -39dB
(aRr!1.2]),, -71dB -60dB -58dB -59 dB -65dB
(aRr!2.]),, -62dB -60dB -55dB -53dB -52dB
(ar!2.2),, -90dB -90dB -82dB -84dB -77dB
Tableau 111.3-2
1,8 GHz 3,6 GHz 5,4 GHz 7,2 GHz 9 GHz
(aar), - 34dB -29dB -49 dB -35dB -28dB
(aar), -31dB - 28dB - 35dB - 29dB -28 dB
(aar), -34dB - 450B - 44dB -33dB -30dB
(aar), - 350B - 42dB - 36dB - 31dB -29dB

Tableau 111.3-3

Force est de constater qu’il n’y a pas de différence significative entre :

Cela implique donc que la procedure d’étalonnage reste valide et stable pendant au moins
une période de 24 heures. Il est possible de constater que, en ce qui concerne les étalonnages

relatifs, les erreurs sont inférieures a —40 dB sur toute la bande de fréquence considérée. Quant a

les incertitudes obtenues entre les étalonnages 1 et 2,

les incertitudes obtenues entre les étalonnages 1 et 3.

I’étalonnage absolu, les erreurs sont inférieures a — 28 dB.

Pour avoir une meilleure idée de la répétabilité de cette procédure d’étalonnage, les

incertitudes, données dans les tableaux précédents et notées "e" (dB) dans la suite, peuvent étre
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transformées comme le montre la figure 111.3-24 en une erreur sur I’amplitude AA et une erreur sur

la phase Ag.

AA,, = 20Iogm(l+102°J

(e
AD,.., = ArctanLlO!BJ

Figure 111.3-24

A titre indicatif, le tableau suivant donne quelques valeurs particuliéres de AAmax €t Admax

pour plusieurs valeurs de "e" :

e (dB) 60 | 55 | -50 | -45 | -40 | 35 | -30 | -25 | -20

AAmax (MdB) | 9 15 27 49 86 | 153 | 270 | 475 | 827

AP max (°) 0,06 | 0,10 | 0,18 | 0,32 | 0,57 | 1,02 | 1,81 | 3,21 | 5,71

Tableau 111.3-4

L’incertitude sur I’amplitude, due a la répétabilité de la procédure d’étalonnage, peut donc
étre estimée comme étant inférieure & 86 mdB. L’incertitude sur la phase est, elle, inférieure a 2°.

Le méme type de calcul, réalisé pour les étalonnages du systeme de mesure de réseau non
linéaire (NNMS), conduit a une incertitude inférieure a 40 mdB pour I’amplitude et une erreur
inférieure a 1° pour la phase.

Les différences (notamment en ce qui concerne la phase) entre ces deux procédures sont
dues aux générateurs étalons qui ne sont pas exactement les mémes. En effet, le niveau des
harmoniques généré par le générateur étalon utilisé pour le systeme d’analyse de réseau vectoriel

modifie (W360PS20A) est un peu trop faible. Il est donc nécessaire d’utiliser un générateur étalon
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identique a celui employé avec le NNMS, c’est a dire un genérateur muni d’un module de dérivation

permettant de « relever » le niveau des harmoniques.

111.3.4.5 Formules de correction des ondes mesurées.

Comme les procédures d’étalonnage ont eté développées en externe, les formules de
correction programmées dans le logiciel interne des analyseurs de réseaux ne sont pas utilisables. Il
est donc nécessaire de développer des formules spécifiques pour les mesures dans le domaine

temporel de type charge active.

B; B)
om| €t les deux rapports ﬁ —H0—soient

n
B1m 2m

Bien que les amplitudes absolues

! n

GRéf GRéf

n

B o .
et nz”‘ sont utilisées pour calculer I’onde de puissance absolue
GRéf

mesurés, seuls les quantités |By,

Ajp et en déduire les quatre autres ondes de puissance :

»  Correction du module de I’onde de puissance incidente ‘Al”D a la fréquence nfy :

n
Blm

Bn
eg, — KJ'| —m
00 1(B?mj

avec K =eg.el; —eneon

n n
€10€01

111.3-61

n
‘AlD

n
€o1

»  Correction de la phase de I’onde de puissance incidente Arg[A;,]a la fréquence nfy :

Arg[A],1=Arg[B),]1- Arg{i2D } 111.3-62

n
1D

»  Correction de la phase de I’onde de puissance transmise Arg[B},]a la fréquence nf :

Arg[B),1=-Arg[E}, ]+ Arg{ fjm } + Arg[l—%}

GRéf 2m

111.3-63

= —Arg[ en32 1+ Arg[ an”‘ } + Arg{l—%}

GRéf GRéf 2m
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n

B
avec [, =-—2"

n
2m

»  Calcul de I’onde de puissance réfléchie a I’entrée B, a la fréquence nfy :

n Bn n
B = (AlnD j x Al 111.3-64

1D

»  Calcul de I’onde de puissance réfléchie en sortie Aj,a la fréquence nfy :

Bn
Al =72 111.3-65
Aso
»  Calcul de I’onde de puissance transmise en sortie B} a la fréquence nfy :
Bn
BYs :(%JxA;D 111.3-67
AlD

Rappelons que n représente I’indice de la composante harmonique considérée et m indique
qu’il s’agit de valeurs mesurées.

La mesure des quatre rapports d’ondes « classiques » et la mesure des rapports précédents
font que certaines mesures sont redondantes et les equations ci-dessus donnent «une solution
possible » (celle utilisée dans les programmes) pour calculer les ondes de puissance aux acces du
DST.

n n n

Les équations précédentes font apparaitre les rapports d’ondes corrigés BlnD : Bap : Bip
A AL A)

1D 1D 2D

B . . . . .
—2B- qui sont obtenus & partir des formules suivantes de correction des quatre rapports d’onde
2D

Bin Bim Bin Bin

1m

AL AL A A,

Im

mesurés « classiques »

»  Correction du coefficient de réflexion d’entrée :

B:Tm n
B" AP — €0
( 1DJ: 1m nan 11.3-67

n _ AN n
N B" avec Ky =egpe;; —€€y
1D en im | _ Kn
| pn 1
im
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»  Correction du coefficient de transmission directe :

An
n nAn 1—623[ Em]
(BZD ] — elOeOl BZm

Ab ) enel, . (Bi
n Im [ _n
ell Kl

> Correction du coefficient de transmission inverse :

Bn
( Zm avec K7 =eper, —€enen 111.3-68

A

An
n n n 1_e30( :-]mj
( B1D j — e32e10 Blm

n T N an
AZD e10e01 n B;m _Kn
e22 An 2
2m

B:T n n n n n
( - avec K, =e),e; —ees,  111.3-69

2m

»  Correction du coefficient de réflexion de sortie :

n
[BZm _en
33
An
2m avec Kj) =e)el, —elel, 111.3-70

Le banc de mesure complet est représenté sur la figure I11.3-25. Il associe le systeme
d’analyse de réseau vectoriel modifie a I’environnement de type «load-pull » développé a
I’l.LR.C.O.M. de LIMOGES [11], afin de réaliser des mesures de transistors excités par une onde de

puissance sinusoidale pure.
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RF IN

P Tiroir commutation
- Etalonnage/mesure

Source
microonde (f,)

Coupleur
3dB

CONFIGURATION DU BANC LOAD-PULL
MULTIHARMONIQUE
DANS LE DOMAINE TEMPOREL
EN MONOPORTEUSE

Atténuateur
variable

Atténuateur
variable

Amplificateur Amplificateur

Générateur
multiharmonique
de référence
des voies de mesure

Générateur
multiharmonique
étalon

Voie2 A Boucle
O

Atténuateur
17dB

Filtre de boucle
Passe bande

Filtre
Passe bande

Impédance de
désadaptation a nf;

RgIN  RyIN

10 MHz

Analyseur de réseau Vectoriel W360B Charge
50Q

Figure 111.3-25

Le matériel dont nous disposons est identique a celui utilisé pour le banc de mesure fondé
sur I’utilisation du systeme de mesure de réseau non linéaire (NNMS). Une caractérisation
multiharmonique (contréle des trois premiers harmoniques) pour une fréquence fondamentale
comprise entre 0,5 et 2 GHz peut donc étre réalisée. Le systeme d’analyse de réseau vectoriel
modifié W360PS20A mesure les ondes de puissance aux acces du dispositif sous test dont les
spectres comportent des composantes jusqu’a 18 GHz. Cependant, les impédances présentées aux
fréquences supérieures a 6 GHz sont fixées a une valeur voisine de 50 ohms.

L’onde incidente sur le dispositif sous test est delivrée par une source microonde
synthétisée dont le niveau de puissance et la fréquence sont fixés lors de I’étalonnage relatif en
phase. La référence d’horloge du systéme d’analyse de réseau vectoriel non linéaire est fournie par
ce synthétiseur (ce qui assure la cohérence de phase entre les ondes mesurées).

Un multiplicateur par n et un filtre passe bande permettent d’obtenir le signal d’excitation

du dispositif sous test a la fréquence nfy. Il est possible d’éviter d’utiliser ce multiplicateur en
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choisissant un générateur de référence en phase des voies de mesure dont la fréquence d’excitation
est égale a celle du dispositif sous test. A I’heure actuelle, des diodes SRD dont la fréquence
d’excitation peut atteindre 6 GHz sont disponibles.

L’amplitude du signal d’entrée du transistor est controlée par I’association de I’atténuateur
de la voie 1 du tiroir commutation étalonnage/mesure (Attl) et d’un amplificateur de puissance. Ce
dispositif permet d’obtenir une puissance d’entrée (la puissance incidente moins la puissance
réfléchie) suffisante pour un fonctionnement en régime non linéaire du transistor.

La voie 2 du banc de mesure est composée :

- de trois boucles actives opeérant, indépendamment les unes des autres, aux
trois premieres fréquences fo, 2f; et 3fo,
- de I’impedance de désadaptation a la frequence fondamentale.

La polarisation des transistors est obtenue grace a deux tés de polarisation externes.

L’ acquisition des courants continus est réalisée en entrée comme en sortie par deux
amperemetres de précision. Les tensions d’entrée et de sortie sont directement mesurées aux bornes
des alimentations programmables.

Les tés de polarisation, les cables reliant les alimentations aux tés de polarisation
présentent une resistance parasite entrainant une chute de potentiel dont il est tenu compte dans la

mesure des tensions continues aux accés du dispositif sous test.

L extraction par la mesure des caractéristiques d’intermodulation est realisee en utilisant le
banc de mesure de la figure 111.3-26.

L onde incidente sur le dispositif sous test est alors la somme de deux ondes (couplées par
un coupleur 3 dB) d’amplitudes égales (a 1% pres), issues de deux synthétiseurs synchronisés par
une méme et unique horloge de référence (LOMHz utilisé pour la synchronisation du systéeme de
mesure de réseau non linéaire). Les fréquences et les amplitudes des synthétiseurs sont fixées lors de
I’étalonnage relatif en phase.

Le signal d’excitation du générateur de référence en phase des voies de mesure est obtenu a
partir de la modulation par un train d’impulsions basses fréquences (de largeur et de recurrence

correctement choisies) d’une fraction d’une des deux ondes fournies par les sources microondes.
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Figure 111.3-26

Des multiplicateurs et des filtres passe bande placés avant le tiroir de commutation

étalonnage/mesure permettent d’obtenir les fréquences du signal d’excitation du dispositif sous test.

-201 -



Chapitre 3 : Présentation des systemes actuels de caractérisation fonctionnelle non linéaire.

La encore, les multiplicateurs sont necessaires si les fréquences d’excitation des diodes SRD des
générateurs ne correspondent pas aux fréquences d’excitation du DST.
La procédure d’étalonnage est alors la méme que celle décrite dans le paragraphe 111.3.4.
L’écart de fréquence choisi pour ces expeériences est egal a Af par rapport a fo : les fréquences
d’excitation des deux synthétiseurs sont donc égales a :
f,=f, .2-71
f, =f, + Af 11.2-72
Le spectre fréquentiel des quatre ondes de puissance aux acces du dispositif sous test est
donc celui de la figure 111.3-27.

S(f)
AfTHTfA AfT'TfA AftHTfA N
) ShShShSh S S S S NN N RN NN W OWW W W W W W [
BB oo ik RN LB %% E % % f
"Rk Be EREE 5% EREEE
Figure 111.3-27

En travaillant avec les produits d’intermodulation d’ordre 7 des 5 premiers harmoniques de
fo, le nombre de points de fréquences utilisé pour I’étalonnage et la mesure est égal a 38. Pour
I’étalonnage absolu en phase, le générateur étalon est toujours excité par une onde purement
sinusoidale a fo. Son spectre de sortie ne correspond pas a celui de la figure 111.3-27 puisqu’il
comporte uniquement les fréquences harmoniques de fy (nfy).

De méme que pour le banc fondé sur le systeme de mesure de reseau non linéaire,
I’utilisation des boucles actives s’avéere complexe et présente un inconvénient majeur dans la
mesure ou les coefficients de réflexion présentes en sortie du dispositif sous test aux fréquences des
produits d’intermodulation ne sont pas identiques. C’est pourquoi les caractérisations en biporteuse
ont été realisées dans un environnement d’impédance de référence égale a 50 ohms.

Quant a la chaine de mesure, elle reste la méme que celle vue précédemment pour des

caractérisations en monoporteuse.
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111.3.6 AUTOMATISATION DU BANC DE MESURE.

Pour des caractérisations tres fines des composants a partir d’un nombre de points de
mesure important, il est nécessaire d’automatiser le systeme, que ce soit pour les procédures
d’étalonnage ou pour les mesures elles-mémes, en monoporteuse ou en biporteuse.

Ces applications de contrdle ont été réalisées a partir du logiciel HP VEE (Hewlett Packard
Visual Engineering Environment) implanté sur une station de travail HP9000 série 715 (systeme
d’exploitation UNIX). Il est a noter qu’une version PC de ces applications existe sous WINDOWS
95.

Ce logiciel HP VEE permet une utilisation conviviale du banc de mesure ainsi qu’une
visualisation en temps réeel de I’évolution des performances des composants (tensions et courants

dans le domaine temporel, puissances, rendements...) en fonction des conditions d’excitation.

Le logiciel HP VEE (Hewlett Packard Visual Engineering Environment) est un langage de
programmation visuelle puissant pour les applications de test et de mesure. Le mode de
programmation de cet outil informatique est simple, puisqu’il consiste a relier (liens visuels) des
« boftes noires » qui exécutent une ou plusieurs fonctions. Les boites noires sont soit des fonctions
prédéfinies (200 fonctions mathématiques et analytiques de calcul et de traitement du signal) du
logiciel, soit des «sous-programmes » définis par I’utilisateur.

Les connexions entre les «boites noires » sont réalisées via les ports d’entrée/sortie
(Figure 111.3-28).

Port d’entrée
de controle

Port d’entrée N . Port de sortie
. Boite noire .
de données de données

-

Port de sortie
de controle

Figure 111.3-28

L algorithme des programmes est donc directement représenté sur I’écran :
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> le flux des données s’effectue verticalement de gauche (entrée) a droite
(sortie),
> le flux des ordres d’exécution des programmes s’effectue horizontalement du

haut vers le bas.

Le logiciel HP VEE permet de contréler, par I’intermédiaire des bus HP-IB et série (RS-
232), les différents instruments de mesure que sont le synthétiseur, I’analyseur de réseau vectoriel,
les alimentations, les atténuateurs, les déphaseurs et les multimétres. Les interfaces entre les
instruments de mesure et le logiciel HP VEE peuvent étre trés aisément programmeées par
I’utilisateur lorsqu’elles n’existent pas au préalable dans les bibliothéques internes du logiciel.
Ce logiciel, trées simple d’utilisation et tres performant, réunit donc les possibilités
suivantes :
@ contrble et gestion des communications entre différents instruments de mesure,
@ acquisition et traitement des données,
@ large choix de représentations graphiques,
@ intégration de procédures écrites avec les langages C, C++, HP Basic ou Pascal,

@ communications avec les logiciels Word ou Excel.

Le fenétre HP VEE donnant accés aux différentes séquences de la procédure d’étalonnage
est représentée sur la Figure 111.3-29. Ces séquences sont conformes a I’organigramme de la
figure 111.3-19.

Suivant le type de dispositif a tester (dispositif sur plague ou dispositif connectorisé),
I’utilisateur doit réaliser :

1) un étalonnage relatif qui peut étre :
L soit un étalonnage TRL (configuration LOAD-PULL), suivi d’un
étalonnage externe (SOL) LOAD-PULL des sources,
& soit un étalonnage standard (SOLT) load-pull coaxial,
2) un étalonnage en puissance,

3) un étalonnage en phase.
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Tous ces programmes gérent les acquisitions des mesures, les niveaux de puissance dans
les plans des générateurs et dans les plans du dispositif sous test, tout en guidant I’utilisateur pour
les différentes connexions a réaliser.

Une fois les acquisitions terminées, les termes d’erreur sont calculés en utilisant les

formules proposées dans les paragraphes precédents.

L utilisateur peut, aprés chaque étape de I’étalonnage complet, réaliser des verifications
d’étalonnage. Pour cela, des standards précaractérisés (court-circuits décalés, lignes a faibles pertes,
second génerateur etalon) sont utilises. Les résultats des mesures réalisées avec le systéeme d’analyse
de réseau vectoriel modifié sont comparés avec ceux procurés par des analyseurs de réseau vectoriel

classiques (HP 8510) ou des oscilloscopes numeriques étalonnés par la méthode du « nose to nose ».

Eil HP VEE - cal_externePCpres.vee O] %]
File Edit “iew Debug Flow Device |/0 Data Digplay “Window Help

== = W I e e R e e e A Y R e A R

ETALONNAGE EXTERNE B Main

-8 Main

#-[@ Etalonnage en puissance + Yérification

[ Etalonnage eerme (30L) LOAD PULL DES SOURCES

¢ Etalonnage standard externe (SOLT) LOAD PULL coaxial 1) RESET HPIB
B[ Etalonnage TRL + Vérification

— Réinitialisation du bus GFIA

#-[@ Transfert Etalonnage de la Station vers le Wag0
- afion Etalonnage

[]— ‘arification Etalonnage Load Pull

-0 Local User Functions 2.2) ETALONNAGE EXTERNE (SOL) LOAD-PULL DES SOURCES

2.1) ETALONNAGE TRL Configuration LOAD-PULL

2.1bis) ETALONNAGE STANDARD (SOLT) LOAD-PULL COAXIAL

3) ETALONNAGES EN PUISSANCE 4) ETALONNAGES EN PHASE

5) VISUALISATION ETALONNAGE 6) VERIFICATION ETALONNAGES

TRANSFERT ETALONNAGE 700->W360

Ready VEE 3 | FROE | MOD 4

Figure 111.3-29
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La description détaillée de la «boite noire» correspondant a I’étalonnage TRL

(configuration LOAD-PULL) est donnée a titre d’exemple sur la Figure 111.3-30.

ﬁ HP YEE - cal_externePC.vee | _[5]

File Edit Wiew Debug Flow Device |/0 Data Display Window Help
=== N e e e e = = R T R = A e e e e =

‘B EIE] Etalonnage TRL + Wérification 5T

Start

Importation des librairies
T

BoucleOuverte
=
ModifFi¢Conf
=
Lecture CONFTRL CONFWIL CONFTST
— = = =
EnvoiGPIBstanford
=
[ setatts1 @
= -
WilMesinit
T —
MakeAttval —Build Record donnéed |
— = = —
ChoixAmpliTiroir
: -
AFFICHAGE : "Connectez line 10 mm" To File : TRLbrute.doc
T " 1 bialthru
[ 1 b2aithru H
| —
2alth Setdonnees
Connexion du premier trengon de Iignelﬁ 1 ZQZchE put Sha I
bi1adth
l 24 TRL classique Zo<>500hms
I 1 aladthru r T
1 toshial
Setzttm tnsbzaz Yerification de I'étalonnage TRL
0shia
AFFICHAGE : "Connectez |a Thru puis les C/C"
= bialdelay Record
b2aldelay
g 1 aZaldelay Message Fin
i 1 h2azdel -
Connexion du second trongon de ligne—— mazde‘av
azdelay
alaldelay Scalar
T reflex?
1 reflex2

p—

— ——— freq
[ setatm1 = =
Set.Ettm GET Listefrequences — AN1G '_I_.
- Jet

Get LISTEFREQ H If OUl /Then/Else

Création freq

Ready

Figure 111.3-30

En fin d’étalonnage, un fichier global contenant les termes d’erreur pour la correction des
rapports d’ondes et les termes d’erreur issus des étalonnages absolus en amplitude et en phase sont
génerés.

Un exemple de fichier résultant de I’étalonnage complet est donné sur la Figure 111.3-31
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Nombre de fréquences
Liste de fréquences

€00
€11

€10€01
tos voie 2

€32€10
€33
€2

€32€23
tos voie 1

€23€01
&0l

€23
Arg[e]
Arg[ezx]

Puissance du synthétiseur pour étalonnage absolu en phase :

Date, Type d’étalonnage, Valeurs des atténuateurs de protection 05/May/1998 17:46 TRL avec RA=40 TA=40 RB=10 TB=40

Nombre de frequences : 5
2.000000E+09 4.000000E+09 6.000000E+09 8.000000E+09 10.000000E+09

(+1.929832E-02, -1.694179E-02) (+2.888835E-02, -2.838836E-02) (+1.120550E-02, -4.070519E-03) (-2.395554E-02, +1.290132E-02) (-3.397093E-02, -7.838760E-04)
(-1.767082E-02, -6.192420E-03) (-1.708153E-02, -3.452361E-02) (+3.343876E-02, -9.861117E-03) (+6.451187E-03, +2.410757E-02) (+9.003871E-03, -2.665466E-04)

(-5.970941E-01, -4.028262E-01) (+2.975490E-02, +6.301141E-01) (+3.896562E-01, -3.015140E-01) (-6.917761E-01, +2.124376E-01) (+4.132824E-01, +3.734226E-01)
(+1.000000E+00, +0.000000E+00) (+1.000000E+00, +0.000000E+00) (+1.000000E+00, +0.000000E+00) (+1.000000E+00, +0.000E+00) (+1.000000E+00, +0.00E+00)

(-6.868457E-01, -3.182939E-01) (+1.940073E-01, +5.909377E-01) (+1.224003E-01, -4.600464E-01) (-2.842366E-01, +6.444780E-01) (+4.998335E-01, -1.259379E-01)
(-4.530559E-03, +4.714450E-02) (-3.082944E-02, -4.695822E-03) (+1.522340E-02, +2.436421E-03) (-2.468101E-03, -2.278305E-02) (+1.557638E-02, +2.848744E-02)
(-3.304155E-02, +2.130813E-02) (+5.189988E-05, -3.055221E-02) (+2.769270E-02, +3.356495E-02) (+2.442416E-02, -1.657557E-02) (-4.252074E-02, +3.936018E-02)

(+8.260348E-01, -1.240760E-01) (+7.285786E-01, -1.822072E-01) (+5.696662E-01, -2.554972E-01) (+4.921930E-01, -3.976977E-01) (+4.286842E-01, -4.219744E-01)
(+1.000000E+00, +0.000000E+00) (+1.000000E+00, +0.000000E+00) (+1.000000E+00, +0.000000E+00) (+1.000000E+00, +0.000000E+00) (+1.000E+00, +0.00E+00)

(+7.946553E-01, +5.585782E-03) (+7.609582E-01, +1.402695E-02) (+6.310351E-01, +1.413104E-01) (+6.413484E-01, +1.068869E-01) (+6.380662E-01, +1.206896E-01)
9.201166E+00 7.240315E+00 8.268906E+00 1.096252E+01 9.608758E+00

1.022303E+01 8.777025E+00 1.088367E+01 9.899446E+00 1.135854E+01

-1.350167E+02 -1.108347E+02 -1.408049E+02 1.413038E+02 -1.561476E+02

1.388424E+01 1.670162E+02 -8.444902E+01 -3.727474E+00 -1.776725E+02
Puissance du synthé : 7.6

Figure 111.3-31

Ce fichier est alors utilisé, pour la correction de valeurs mesurées, par les différents

programmes de caractérisation fort signal dans le domaine temporel.

Plusieurs programmes indépendants et complémentaires ont été développés. Il permettent :

&=

&=

la lecture du fichier d’étalonnage,

le contrdle des attenuateurs et des dephaseurs de chacune des boucles
actives,

la correction systématique des mesures par les termes d’erreur du
fichier d’étalonnage,

I’affichage en temps réel des tensions et courants dans le domaine
temporel, des performances du composant pour chaque point de
mesure ainsi que des courbes de puissance.

Le stockage sur disque, en temps réel, des résultats dans un fichier
dont le format est identique quel que soit le programme utilise. Une
base de données des ondes mesurées est donc constituée et un
traitement informatique peut lui étre appliqué pour obtenir les résultats

en puissance et en impédance.

Le fenétre HP VEE donnant accés aux différents programmes de mesures en fort signal

dans le domaine temporel est représentée sur la Figure 111.3-32.
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ﬁHF YEE - Mesures_phasePCpres.vee

File Edit “iew Debug Flow Device |0 Data Display Window Help
] o= = = N = = = D O Y )
MESURES PHASE
Caractérisation temporelle exhaustive (contours + charge constante)

Charge constante (mode automatique)
Charge constante (mode manuel)

=[] %]

Mesures temporelles dintermodulation (mode automatique)

Optimisation harmonique temperelle (Source & Charge) (manuel)

Mesures ternporelles dintermodulation (mode manuel)

Optimisation harmonigue temparelle (Source & Charge) (mode autamatique)
Optimisation harmonigue tremporelle (Source & Charge) (mode manuel}
&+ Local User Functions

Optimisation harmenique temporelle (Source & Charge) (automatigue)

Charge constante (manuel) ‘

Charge constante (automatique) ‘

Mesures temporelles dintermodulation (manuel) ‘

Mesures temporelles d'intermodulation (automatique) ‘

Caractérisation temporelle exhaustive (contours + charge constante) l

Ready [veE 2 [FROF [MoD

Figure 111.3-32

Le programme « Optimisation harmonique temporelle (Source & charge) » permet soit
automatiquement, soit manuellement, de rechercher I’optimum de puissance ajoutée et/ou
I’optimum de rendement en puissance ajoutée pour une puissance d’entrée donnée. Cette recherche
peut étre réalisée en utilisant la configuration des « générateurs indépendants » ou la configuration
« boucle active ».

La méthodologie et la procédure de recherche des conditions optimales de fonctionnement
sont les mémes que celles décrites par F. Blache [11].

L algorithme de mesure, dans le cas de recherches automatiques, dispose de tests
permettant de respecter les limites de fonctionnement physique du composant :

% stabilité du composant,
& courant de grille ou courant collecteur maximum

% compression de gain.

- 208 -



Chapitre 3 : Développement de systemes de caractérisation fonctionnelle temporelle.

Dans le cas de recherche en mode manuel, I’utilisateur peut optimiser le fonctionnement du
transistor en visualisant I’évolution des courants et des tensions (dans le domaine temporel) aux
acces du dispositif sous test, en fonction des impedances présentées a son entrée et/ou a sa sortie, a
la fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques.

Ce programme réalise I’acquisition des mesures brutes, les corrige puis les stocke sur le
disque (fichiers avec extension « .cst »)

Le programme « charge constante » autorise la représentation automatique ou manuelle des
caractéristiques de puissance a charge constante d’un dispositif non linéaire. Les informations tirées
de ces caractéristiques (gain petit signal, gain fort signal, compression de puissance, gain complexe
et évolution des formes temporelles des tensions et courants) sont trés précieuses quant a la
validation des modeles. A titre d’exemple, la description détaillée de la «boite noire »
correspondant au programme « charge constante » (mode automatique) est donnée sur la Figure
111.3-33.

Eﬂ HP VEE - Mesues_phasePCpres.vee =
File Edt “iew Debug Flow Device 1/0 Data Display ‘window Help

] 1= = = R e e e B e e Y e = A R e e S

& [E Bl Charge constante (mode automatique)

Start —]' —
[ LireFichcalPhs | CalEr ||—| Set CalErr
Importation des librairies

- = - Set NomFicstock
T Setatt81 GothomFicost | NomFizost ||—/_' T

ModifFicConf StockEntete |
Set Global CONFWIL CONFMES CONFMESDC | clearFicftockage \l
: ChoixTypeDeembeddin
[TInitialisationPhase ‘ I Typ : g ||
[ reglagelmpedanceBoucle I
Q 81 Harm SetAtty1
Until Break 2 Hamm ] |

= )

Courbe Ps=f(Pe) autematique 7 =  fOUI

Break

Polarisation du quadripéle

Connectez e quadripéle

I

Polarisation du quadripole 7 H [foul JCT j
- - L} —

Mesures a charge constante

I
| | GestionFicStockage u

Ready =l EERTT |
Figure 111.3-33
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Le systeme pour ce programme est configuré en « boucle active ». Il gere les opérations

suivantes :

I’importation des librairies des interfaces avec les différents appareils de
mesure,

la lecture du fichier d’étalonnage,

la gestion des fichiers de stockage (nom avec extension «.cst», entétes,
donnees...),

le réglage automatique des impédances de charge aux valeurs désirées a fo, 2fy
et 3f, ou des impedances d’entrée a fo, 2fy (valeurs fixées par le programme
« Optimisation harmonique temporelle (Source & charge) » par exemple),

la polarisation du quadripdle,

la variation du niveau de puissance injectée,

la possibilité d’appliquer une procédure de « deembedding » sur les valeurs
des tensions et courants mesurés dans les plans définis par I’étalonnage
relatif. Cette fonction de deembedding est implantée dans tous les

programmes principaux de caractérisation temporelle en fort signal.

Le programme de « Caractérisation temporelle exhaustive (contours + charge constante) »

est utilisé pour explorer des zones d’impédance importantes :

& autour de I'impédance de désadaptation a la fréquence fondamentale (valeur voisine
de I’'impédance optimale trouvée avec le programme « Optimisation harmonique
temporelle (Source & charge) »),

& sur tout I’abaque de Smith pour les fréquences harmoniques.

Pour chaque impédance, une courbe Ps=f(P¢) est obtenue grace a une routine identique a

celle du programme «charge constante (mode automatique)». Un traitement informatique

particulier de ces fichiers de données (extension « .ctr ») a été développé pour pouvoir tracer des

contours a puissance d’entrée contante et a puissance ajoutée ou puissance de sortie ou rendement

en puissance ajoutée constants [18].
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Le programme « Mesures temporelles d’intermodulation » permet de caracteriser le
composant soit en mode manuel, soit en mode automatique lorsque celui-ci est soumis a une
excitation de type biporteuse. Ces mesures sont réalisées dans un environnement 50 ohms et le
traitement des fichiers de mesure (extension «.im ») permettent de visualiser les déformations de
I’enveloppe des signaux temporels et d’extraire les valeurs des intermodulations d’ordre n (3 a 11) ,
autour de la fréquence fondamentale et des fréquences harmoniques, pour différentes valeurs de
puissance d’entrée des signaux.

Les variations des puissances injectées a I’entrée du dispositif sous test peuvent étre
définies comme suit :

> puissances identiques (& +1% prés) des deux fréquences d’excitation et

variation simultanée des deux puissances :

> variation de la puissance d’une des fréequences d’excitation pendant que la
puissance de la deuxieme fréquence reste fixe : IT

> puissances différentes (-10 dB par exemple) des deux fréquences d’excitation

et variation simultanée des deux puissances : T ]T

La résolution de I’analyseur de réseau vectoriel permet des écarts de fréquence supérieurs a
100 kHz.

Les différentes informations apportées par ces mesures sont tres intéressantes dans le cadre
de la validation des méthodes d’analyse des circuits non linéaires fondées sur les techniques du

transitoire d’enveloppe ou sur celles des séries de Volterra a noyaux dynamiques.

Tous ces programmes permettent la visualisation en temps réel de I’évolution des
performances des dispositifs sous test (tensions et courants, puissances, rendements, impédances) en
fonction des conditions d’excitation. La figure 111.3-34 représente un exemple d’affichage lors d’une

caractérisation d’un transistor avec le programme « charge constante (mode automatique) ».
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File Edit Yiew Debuy Flow Device /O Data Digplay Window Help
i =2 = = R T I I e s R = s e T el P R

Mesures i charge constante
RANSISTOR : FET THOMSON MESFET 8x100um transistor nd Rent=4 Rsort

o | Bl @]

180 ~|8 Eo
Ps (mV¥) o PAE (%)
20/ (o 10/
Ps = f{Pe) Time 0.2n/ Time 0.2n/
PAE =f(Pe)
SRR
0 1.2n
5 Time 0.2n/ Time 0.2nf
FREQUENCE {Hz) | Pe (mW) | Ps (mW) | Pajl (mW) |
1.80E9 +| |6.089 173.2 167.14
3.60E9 0.1365 1.53
5.40E9 1.803 1.82
7.20E9 GAIN (dB) 1.518 1.56
9.00E9 -] [14.54 2.695m 0.01
lentrée (m&) | Ventrée (v} | s -
50m 2150 REND Paj (%) | REND sortie (%) |
7.1 79.88
Isortie (mA) | Vsortie (V) |
37.02 5.85
Gamma_ch | Zch (ohms) |
Cer(D.5485, ¢-42.01) Center: (0, @0) {0.381, £31.66) | {86.1, 40.3) <
Ref Radius:1 (0.971, @164.4) (0.75, 6.83)
(0.1179, 221.32) (62.1, 5.4)
(0.1055, 398.43) (47.4, 10)
(0.1584, 3-12.79) ~|(68.1, -4.9) -

Figure 111.3-34

111.3.6.4 Fichiers de mesure.
Quel que soit le programme de caractérisation employe, les fichiers de mesures (extension
«.CSt», «.ctr», «.im») ont tous le méme format. Le traitement informatique, réalisé a partir de

programmes ecrits en langage C ou par des macros définies sous Excel, s’en trouve facilité.

La figure 111.3-35 montre un exemple de fichiers de mesures avec deux points mesures.
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11
11
11
11
11
10
10
10
10
10

#NOM DU FICHIER CONTENANT LES POINTS DE MESURE : ,,/FICMES/THOMSON/CEPD827/Q28_1,43_8_B_2,3GHz_Zchoptfo,cst
#TRANSISTOR : BIPOLAIRE THOMSON HBT CEPD827 tr,Q28

#Classe de fonctionnement : B

#Frequence de travail : 2,3 GHz  Plans d'etude : Puce

#Vbe0 = 1,43V Vce0 =8 V Ib0 = 1 mA Ic0 = 22 mA

#DATE DE LA MANIPULATION : Wed 29/Apr/1998 18:55:24

#PsyntheWILTRON(dBm) : 8

#Rent(ohms) : 22,73 Rsort(ohms) : 2,2

#Attl(dB) Att2(dB) Posdps lent(mA) Isort(mA) Vent(V) Vsort(V) al(RI) bl(RI) a2(RI) b2(RI) blal(RI) b2al(RI) bla2(RI) b2a2(Rl)
#GammaSource(fo) = 0,105  0,0293  2fo=> (0,0269, -0,189) 3fo=> (-0,0365, -0,0138)

#Nombre de frequences traitees : 5 et d*harmoniques : 5

#Nombre de points mesurés : 12

3

3
3
3
3
3
3
3
3
3

1000 0,0045 0,0825 1,327 7,754 10,2065 0,0000 -0,1989 0,0270 -0,2038 -0,2880 0,2706 10,4893 -0,964 0,131 1,311 2,370 0,263 -0,504 -1,571 -0,175
1000 0,0045 0,0825 1,327 7,754 -0,0025 -0,0001 0,0040 -0,0123 -0,0026 -0,0044 -0,0070 -0,0552 -1,473 4,912 3,285 21,799 1,656 1901 9,766 4,518
1000 0,0045 0,0825 1,327 7,754 10,0014 0,0000 0,0032 -0,0027 0,0014 0,0028 0,0077 -0,0219 2,240 -2,051 5,095 -16,136 -0,319 -1,276 -5,059 -5,204
1000 0,0045 0,0825 1,327 7,754 10,0001 -0,0004 0,0023 0,0001 0,0020 0,0000 0,0036 -0,0060 1,204 5903 17,550 5,779 1,170 0,055 1,914 -3,049
1000 0,0045 0,0825 1,327 7,754 10,0001 -0,0001 0,0006 -0,0002 -0,0004 -0,0001 0,0002 -0,0035 2,787 3263 21,506 -5958 -1,343 1,137 2,535 9,459
1000 0,0051 0,0919 1,314 7,733 10,2318 0,0000 -0,2233 0,0307 -0,2314 -0,3201 10,3065 0,5506 -0,963 0,132 1,322 2,375 0,268 -0,504 -1,583 -0,186
1000 0,0051 0,0919 1,314 7,733 -0,0029 -0,0001 0,0045 -0,0140 -0,0030 -0,0049 -0,0085 -0,0619 -1,480 4,926 3,366 21,549 1,659 1960 9,800 4,484
1000 0,0051 0,0919 1,314 7,733 0,0016 0,0001 0,0037 -0,0032 0,0016 0,0033 0,0091 -0,0250 2,230 -2,0563 5,167 -15,661 -0,333 -1,284 -4,956 -5,182
1000 0,0051 0,0919 1,314 7,733 10,0001 -0,0004 0,0027 0,0001 0,0022 0,0000 0,0043 -0,0068 1,262 5961 16,992 5484 1273 0,044 1,915 -2,972
1000 0,0051 0,0919 1,314 7,733 10,0001 -0,0002 0,0007 -0,0003 -0,0004 -0,0002 0,0004 -0,0039 2,832 3,103 22,857 -5865 -1,175 1282 2,606 9,184

Figure 111.3-35

Les fichiers de stockage des points de mesure sont constitués d’une entéte puis d’une suite

de points de mesure.

L’entéte contient :

- le nom du fichier source,

- I’identification du transistor (marque, nom, type de composant),

- la classe de fonctionnement,

- les fréquences d’excitation, le plan d’étude,

- le point de polarisation,

- la date de manipulation,

- la puissance du synthétiseur utilisée pour I’étalonnage absolu en phase et les
mesures,

- les résistances d’entrée et de sortie des circuits de polarisation,

- une ligne de commentaire sur les données mesurées,

- les impédances présentées a I’entrée du transistor par le banc de mesure,

- le nombre de fréquence traitées et le nombre d”harmoniques (exemple dans le
cas de la mesure d’intermodulation d’ordre 7 : «#Nombre de fréquences
traitées : 38 et d’harmoniques : 5 »),

- le nombre de points mesurés.

Les données sont toujours stockées dans le méme ordre (une ligne correspondant a une

fréquence) :
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- position de I’atténuateur de la voie 1,

- position de I’atténuateur de la voie 2,

- position du déphaseur de la voie 2,

- valeur du courant continu d’entrée lent,

- valeur de la tension continue d’entrée Vept,

- valeur du courant continu de sortie lsor,

- valeur de la tension continue de sortie Vo,

- parties réelle et imaginaire de I’onde de puissance mesurée et corrigée Asp,
- parties réelle et imaginaire de I’onde de puissance mesurée et corrigée Bip,
- parties réelle et imaginaire de I’onde de puissance mesurée et corrigée Axp,

- parties réelle et imaginaire de I’onde de puissance mesurée et corrigée Bp,

- parties réelle et imaginaire du rapport d’onde mesuré et corrigé —2
D

>

- parties réelle et imaginaire du rapport d’onde mesuré et corrigé —=2,

- parties réelle et imaginaire du rapport d’onde mesuré et corrigé ,

- parties réelle et imaginaire du rapport d’onde mesuré et corrigé ,

Les tensions et courants complexes sont alors calculés a partir des formules suivantes :

Tension d’entrée : V,(f) =[A (f) + By (F)Z, 111.3-73

Courant d’entrée : IL(f)= A (F) =By (F) 11.3-74
JZ,

Tension de sortie : V,(f) = [AZD(fi) + BZD(fi)]\/Z_0 111.3-75

Courant de sortie : I.(f,) = (Ao (1) = Boo (F) 111.3-76

7z

Les formes temporelles des tensions et courants aux acces du dispositif ve(t), ie(t), vs(t) et

is(t) sont obtenues par sommation (série de FOURIER) :

N
Tension d’entrée : V(1) = D |V, (f)| cos(2rif t + Arg[V, (f,)]) 1.3-77
i=1
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Courant d’entrée : i, (t) = ZN:|Ie(fi)| cos(2mif,t + Arg[l, (f,)]) 111.3-78
i=1

Tension de sortie : v (t) = ZN:|VS (f,)| cos(2rif;t + Arg[V.(f)]) 11.3-79
i=1

Courant de sortie : i, (t) = i|ls(fi)| cos(2mif,t + Arg[l,(f)]) 111.3-80
i=1

A partir de ce fichier de données, tous les parametres nécessaires a la caractérisation du

quadripdle aux différentes fréquences mesurées peuvent étre calculés :

la puissance d’entrée : P, (f.) =%hA1D () - [Buo ] =%D[vl(fi)|; @),

- lapuissance de sortie : P(f,) = —%hAZD(fi)F —|BZD(fi)|2] - —%D[v2 (FICE)]

- la puissance ajoutee : P, (f;) = P, (f;) = P.(f;)

- la puissance d’alimentation : Py =V, 1., + Vil

ent "ent sort " sort ?
- legainen puissance : G, (f,) = P, (f;) |
P (f;)
. . P, (f.)
. le rendement en puissance ajouteée : Ny (f)= . '
DC
1+81D7(fi)

Ap(f) _ V()
1- Bo(f) 1.(f)
AlD (fl)
1+ AZD(fi)
- I’impédance de charge : Z, (f;) = Z, Bpo(f) __ V() avec Zo=50Q,
1_A2D(fi) 1,(f.)
BZD(fi)

- I’impédance d’entrée : Z (f;) = Z, avec Zo=50Q,

- I’intermodulation d’ordre n (dans le cas de mesures en biporteuse) :
IM,, =P (f1) +P (f1) - P (pf1 - qu) - P (pfz - qf1)
avec (p,q,n) ON et p+g=netp#q
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111.4 CONCLUSION.

Ce chapitre a consisté a décrire deux systemes de caractérisation multiharmonique fort

signal dans le domaine temporel.

La premiére partie a été dédiée a la description d’un banc de mesure fondé sur I’utilisation
d’un systeme de mesure de réseau non linéaire (NNMS) développé par Hewlett-Packard. La
premiere étape de cette these a tout d’abord consisté a associer cet appareil de mesure avec

I’environnement charge active multiharmonique développé a I’'l.R.C.O.M. de LIMOGES.

Quant a la deuxieme partie, elle est consacree a la présentation détaillée du systeme de
mesure mis au point dans le laboratoire « Circuits et sous ensembles non linéaires hautes
fréquences » de I’l.R.C.O0.M. de LIMOGES. Ce systeme construit a partir d’un analyseur de réseau
vectoriel conventionnel réalise des acquisitions séquentielles (fréquence par fréquence) de rapports
d’ondes de puissance alors que le NNMS effectue des acquisitions simultanées des spectres des
ondes de puissance. Le principe de la boucle active a été utilisé pour pouvoir réaliser des mesures de
type « Load-pull » et « Source-pull ». Le banc de mesure complet permet donc de visualiser en
temps réel I’évolution des tensions et courants aux acces des dispositifs sous test en fonction des

impédances présentées a leur entrée et a leur sortie.

Les systemes de mesure des formes d’ondes temporelles constituent une avancée tres
importante dans le domaine des microondes. Ils permettent de contribuer a :

- une validation fine des modeles,

- une optimisation visuelle des classes de fonctionnement,

- une application intéressante pour des tests de fiabilité (conduction de grille,
courant d’avalanche),

- un point de départ pour la caractérisation de dispositifs non linéaires soumis a
des signaux d’excitation plus complexes (multiporteuses, signaux
impulsionnels).

Les résultats expérimentaux présentés dans le dernier chapitre vont confirmer I’intérét

primordial de I’utilisation de tels systemes.
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1IV.1 INTRODUCTION.

L’objet de ce chapitre est de présenter des résultats expérimentaux obtenus d’une part avec

le systeme d’analyse de réseau vectoriel modifié et, d’autre part, avec le systeme de mesure de

réseau non linéaire (NNMS).

Il ne s’agit cependant pas de donner un catalogue de resultats mais de mettre en évidence,

par des exemples significatifs de caractérisation, les possibilités et les capacités des deux bancs de

mesure.

Les deux applications majeures rapportées ici concernent :

>

des optimisations visuelles du fonctionnement de transistors microondes
(transistors a effet de champ, TEC, ou transistors bipolaires a hétérojonctions,
TBH) soumis a des signaux d’excitation simples (porteuses pures). Les
résultats de ces mesures sont utilisés pour évaluer les performances des
transistors et pour valider les modéles qui leur sont associés et qui sont
implantés dans les logiciels de conception assistée par ordinateur des circuits
microondes,

des caractérisations de transistors (TEC et TBH) soumis a des excitations plus
complexes de type biporteuse. Les mesures devraient permettre dans ce cas
d’affiner encore un peu plus les modeéles et de valider les méthodes d’analyse
des circuits non linéaires (technique du transitoire d’enveloppe et des séries

de Volterra a noyaux dynamiques).
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1IV.2 CARACTERISATION FONCTIONNELLE DANS LE DOMAINE TEMPOREL
DE TRANSISTORS SOUMIS A DES EXCITATIONS SIMPLES : PORTEUSES
PURES.

1V.2.1 APPLICATION A LA SIMULATION EXPERIMENTALE DES CLASSES DE

FONCTIONNEMENT A HAUT RENDEMENT.

Ce paragraphe a pour objectif de confirmer les conclusions principales du premier chapitre
en ce qui concerne les classes de fonctionnement a haut rendement, par des résultats expérimentaux
obtenus sur des transistors de moyenne puissance (<1 Watt), issus de la filiere HPO7 de la fonderie
THOMSON, destinés aux radiocommunications mobiles :

- transistor MESFET, de développement de grille 8x100um,
- transistor MESFET, de développement de grille 8x75um.

Le transistor MESFET, de développement de grille 8x100um est monté sur alumine
WILTRON pour étre caractérisé a I’aide du support de test UTF WILTRON 3680 K (Annexe 3),
alors que le transistor MESFET, de développement de grille 8x75um est mesuré sur plaque grace a
une station sous pointes.

La recherche des formes d’ondes de tension et de courant optimales correspondant a un
rendement en puissance ajoutée maximal s’effectue pour une polarisation de type classe B :

- Veso=-45V
- Vpso=6V.

La frequence fondamentale choisie pour les caractérisations des deux transistors est égale a
1,8 GHz.

IV.2.1.1.1 Simulation expérimentale d’une classe F.
Le banc de mesure utilisé est celui de la figure 111.3-25 du chapitre précédent. La grille du
transistor MESFET 8x100um est connectée a la voie 1 du banc alors que le drain est relié a la
voie 2 : le transistor fonctionne alors en amplificateur source commune. L’entrée du transistor est

alors excitée par un signal purement sinusoidal (signal incident) dont la puissance varie par pas de
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1 dB. Pour chaque puissance, les amplitudes et les phases absolues de la frequence fondamentale et

des quatre premieres fréquences harmoniques (5 fréquences mesurées : 1,8 ; 3,6 ;5,4 ; 7,2 et 9 GHz)

des ondes de puissances présentes aux acces du dispositif sous test sont determinées. De ces

mesures sont déduites les formes temporelles des tensions et courants extrinséques, comme décrit

au chapitre précedent.

La méthodologie suivie pour optimiser les performances en rendement en puissance

ajoutée a consisté a déterminer successivement les impéedances de charge optimales, a la fréquence

fondamentale, puis a la seconde et a la troisieme fréquence harmonique [1].

Les résultats des optimisations successives a fy ; fo et 2f; ; fo, 2fy et 3f; sont donnés dans le

tableau I1V.2-1.
Optimisation | Pe Ps N | Gain Z(fo) Zcn(fo) Zcn(2f0) Zn(3f0)
(MW (MW | (%) | (dB) Q) Q) Q) Q)
) )
fo 8,3 | 162 | 69 13 | 11,3-j127 85+j40 42+j8 62+j6
(0,94;-42°) | (0,38; 31°)| (0,12; 131°) | (0,12; 27°)
fo, 2fo 9,2 | 177 | 73,7 | 13 | 12,3-j125 85+j40 0,5+j9 62+j6
(0,94; -43°) | (0,38;31°)| (0,98; 160°) | (0,12; 27°)
fo, 2fo, 3fo 91 | 191 | 81 | 13,3 | 11,4-j125 85+j40 0,5+j9 16+j145
(0,94; -43°) | (0,38; 31°)| (0,98; 160°) | (0,98; 19°)
Tableau 1V.2-1

La figure 1V.2-1 montre I’influence de la charge, présentée a chaque harmonique, sur les

performances en puissance ajoutée et en rendement en puissance ajoutée du transistor MESFET

8x100um, en fonction de la puissance d’entrée.
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TRANSISTOR THOMSON MESFET 8x100um

Vi =6V Vi =-45V 1, =0mA I, =0mA (Classe B)
Frequence de travail : 1,8 GHz

90

80

70 4

60

50 4

40

Puissance ajoutée (mW)

30 4

Rendement en puissance ajoutée (%)

20 4

10 4

T T T
0 10 20 30 40 0 10 20 30 40

Pe (mW) Pe (mW)
—— Paj(fo) H3 - @ - Paj(fo) H2 —aA —Paj(fo) H1 \ \ ——Raj(fo) H3 - @ - Raj(fo) H2 —A —Raj(fo) H1

B
E
s £
. s
T T T 0 10 2'0 30 40
0 10 20 30 40 Pe (MW)
Pe (mW)
—l— Pdiss H3 - @ = Pdiss H2 —h — Pdiss H1
[ —m—PdcH3 - ®@- PdcH2 —A—PdcHL |
Conditions de charges : Z.(fo) Z,.(fy) Z.(3f,)
Optim. af, = & = 85+j40Q 42+j8Q 62+j6Q
Optim. & f,, 2f, e @e-  85+j40Q 0,5+j9Q 62+j6Q
Optim. a f,, 2f,, 3f, i 85+j40Q 0,5+j9Q 16+j145Q
Figure IV.2-1

Force est de constater que le rendement en puissance ajoutée varie dans des proportions
importantes en fonction des impédances de charge présentées aux différentes fréquences. En effet,

lorsque la charge a 2f, est optimisée, le rendement en puissance ajoutée augmente de 4,7 points
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consécutivement a une augmentation de la puissance ajoutée et a une diminution simultanée de la
puissance dissipée.

Lorsque la composante harmonique 3 est, a son tour, chargée sur I’impédance optimale, le
rendement augmente une nouvelle fois de 7,3 points. Il évolue finalement de 73,7% a 81 % a cause
d’une forte augmentation de la puissance ajoutée liée a une diminution de la puissance dissipée.

Les courbes de puissances dissipées passent par des minima locaux qui correspondent aux
optima de rendement en puissance ajoutee.

L’influence de la charge présentée a chaque harmonique est aussi perceptible sur
I’évolution des formes temporelles des tensions et courants ainsi que sur le cycle de charge du
transistor.

Ainsi, la figure 1V.2-2 représente, pour une puissance d’entrée correspondant au maximum
de rendement en puissance ajoutée, les formes des tensions et courants extrinséques aux acces du
transistor MESFET 8x100um lorsque la charge a la fréquence fondamentale f, est optimisée et
lorsque les composantes harmoniques sont chargées sur 50 ohms.

Une premiére remarque s’impose en ce qui concerne la pureté spectrale de la tension

d’entrée Vgs(t) qui est une sinusoide parfaite.

TRANSISTOR THOMSON MESFET 8x100um oo } — — s T
Vo =6V Vo =45V 13, = 0 mA Iy = 0 mA wol N __ N __ /] |
(Classe B) " !

Fréquence de travail : 1,8 GHz o ’: - J‘ Vi ‘L ’:’ s l‘ :

t

|

SRR i e I e T el o el el |
Optimisation des impédances de charge B T/ e S (S A 1
éfo a0l 1o NA o NSl 30 |
| | | | | | -40 |

00 01 02 03 04 06 07 08 09 10 11 00 01 02 03 04 06 07 08 09 10 11

1g(t) (mA)

Vos(t) (V)

— 41 _L_ -

1d(t) (mA)

Vds(t) (V)

P, = 8,33 mw
P(f)= 16207 mw
N, 69,01 % .
Gp= 12,89 dB z
YT T T T Ze= 113 Q-j 127,1Q| ®
0 Z.(f)= 86,2 Q+j 400 Q
0 10 2 ® o | | z,f)= 423 Q+j 720
Pe (mW) Z,(3f)= 617 Q+j 56Q
—B—Raj(fo) H3 - ® - Raj(fo) H2 —aA —Raj(fo) H1 \ Vs (v)

- _n

Figure 1V.2-2
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En revanche, I’observation des tensions et courants de sortie ainsi que du courant d’entrée

prouve le comportement non linéaire du transistor. En particulier, un phénomene de saturation du

courant de sortie peut étre note.

La figure 1V.2-3 représente, quant a elle, les formes des tensions et courants extrinséques
aux acces du transistor MESFET 8x100um lorsque la charge a la fréquence fondamentale f, est
fixée a sa valeur optimale trouvée précédemment et lorsque I’impédance de charge a la seconde
fréquence harmonique est optimale. Les tensions et les courants traces sur cette figure correspondent

au maximum de rendement des courbes de rendement en puissance ajoutée en fonction de la

puissance d’entrée.

_
TRANSISTOR THOMSON MESFET 8x100pm
Vg0 =6V Vo =-45V Iy = 0mA Iyo =0 mA
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Fréquence de travail : 1,8 GHz
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Il est a noter I’évolution remarquable de la tension de sortie par rapport a la figure 1V.2-2 :
bien qu’elle ne soit pas encore totalement « carrée », sa valeur maximale a augmenté de plus de

1 Volt. Cette augmentation tres visible sur le cycle de charge donne lieu a une augmentation

Figure IV.2-3
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sensible de la puissance de sortie, alors que la puissance consommeée reste stable. Par consequent, la
conjugaison de ces deux phénoménes conduit a une forte amélioration du rendement en puissance

ajoutée.

La figure IV.2-4 représente finalement les formes des tensions et courants extrinséques aux
accés du transistor MESFET 8x100um lorsque les charges aux trois premiéres fréquences sont
optimisées et pour une puissance d’entrée correspondant au rendement en puissance ajoutée optimal
égal a 81 %. Cette valeur constitue, a notre connaissance, I’état de I’art en ce qui concerne ce type
de composants.

Les formes des tensions et courants de sortie du transistor correspondent, dans ce cas, a un
fonctionnement de type classe F : tension de sortie quasi carrée associée a un courant de sortie

impulsionnel.

TRANSISTOR THOMSON MESFET 8x100pum
Viso =6V Vo =-45V lgo =0 MA 15 =0 mA

04+ — - — — —
(Classe B) WL
Fréquence de travail : 1,8 GHz - _

Vs(t) (v)

Optimisation des impédances de charge
af,, 2f,, 3f,

Ig(t) (mA)
[}
[
[
I

Sk il el et s Sl it il 1

00 01 02 03 04 06 07 08 09 10 11 00 01 02 03 04 06 07 08 09 10 11

Temps (ns) Temps (ns)

Vds(t) (V)

>
a\

00 01 02 03 04 06 07 08 09 10 11

Temps (ns) Temps (ns)

- P,= 9,12 mw
P(f)= 191,82 mw
& 20 4 | N~ 81,05 % z
I Gp= 13,23 dB £
1 | Ze= 11,43 Q+j -1250Q | ©
0 : : ! z.(f)= 8566 Q+j 40,4 Q
0 1 » 0 a0 Z.(2f)= 048 Q+j 72Q
e (mw) Z,.(3f)= 16,26 Q+j 1455Q
—l—Raj(fo) H3 - @ - Raj(fo) H2 —4 — Raj(fo) H1 ‘ Vds (V)
\ J
Figure IV.2-4

La recherche des impédances de charge a 2f, et 3f; permet de former de maniére optimale

la combinaison du courant et de la tension de sortie extrinseques du transistor Cette observation
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avait déja éte faite lors de I’optimisation des impédances de charge d’un transistor MESFET a I’aide
d’un simulateur load-pull [2]. Pour la premiére fois, une caractérisation expérimentale, dans le
domaine temporel et aux fréquences microondes, a permis de Vérifier des résultats observés en
simulation par les ingénieurs de conception.

Ces derniers, comme cela a été vu dans le premier chapitre, ont un besoin primordial de
modeéles non linéaires trés fiables de composants radiofréquences et microondes. Les mesures

précédentes ont aidé a la validation d’un modele non linéaire du transistor MESFET 8x100um.

IV.2.1.1.2 Application a la validation des modeles non linéaires.

Une des applications majeures de ce systeme de mesure consiste donc a valider les modéles
développés pour la conception assistee par ordinateur. Dans ce cadre, il est intéressant de comparer
les résultats expérimentaux et les résultats issus de la simulation en ce qui concerne les classes de
fonctionnement a trés haut rendement.

L’extraction du modele non linéaire du composant MESFET 8x100um a été réalisée grace
a des mesures en impulsions, décrites au chapitre |.

La topologie du schéma électrique équivalent du transistor est représentée sur la
figure IV.2-5. Les caractéristiques statiques (V) et les parametres [S] ont permis de déterminer les

différentes valeurs des éléments de cette topologie.

Lg Rs Ioe
Grie WA @ WVW_‘
Vesi| 1/~ —_— v Cep
%W_ — Cos lbs =T Dsi
% _@_ - i %

Rs
LS
Source.
m

Figure IV.2-5

® Source
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Quatre non-linéarités ont été prises en considération [3] : la diode d’entrée, la modélisation
de la source de courant drain-source (de type Tajima [4]), le courant d’avalanche ainsi que la
capacité Cgs. Le reste des éléments (Cep, Cps, R) et 1) a des valeurs fixes.

Les éléments extrinseques du circuit équivalent ont été extraits a partir des mesures de
parametres [S] «a froid » (Vgs =0 V, Vps = 0 V) [5], pour des fréquences de 1 a 20 GHz, de telle

sorte que les valeurs suivantes ont été déterminées :

Ly = 286 pH Rg=05Q
Ls=8pH Rs=09Q
Lg = 281 pH Ry=09Q

Les éléments intrinséques sont obtenus par la méthode analytique directe [6] a partir des
parametres Y intrinséques deduits de la mesure des parameétres [S] au point de fonctionnement. Les
caractéristiques suivantes ont alors été trouvées :

Cys_lincaire = 622,7 fF Cqa = 88,95 fF
Cpy = 184,8 fF Cpa = 87,29 fF

Cus = 159,75 fF
R =10,79 Q

Le modele complet a ensuite eété implanté dans le simulateur commercial d’équilibrage
harmonique MDS.

Deux types de simulations ont alors été réalisés et conduisent aux mémes résultats.

La premiére simulation a consisté a imposer les mémes conditions de fermetures (aux trois
premiéres fréquences harmoniques) que celles utilisées lors de la caractérisation expérimentale.

La seconde utilise la «technique des générateurs de substitution » pour trouver les
impédances de charge optimales aux trois premiéres fréquences harmoniques conduisant a un
maximum de rendement en puissance ajoutée. Les résultats de cette simulation ont permis de

déterminer les impédances suivantes :

Zen(fo) (Q)

Zen(2f0) (Q)

Zen(3f0) (Q)

Optimisation 84+j40 0,0+j0,0 14+j140
Mesures 85+j40 0,5+)9 16+j145
Tableau IV.2-2
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La similitude des résultats obtenus entre la caractérisation et la simulation par la
«technique des générateurs de substitution » est une premiére confirmation de la validité du
modele.

Pour une validation plus complete, une comparaison des formes temporelles des tensions et
courants extrinseques simulés et mesurés est nécessaire. La figure 1V.2-6 rend compte des résultats

de simulation et de caractérisation pour les optima de rendement en puissance ajoutée.

TRANSISTOR THOMSON MESFET 8x100pum
Viso =6V Vo =45V I35 = 0 MA Iy, = 0 mA (Classe B)
Fréquence de travail : 1,8 GHz
Comparaison des résultats isssus de la mesure et de la simulation

Vas(t) (V)

0,0 0,1 0,2 03 0,4 0,6 0,7 0,8 0,9 1,0 1,1 0,0 0,1 02 03 0,4 0,6 0,7 08 09 1,0 11

Temps (ns) Temps (ns)

——Vgs mesuré - 8 - Vgs simulé Igs mesuré = & = Igs simulé

2 —r
0.0 01 02 03 04 06 07 08 09 10 11 0,0 0,1 0.2 03 04 0,6 0,7 08 09 1,0 11

Temps (ns) Temps (ns)

Vds mesuré = @ = Vds simulé —— Id mesuré - & - 1d simulé

140
120 448
100 4
80 4
60 4

S
E 404
2 204
0
20
40
-60
0,0 2,0 4,0 6,0 8,0 10,0 12,0 14,0
Vds (V)
P.| Ps | n; | Gp Ze Z(f) | Zg(2F) | Z,(31)
mwW| mW | % | dB Q Q Q Q
SIMULATION 11,3| 190 | 78,6 |12,2 | 18,9-j122 |86+j40 | 0,5+j7,2 | 16+j145
MESURE 9,12| 192 | 81 |13,2 | 11,5-j125 | 86+j40 | 0,5+j7,2 | 16+j145
Figure 1V.2-6
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Le tres bon accord observé entre les mesures et la simulation, tant au niveau des formes
d’ondes des tensions et courants, du cycle de charge qu’a celui des performances en puissance, met
en évidence la validité du modéle non linéaire du transistor MESFET 8x100um. Les différences les
plus importantes apparaissent pour les formes d’ondes de la tension et du courant d’entrée. Cette
difféerence est aussi lisible dans les valeurs de I’impédance d’entrée et de la puissance d’entrée qui
entraine le faible écart entre les rendements en puissance ajoutée. Il est probable que cette disparité
provient du fait que le modéle utilise ne tient pas compte des effets de piege et des effets

thermiques.

IV.2.1.2.1 Application a la simulation expérimentale d’une classe F et a la
validation expérimentale des modeles non linéaires.

Le méme type de caractérisation expérimentale a été réalisé a I’aide du banc de mesure
décrit sur la figure 111.2-18 du chapitre précédent. La différence essentielle avec le premier
paragraphe porte sur le systeme de mesure utilisé (NNMS) et sur le composant mesuré, puisqu’il
s’agit d’un transistor de la fonderie THOMSON MESFET 8x75um (filiere HPO7). Ce transistor est
monté sur « plaque » et les mesures sont réalisées avec une station sous pointes. Le systeme est
configuré pour déterminer les amplitudes et les phases absolues des 9 premiéres composantes
harmoniques des tensions et courants aux accés du dispositif sous test.

La figure 1VV.2-7 montre I’évolution des performances en puissance ajoutée et en rendement
en puissance ajoutée associés aux puissances d’alimentation et aux puissances dissipées du
transistor MESFET 8x75um en fonction de la puissance d’entrée. La superposition des courbes pour
différentes impédances présentées en sortie du transistor aux fréquences 2f, et 3f, prouvent, la
encore, le réle prépondérant des frequences harmoniques sur les performances du transistor, en
particulier sur le rendement en puissance ajoutée, comme indiqué sur le tableau IV.2-3.

Une augmentation de 10 points sur les valeurs de rendement en puissance ajoutée est
obtenue lorsque les charges aux fréguences harmoniques sont optimisées. Les raisons de cette

amélioration par rapport a des impédances de 50 ohms a 2f, et 3fy restent identiques a celles
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présentées pour le MESFET 8x100um. La valeur finale de 84 % constitue I’état de I’art pour les

transistors MESFET 8x75um.

Optimisation | Pe Ps N | Gain Zn(fo) Zcn(2f0) Zn(3f0)
(MW [(mW | (%) | (dB) (Q) (Q) (Q)
) )
fo 6,5 | 129 | 74 13 129+j74 50 50
fo, 2fo 43 | 120 | 78 | 144 | 129+j74 1-j3 50
fo, 2fo, 3o 65 | 133 | 84 | 131 129+j74 1-j3 21+j96
Tableau 1V.2-3
TRANSISTOR THOMSON MESFET 8X75um
Vio=6V V=44V Iyo=7mA I, =0mA (Classe B)
Fréquence de travail : 1,8 GHz
Zp(fo) = (130+j72) Q
14':' T T T
1 b 1
i
2 & £ 18 60 | P 1
;’ ﬁ':l ;“ -1 E 4|:| | _
Toal | &
0 .
pull s .
0 56 7 " ¢ 7
160 F - T . an
_1do} ol
% R g a5
~ 1or E =
£ sop g 25
i ol
M s L
A 4 S T R - B S S A
Pe (mW) Pe (mW)
Impédances de charge aux fréquences harmoniques
Z,(2f,)=50 Q Z,(2f)=(1-j2,8) Q Z,.(2f,)=(1-j2,8) Q
1 Z,,(3f,)=50 Q TT1 Z,3f)=50Q 1 Z,(3f)=(20-j97) Q

Figure 1V.2-7
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Le comportement non linéaire du composant est mis en évidence sur la figure 1V.2-8 qui
représente I’évolution des formes temporelles des tensions et courants de drain extrinséques en
fonction de la puissance d’entrée, pour un fonctionnement de type classe F du transistor MESFET

8X75um.

MESFET THOMSCON HPO7 (8*75 wm) de développement de grille

f, =1.80 GHz; vgsu= —44% ; Idsu =7ma | Vo, =6V

Zloadifo) = (130 +j72) 0
clagsa F

Tension de Drain - Courant de Drain

Figure I1V.2-8

Pour de faibles puissances du signal d’excitation, la tension de drain est quasi sinusoidale,
ce qui correspond a un fonctionnement quasi linéaire du transistor. En revanche a fort signal, les
tensions et courants de drain correspondent aux définitions d’un fonctionnement en classe F et sont
représentatifs de la saturation du transistor (tension de drain écrétée, quasi carrée et courant de drain

trés distordu).

De méme que pour le transistor MESFET 8x100um, ces mesures ont permis de Vérifier la
validité du modele non linéaire associé au transistor MESFET 8x75um. La topologie utilisée est

identique a celle présentée sur la figure 1V.2-5.

La figure 1V.2-9 permet une comparaison des résultats issus de la simulation utilisant le

modele non linéaire complet implanté dans MDS avec ceux obtenus lors de la caractérisation
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expérimentale. Elle représente les tensions et les courants extrinseques aux acces du transistor
MESFET 8x75um pour une puissance d’entrée correspondant a I’optimum de rendement en

puissance ajoutée mesuré et simulé.

TRANSISTOR THOMSON MESFET 8x75um
Vi =6V Vyo=-44V  lgu=TmA I =0mA (Classe B)
Fréquence de travail : 1,8 GHz
Comparaison des résultats isssus de la mesure et de la simulation

0.04
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—001}

oozt

—00zl
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1t
_at
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-4
-84
s
7t
-8l
—al
-10

{t) - (Amp)

vgs(t) -(Volts)

Igs

0355 i1
Temps (ns)

vils(t)-(Volt)

0555 i
Temps (ns) Temps (ns)

— Esures = = Simulaton

P.| Ps | n; | Gp Zy(f)  |1Za(2f) | Z(3F))
mwW| mW | % |dB Q Q Q

SIMULATION 45 118 | 79 14,2 123+j72 2-j4 21-j96
MESURE 4,5 128 | 84 |145 123+j72 2-j4 21-j96
Figure 1V.2-9

Dans ce cas aussi, un bon accord est observe entre les formes d’ondes des tensions et
courants mesurés et simulés. En conséquence, le modéle non linéaire du transistor MESFET
8x75um, qui comme le précédent ne prend pas en compte les effets de piege et les effets

thermiques, est validé par cette caractérisation temporelle en fort signal.
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1V.2.2 APPLICATION A LA SIMULATION EXPERIMENTALE D’UN DOUBLEUR DE

FREQUENCE.

Dans le premier chapitre de cette thése, un exemple de conception de doubleur de
fréquence a été donne. Ce paragraphe a pour but d’en illustrer les principaux résultats et principes.

Un transistor bipolaire a hétérojonction (TBH) issu de la filiere HBT de la fonderie
THOMSON est utilisé pour cette démonstration. Ce transistor, appelé CED824, comporte 8 doigts
d’émetteur de 4x40pm? 11 est monté sur alumine WILTRON pour étre caractérisé a I’aide du
support de test UTF WILTRON 3680 K (Annexe 3).

Le banc de mesure utilisé est représenté sur la figure 1V.2-10. Il associe le systeme
d’analyse de réseau vectoriel modifié WILTRON W360PS20A avec I’environnement de type load-
pull développé a I’l.R.C.0.M. de LIMOGES [7]. A ce banc, a été ajoutée une boucle supplémentaire
sur la voie 1 permettant de réaliser des mesures de type « source-pull » [8].

Cette boucle permet de contréler I’impédance présentée a I’entrée du transistor a la seconde
fréquence harmonique, 2f,.

Dans le chapitre I, la fréquence de sortie du doubleur était égale a 38 GHz. Le matériel
nécessaire pour une caractérisation expérimentale a cette fréquence n’était pas disponible dans le
laboratoire. Pour démontrer les capacités du banc de mesure mis en place au cours de cette these, la
fréquence d’excitation du TBH est donc fixée a 1,2 GHz.

Il est évident que réaliser un doubleur a des fréquences aussi basses ne présente que peu
d’intérét. L’objectif est ici de Vvérifier quelques principes de conception pour les multiplieurs de
fréquences. Les résultats présentés dans ce paragraphe pour des fréquences basses peuvent étre
généralisés a des fréquences beaucoup plus hautes.

Dans un premier temps, la boucle présente sur la voie 1 du banc de mesure est éteinte.
L’impédance présentée a I’entrée du transistor TBH CED824, a la seconde fréquence harmonique
2fo, est alors celle du circulateur place avant le té de polarisation, soit un coefficient de réflexion

égal & [ source (2f0)=0,26€71%",
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Figure 1V.2-10

Les impédances de charge sont optimisées a I’aide des boucles actives placees sur la voie 2
du banc de mesure de telle sorte qu’elles soient égales a :
- une impédance proche du court-circuit a la fréquence fondamentale fo=1,2GHz,
- I’impédance optimale a la seconde fréquence harmonique 2f,=2,4GHz pour
obtenir un maximum de puissance de sortie,
- I’impédance optimale a la troisieme fréquence harmonique 3fy=3,6GHz pour

obtenir un maximum de puissance de sortie a 2f,=2,4GHz.
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Les tensions et les courants extrinseques (prenant en compte les cinq premiéres
composantes spectrales) présents aux accés du TBH CED824 et le cycle de charge associé sont

représentes sur la figure 1V.2-11.

Doubleur de fréquence
avec une impédance de source proche de 50 Q a 2f,
Courants et Tensions extrinseques d 'un TBH CED824
(Mpeo =135V V=6V 1 =2mA I,=12mA) f;=12GHz
Vbe Ib
2,0 T T T T T T T 0,055 T T T T T
151 ) : I I : | I 0041 K- - ——————— 77 N T
s 1 o \ B PN B o\ -/
sl NS NS S \ /f\ /f
w] 0V :\/ ]| e N N
15 : : : : : : : -0,027 : : : : :
00 02 03 05 07 08 10 12 13 15 17 00 02 03 05 07 08 10 12 13 15 17
Temps (ns) Temps (ns)
Vce Ic
10 0,50
g - 0,40 -
S 6 g ]
2 —~ 020 1
s 5 0104
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0 T T T T T T T T T T -0,10
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P.(f,) = 9,70 mW Cycle de Vchrargéréxtrinséque
P.(2f,) =29,67 mw o | ‘
Ge =485d8 o
rsource(Zfo) = 0126 eXp(J -128° ) Sg/ 0.20 4
Z(f) =27,35- j24,7Q 0,10 4
z,.(f) =1,12+j0,3Q o
. 0,1
Zch(ZfO) :28’14+J_ 45’3 Q 0,0 2,0 4,0 6,0 8,0 10,0
Zch(gfo) :41,64+j 2,7Q Vee (V)

Figure IV.2-11

Le cycle de charge ainsi que la tension de sortie sont caractéristiques d’un fonctionnement

de type doubleur de fréquence du transistor. Toutefois, les excursions en tension Vce et en courant
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Ic sont relativement réduites, ce qui conduit a une puissance de sortie a 2f, assez faible : 30 mw. Il
en va de méme pour le gain de conversion dont la valeur ne dépasse pas 4,9 dB.

Une remarque supplémentaire concerne I’optimisation de I’impédance de charge au
troisieme harmonique : I’'impédance optimale est tres proche de 50 ohms, bien que tout I’abaque ait
été couvert lors de la caractérisation a cette fréquence. Il est donc possible d’en déduire le rdle peu
important que joue cette composante fréquentielle sur les performances du transistor dans un

fonctionnement en doubleur de fréquence.

Compte tenu du caractere non unilatéral tres marqué des transistors bipolaires a
hétérojonction, les conclusions du chapitre I liées a I’influence de I’impédance de source présentée a

I’entrée du transistor au second harmonique doivent étre particulierement vérifiées.

Afin de confirmer ce résultat, une optimisation de I’impédance de source a été réalisée a
I’aide de la boucle active présente sur la voie 1 du banc de mesure de la figure 1V.2-10. Cette
caractérisation de type « source-pull » a été effectuée avec les impédances de charge fixées lors de la

caractérisation « load-pull » présentée auparavant [9].

La figure 1V.2-12 présente les tensions et courants ainsi que le cycle de charge résultant de
I’optimisation des impédances de charge et de I’impédance de source pour maximiser la puissance
de sortie & 2f, du transistor TBH CED824.

Une augmentation trés importante des excursions des tensions et des courants collecteur
permettent des accroissements importants :
%  de la puissance de sortie qui passe de 30 mW a 153 mW,
& du gain de conversion qui gagne 6,3 dB, passant de 4,9 dB a 11,2.
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Doubleur de fréquence
avec une impédance de source optimisée a 2f,
Courants et Tensions extrinseques d ’'un TBH CED824
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Figure 1V.2-12

Une conclusion s’impose alors : il est nécessaire, pour les ingénieurs de conception qui

désirent réaliser des multiplieurs de fréquence, de prendre en considération non seulement les

impédances placées en sortie des composants mais aussi celles présentées a leur entrée, notamment

celle a la fréguence du signal de sortie du multiplieur.
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L impédance de source optimale trouvée lors de I’optimisation du transistor TBH CED824
n’est pas strictement égale a un court-circuit. En effet, il a été noté lors de la caractérisation
expérimentale que pour des impédances tres proches du court-circuit le TBH CED824 presentait des
risques d’oscillation importants. Ce résultat souligne I’importance, lors de la conception d’un

systeme ou d’un circuit microonde, de réaliser des études de stabilité linéaire et non linéaire.

1IV.3 CARACTERISATION FONCTIONNELLE DANS LE DOMAINE TEMPOREL
DE TRANSISTORS SOUMIS A DES EXCITATIONS COMPLEXES : DEUX
PORTEUSES SYNCHRONES.

Le paragraphe précédent a montré tout I’intérét de caractériser dans le domaine temporel
des composants radiofréquences ou microondes, dans la perspective de valider les modéles non
linéaires qui leur sont associés. Toutefois les modeles présentés ne prenaient pas en compte tous les
phénomenes liés aux constantes de temps thermiques ou aux contantes de temps des effets de piege.

Il s’agit donc maintenant de démontrer

1) la capacité de chacun des deux systemes de mesure, NNMS et WILTRON
W360PS20A, a analyser des signaux complexes issus d’un transistor
microonde soumis a une excitation de type biporteuse,

2) l’intérét de ce type de caractérisation pour une validation plus fine des

modeéles non linéaires des transistors.

1VV.3.1 RESULTATS DE MESURES OBTENUES A L’AIDE DU SYSTEME DE MESURE DE

RESEAU NON LINEAIRE (NNMS).

A I’heure actuelle, I’attention portée aux transistors bipolaires a hétérojonction, dans le
cadre de conception d’amplificateurs de puissance employés dans les systémes de communication
entre mobiles, est de plus en plus grande. En effet, ces transistors se révélent étre tres performants
en terme de rendement en puissance ajoutée [10], méme si leurs caractéristiques sont trés
dépendantes de la température.

Par conséquent les ingénieurs de conception qui souhaitent utiliser des transistors

bipolaires a hétérojonction en CAO doivent béneficier de modéles électrothermiques tres précis.
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Ces modeles doivent notamment inclure des sources de courant convectives et des capacités
variables en fonction de la température.
C’est pourquoi, un effort important a eté developpé ces dernieres années pour valider les

modeles électrothermiques par des mesures « fort signal » innovantes et appropriées.

Le banc de mesure, fondé sur le systeme de mesure de réseau non linéaire (NNMS), est
configuré comme sur la figure 111.2-19 du chapitre précédent. Cette configuration permet d’évaluer

I’intermodulation des transistors [11].

Le transistor bipolaire a hétérojonction mesuré est issu de la filiere HBT de la fonderie
THOMSON. Ce transistor, appelé CED423, comporte 4 doigts d’émetteur de 2x30um?. Sa

caractérisation est faite grace a une station sous pointes.

L’excitation est obtenue en sommant deux signaux sinusoridaux synchrones dont les
fréquences sont séparées de 100 kHz autour d’une fréquence centrale égale a 1,8 GHz. Le transistor
est alors soumis a I’équivalent d’une modulation double bande a porteuse supprimée (DBAPS).

Le TBH CED423 est polarisé en classe B (Vgeg = 1 V et Vcgo = 7 V) et il est chargé par
50 ohms. Le NNMS mesure les amplitudes et les phases absolues des composantes spectrales des
tensions et courants aux acces du transistor, autour des 5 premiéres fréquences harmoniques de
1,8 GHz. Les produits d’intermodulation d’ordre 7 sont pris en compte ; par conséquent, le nombre
total de fréquences mesurées est égal a 38. Les niveaux de puissance des deux signaux sinusoidaux
d’entrée sont identiques et varient dans les mémes proportions.

La figure 1V.3-1 représente les formes temporelles des courants et tensions extrinséques
mesurées a I’entrée et a la sortie du TBH. Pour rendre plus lisible ces graphiques, un traitement
numerique est appliqué pour ne représenter que 10 périodes de la porteuse RF a I’intérieur de la
période du signal d’enveloppe.

Les valeurs de ces deux périodes sont égales a :

- Tre=5,55ns
- Tge=10ps
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courants extrinseques microondes du TDH CED423 et notamment la saturation de la tension Vg et

du courant collecteur. Ces courbes fournissent aussi un contréle visuel des distortions de la porteuse
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et de I’enveloppe des signaux.

modulés en amplitude a porteuse supprimée.

lieu a I’extraction d’un modéle électrothermique comparable a celui présenté dans le premier

Figure 1VV.3-1

Cette derniére figure permet d’observer I’enveloppe des formes temporelles des tensions et

Par ailleurs, il est possible remarquer le déphasage a I’origine, caractéristique des signaux

Les caractérisations convective et hyperfréquence du composant TBH CED423 ont donné

chapitre et dont la topologie est rappelée sur la figure 1V.3-2.
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Des simulations sont ensuite réalisées, une fois le modele implanté dans le logiciel

d’équilibrage harmonique MDS, dans les mémes conditions que celles de la caractérisation

expérimentale (f; = 1,79995 GHz et f, = 1,80005 GHz).

La figure IV.3-3 présente les formes temporelles des courants et tensions extrinseques

simulées aux acces du TBH.
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Le bon accord observé entre les formes d’ondes des tensions et courants mesurés et simulés
permet, sans conteste, une validation fine du modele non linéaire du transistor bipolaire a

hétérojonction.

1V.3.2 RESULTATS DE MESURES OBTENUES A L’AIDE DU SYSTEME MODIFIE D’ ANALYSE

DE RESEAU VECTORIEL (ARV).

Le méme type de mesures en biporteuse a été accompli avec le banc de mesure décrit sur la
figure 111.3-26 et fondé sur I’utilisation du systéeme d’analyse de réseau vectoriel modifié WILTRON
W360PS20A.

La figure IV.3-4 montre les résultats de mesures obtenues avec un transistor
MESFET 8x75um, issu de la filiere HPO7 de la fonderie THOMSON et monté sur alumine
WILTRON pour étre caracteérisé a I’aide du support de test UTF WILTRON 3680 K (Annexe 3).

Le MESFET 8x75um est polarise en classe B dans les conditions suivantes : Vgso =-4,5V,
Vpso = 6 V pour un courant de drain Ip =5 mA. A sa sortie est connectée une charge 50 ohms large
bande (Broadband).

Le systeme d’analyse de réseau vectoriel modifie W360PS20 A est configuré de telle sorte
qu’il mesure les amplitudes et les phases absolues des composantes spectrales des tensions et
courants aux acces du transistor, autour des 5 premiéres fréquences harmoniques de 1,2 GHz. De
méme que précédemment, les produits d’intermodulation d’ordre 7 sont pris en compte ; par
conséquent, le nombre total de fréquences mesurées est égal a 38.

Comme auparavant, les niveaux de puissance des deux signaux sinusoidaux d’entrée sont

identiques et varient dans les mémes proportions.

Les fréquences d’excitation sont espacées de 100 kHz et sont égales a :
f1 =1,1999 GHz,
f2 =1,2GHz
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La figure précédente permet de synthétiser I’ensemble des résultats que le W360PS20A est

capable de fournir aux utilisateurs :

G

les courbes de puissances, de rendement en fonction de la ou des puissances
d’entrée pour toutes les composantes fréquentielles des signaux mesurés.
Dans le cas de la figure 1V.3-4 sont données, a titre d’exemple, les courbes :

> Ps(f1) = f[Pe(f1)],

> Py(f2) = f[Pe(f2)],

> Ps(2f1-f5) = f[Pe(f1)],

» Py(2f,-f1) = f[Pe(f)].
les courbes d’intermodulation d’ordre n en fonction des puissances d’entree.
La figure IV.3-4 représente par exemple :

» (C/)zins = f[Pe(f1)], avec (C/sins = Ps(f1)-Ps(2f1-12),

> (C/Mzsup = f[Pe(f2)], avec (Cll)ssup = Ps(F2)-Ps(2f2-f1),

> (C/M3tor = T[Pe(f1)+Pe(f2)], avec (C/1)ssup = Ps(F1)+Ps(f2)-Ps(2f2-f1)-Ps(2f1-12).
I’évolution des impédances d’entrée et la representation des impédances de
charge pour les différents niveaux de puissance d’entrée et pour les
différentes composantes spectrales des signaux mesures.
pour chaque point des courbes en puissance définies ci-dessus, il est possible
de visualiser les formes temporelles de tension et courants extrinseques
présents aux acces des dispositifs sous test. Dans I’exemple de la figure 1V.3-
4, I’observation de ces formes fait apparaitre les saturations des tensions et
courants de sortie pour le dernier point de mesure des courbes de puissances
et de (C/1).
enfin, il est possible de tracer les spectres fréquentiels (en amplitude et/ou en
phase) des différentes variables mesurées ou calculées. Ces spectres sont une
autre forme de visualisation du comportement non linéaire des transistors. Les
spectres des puissances d’entrée et de sortie ont été choisis comme exemple

sur la figure précedente.
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Dans les paragraphes précedents, I’utilisation des deux systemes de caractérisation
temporelle était dédiée a I’évaluation des performances des dispositifs sous test et a la validation des
modeles non linéaires électriques discrets.

Or ces systémes peuvent aussi avoir pour vocation de caractériser des dispositifs a une
échelle systeme et non plus a une échelle des composants. Ces caractérisations peuvent alors
engendrer des bases de données nécessaires a I’extraction de modéles dits « boites noires » qui
doivent prendre en compte de maniere globale les phénomenes de désadaptation et de mémoire.

Une méthode de modélisation « boite noire » fait I’objet de recherches importantes au sein
de I’équipe « Circuits et sous-ensembles non linéaires hautes fréquences» de I’l.R.C.O.M. de
LIMOGES. Cette méthode utilise une forme modifiée des séries de Volterra qui sont qualifiées de
séries de Volterra « a noyaux dynamiques ».

Toute la difficulté de cette méthode réside dans I’extraction des noyaux dynamiques a
partir de la détermination expérimentale de caractéristiques dynamiques des dispositifs a tester. Ces
caractéristiques dynamiques sont obtenues a partir de mesures de signaux modulés variables.

Puisqu’ils sont capables d’analyser le comportement de dispositifs non linéaires soumis a
des modulations complexes, les systémes de caractérisation temporelle présentés dans cette thése
constituent de nouveaux outils trés intéressants en ce qui concerne I’extraction de modéles systeme.

Une premiére approche a déja été réalisée en utilisant le banc de mesure fondé sur le
systeme d’analyse de réseau vectoriel modifié WILTRON W360PS20A. Il s’agit de caractériser un
dispositif non linéaire soumis a une excitation de type biporteuse (banc de mesure conforme a la
figure 111.3-26). La différence essentielle avec les mesures d’intermodulation présentées auparavant
réside dans les niveaux des deux signaux sinusoidaux d’excitation qui, dans ce cas, ne sont plus
égaux et ne varient plus simultanément. Le signal d’excitation peut alors étre vu comme un signal
radiofréquence ou microonde a la fréquence fy, de puissance variable, soumis a une perturbation par
un autre signal radiofréquence ou microonde, d’amplitude et de fréquence légerement différente

(fo+of, avec 100 kHz<df<quelques MHz).
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La figure IV.3-5 représente les courants et les tensions extrinséques présents aux acces du
transistor MESFET 8x100um, polarisé en classe A (Vgso =-1,8 V, Vpsp = 6 V, Ipsp = 130 mA) et

chargé sur une impédance égale a 50 ohms.

TRANSISTOR THOMSON MESFET 8x100pum
Vo =6V Ve =-18V g =130 MA =0 mA
(Classe A)
Fréquences de travail :
f, = 1,1999 GHz
f, = 1,2000 GHz
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Figure IV.3-5

Lors de la mesure correspondant a la courbe précédente, le nombre de fréquences mesurées
était égal a 4 : 2f,-f,, fy, f,, 2f,-f;. Le fait que les fréquences harmoniques n’aient pas été mesurées
explique que les distortions des enveloppes des tensions et courants, de sortie notamment, ne
peuvent étre observées et que la tension de sortie passe par des valeurs négatives.

Pour cette caractérisation, la puissance injectée a f, était fixée a 20 mW (13 dBm), alors
que la puissance injectée a f; variait de 0,1 mW (-10 dBm) a 55 mW (17,4 dBm). Il est a noter que
ce type de caractérisation est rendu possible grace a la dynamique importante de I’analyseur de
réseau vectoriel WILTRON 3680 B : environ 90 dB en mode récepteur, selon le constructeur. De
telles mesures sont plus délicates a réaliser et laisse moins de degrés de liberté avec le systeme de

mesure de réseau non linéaire qui posséde une dynamique moins importante.

- 250 -



Chapitre 4 : Résultats expérimentaux et applications.

Par ailleurs, il est aisé de faire varier le couple de frequences d’excitation (f;, f;) avec le
systeme d’analyse de réseau vectoriel modifié. En revanche, comme il a été vu au chapitre
précédent, I’utilisation du NNMS requiert d’infinies précautions quant au choix de ce couple (fy, f2),

pour éviter tout repliement de spectre.

Des programmes de caractérisation exhaustive des composants ont été mis en place qui
permettent de réaliser des mesures semblables a celles décrites sur la figure 1V.3-5 pour différentes
valeurs des variables suivantes :

% lafréquence fi,

& lafréquence f,,

& lapuissance injectée fixe a la fréquence f5,
% les impédances de charge a fi,

& lapolarisation des dispositifs sous test.

L’ensemble des résultats constitue une base de données importante a partir de laquelle un
modele «boite noire » peut étre extrait en utilisant la méthode des séries de Volterra a noyaux

dynamiques. Ces modélisations sont actuellement en cours de développement [12], [13].

1IV.4 CONCLUSION.

Ce chapitre a permis de mettre en évidence les capacités des systemes de mesure
temporelle et, en particulier, celui développé au cours de ce travail : le systeme d’analyse de réseau
vectoriel modifié.

Il a été montré que ces systemes sont capables d’analyser le comportement de dispositifs
sous test non linéaires soumis & des excitations simples (purement sinusoidales) ou plus complexes

correspondant a des signaux modulés.

Ce systeme se révele étre un outil trés efficace pour tous les ingénieurs de conception
intéressés par :
& I’optimisation visuelle des conditions de fonctionnement des composants

radiofréquences et microondes non linéaires,
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& la validation fine des modeles non linéaires discrets qui sont associés a ces
composants,
& la possibilité d’extraire de nouveau modeéles a partir de bases de données tres

complétes. Ces modeéles sont importants pour la conception de chaines

d’amplification associant plusieurs composants de technologies différentes.

Finalement, force est de concevoir qu’un tel systeme de caractérisation dans le domaine

temporel constitue un instrument innovant et doté de potentialités trés attractives.
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CHAPITRE 5

CONCLUSION GENERALE
ET PERSPECTIVES

« Toutel'initiative expérimentale est dans|’idée, car ¢’ est elle qui provoque I’ expérience. »

Claude Bernard, Introduction a I’ étude de la médecine expérimental e, 1865.

- 255 -



ChapitreV : Conclusion générale et per spectives.

- 256 -



ChapitreV : Conclusion générale et per spectives.

V.1 EVOLUTIONDE LA CARACTERISATION DESTRANSI STORS
RADIOFREQUENCESET MICROONDES.

Par le passé, nombre de chercheurs et d'ingénieurs ont développé des outils de caractérisation

des transistors microondes et radiofréquences dans le domaine tempord. Toutefois, ces instruments de
mesure serévaent :

& soit incomplets car ils ne permettaient pas de déterminer les amplitudes et les
phases absolues des quatre ondes de puissance temporelles incidentes et
transmises sur le dispostif sous test, de maniére smultanée. De plus, cette mesure
des formes d' ondes s effectuait dans un environnement 50 ohms qui n'est pas
adéquat pour I’ optimisation des performances des trans stors de puissance.

&5 it pas suffisamment précis du fat du manque dédonnage rigoureux.
Notamment, en ce qui concerne I’ é&aonnage en phase, la plupart des procédures
développées faisaient I hypothese d’une réponse en phase négligeable des unités

d acquisition des gppareils de mesure.

Les systémes de caractérisation décrits dans cette thése gpportent une solution aux problemes
non résolus énoncés ci-dessus. En effet, ils permettent la mesure des quatre ondes de puissances présentes
aux acces des digpositifs sous test, qu'ils soient montés sur plaque ou en boaitier. Par ailleurs, une procédure
d’ éalonnage tres rigoureuse leur est associée : ele est fondée sur un « &aonnage relatif », identique a cdui
utilisé pour les andyseurs de résealix vectoriels conventionnels, et sur un « éaonnage absolu ».

Cet éadonnage absolu nécessite deux standards. Le premier est un wattmétre conventionnd qui
permet de déterminer les amplitudes des termes d’ erreurs introduits par la chaine de mesure. Le second est
générateur de référence en phase dont le composant principa est une diode SRD. Ce générateur de
référence en phase est prédaonné a partir d oscilloscopes numériques a échantillonnage suivant une
méthode dével oppée par Hewlett-Packard, appelée «nose to nose ». Grace a ce standard en phase, les

phases des termes d erreur introduits par la chaine de mesure peuvent étre évaluées.
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Les deux insruments de mesures employés pour caractériser les transistors dans le domaine
tempord se distinguent essentiellement par leur unité d’ acquisition, bien que cette derniére soit, avant tout,
fondée sur le principe du méange harmonique de deux signaux.

L’andyseur de réseau vectorids non lingéaire (NNMS) rédise une acquisition smultanée des
composantes spectrales des signaux de test. |l procede a une trandation/compression de fréquences des
signaux microondes vers des fréquences plus basses. Les signaux basses fréquences filtrés (Filtre [DC - 4
MH?z]) sont ensuite échantillonnés. Deux inconvénients mageurs sont a mettre au débit de ce systéme de
mesure :

& la large bande passante de 4 MHz constitue un handicap en terme de rapport sgna
abruit,
& les mesures temporelles d’intermodulation ne peuvent pas étre rédisées pour des

écarts de fréquences entre deux porteuses supérieursa 1 MHz.

Le syséme d'andyse de réseau vectorid modifié (ARV) opére une acquisition séquentidle
(fréquence par fréguence) des composantes spectrdes des signaux mesurés (fonctionnement en mode
récepteur). Un filtrage tres éroit (500 Hz) est rédlisé autour de chague composante spectrale mesurée, ce
qui assure un mellleur rapport Sgna a bruit que le systéme cité auparavant. Le fonctionnement en mode
récepteur de I’ andyseur de réseau vectorid autorise des mesures de signaux modul és (typiquement signaux
d intermodulation) ayant des supports spectraux de plusieurs dizaines de MHz. Cette potentidité condtitue
égaement un avantage notable par rgpport au systeéme de mesure de réseau non linéaire.

Néanmoins, il convient de noter que le systéme d andyse de réseau vectorid modifié (ARV),
doté du mode récepteur, est plus lent que le systeme développé par Hewlett-Packard (inconvénient de
I"acquisition séquentielle par rapport al’ acquisition Smultanée).

Enfin, pour une caractérisation trés fine des trangstors, ces systémes de mesures ont éé couplés
avec les capacités des bancs «load-pull » et «source—pull » développés a I'l.R.C.O.M. de LIMOGES
[1]. L'utilisation du principe de la boucle active permet dors une caractérisation multiharmonique par le
controle, distinct et séquentiel, des impédances présentées en entrée e en sortie des transgtors a la

fréquence fondamentale & aux fréquences harmoniques. Des fonctionnements de type classe F des
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transistors ont pu aors ére mesurés d un point de vu temporel (tension de sortie quasi-carrée et courant
de sortie impulsionndl) et comparés a des résultats de smulation pour une vaidation des modées non
linéaires des dispogtifs testés. Cette technique de la boucle active a auss permis de mettre en exergue
I’influence prépondérante des impédances de source présentées a I'entrée des transstors pour des

fonctionnements de type multiplicateur de fréquences.

Le souci de fournir aux concepteurs des modées non linéaires de composants tres précis
nécessite la prise en compte des congtantes basses fréquences (pieges et effets thermiques) et des
congtantes de temps hautes fréquences (caractere distribué des composants). Pour satisfaire ces exigences,
une caractérisation des composants soumis a des excitations complexes, a enveloppe variable, s avere
indispensable. Une premiére étape a été franchie au cours de cette thése gréce a une caractérisation de
type biporteuse de transstors MESFET et TBH. Ces mesures permettent un contréle visuel de I’ évolution
des formes d’ ondes des tensions et courants en fonction des niveaux de puissances des signaux d entrée.
En particulier, les déformations des enveloppes et des porteuses des signaux modulés sont trés riches

d informations sur le comportement non linéaire des tranastors.

V.2 PERSPECTIVESDE CARACTERISATION DESTRANSISTORS
RADIOFREQUENCESET MICROONDES POUR L'AMPLIFICATION
IMPULSIONNELLE.

L’ étude des comportements non linéaires des composants radiofréquences et microondes passe
maintenant par leur caractérisation lorsgu’ils sont soumis a des signaux complexes, que I’ on retrouve dans
lamageure partie des applicationsrédles, c et adire:

&5 des sgnaux modulés complexes, assmilables a des bruits, pour les systemes de
téécommunications,

& des sgnaux impulsionnes pour les gpplications radars.

Un systeme de «load-pull » et de «source-pull » pulsé et donc nécessaire pour caractériser et

optimiser, dans le domaine temporel, les performances des transstors fonctionnant en régime impulsionnd
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[2]. Son exploitation congtituera une éape supplémentaire de la procédure de vadidatiion de modées
éectrothermiques des transstors.

Les premiers essais ont dga éé rédisss. |Is utilisent le banc de mesure décrit sur lafigure V.2-1.
Les trangstors sous test sont soumis a des signaux microondes pulsés d amplitude, de largeur et de

récurrence variables.
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FigureV.2-1
Ce banc de mesure est identique a cdlui présenté dans le chapitre 11l sur la figure 111.3-3.
Cependant, il comporte en plus un générateur d'impulsons STANFORD synchronisé avec le systéme
d' andyse de réseaux vectorieds modifié. Ce générateur permet d envoyer sur le test-set modifié du

WILTRON W360PS20A deux signaux qui vont permettre, d'une part de créer le sgna microonde
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impulsonnd gppdé «simulus » e, d'autre part, d’ appliquer une fenétre d analyse, appelée «prdfile », au
sgnaux mesurés. Le stimulus en sortie du test-set est amplifié et envoyé a I’ entrée du dispostif sous test.
Pour les premiéres mesures, le trangstor a été chargé par une impédance de 50 ohms.

L’andlyse des sgnaux préeves par les coupleurs de mesure peut s effectuer pendant tout ou
patie de I'impulson du stimulus gréce aux modulateurs de «profile ». Ces derniers offrent donc la
posshilité d effectuer une analyse des variations de puissances et de gain complexe du trandstor dans
I'impulsion du sgna d'excitetion.

Seules les fréguences présentes dans les lobes principaux des spectres des signaux

impulsionnels (fondamental et fr éguences har moniques) ont é&é mesur ées.

Lafigure V.2-2 présente les formes temporelles des tensions et courants d’ un transistor bipolaire
a hétérojonction de lafiliere HBT de la fonderie du Laboratoire Central de Recherches de THOMSON.
Ce transistor, appelé CEPD 827, comporte huit doigts o émetteur de 2x70?n?. Il est monté sur dumine
WILTRON et il est polariseen classe AB : Vggo = 1,46 V, o =3 MA, Vego =8V, oo = 66 MA.

Letrain d'impulsons du signd microonde est défini comme suit :
- récurrence = 107s,
- largeur de I'impulsion de gimulus = 17s.

Les signaux sont analysés pendant toute la largeur du signd impulsonnel microonde (le signa
impulsonnd du « profile » est égd et synchrone acelui du « simulus »).

Les formes temporelles des tensions et courants extrinséques de la figure V.2-2 correspondent a
un fonctionnement linéaire du transstor (cf. courbe P=f(P.) et spectre des puissances d entrée et de
sortie). Un éclairage particulier est rédisé pour observer la porteuse a I’ intérieur de I'impulsion microonde.
Cette porteuse n'est dtérée par aucune déformation : ce qui confirme le comportement linéaire du

transistor pour cette puissance d’ entrée.
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FigureV.2-2

La figure V.2-3 reprend le méme fichier de mesure mais déaille les formes temporelles des

tensons et courants pour le dernier point de la courbe Ps=f(P,) de la figure V.2-2 (fonctionnement

compresse du transigtor).
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Sur cette derniére figure, le caractere non linéaire du trandstor est particulierement observable,
tant au niveau des spectres de puissance qu'a cdui des déformations, et notamment les saturations des
tensgons et courants de sortie al’intérieur de I’impulsion microonde.

La lighilité and que l'interprétation des courbes est fortement dépendante du traitement
numerique employé pour ne visudiser qu’un certain nombre d oscillations de la porteuse RF. Cependant,
de tels résultats sont tres prometteurs pour | avenir et laissent envisager de nombreux développements qui

sinscrivent dans la continuité de ces travaux [3].
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Aing il serait intéressant, par exemple, d' gppliquer des impulsions de polarisation (DC pulsé) en
synchronisme avec les impulsions de sgnd microonde. Des &udes expéimentaes de I'influence de la
température sur les performances des transistors pourront aors étre menées.

Pardldement a ces éudes expéimentales, des smulations numériques de composants en
présence de sgnaux pulsés devront ére menées sur des logicids commerciaux ou sur le logicie LISA,
dotés de la technique d' analyse appelée «trangitoire d’ enveloppe ». Ces travaux contribueront dors a la
vadidation de modées éectrothermiques et de modees de piege des composants semi-conducteurs.
devraient auss permettre la vaidation des techniques pécifiques de smulation traitant les sgnaux modulés

complexes.

L’ adjonction des boucles actives a ce banc de caractérisation fonctionnelle temporel en mode
impulsionnel nécessite une éude prédable de I'évolution des impulsons dans les boucles (retards,
déformation), mais ele devrait permettre, a terme, d optimiser le fonctionnement des tranastors dans le

cadre d' gpplications radars.
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ANNEXE 1

Modele électrothermique du transistor bipolaire a
hétéerojonction THOMSON CEDA423.
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Le TBH decrit dans cette annexe est issu de la filiere HBT de la fonderie THOMSON. Il
comporte quatre doigts d’émetteur de 2x30pm?® Ce composant de topologie paralléle intégre un
drain thermique. Le modele électrothermique de ce transistor, appelé CED423 et représenté sur la

figure 1, est implanté sur les logiciels de simulation des circuits (MDS ou LIBRA).

Rg=14Q Lg=T74pH 5 A _I | Crvi LRy RTCH=15Rg°C/\1/v

=1MUS
Rc=20Q Lc=70pH][ ® AT Crn Rr= 1l
RE:-LQQ LE: ng

Ppissipse=Vee(t) Is()+Vee(t) 1c(H)=Pp

Figure I

Les eléments de ce modele qui dépendent de la température sont :

SN la source principale de courant de sortie I,

¢ Les diodes des jonctions base émetteur et base collecteur,

L Les diodes de fuite des jonctions base émetteur et base collecteur,
¢ La capacité base émetteur.

Les éléments de la topologie décrite sur la figure précédente sont régies par les équations

suivantes :
1) Courant Ig, Ie, Iy :
T
| e Tj _h Vec
R G AL
r
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_E Vee (t-1) _& Ve
I =lee " x [e n -1J ~le " X(eNCVT —1} AL-2
_TS€
| e T _Tste Vee
Ib = SeB + Isfee g X[e NeeVr _1] A1-3
f
avec
( KT;
V,=—1 Al-4
q
{ T, =T, +AT AL-5
AT = — (Veg X1 + Ve x1,) Al-6
\ Rth
2) Capacités Cgg, Cge :
C- _CgiE'dl _M
Cee = —L—+ (1-a)x CB'E’do xe U oxeM i Vee < Ve
| Ve
V<P
. A1-7
BEm Vee
Coe =——2—+(1-3) X Cge, X6 Uoxe M si Vg 2 Vg
1- VBE1
V<P
CB'C'ZVB'C'
Cgc = CB’C{, + CB’C'1 x CB’C’Ze Al-8

Les valeurs numériques des éléments électriques et des parametres utilisées dans les

équations precédentes sont résumées dans les tableaux Al-I et Al-II.

Eléments extrinséques Sources de courant
Re=19Q Rc=20Q Reg=19Q lse = 1900 Ne = 1,07 Tse =19000
Lg=74pH Lc=70pH Lg=8,7pH I = 1x10%° N = 1,07 Tee=0

(=113  PBr=1

Tableau Al-I
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Diodes de fuites Variables
Isfe = 10 Nfe = 1,835 Tge = 11800 Rin=159Q T=1,0ps
Isfe = 10 Nfc = 1,835  Ts = 10600 T;=295°K a=1/3

Cgeq=2,75x10"

Capacité base émetteur

Capacité base collecteur

Cjo=1,8x10"
CB’E(,(, =(1-a)Csged

Vg =1,3808
Cge, =1,9%10°

Coe, =1,0x107°
Cge, =085

Cye, =3,9%107°

Tableau Al-11
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ANNEXE 2

Fiche descriptive de la diode SRD
HEROTEK GC1026-RC [0.1-26GHZ].
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, .' Herotek .l-«—-

FEATURES . ENVIRONMENTAL RATING
® Broadband Output Frequency Spectrum Max. inputpower................. 1 watt

{(from Second Harmonic to 26 GHz) Operatingtemp. ......... -55°C to +95°C

® No Bias Required Storage temp. . ......... —65°C to +150°C

® Input Matched to 50 Ohms Temp. cycling .......... -65°C to +150°C
® Hermetically-sealed Module Shock . ..... 1500G, 0.5 msec; 50G, 11 msec

® Available in Drop-in Type Package Vibration . . .......... 20G, 100 to 2,000 Hz

Acceleration . . . ................ 10,000G

SPECIFICATIONS (@ +253C, 0.5 watt input)

Input Maximum Minimum Output Power per Picket {dBm)
Model’ Frequency? Input
(MHz2) VSWR Upto4GHz® 4-8GHz 8 -12.4GHz 12.4-18 GHz 18-26 GHz

GC100**

GC200**

GC250** 250

GC500** 500

GC1000** 1000 +5 ) -0 -15 -

GCO526** 500 +5 -5 - 15 -20 -40
=
r GC1026** 1000 +5 0 -10 -15 -35 1‘
L
b GC1526** 1500

: v +5 0 -5 -10 -25

2

GC2026**

2000 +5

+5 0 -10 -20

1. Suffix (**) specify options for internal dc return gnd package style. FIRST position: N indicates no dc return and R.indicates
internal dc return included. SECOND position:(C) L, or Y indicate package style (see back page for outline drawings.)

2. Other input frequencies from 10 MHz to 40 GHz are available. Contact factory for information.

3. For second harmonics up to 4 GHz the fundamental feedthrough is typically +15 dBm.

4. All units can respond to a 3% bandwidth of input frequency without significant degradation.

5. All models can be modified for use as an impulse generator. Consult factory for information on output amplitude, polarity and
pulse width.

HEROTEK, INC. ¢ 222 N. Wolfe Road * Sunnyvale, CA 94086
Telephone (408) 730-1702 « Fax (408) 730-4015
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ANNEXE 3

Support de test UTF (Universal Test Fixture)
WILTRON 3680K
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ANNEXE 4

Photographies du banc de caractérisation fonctionnelle
dans le domaine temporel développé a I’l.R.C.O0.M. de
LIMOGES.
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- Vue de dessus du banc de mesure —
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Vue de face de I'ARV modifié , du support de test, du générateur étalon —
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- Face avant du Test-set —
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- Face arriere du Test-set, Commutateur + générateur de référence -
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RESUME

L'éude et la conception de systémes innovants de caractérisation fonctionnelle
multiharmonique, dans le domaine temporel, de composants de puissance aux fréquences microondes
constituent le theme essentiel de cette these.

L’ objectif de ce travail consiste a pouvoir visualiser, en temps réedl, les formes d’ondes des
tensons et des courants présents aux accés d'un composant en fonction des excitations et des
impédances de charge ou de source présentées aux trois premieres fréquences harmoniques.

Pour y parvenir, deux nouveaux systémes de mesure, un analyseur de réseau vectoriel
conventionnel modifié et un analyseur de réseaux non linéaires, ont été associés a un banc «load-
pull » et « source—pull » multiharmonique utilisant la technique de la boucle active aux trois premiéeres
fréguences harmoniques.

Des excitations simples (monoporteuse) ou plus complexes (biporteuse) ont été appliquées aux
transstors afin de :

- mesurer et optimiser les performances en puissance, en rendement et en linéarité des

transistors par le contréle des formes d’ ondes des tensions et courants,

- valider des méthodes de conception utilisées en CAQO,

- valider trés finement les modéles non linéaires des composants radiofréquences et

microondes.

Investigation and design of measurement systemsfor the time domain characterization

of power transistorsat radiofrequency and microwave frequencies

ABSTRACT

The investigation and the design of new measurements systems for the time domain
characterization of power devices at microwave frequencies compose the main frame of this thesis.

The aim of this work congists in being able to visuaize, in real time, the current and voltage
waveforms at both ports of a device as a function of the excitations, the load and the source
impedances at the first three harmonics.

To reach this goa, two new measurement systems, a modified conventiona vector network
analyzer and a non-linear network measurement system, were coupled to a multiharmonic load-pull
and source pull set-up using the active loop technique.

Simple (one-tone) or more complex (two-tone) excitations were applied to transistors :

- to measure and to optimize the performances of transistors in terms of power, power

added efficiency and linearity by controlling the current and voltage waveforms,

- to validate design methods used in CAD,

- to accurately validate non-linear models of radiofrequency and microwave devices.
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