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INTRODUCTTION

La multiplication de fréquence par diode 3 avalanche est basée sur le
caractére non linéaire de la relation entre la tension appliquée aux bornes
de la diode et le courant qui en résulte. L'équation non linéaire qui carac-
térise ce phé&noméne au niveau de la zone d'avalanche a été exprimée par READ

. L'aspect cumulatif du phénoméne d'avalanche introduisant un retard du
courant de conduction par rapport 3 la tension, le dispositif se comporte es—
sentiellement comme une inductance non linéaire. Ce mode d'utilisation des

diodes 3 avalanche a &té proposé par E. CONSTANT (2) et il a été& ensuite men-

tionné par d'autres auteurs (3]}, (4).

La multiplication de fréquence par diode 3 avalanche a fait 1'objet de
nombreux travaux dans notre laboratoire, et elle a bénéficié du soutien de la

Délégation a la Recherche Scientifique et Technique (D.G.R.S.T.).

Cette &tude a été réalisée en deux étapes

- Dans la premiére &tape, il fallait tout d'abord étudier théori-
quement et expérimentalement la faisabilité de la multiplication de fréquence
i diode & avalanche et chercher les domaines d'applications les plus intéres-
sants. Dans cette &tude prospective Messieurs ALLAMANDO, DOUMBIA et VANBORREN
(5,6,7) ont développé un modéle théorique d'abord analytique puis numérique per-
mettant le calcul des puissances et taux de conversion de tels multiplicateurs.
La vérification expérimentale de ces approches théoriques a été également entre-
prise pour la multiplication de fréquence & faible rang d'harmonique, la fré-
quence de sortie &tant située dans le domaine des ondes centimétriques. Les
études théoriques et les expériences préliminaires ont montré que ce mode
d'utilisation pouvait €tre particuliérement intéressant pour la production de
puissance en ondes millimétriques, avec un rang de multiplication important

(n 2 10).

~ Dans la deuxiéme étape, i laquelle nous avons participé, les étu-
des ont essentiellement porté sur la multiplication de fréquence par 10, la
fréquence de sortie &tant situde dans la bande Ka (26-40 GHz) (8,9)
Ce travail s'est effectué dans les trois directions suivantes
. réalisation et caractérisation des structures semiconductrices
susceptibles de fonctionner dans le domaine des ondes millimétriques, les com-
posants é&tant réalisés en Silicium (8,10)

. essai de définition des c¢ircuits hyperfréquences les mieux



adaptés 3 la multiplication de fréquence. (10)
. étude théorique et expérimentale des performances des mul-

tiplicateurs (8).

Les puissances de sortie obtenues sont en bon accord avec les prévisions
théoriques et elles se sont montrées comparables aux meilleures performances
mondiales pour le mode A.T.T. Ces résultats ont fait 1'objet de plusieurs pu-
blications et communications "(11,12,13,14) La possibilité de fonctionner avec
des rangs de multiplication trés &levés (n > 20) a également été envisagée et

les premiers résultats expérimentaux se sont révélés intéressants (15Y}.

A ce moment, trois axes de recherche ont été définis pour la poursuite

de ces &tudes

- Recherche du matériau optimal pour la réalisation des diodes &
avalanche utilisables en multiplication de fréquence : &tude théorique et ex-
périmentale des diodes avalanche & 1'Arséniure de Gallium et comparaison des

performances optimales avec des dispositifs similaires au Silicium.

- Etude des circuits hyperfréquences utilisés pour la réalisation
des multiplicateurs : cette &tude avait pour but d'une part de permettre la
conception de nouvelles structures et d'autre part, d'obtenir des modéles
réalistes pouvant @tre utilisés ultérieurement lors de la simulation du fonc-
tionnement sur ordinateur. Le travail entrepris dans cette direction et 1'amé-
lioration de la technologie des composants nous a permis d'obtenir de meilleures

performances en multiplication par 10.

- Extension des domaines d'application de ce mode de fonctionnement.
Dans cette optique a été envisagée la multiplication de fréquence pour la pro-
duction de puissances dans la gamme des 4 mm et le fonctionnement & trés large

bande de fréquence (wobulation).

Nous exposerons plus particuliérement dans ce travail, les &tudes concer-
nant les deux premiers axes de recherche précédemment définis.

Dans une premiére partie, aprés avoir justifié 1'intér€t d'une étude
systématique des composants 3 1'Arséniure de Gallium, nous définissons leur
structure optimale pour la multiplication de fréquence par 10 en bande Ka
(26-40 GHz). Nous pouvons ensuite comparer d'un point de vue théorique les
performances des composants GaAs et Silicium puis nous exposons et commentons
les premiers résultats expérimentaux obtenus avec des composants & 1'Arséniure
de Gallium. Nous concluons enfin quant aux mérites respectifs de chaque type de

semiconducteur.



La seconde partie est consacrée aux circuits hyperfréquences des
multiplicateurs de fréquences. La démarche que nous avons suivie est en grande
partie expérimentale et elle constitue 1'amorce d'une étude plus fondamentale
qui 3 notre avis devrait étre entreprise. Nous rappelons d'abord les problémes
posés par la réalisation des circuits hyperfréquences en ondes millimétriques
tant pour la multiplication de fréquence par diode a avalanche que pour les
autres modes de fonctionnement : oscillation et amplification. Nous décrivons
ensuite 1'étude systématique réalisée sur un modéle en ondes centimétriques
(en bande XB) des dispositifs courant utilisés en ondes millimétriques : mon-—
ture dérivant de la transition coaxiale, guide et monture 3 "cap'", etc.

Nous apportons les premiers éléments de réponses permettant 1'établissement de

modéles et de schémas &quivalents. Pour chaque type de circuits envisagés nous

déterminons les caractéristiques et les domaines d'applications particuliers.
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INTRODUCTTION

~

Les matériaux & utiliser pour la réalisation de diode & avalanche
fonctionnant en régime d'oscillation ou de multiplication de fréquence en

ondes millimétriques, doivent présenter les caractéristiques suivantes :

- La vitesse de saturation des porteurs doit €tre grande car les dimen-
sions géométriques des structures semiconductrices sont inversement propor-

tionnelles a cette vitesse.

- L'énergie d'ionisation doit €tre relativement élevée et le taux d'ioni-
sation doit varier rapidement avec le champ électrique. Comme le champ élec-
trique statique sera alors trés élevé (EO > 400 kv/cm), il sera possible d'ap-
pliquer des champs électriques hyperfréquences trés importants et donc d'obte-

nir des puissances notables.

- La conductivité thermique doit €tre la plus grande possible car il faut
appliquer des puissances continues importantes pour obtenir des performances

intéressantes.

- Facilité de fabrication des jonctions. Le développement d'applications
industrielles et les possibilités de commercialisation impliquent, que le pro-
cédé de fabrication soit relativement simple et que les composants ainsi ob-

tenus soient fiables.

Plusieurs matériaux possé&dent ces qualités,mais &tant donné les possibilités
actuelles de la technologie, nous avons restreint 1'étude au Silicium et 3
1'Arséniure de Gallium. Nous allons donc nous livrer i une étude comparative
des possibilités des diodes 3 avalanche utilisant ces deux matériaux,pour la
multiplication de fréquence & haut rang d'harmonique en ondes millimétriques.
Les études antérieures$ ont en effet montré que 1'intérét de ce procédé était
surtout évident dans ce domaine et plus particuliérement en multiplication
par 10, la fréquence de sortie étant en bande Ka (26-~40 GHz). Ces études ont
8té réalisées en considérant initialement des composants au Silicium car la
technologie de ce matériau était 3 un stade beaucoup plus avancé que celui de
1'Arséniure de Gallium. D'importants résultats ont &té publiés récemment sur
cette question,mais aucune étude n'a été entreprise sur la multiplication de

fréquence par diodes 3 avalanche au GaAs.

La comparaison des qualités potentielles de chaque semiconducteur pré-
sente plusieurs difficultés. Il faut en effet comparer dans chaque cas des

structures optimales. Si les structures optimales des diodes & avalanche



Silicium pour la multiplication de fréquences sont maintenant bien connues,

il n'en est pas de méme pour les diodes au GaAs, et c'est pourquoi nous déve-
loppons surtout 1'étude systématique de ce dernier type de composant. La défi-
nition de crité@res de comparaison n'est pas facile car souvent les meilleures
performances (puissances et taux de conversion) ne se situent pas dans les
mémes gammes. De plus, les conditions de fonctionnement doivent €tre &quiva-
lentes relativement aux conditions limites d'utilisation de chaque type de
diode, ce quli suppose la connaissance préalable de ces limites. Mais la con-
naissance des paramétres matériaux est encore incompléte, 1'étude de ces gran-—
deurs en champ électrique fort,faisant encore l'objet de nombreuses recherches.
Enfin, il nous est difficile d'apprécier les difficultés de réalisations des
jonctions pour chaque matériau car il s'agit d'une technologie de niveau élevé
et trés évolutive. Il a d'ailleurs été trés difficile de réaliser les &chantil-
lons GaAs utilisés pour la partie expérimentale de ce travail. Ces échantillons
ne présentent pas toujours les qualités requises,mais 1l s'agit 13 des premiers
essais d'une technologie nouvelle qui, nous 1'espérons, sera bientdt complé&tement

maltrisée.

[ 3 P B . . - d . -
L'étude préliminaire que nous présentons dans le premier chapiltre a

un double but :

- d'une part préciser les paramétres des matériaux utilis@s dans notre
étude et discuter du choix que nous avons effectué. Ceci permet déji d'évoquer

les problémes relatifs 3§ 1'utilisation de ces semiconducteurs.

- d'autre part, entreprendre une étude comparative simplifiée afin de
mettre en &vidence 1l'influence de ces paramétres et de déterminer quelles

seront les zones d'intéréts respectives de chaque type de composants.

I1 faut ensuite entreprendre 1'é&tude théorique systématique des possi-
bilités des diodes au GaAs pour la multiplication de fréquence a haut rang.
Ceci permet de définir la structure optimale avant d'envisager la comparaison

avec le Silicium.

Dans 1'étude expérimentale, nous exposons les résultats obtenus pour
les composants GaAs ainsi que les problémes pratiques rencontrés. Nous concluons
cette 8tude,en résumant les mérites respectifs de chaque matériau et nous défi-

nissons les domaines d'applications qui leur sont propres.
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CHAPITRE I - ETUDE PRELIMINAIRE

1.1.  PARAMETRES MATERTIAUX

Les propriétés hyperfréquences des diodes a avalanche sont en partie liées

" aux valeurs des paramétres suivants :

- Taux d'ionisation
- Variation de la vitesse des porteurs avec. le champ électrique

- Conductivité thermique.

1.1.71. Taux d'ionisation

Nous avons adopté pour les taux d'ionisation les expressions analytiques

suivantes (1,2,3) : B D
oy T3
o , o = A e E
n P n,p

n : caractérisant les électrons

p : caractérisant les trous.
GaAs : nous considérons que a = ap s D = 2, Les valeurs de An et Bn sont encore
mal connues surtout aux températures élevées et pour des champs élevés
(E0 > 500 kV/cm). Les valeurs de An et Bn différent selon les auteurs. Nous
utilisons les valeurs déterminées expérimentalement dans notre laboratoire par

Messieurs LEFEBVRE et PRIBETICH (4) a 200°C.

A = 2,25.107 B =7,1.105 V/cm
Silicium : Les taux d'ionisation utilisés dans les études théoriques sont ceux
donnés par GRANT dand une &tude récente (5) avec : o # O D=1

pour des champs 2,4.]05 < E0 < 5;3.105 V/cm

o
n

a
P

oi T : température en degré centigrade.

6,2.10° exp (~(1,05.10® + 1,3.103 T)/E)
2.10% exp (-(1,95.10% + 1,1.103 T)/E)

1.1.2. Vitesses Limites, mobilités des porteunrs

Nous donnons dans le tableau suivant la valeur des vitesses et mobilités

des porteurs en champ €lectrique élevé, utilisées dans notre étude :



v \' \ v
Hn M n P n P
x 108cm*]V/s T=300°k | T=300°k || T=473°k | T=473°k
CaAs 0,85 0,04 0,7 0,7 0,45 0,45
si 0,15 0,06 1 1,1 0,83 | 0,9

Les valeurs des vitesses limites sont encore trés controversées surtout pour
le GaAs. La valeur de la vitesse limite des &électrons Vn dans le GaAs a été
prise égale 3 0,45.107 cm/s & 473°K suite aux derniers résultats disponibles
lorsque nous avons entrepris cette é&tude (5) . Nous savons maintenant (7) que
la valeur choisie est un peu faible, la vitesse réelle se situant aux environs
de 0,55.107 cm/s. Mais nous savons qu'une variation relativement modeste (de
1'ordre de 20 %) de la vitesse n'a pas une répercussion trés notable sur les

propriétés des diodes.
Les résultats donnés dans ce tableau appellent plusieurs remarques :

- La vitesse limite est plus faible dans le GaAs que dans le Silicium,
ce qui imposera des dimensions g@ométriques (profondeurs d'épitaxie) plus pe-
tites dans le GaAs, ces composants seront donc plus difficiles & &laborer tech-
nologiquement.

- La résistance série due i la résistance du substrat et & la saturation
de vitesse dans la zone non déplétée (diode non confinée) est beaucoup plus

faible dans le GaAs que dans le Silicium étant donné la différence de mobilité.

1.1.3. Conductivité thenmique

Cette conductivité thermique est différente pour les deux matériaux :

Silicium K=70W GaAs K=33W

/M°C /M°C

Dans le cas d'une propagation rectiligne du flux de chaleur,l'avantage de com-~
posants Silicium serait trés important : en effet, la résistance thermique, &
dimensions &gales, serait deux fois plus faible que celle de composants GaAs
et la puissance continue applicable sur les diodes deux fois plus importante.
Mais nous verrons, lors de 1'établissement des conditions de fonctionnement,
que la contribution de la zone active du matériau 3 la résistance thermique

totale est relativement faible.



1.2. ETUDE COMPARATIVE SIMPLIFIEE : ZONE D'AVALANCHE SEULE

De la comparaison des paramétres des matériaux, on peut dégager deux
éléments défavorables pour les diodes au GaAs : la vitesse limite des porteurs
est plus faible et, dans une moindre mesure, la résistance thermique est supé-
rieure i celle des diodes Silicium. L'élément favorable pour le GaAs est sa
conductivité électrique. Ces considérations sont générales et valables quel
que soit le mode de fonctionnement envisagé. Aussi il nous faut maintenant carac-
tériser les propriétés de ces matériaux pour l'utilisation en multiplication de
fréquences. Avant d'entreprendre une étude numérique systématique assez longue
et coﬁtéuse, nous pouvons essayer de comparer ces semiconducteurs, en utilisant
les résultats de 1'étude analytique en régime non linéaire développés dans''Acta
Electronica' (8) . Nous pouvons ainsi mettre en évidence 1'influence respective
des taux d'ionisation et lés zones d'intérét relativement aux divers types de

performances 3 considérer.

1.2.1. Equation Fondamentale

Cette étude repose sur la résolution de 1'&quation de Read (9) :

. dIca(t)
1

T

n = Ica(t).(w(Ea(t)) - 1)

-8
avec W(Ea(t)) = [ o [Ea(t)] dx
)

indice a : grandeur électrique dans la zone d'avalanche

S : largeur de la zone d'avalanche
T, : temps "de montée'" intrinséque de 1'avalanche.
Read considére que 1, = S . L
4 i 2 2v

Si nous tenons compte de la réaction de charge d'espace, nous obtenons

la valeur modifiée de T,

.8
i M

avec M # 3 d'aprés la théorie analytique de Goedbloed (11) ou de Kuvas (12)
oi M = 2,8 obtenu par comparaison avec les résultats du programme général (10)
On considére que le champ électrique est constant sur 1'épaisseur de la zone

d'avalanche, soit :
W(Ea(t)) = Gu[Ea(t)

Pour effectuer cette étude préliminaire, on considére que le champ électrique
alternatif dans la zone d'avalanche ne comporte qu'une seule composante 3 la
fréquence d'entrée (8) . L'efficacité de la multiplication sera d'autant plus
grande que le caractére non linéaire de la relation entre le courant de conduc-—

tion et le champ &lectrique sera marqué. Par résolution de 1'équation de Read,



on montre que ceci est 1i€ 3 la valeur du paramétre Y. Ces effets non linéaires
s'accompagnent généralement de pertes de puissances qui sont fonction croissante
de la valeur d'un paramétre Z. Ces deux paramétres sont liés au taux d'ionisation.
Enfin la possibilité de multiplication de fréquence 3 trés haut rang d'harmoni-
ques est liée 3 la forme plus ou moins &troite du pic de courant, donc & la va-
leur du temps de monté&e intrinséque de 1'avalanche. Le courant de conduction se
présentera sous forme d'un pic de courant d'autant plus étroit (taux d'harmoni-

que trés élevé) que ce temps sera faible (pic de Dirac).

1.2.2. Ingluence du taux d'{ionisation

Le paramétre Y est défini par :

MEava'
Y #
w
avec w = 2IF
a' : dérivée moyenne du taux d'ionisation.

Les composantes harmoniques du courant de conduction ICa(t) sont des
fonctions rapidement croissantes de Y (en Bn(Y)/Bo(Y)).
La grandeur Z est définie par :
wa' Y

8 Mv o'

zZ =
a" : dérivée seconde moyenne du taux d'ionisation.

Quand Z n'est pas négligeable, la phase d'injection n'est plus égale
i II/2 (résistance positive #+ pertes). Les pertes d'énergie dans la zone d'ava-
lanche dues au régime non linéaire sont donc des fonctions croissantes de Z.

Nous pouvons donc définir un facteur de mérite par le rapport :
Z —n E
o

Ce facteur de mérite sera surtout valable pour effectuer la comparaison des
deux matériaux, en ce qui concerne le taux de conversion. Etant donné les évo-

lutions respectives des taux d'ionisation, nous obtenons :

! E 3
g—- = 2 pour le GaAs
a"  2b2 - 3E 2
o
- pour le Silicium
=" b-2E
a )



olt E_ est le champ électrique continu critique.

Nous donnons dans le tableau n°l les valeurs du facteur de mérite pour deux
diodes GaAs et Silicium de méme dopage ND = 2.1016 At/cm3 (valeurs usuelles
en oﬁdes millimétriques), et pour une meéme tension hyperfréquence v = EO.G.
Ce facteur de mérite est plus intéressant dans le cas du GaAs, ce qui permet
d'espérer des taux de conversion supérieurs # ceux obtenus avec des diodes
avalancheau Silicium. Ceci rejoint certains résultats des oscillateurs & haut

rendement.

GaAs Si
FNL GaAs _
3 FNL Si
E, 5,2 10° V/em 4,1 105 V/em
7,14 § GaAs _
2,89 ° 8 S1
b 7,1 10° em/v 14 10% cm/v
1,94
$ 0,55 um 0,7 um
al
. 7,14 2,89
]zn

TABLEAU N° 1

Pour de nombreuses applications, il est intéressant d'avoir des multi~
plicateurs de fréquence possédant des taux de conversion les plus grands pos-—
sibles. I1 est donc justifié d'entreprendre une étude systématique du GaAs
afin de déterminer la structure optimale_qui permettra d'obtenir le meilleur

taux de conversion possible.

1.2.3. Temps de montée du couwrant de conduction

A cause du caractére violemment non linéaire du phénoméne d'avalanche
le courant de conduction se présente sous la forme de "pics" trés étroits. I1
comporte donc des composantes 3 des fréquences élevées, d'autant plus impor-

tantes que le temps de montée est plus petit. Si Ti = ceci impose que les

S
Mv
épaisseurs & de la zone d'avalanche doivent €tre plus faibles pour les diodes
GaAs que pour les diodes Silicium, si 1'on veut obtenir des temps de montée
sensiblement équivalents, compte tenu des valeurs différentes de la vitesse

limite des porteurs.

Cependant, certaines études (13,74) ont montré que la valeur de ce temps
T semble plus importante que ne le laissait prévoir la théorie de Read. Les
auteurs pensent que ceci est di d 1'influence du phénoméne de diffusion. Au
niveau de la zone d'avalanche, la diffusion des porteurs dés leur formation
retarde 1'établissement du courant émis et augmente le temps de montée intrin-—

séque de l'avalanche.



pTi
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FIGURE 1 : Evolution de 7i avec D
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Suivant les suggestions de HULIN et GOEDBLOED, nous pouvons écrire :

T, = T, + 1
§

1 D

avec <

§/V.M

(o]
]

T, ¢ constante de temps due au phénoméne de diffusion. Cette constante dépend
de la constante de-diffusion D qui est en général une fonction du champ élec-
trique.

Pour le Silicium il semble que T soit toujours petit devant 16E14], le coef-
ficient de diffusion D étant toujours inférieur a 80 cm?/s. L'influence de la
diffusion peut €tre en premiére approximation pégligée.

Pour le GaAs, les valeurs du coefficient de diffusion ainsi que son évolution
avec le champ électrique sont trés controversées. D'aprés RUCH et KINO, sa(15)
valeur est égale i 200 cm?/s pour un champ électrique de l'ordre de 10 Kv/cm.
Cette valeur passe a 20 cm?/s d'aprés FAWCET et REES (16) pour des champs com
pris entre 20 et 50 Kv/cm. Signalons que pour des champs &lectriques: faibles
(régime dé mobilité) en appliquant la relation d'Einstein, on trouve une valeur

de coefficient de diffusion égale a 200 cm?/s.

A titre d'exemple, sur la figure 1, nous avons représenté 1'évolution de T;
avec la valeur du coefficient de diffusion pour différentes valeurs de §. Ces
valeurs sont obtenues 3 partir de la théorie développée par KUVAS On peut
constater que T peut devenir largement supérieur 3 TG/ M, notamment pour des
valeurs de D élevées. Ceci semble confirmé par les mesures de bruit effectuées dans
notre laboratoire par LE BORGNE (33), les niveaux ne pouvant expliquer que
1'existence d'un T; important. Toutefois, si la valeur du coefficient de diffusion
reste voisine de 20 cm?/s pour des champs électriques trés 8levés, ce qui est le

cas dans la zone d'avalanche, cet effet ne devrait pas eétre aussi notable.

Par ailleurs, les résultats récents obtenus au laboratoire par CASTELAIN
sur les impédances hyperfréquences des diodes GaAs haut rendement, semblent
montrer qu'en champ électrique élevé le coefficient de diffusion ne peut étre
supérieur 3 50 cm?/s. De plus, l'application du concept d'ionisation non localisée
dd & OKUTO et CROWEL (17) i des diodes A zone d'avalanche trés étroites, ce qui
est le cas en ondes millimétriques, peut amener des effets supplémentaires au
niveau de la zone d'avalanche : résistance négative supplémentaire, augmentation

du Ti-

Etant donné 1'imprécision avec laquelle nous connaissons pour l'instant la valeur
du coefficient de diffusion et les éléments précités, nous n'avons pas tenu
compte de cet effet dans 1'étude systématique, mais nous montrerons toutefois

dans un cas optimal quelle peut étre son influence.



Remangue

Le fait d'avoir postuler une valeur pour la vitesse des porteurs a 200°C un peu
faible, peut €tre interprété comme une fagon de tenir compte implicitemeﬁt de la
diffusion (accroissement de T, = fG = g%), d'autant que cette vitesse a été déter-
minée 3 partir de caractéristiques hyperfréquences (6) (impédance linéaire...)

_pouvant étre modifiées par la présence de la diffusion des porteurs.

Nota : Influence de la diffusion au niveau de la zone de transit. Cet effet a
été étudié par ailleurs (18) : les porteurs &mis par la zone d'avalanche et in-
jectés en paquet dans cette zone se dispersent progressiment au fur et 3 mesure
qu'ils se déplacent dans cette région. Si ce phénoméne a des conséquences im—
portantes pour les diodes haut rendement utilis@es en mode IMPATT, par contre,
dans le cas de la multiplication de fréquence oli les diodes optimales sont trés

confinées (W - § tr@s petit) nous pourrons négliger ce phénoméne.
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8 : largeur de la zone d'gvalanche déterminée & partir de la valeur de la résistance
de charge d'espace R,

Si W est plus petit que W substrat, le champ électrique s'annule dans la zone N, la
diode est dite non confinée.

Dans le cas ou W WS (champ non nul & 1'interface NN) la diode est dite confinée.

1,2

W -8 : largeur de la zone de transit.




CHAPITRE II - ETUDE THEORIQUE SYSTEMATIQUE

La grande difficulté de traiter le probléme de la multiplication de .
fréquence d'une fagon purement analytique nous a conduit 3 utiliser une réso-
lution sur ordinateur. L'emploi des techniques numériques semble s'imposer
plus particuliérement lors de la recherche du profil de dopage optimal. (18,20)
Dans ce paragraphe, apré&s avoir défini les méthodes d'études, nous comparons
les résultats obtenus pour les deux types de composants. Afin de mettre en
évidence les diverses contributions, nous comparons d'abord les caractéristiques
"brutes" de la zone d'injection (amplitude et phase des composantes harmoniques
du courant de conduction). Aprés avoir défini la structure optimale pour les com-
posants 3 1'Arséniure de Gallium, nous pourrons examiner 1'intérét respectif

de chacun des matériaux.

11.1. METHODE DE L'ETUDE

11.1.1. Etude numérique

-~

Nous avons adapté & notre probléme les méthodes de calcul déja utilisées
pour l'optimalisation en rendement des diodes & avalanches fonctionnant en oscil-
lateur (10) . L'hypothé&se fondamentale de la résolution est 1'existence d'un
modéle unidimensionnel i deux zones (10) : zone d'avdlanche de largeur § et zone

de transit de largeur W - §. Chague zone &tant traitée de la maniére suivante :

~ Zone_d'avalanche

Nous faisons les hypothéses simplificatrices suivantes :
. La vitesse des porteurs est constante et &gale & la vitesse limite
. Le courant de conduction est indépendant de 1'abscisse
. Le champ ne comporte due 2 composantes harmoniques Ea(t) = E, sin (wlt) +

E_ sin (mnt + wn) correspondant aux fréquences d'entrée et de sortie.

Pour le GaAs, ol les taux d'ionisation pour les é&lectrons et les trous

sont identiques, le courant de conduction est donné par 1'équation de Read :

3T (t) s
ca
=1 (t) Jo oc[Ea(t + rY)] -1

ot

ol TY est un paramétre permettant de tenir compte du temps de transit des por-
teurs dans la zone d'avalanche. Les autres paramétres ont été définis précédem-
ment. (figure 7).

Pour le Silicium oi o # ap il faut utiliser 1'équation de Read généralisée



obtenue par Lee- (21)
La résolution numérique de cette Eéquation nous permet, aprés décomposition en
série de Fourrier, d'obtenir les composantes harmoniques du courant de conduc-—

tion,

ik =C e pour le rang d'ordre k

Wk est la phase de la composante du courant par rapport & la composante corres-

pondante du champ.

- Zone de transit

——— s e e (ot i .t S0 P

Pour le traitement de la zone de transit, nous utilisons la résolution
de 1'équation de continuité du courant par une méthode de double discrétisation
sur le temps et 1'abscisse. Cette méthode permet d'introduire les effets para-
sites liés 3 la modulation de 1'épaisseur de la zone désertée et a la variation

de vitesse des porteurs dans les diodes non confinées.

Le programme numérique permet le calcul des diverses impé&dances et puis-
sances aux fréquences harmoniques en tenant compte de la résistance série et

de 1'encapsulation. Ce programme offre deux possibilités :

. Le calcul peut etre effectué en se fixant les valeurs des compo-

santes E, et En du champ hyperfréquence.
. Le calcul peut etre effectué en imposant une puissance d'entrée
constante (Pl) et une composante imposée 3 la fréquence de sortie (itération

sur E, jusqu'a ce que P' calculée # Pl)°

1

11.1.2. Limite de validité du modéle utilisé

Outre les hypothé&ses simplificatrices déji mentionnées, il faut remarquer
que nous négligeons les effets résultants de 1'injection de porteurs dans la
zone d'avalanche (18] Ce courant injecté peut avoir plusieurs origines :

- courant de saturation (indépend;nt du champ électrique)
- courant "tunnel"
- courant di 3 une ilonisation dans la zone de transit (limite du

modéle 3 2 zones).

Nous pensons que dans notre cas, étant donné les diodes GaAs utilisées
expérimentalement (barriére Schottky, champ maximum voisin de 600 Kv/cm), 1l'effet
tunnel sera 1'effet parasite prépondérant. Mais étant donné 1'état actuel des

connaissances sur les interfaces métal-semiconducteur et de 1'effet tunnel



(assis

té thermiquement), il semble difficile pour le moment d'en tenir compte.

De nombreuses approximations seraient é&liminées par l'utilisation du

programme d'étude numérique général (10) mais étant donné le cofit et la durée

du cal

nues (
fréque

certai

cul, nous n'avons pas utilisé cette possibilité.

11.71.3. Conditions d'8tude - Criternes de comparaison

I1 faut se fixer les paramétres de 1'Btude relatifs aux grandeurs conti-
PO) et aux grandeurs hyperfréquences (puissance d'entrée, résistance série,
nce, rang de multiplication). La connaissance des valeurs limites de

ns de ces paramétres pour chaque matériau permet une comparaison réaliste :

- 1 - Fréquence : Dans la plus grande partie de 1'étude systématique, nous avons
q P g P y q

pris une fréquence d'entrée égale d 3,5 GHz et un rang d'harmonique égal a
10. Les conclusions concernant les comparaisons GaAs-Silicium resteront

valables pour des rangs d'harmonique voisins (9-11).

Puissance hyperfréquence : Les valeurs des puissances d'entrée P1 et de

sortie P, . sont étroitement liées aux valeurs des amplitudes maximum des

10
composantes du champ é&lectrique pour les deux fréquences. Ces composantes

doivent &tre choisies afin qu'a aucun moment, la tension ne s'annule aux

bornes de la zone d'avalanche, ce qui entralne composantes E1 et En infé-
rieures i 1,6.10° v/cm pour les composants GaAs et El’ En inférieures a

1,3.10° v/cm pour/le Silicium.

Puissance continue : La puissance continue maximale applicable & la diode

FIGURE 3

couches
métallisées

soudure
(Au-Sn)

Rsc
Rin

avalanche est donnée par la relation bien connue :
T, - T T. : température jonction
P =42 ]

o : température ambiant
Rth Ta p t e

Rth : Résistance thermique.
Cette puissance est limitée par la valeur de la température maximum admis-
sible dans la jonction et par la valeur minimum de la résistance thermique.
Les diodes tant au GaAs qu'au Silicium sont du type mesa inversé : le radia-

teur est soudé & la couche épitaxiée.(figure 3 )
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Pratiquement toute la quantité de chaleur prenant naissance dans la zone active
de largeur W est &vacuée par le radiateur. La résistance thermique est la somme

de toutes les contributions :

avec

= RSc : résistance thermique due au matériau lui-méme. En premiére approximation

la propagation de chaleur est rectiligne et RSC est donnée par :

1

®se 7 %8
S : surface de la diode
K : conductivité thermique du matériau semiconducteur K = 70 W/m°C Silicium
K = 33 W/m°C GaAs
- Rint : résistance thermique due aux différentes couches déposées électrolyti=
quement (généralement or et argent) et de la soudure (Au-Sn). Rint varie de

fagon inversement proportionnelle a la surface.

- R, : résistance thermique due 4 la propagation du flux de chaleur dans le
Tadiateur. Celui-ci & des dimensions telles (¢ >> D) qu'il peut &tre considé-
ré comme semi-infini. R, est une résistance thermique de constriction de la
forme (22) :

1 -1/2
proportionnel & S

€ 2k D
cu

_ °
avec kcu = 3.85 W/em'C

La comparaison des résistances thermiques des diodes avalanches au Sili-
cium et au GaAs est difficile,car le terme prépondérant est la résistance de
constriction qui ne dépend que de la nature du pilier (le méme dans les deux
cas). De plus le terme R. . est trés 1ié a4 la technologie employée et suscep-
tible de varier avec la qualité du montage. En compilant les différents résul-
tats obtenus pour le mode IMPATT en ondes millimétriques (23,24) on peut dire
qu'approximativement RC constitue 70 % de la résistance thermique, le reste
se répartissant 3 peu prés également entre RSc et Rint'
A 1'appui de cette hypothése, remarquons que les résultats obtenus lors d'une
étude que nous avons faite au laboratoire sur des diodes Silicium (2g), pour
des diamétres s'entendant de 40 ym 3 140 um, nous avons trouvé que la résis-—
tance thermique variait en 1//S donc que le terme prépondérant était celui
d'une résistance de constriction. Nous voyons donc que la différence de con-
ductivité thermique des matériaux n'entraine pas un avantage décisif pour le

Silicium. Les meilleurs résultats obtenus pour le GaAs avec des techniques de



montage trés élaborées sont semblables & celles du Silicium. (23-25)

=4 2
(R, < 40°C/W pour S = 0,4.10 cm )

th
Nous pensons,étant donné les possibilités actuelles, que le rapport

des puissances continues est :
Po(GaAs)
0.8 ¢« —m—— <« 1
PO (S1)
Lors de 1'étude des performances en fonction de la surface, nous prendrons

une loi en Io/Vg'en admettant la résistance de constriction comme terme prépon-—

dérant.

- 4 - Influence de la Résistance Série : La puissance utilisable est &gale 3 :

R
S
P o= (1+=)P_

n RDn

puissance émise par la diode pour le rang n

P
en
Rs : résistance série

RDn : résistance de la zone active de la diode pour le rang n

Etant donné les valeurs relativement faibles de RDn’ la résistance série
modifie fortement les puissances utiles et le taux de conversion. Cette
résistance est essentiellement due & la résistance du substrat dans les

diodes fortement confinées, et aux conditions d'encapsulations.

R, =R + R
S SSubstrat enc

La résistance Rone englobe la résistance du fil de connexions ainsi que

les résistances de contact.

En hyperfréquence, ces deux résistances croissent avec la fréquence sous
1'influence de 1'effet de peau d'épaisseur §. Par ailleurs, il en résulte
que leurs valeurs évoluent suivant 1'inverse du diamétre et non pas suivant
1'inverse de 1la surface, comme cela serait en basse fréquence.

I1 faut noter que la présence d'un angle important des flancs de la jonec—
tion par rapport & la normale, suite & 1'élaboration du mésa peut augmenter
fortement la résistance série du substrat (27) . La résistance série peut
également répercuter dans nos estimations les pertes dans le circuit hy-
perfréquence poéur les deux fréquences d'entrée et de sortie. Pour 1'étude
systématique, nous avons choisi une valeur de la résistance série &gale

a 0,5 @ Bant 4 la fréquence F

qu'a la fréquence F Ceci se justifie

1 10°
par le fait qu'ad la fréquencé d'entrée les pertes dans le circuit d'entrée
des multiplicateurs sont assez importantes : en effet, la réalisation du

dispositif permettant la prise de contact sur les structures du type beam-

lead, reste toujours difficile. Pour la comparaison avec le Silicium,
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nous avons considéré dans les deux cas une valeur de résistance série
égale 3 0,5 Q@ : le GaAs a une résistivité plus faible mais ceci est
compensé, pour le Silicium, par de récents progrés technologiques per-

mettant d'obtenir des longueurs de substrat plus petites.

11.2. CARACTERISTIQUES COMPAREES DE LA ZONE D'INJECTION SEULE

La poursuite d'une étude approfondie des performances en multiplication
des composants au GaAs était conditionnée par les résultats de cette &tude com-
parative : si ceux-ci s'étaient avérés moins intéressants pour le GaAs que pour
le Siliciﬁm, il semblait inutile d'entreprendre une pareille &tude, d'autant que

le Silicium bénéficiait d'une avance technologique encore appréciable.

Les éléments de comparaison des qualités des zones d'injection respectives

sont :
-~ Amplitudes et phases des composantes harmoniques du courant de con-
duction, obtenues aprés résolution de 1'équation de Read pour un couple de champ

imposeé E] = Elo

- Les puissances émises ou absorbdes dans la zone active :

En.é
P == C cos V¥ n=1,10
n n n
2
P
. 10
- Le taux de conversion : n = T

|
Ces grandeurs ont surtout une valeur relative car elles ne tiennent pas compte
des effets parasites tel que la ré@sistance série. Elles sont déterminantes,car
des travaux antérieurs ont montré que les performances de diodes & avalanche en

multiplication sont étroitement liées aux propriétés de la zone d'émission.

Nous donnons dans le tableau 2 un résumé des caracté@ristiques obtenues
pour les deux types de composants avec les valeurs des paramétres choisis
(Vn GaAs - 0,7.107 cm/s) et Vn gi = 107cm/s) correspondants 3 une température
de fonctionnement voisine de 1'ambiante. Le courant de polarisation est le méme
dans les deux semiconducteurs : I0 = 100 mA.

- Les cas n° | et 2 correspondent a des largeurs § et des amplitudes de
champs identiques. Nous voyons que tant en puissance de sortie qu'en taux de
conversion, les composants GaAs apparaissent plus performants. Il est 3 remar-—
quer que cet avantage est moins marqué pour des § plus grands.

- Dans le cas n° 3 les largeurs § de la zone d'injection ont été choisies
afin que le temps de montée T soit identique (en 1'absence de diffusion). Les
amplitudes El et EIO des champs ont été choisies de fagon 3 avoir la puissance
d'entrée du méme ordre de grandeur dans les deux composants. L3 encore, tant en

uissance qu'en taux de conversion, les composants GaAs semblent plus intéres—
q ’

sants.



- Le cas n° 4 illustre les puissances obtenues pour les deux composants
de méme 7i et pour des valeurs des amplitudes des champs &lectriques également
éloignées des conditions limites (cas de fonctionnement fiable). Nous remarquons
que les puissances sont différentes tant d 1l'entrée qu'd la sortie : le compo-
sant au GaAs présente des taux de conversion trés &levés pour des puissances
moyennes,alors que le Silicium présente des taux de conversion intéressants pour

de fortes puissances.

Nous voyons donc que le GaAs présente un grand intéret et justifie 1'en-
treprise d'une étude théorique systématique. La performance la plus caractéris-
tique est la valeur élevée du taux de conversion ; nous chercherons a optimaliser
les composants dans ce but. D&s maintenant, il semble que les domaines respectifs
d'applications de ces deux types de composants puissent étre :

- la multiplication & faible puissance et taux de conversion trés
élevé pour le GaAs (application & la réalisation d'un oscillateur local).
- d'autre part, la multiplication & forte puissance et taux de conver-

sion modeste pour les composants Silicium (application aux réémetteurs).

Ces conclusions ne sont pas définitives et susceptibles de modifications,
car nous n'avons raisonné que sur la zone active de la diode sans tenir compte
des impératifs 1iés aux impédances. Nous verrons d'ailleurs que le choix des
dimensions optimales de 1la zone d'injection fait intervenir de nombreuses consi-

dérations autres que celles du temps de montée intrinséque.

Remarque

On peut s'é@tonner de 1l'existence dans la zone d'avalanche de composants GaAs,

d'un taux de conversion supérieur a4 1. Ceci provient de 1l'influence du temps

de transit des porteurs dans cette zone. En pratique, un tel résultat ne pour-
4rait @tre obtenu compte tenu des éléments parasites en particulier de la résis-

tance série.

11.3. DETERMINATION DES CONDITIONS OPTIMALES : FONCTIONNEMENT ET STRUCTURE,
POUR LE GaAs.

La comparaison des performances des composantes & l'Arséniure de Gallium
et au Silicium impliquent des conditions de fonctionnement équivalentes et opti-
males pour chaque type et la connaissance préalable des structures optimales.
Mais ces grandeurs ne sont pas indépendantes : il nous a donc fallu mener de
front ces deux optimalisations : la connaissance de la valeur optimale d'une
grandeur permet le réajustement des paramétres du calcul. Nous présentons cette
étude dans un ordre qui n'est pas chronologique : nous commengons par la recherche
des conditions de fonctionnement tout en sachant que celles-ci nécessitent la
connaissance de certains paramétres liés & la structure qui ne seront définis

qu'ultériemrement.
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11.3.1. Conditions de fonctionnement

11.3.1.1. Puissance d'entrnée

a - Evolution de Pio * 6(?7) et n = 6(P1) §4g. (4,7,9)

Comme nous le voyons sur ces figures, la puissance de sortie et surtout
le taux de conversion passent par un maximum en fonction de la puissance d'entrée ;
la position de ce maximum dépend des dimensions de la diode et du courant de
polarisation. D'un point de vue qualitatif, ces évolutions s'expliquent aisément :
la croissance de la puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée
est lide 3 1'accroissement du caractdre non linéaire du régime de fonctionnement.
L'évolution initiale du taux de conversion est redevable du méme phénoméne ; sa
décroissance pour les niveaux de puissances élevées est liée aux dissipations
d'énergie qui en découlent. La puissance absorbée 3 la fréquence d'entrée reste
toujours inférieure 3 0,5 W et la puissance de sortie inférieure a 250 mW. Les
taux de conversion obtenus sont trés intéressants et peuvent étre nettement supé-
rieurs a 50 7. La gamme des puissances d'entrée et de sortie est inférieure a
celle déterminée dans le cas de composants au Silicium ; par contre, le taux de
conversion maximum est beaucoup plus &levé. Ces constatations confirment les

observations faites lors de 1'étude des caractéristiques de la zone d'injection.

b - Evolution des impédances en fonction du niveau d'entrée

L'impédance d'entrée Z, augmente rapidement avec le niveau d'entrée :

I
1'adaptation de cette impédance sera d'autant plus facile que la puissance
d'entrée sera grande (fig.5 ). Par contre, pour les fonctionnements 3 faible
niveau d'entrée (correspondants au maximum du taux de conversion) 1'impédance
d'entrée peut &tre trés faible ; 1'adaptation de la diode est alors plus dif-
ficile et 1'influence des pertes du circuit assez notable. Dans ce cas les

taux de conversion observés expérimentalement pourront etre plus faibles que

ne le laissait prévoir la théorie. L'impé&dance présentée par la diode 3 1la
fréquence de sortie décroit quand le niveau des puissances croit (fig.6,8J10).
Pour les puissances élevées, la résistance équivalente de sortie devient faible :

1'adaptation est difficile et 1'influence des pertes du circuit hyperfréquence

en ondes millimétriques devient prépondérante.

En résumé, pour 1'adaptation des impédances aux deux fré@quences d'entrée
et de sortie, le probléme se pose de la fagon suivante :
- pour la fréquence d'entrge, il se situe dans le domaine des faibles
puissances.
- pour la fréquence de sortie, il se situe dans le domaine des fortes

puissances.
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Comme 1'adaptation sans perte importante est plus.aisée i -la fréquence:

d'entrée, la gamme de puissance intéressante sera similaire 3 celle qui donne
des taux de conversion intéressants (typiquement 100 3 300 mW) mais non 3 celle

qui permet d'obtenir des pulssances de sortie élevées.

vSur la figure |} nous avons représentéd 1'évolution de la puissance P
g P 10

en fonctlon du courant de polarisation I pour deux valeurs de la puissance
d'entrqg P = 100 mW fonctlonnement a falble nlveau, P] = 300 mW fonctionnement
a fort niveau. Nous avons represente de la méme fagon 1'évolution du taux de
convers1on-n sur la figure 13. Les conclusions que 1l'on peut dégager dépendent

-

du niveau d'entrée considéré :-
‘ 9]

- faible niveau : pour une puissance d'entrée de 100 mW, la puissance
“de sortie passe par un maximum pour un courant correspondant 3 un fonctionnement
relativement €loigné des valeurs limites admissibles :
T. max " Ta
(®, < R )
. th |
Nous remarquons que si la diode est plus longue pour une méme largeur § , ce
courant optimal est plus faible. Si 1'on admet que la tension continue croit
linéairement avec W, pour le courant optimal, le niveau des puissances est dans
un rapport 0,8. i
P " 0,8 P!
(o] # ,:? ’ (o]

(W=0,7 um) ‘ %W = 0,6 um)

Pour une zone de transit plus longﬁe, la température de la jonction pourra donc
étre plus faible et la durée de vie pourra @tre plus importante. Signalons que
dans ce régime de fonctionhement le probléme de 1'adaptation d'imp&dances ne se

pose pas de fagon dramatique popr~leé‘Va1eurs optimales du courant.

i

- faible niveau : Pour P] 300 mW, 1a pulssance de sortie maximum
ne sera obtenue que pour une puissance continue superleure aux limites ther-
miques (P "burn out'") provoquant la destructlon de la ‘diode. On serait donc
tenté de ch0151r alors pour valeur optlmale celle du courant maximum admissible
dans la structure. Cependant, dans ce cas, comme le montrent les figures 14-15,
les valeurs des impédancées présentées par la diode imposent des contraintesd .
supplementalres. En partlculler pour la valeur maximum admissible, la re31s*pf'
tance d'entrée peut devenlr assez falble. La valeur optimale du courant résul-
tera donc d'un compromis entre ces exigences contradictoires ; mais il est

difficile d'en évaluer la valeur car en définitive, cela dépend de la qualité

des circuits utilisés expérimentalement.
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11.3.2. Définition de La structure optimale

Pour une largeur § de la zome d'avalanche imposée, les performances
varient fortement avec W - §. Pour estimer ces performances, nous avons sup-
posé en premiére approximation que la temsion continue variait proportionnel-

lement 3 W et donc que le courant de polarisation variait en 1/W.

Sur la figure 16 nous remarquons qu'il est possible d'appliquer des puis-
sances d'entrée d'autant plus grandes et des puissances de sortie d'autant plus
élevées que la largeur W - § de la zone de transit est plus grande. Par contre,
le niveau de puissance d'entrée & partir duquel apparait une puissance de sortie
est une fonction croissante de W. Ceci est parfaitement explicable en considérant
que pour obtenir la méme amplitude pour le champ hyperfréquence dans la zone
d'avalanche, il faut appliquer des tensions d'autant plus grandes que W est

plus important.

En conclusion, il semble que si 1'on recherche des taux de conversion
intéressants pour des puissances de sortie modestes, 1'épaisseur de la zone de
transit doit étre faible. Par contre, si 1'on recherche des niveaux de puis-
sances élevées, il semble intéressant d'avoir une zone de transit importante.
On peut constater sur les figures 17 et 18 que les résistances d'entrée et de
sortie sont également des fonctions croissantes de W. Il semblerait donc inté-
ressant pour de nombreuses applications d'utiliser des diodes 3 large zone de

transit.

Toutefois, il faut que l'oscillation résiduelle soit trés faible, surtout
dans les applications demandant un signal de grande pureté spectralex. La largeur
W - § devra donc étre nettement inférieure 4 celle qui est optimale pour 1l'oscil-
lation. L'angle de transit est défini par

w (W= 8)

O =
v
n

Sa valeur optimale pour l'oscillation est voisine de 1 si 1l'angle d'injection
est trés peu différent de 90°. Ce qui correspond 4 W= 6§ = 0,65 um. En multipli-
cation de fréquence, nous pensons que pour éviter cet effet W - § doit rester
inférieur a3 0,15 pm. Lors de 1'étude systématique, nous avons choisi deux valeurs
pour la 1érgeur de la zone de transit : B
£
FNows appelons oscillation résiduelle La puissance pouvant se maniﬁeAieﬂ.danAfo‘
La gamme des griquences de sontie en £'absence de puissance d'entrie. Les
osclllations parnasifes en présence de pulssance P, assez elevée, 4'averent
expenimentalement négligeables du fait de £'existence d'un phénomZne de syn-

chronisation.
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-~

W-39 0,05 um pour fonctionnement 3 faible niveau

W-29

0,15 um pour fonctionnement & fort niveau

La concentration en impureté&s dans la région N fixe la largeur de la
zone d'avalanche ainsi que l'amplitude du champ électrique statique dans cette
zone. Sur les figures 19 et 20 nous montrons les &volutions de la puissance de
sortie et du taux de conversion en fonction de la puissance d'entrée pour plu-
sieurs valeurs de § , et une largeur de la zone de transit constante et &gale
a 0,05 uym. Afin de permettre une comparaison réaliste, nous avons maintenu la
puissance continue relativement constante (5,8 < PO < 6,3 W). Le choix de la
valeur optimale pour § et donc pour le dopage, dépend des performances recher-
chées : en vue d'obtenir une puissance maximum de sortie, il faut choisir une
valeur de § faible ; par contre, si l'on recherche un taux de conversion avan-
tageux, une valeur importante de § s'impose.

Ceci doit étre cependant nuancé en tenant compte des impératifs liés i
1'adaptation d'impédance d la fréquence de sortie, la résistance de sortie &tant

une fonction croissante de § (figure 21).

I1 est difficile de déterminer 3 ce stade de 1'étude quel est le dopage
optimal car les résultats dépendent en partie des valeurs de la résistance série,
de la fréquence de sortie, de la surface. De plus, c'est le type d'applications
envisagées qui fixe la grandeur & optimaliser : puissance de sortie maximum ou
taux de conversion pour une puissance de sortie moyenne. Compte tenu de toutes
ces exigences parfois contradictoires, nous pensons que le dopage optimal se

situe autour de 2,5.1016At/cm3 (0,45 ym < 6 < 0,55 um).

Pour réaliser cette &tude, nous avons fait les hypothéses suivantes :

- les résistances thermiques suivent une loi en S_]/2 et le courant de pola-
risation est proportionnel i Sl/z,
- la résistance série est égale i : RS = Rg + RS
Fils+contacts Substrat.
avec RS = 0,25 Q
Fils
et R = RO/¢ (¢ diamétre de la jonction)
Substrat
Cette étude a été faite pour des surfaces comprises entre :
=4 {tﬁ': ;
S ini S =0,13.10 m? ¢ = 40 um ; J,o=11,1 KA/cm? ,
-t 2 2
S i S =0,5.10 cm ; =8 um ;3 I =5,7 KA/cm
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La surface minimum est imposée par les impératifs technologiques.

Nous remarquons sur les figures 22 et 23 que pour une puissance d'entrée quel-
conque, il existe une surface optimale égale & 0,25.10"L+ cm? (¢ =56 um).

Ces résultats ont été obtenus pour des conditions de polarisation trés inférieu-
res ;ux limites admissibles et pour une diode ol la largeur de la zone de transit
est de 0,15 pm. Pour une valeur inférieure (W - § = 0,05 um) la surface optimale
serait plus petite (de l'ordre de O',2.10_I+ cm?).

Pour des puissances continues voisines des-limites thermiques (Po "burn out")
lors de la recherche des meilleures performances de laboratoire, la surface
optimale ﬁst évidemment plus grande. Par exemple pour Io = 625 mAu/g

(S en 10 cm?) c'est a dire JO variant de 8,8 KA/cm? (S = 0,5.10_ em? ) 3

17 RKA/cm? (S = 13.10_2cm2) la surface optimale est 0,35.10_2 em? (¢ = 66 ym)

Les puissances maximum sont alors respectivement de :

420 mW pour W ~ §

\PIO MM 0,05 ym et

= 580 mW pour W - §

r

Plo MM 0,15 ym.

11.3.2.4. Etude gréquentielle

Nous avons effectué cette étude pour une diode de caractéristiques

suivantes :

U
-8=0,55um , W=0,6m , I =250ma |, S =0,4,10 cm?
- la résistance série a &té prise variant en Fl/2 avec RS = 0,5 a 35 GHz

- Le schéma équivalent simplifié de la diode encapsulée est le suivant

Re | Ls |
MW o

1X410 i
) . TTce
R410

©

— ?
éléments parasites
du boitier i
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Pour la multiplication de fréquence en ondes millimétriques, nous utilisons
soit un boitier standart S4 soit une structure du type "Beam Lead" {photo 152)
Nous ne possédions pas au laboratoire les moyens techniques permettant la déter-

mination des éléments parasites Lg
triques. Aussi, nous avons adopté les valeurs expérimentales mesurées pour une
3 . . * - 1 —13
structure similaire par KUNO et Al (28) , soit LS = 6.10 hy et Cp =10 F.

et Cp d'une telle structure en ondes millimé-

Ces valeurs sont des valeurs moyennes et peuvent varier de fagon importante
avec la qualité de la réalisation pratique de ce montage (suivant le position-—
nement respectif de la diode et du quartz métallisé, la longueur du Fil de

connexion peut osciller entre 100 um et 500 um).

La figure 24 montre 1'&volution de.la puissance harmonique en fonction
de la fréquence de sortie pour un rang de multiplication égale a 10 et diffé-
rentes puissances d'entrées. Dans tous les cas, la puissance de sortie est une
fonction décroissante de la fréquence. Ceci est di 3 la conjonction de diffé-

rents effets :

- augmentation de la résistance série,
- diminution du caractére non linéaire du régime due i 1'augmentation de la

fréquence d'entrée,
~ diminution de la résistance négative qui en découle partiellement.

Cet effet apparait beaucoup plus marqué pour les puissances d'entrées
les plus grandes, car la résistance de sortie y est alors plus faible (fig.24 ).
On peut signaler que la réponse en fréquence i haut niveau est glus favorable
quand la largeur de la zone de transit est plus grande, méme 3 T§'= cte. Par
ailleurs, en réajustant le courant 3 chaque fréquence, il est possible de com-

penser en partie la chute de PIO'

Pour une surface optimale la pente de la courbe P = f(F) est moins

10
négative et la bande passante potentielle est plus grande.
I1 est intéressant de connaitre quelle est 1'impédance de la diode en-

capsulée (Z u(w)) car elle imposera les caractéristiques du circuit hyperfré-
quence. Nogg voyons sur la figure (25) que le module de la résistance négative
utilisable, est plus faible que celle de la zone active du semiconducteur.
Malgré la valeur relativement faible de LS, la réactance de la diode encapsulée
est toujours positive et proportionnelle & la fréquence. A l'opposé, la rééis-
tance de la zone active est négative et évolue sensiblement comme Eﬁ; avetuCa
capacité i l'avalanche. Dans 1'exemple choisi Ca # 0,5 pF, ce qui nous donne

comme fréquence de résonance (X y= 0).
10

F =
T /LG
S a

# 29 GHz

La fréquence de résonance propre du boitier est &gale 3 :
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Cette fréquence est trés supérieure 3 celles de la bande K, envisagées.

Nous avons vu précédemment que 1'existence du phénoméne de diffusion
peut avoir une influence notable sur les caractéristiques des multiplicateurs
3a diode d avalanche. Mais les valeurs du coefficient de diffusion &tant trés
controversées, nous avons choisi, pour illustrer cette influence, de considérer
un cas limite correspondant & un coefficient de diffusion trés grand D = 200 cm?/s.
Nous avons effectué le calcul des performances attendues en utilisant une valeur
du temps de montée intrinséque T qui tient compte de 1'influence de la diffusion
(‘ri a été déterminé d'aprés les résultats développés par KUVAS). Sur la figure
( 26) nous constatons que l'accroissement du temps de montée de l'avalanche modi-
fie 1a forme temporelle du courant de conduction : la valeur maximale du 'pic
de courant" est plus faible et la largeur plus importante en présence de diffu-
sion. Nous voyons sur la figure 27 qu'd champ &lectrique égal, la puissance émise
d 1'harmonique 10 est plus faible en présence de diffusion. De méme le module(fig2’
de la résistance négative est nettement inférieur. Toutefois, il s'agit bien
d'un cas limite et il semble qu'une telle valeur du coefficient de diffusion ne
soit pas réaliste pour des champs électriques élevés. De plus, des valeurs de
D assez 8levées étant confirmées, une.autre optimalisation serait nécessaire et

permettrait sans doute d'obtenir des performances comparables i celles données

précédemment ,sans diffusion.

11.3.2.6. Conclusdion : définition de La structure optimale des diodes

pueuig SV iy i Aepdhugigiig qptuging g b —_— - -

Les dimensions géométriques optimales (§,W,¢) résultent d'un compromis « = ¢
entre plusieurs exigences non indépendantes et quelquefois contradictoires
(tableau n° 3 ).

- puissance utile et taux de conversion maximum.
- résistance négative suffisamment €levée pour éviter des problémes délicats
d'adaptation et de pertes dans les circuits hyperfréquences.

- possibilité d'utiliser la diode dans toute la gamme de fréquence choisie (Ka)

-

Nous pensons que la diode répondant le mieux & ces conditions doit avoir

les caractéristiques suivantes :

. dopage 2.1016 s Ny € 2,5.1016 = 0,45 < § < 0,55
At/cm3 At/cm3 um pm

. longueur W=-368 < 0,15 um
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FIGURE 27 :

Influence de la diffusion sur la
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FIGURE 28 : Influence de la diffusion sur la caractéristique
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b b
. surface 0,13.10 < S £0,25.10

cm? cm?
40 um < ¢ € 56 um

. résistance série la plus faible possible et toujours inférieur 3 1 @
. résistance thermique faible : si possible mieux que 40°C/W pour

d =70 um

En définitive, si le dopage n'est pas une grandeur trés critique, par
contre la longueur de la zone de transit et donc celle de la diode consftitue
un paramétre important ; la profondeur de 1'épitaxie devra donc &tre contrdlée
avec une grande précision (meilleure que:0,05 uym) et la transition zone N
substrat devra &tre trés abrupte. Ces diverses considérations nous montrent
que 1'élaboration des composants semiconducteurs sera trés délicate, d'autant
plus que la technologie du GaAs, pour des diodes utilisables en ondes milli~
métriques, n'est encore qu'ad ses débuts alors que celle du Silicium bénéficie

d'une plus grande expérience.
Remarque

Le choix de la valeur optimale de § a été effectué surtout dans le but d'ob-
tenir des taux de conversion élevés, puisqu'il apparait que c'est dans ce domaine

que les composants au GaAs sont plus performants que les composants au Silicium.

11.4. COMPARAISON DES RESULTATS THEORIQUES OBTENUS POUR LE SILICIGM ET
L'ARSENIURE DE GALLIUM

I1 est difficile d'établir une comparaison rigoureuse de ces deux maté-
riaux et d'en titer des conclusions immuables. En effet, nous avons vu que
les valeurs maximum de certains paramétres sont susceptibles de varier avec
1'évolution des technologies (puissance continue maximum), mais il faut en
plus se fixer les critéres de comparaison : performances optimales (puissance
maximale, taux de conversion maximum) ou utilisation plus facile (pour une
puissance de sortie donnée, chercher le matériau présentant la résistance

négative la plus grande).

- Perfonmances optimales

Nous avons comparé les évolutions de la puissance de sortie et du taux
de conversion en fonction de la puissance d'entrée appliquée au multiplicateur.
Pour tes deux matériaux, nous avons choisi des structures de diodes optiméiiéées.
La comparaison est effectuée pour deux types de composants caractérisés par les

angles de transit égaux :



FIGURE 29 :

Evolutions compardes de la puissance de sortie pour

des diodes A avalanche en Silicium et en GaAs.
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©# 0,25 rd W-68 = 0,25 ym pour le GaAs et
W= 38 = 0,1 ym pour le Silicium.

0 # 0,75 rd W~- 8§ =0,15 m pour le GaAs et
- 3§ = 0,3 um pour le Silicium.

Pour les composants GaAs, nous considérons de plus deux cas distincts

Dans_le cas n’l : la diode a une surface optimale (inférieure & celle du Silicium)
et la puissance continue est sensiblement égale 3 80 Z de la puissance applicable
dans une diode Silicium de surface identique. Ce cas nous semble un exemple réa-

liste des possibilités actuelles de ce composant.

Dans_le_cas_n°2 : on considére une diode GaAs de surface égale i celle du compo-

sant Silicium par le méme courant, ce qui permet de mettre en &vidente les dififé-

rences entre les deux matériaux 3 niveau puissance d'entrée élevé.

L'étude des figures { 29,30,31,32 )nous permet de dégager les points

suivants :

. les zones de fonctionnement intéressantes sont nettement différen-
ciBes entre les composants GaAs et Si : les premiers donnent des performances tres
supérieures pour des puissances de sortie faibles, par contre au niveau des puis-~
sances élevées, les composants Si sont plus intéressants. Pour les deux valeurs de
1'angle de transit choisies, la zone limite correspond A une puissance de sortie

PIO de 1'ordre de 200 mW pour 0 = 0,25 rd et 300 mW pour 0 = 0,75 rd.

. les composants GaAs présentent les meilleurs taux de conversion

pouvant atteindre des valeurs supérieures & 80 7.

. I1 n'est pas nécessaire d'utiliser des diodes GaAs de méme surface
et capables de supporter les mémes puissances continues que les composants Sili-
cium ; en effet, les résultats sont meilleurs pour des surfaces plus petites
(cas n°2) méme pour des courants de polarisation équivalents plus faibles. Cari
peut présenter un double avantage : la puissance continue est plus faible (ren-
derent global plus élevé) et la fiabilité accrue.

Toutes ces constatations confirment les prévisions faites lors des études pre-—

liminaires et des caractéristiques de la zone d'injection.

En ce qui concerne la valeur de la résistance négative d la fréquence
de sortie, nous avons tracé son évolution sur la figure 33 dans certains cas

envisagés précédemment. Le module de R, . est plus faible pour le GaAs mais

10
sans que dans la zone de variation de P]O’

problémes d'adaptation d'impédance. Habituellement, sa valeur est souvent

sa valeur puisse entrainer de gros



FIGURE 30 : Evolutions comparées des taux
O# 025rd - de conversion pour le Silicium

et le GaAs.
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plus faible pour les composants au GaAs sans que toutefois cette différence

n'entraine des problémes sérieux au niveau des circuits de sortie.



FIGURE 31

: Evolutions comparées des puissances de sortie pour le Si et le GaAs
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GURE 32 :
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Silicium et le GaAs.

03 075 rd

Evolutions comparées des taux de conversion pour le

100
@ /\
&
2
oY, \
75 - \
— | i
c
e
50 SN
| |
Py
T .
Y 100 200 300 400 500 600 700 mW



FIGURE 33 : Evolutions comparées des résistances négatives de sortie pour
le Silicium et le GaAs.
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CHAPITRE III - ETUDE EXPERIMENTALE

Nous présentons dans ce chapitre les résultats obtenus avec les pre-
miérés diodes au GaAs réalisées. Les performances ne sont pas encore trés bonnes
mais dans 1'état actuel de la technologie, nous n'avons pu disposer d'échantil-
lons conformes aux structures optimales déterminées précédemment. Cependant, les
essais effectués nous ont permis de tirer des enseignements sur les caractéristi-
ques des diodes et donc d'améliorer la technologie en vue de 1'élaboration de
nouveaux échantillons. Cette &tude a par ailleurs permis de vérifier certains

résultats de 1'étude théorique.

171.1. COMPOSANTS

Toutes les diodes utilisées dans cette étude ont &té réalisées au Labora-
toire d'Electronique et de Physique Appliquée (L.E.P) sous la direction de

Monsieur J. MICHEL.

IT1.7.1. Technofogie

Nous avons vu que 1'élaboration de la structure optimum pose de nombreux
problémes résultant des contraintes assez strictes imposées aux dimensions. Nous
énumérons rapidement ces différents problémes car les résultats expérimentaux en

dépendent fortement.

Lors de la réalisation de couches épitaxiales, il faut contrdler avec
précision la concentration en impureté&s, surtout dans la zone N. Il est 3 remar-—
quer que pour l'utilisation en multiplication de fréquences, l'erreur relative
sur le dopage peut étre plus importante que dans le cas du mode IMPATT oidi toute
la bande Ka est couverte pour une gamme de dopage relativement &troite. Par
ailleurs, les diodes doivent étre trés confinées afin de limiter les oscillations
parasites dues 3 la présence d'un angle de transit trop important : ceci néces-
site des transitions NN* trés abruptes. Dans cette zone de transition, des
champs 8lectriques instantanés trés élevés peuvent exister ; il faut donc que la
qualité cristallographique soit excellente si 1'on veut éviter des destructions
prématurées. Il s'est avéré nécessaire de réaliser cette transition par épitaxie
et donc de disposer d'une couche tampon N+ entre le substrat et la zone N. La
largeur de 1a zone désertée doit 8tre contrdlée avec une précision trés grande
car c'est la dimension la plus critique. La précision requise est de 1l'ordre de
0,05 um. Pour tenter d'obtenir 1'épaisseur de la zone N choisie, plusieurs paliers

d'attaques chimiques ont di &tre réalisés.



PHOTO N° 1 : diode série GB grossissement X 5000

PHOTO N° 2 : structure dite non encapsulée
échelle : 1 ecm == 100 um
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Tous les échantillons GaAs utilisés sont des barriéres Schottky (métal-
N—N+) alors que les diodes Silicium étaient du type PN N'. Les barriéres sont
obtenues par pulvérisation d'une couche de platine. Pour diminuer la résistance
série RS, le substrat est aminci par abrasion puis par attaque chimique. Mais la
longueur du substrat est imposée par des considérations de manipulations et de
Soudure des échantillons. Elle varie actuellement entre 20 et 30 pm. La mise au
diamétre utile de la diode se fait par attaque chimique (Mésa). La présence d'une
sous—gravure importante (photo 1) peut favoriser les claquages externes et ren-
dre diffiéile la caractérisation des échantillons (valeur surestimée de la sur-

face).

Les faces de la diode sont métallisées pour pouvoir effectuer les diffé-

rentes soudures et la mise en boitier. Deux types de boitiers ont été utilisés :

. le boitier S 4 standard permet une caractérisation aisée des diodes et
peut étre utilisé en multiplication de fréquences en bande Ka au prix d'une 1é-
gére réduction des performances.

. structure dite 'non encapsulée" (photo n°2) : cette structure est plus
fragile mais elle s'adapte mieux aux circuits millimétriques du fait de son en-

combrement réduit et de sa fréquence de résonance propre assez &levée.

111.1.2. Strwucture des diodes

Les différentes séries de diodes ont été caractérisées de fagons complé~
tes en suivant les méthodes déji développées lors de 1'étude des composants
Silicium (26 ). Nous donnons dans le tableau n° 4 1le résumé des caractéris-—
tiques moyennes de chaque série dans 1'ordre chronologique de fabrication.

On peut remarquer que la plupart de ces diodes ne sont pas vraiment confinées :
elles présentent toutes d 35 GHz un angle de transit assez important. Nous
avons représenté le profil de champ électrique de chaque série de diodes 3

la température ambiante, T = 300°K et 3 courant nul (figure 34 ). Ces profils
de champ ont &té obtenus 3 1'aide d'une calculatrice analogique utilisant

comme variable d'entrée la caractéristique C(V) (30 ).

111.2. PRINCIPAUX RESULTATS EXPERIMENTAUX

Les circuits hyperfréquences utilisés pour la multiplication de fréquence
3 diode 3 avalanche en ondes millimétriques sont essentiellement du type tran-
sition coaxiale guide, semblable a celles présentées dans la seconde partie du

travail.



TABLEAU N° 4 CARACTERISTIQUES DES DIODES
x *x
tension Wu §/W Rth
&ri d S
Série | 4vavalanché mszEe #+ poul T #0  300°% | *cw OBSERVATIONS
a1 =0 oy T = 380°K
. probléme
C ' 29 v 3,5.10%8 0,32 1,1 0,29 ~ 47 de
(J couche tampon
CC 31 2,5.10%6 0,4 1,2 0,36 30 < R <40
16 instabilité
GC 28 4.10 0,3 1 0,33 = 60 S
C‘ o faible
GC 23 4.1016 0,3 0,8 0,38 > 70°C/W "
GB‘* 20 6.1016 0,25 0,7 0,36 = 60
Rth meilleur
GB 12,6 6.1016 0,25 0,4 0,625 55° pour diodes
F& ¢ en boitier S4
5000 KA

x
Pour I # 0 (exemp. J
o )

Ramener pour S = 0,4.10_4

- Pour diode encapsulée

2000 KA/cm2 W peut Etre plus grand (diodes non confinées).

cm2 en supposant Rth ~ S_I/2

meilleure valeur.

x . . e . . P’ .
Les indices a, B ’‘indiquent les paliers effectués lors de 1'attaque de la couche active.

Bifs
\ Uik 7

3 :’“
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FIGURE 34 : Profils de dopage et de champ électrique des diodes utilisées

expérimentalement.
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TABLEAU N°3§

RANG ., PR . . .
P F P n ¢ Qualité spectrale - réjection raies parasites.

W GHz mW

Réjection raies parasites > 20 dB
5 10,5 14,66 230 14,5 7 110 ym Oscillation résiduelle 10 mW F = 14,6 GHz en 1'absence
de Puissance d'entrée.

Spectre monochromatique mais reste 60 mW oscillation

7 10,5 20 280 17 % 100 um

résiduelle & 14,66 GHz.

Plusieurs raies réjection pour rale parasite la
8 752 14,14 130 3.7 7 77 ym plus importante (F7) ~ 12 dB
12 8,4 14,48 130 5,0 2| 77 ym | reéiection - 9 dB pour F ,

réjection - 7 dB pour F

13 9 18,57 175 5,5 7% 77 um 9
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Nous donnons sur la figure (35) le sché&ma du dispositif de mesure. Dans
le cas des essais 3 trés haut rang d'harmoniques (F1 < 2 GHz), le coupleur direc-
tif CD2 a été remplacé par une ligne fendue "GENERAL RADIO" pour la mesure du

taux d'ondes stationnaires.

111.2.1. Sérse CB,

Dans cette série, la zone active N était directement en contact avec le
substrat. Bien que largement dimensionnées par ailleurs, ces diodes ne permet-
taient pas l'application de puissances hyperfréquences élevées, sans destruc-
tion. Nous avons pensé que cela était di 3 la mauvaise qualité cristallogra-
phique de la zone de tramsition entre la couche N et le substrat. Les é&chantil-

lons suivants réalisés d partir de cette technique n'ont plus présenté ce défaut.
111.2.2. Séirie CCA

La réalisation de cette série nous a permis de confirmer un des points
importants de notre étude théorique déja signalé par ROLLAND et Al (20) pour
le Silicium : la nécessité d'utiliser des diodes trés confinées. En effet, ce
type d'échantillon, bien que de dopage voisin des valeurs optimales, possédait
une zone de transit importante. Pratiquement, le profil du champ électrique
était celui de diodes IMPATT optimalisées pour l'oscillation dans la bande des
18-26 GHz. Elles ont permis d'obtenir des puissances de 200 mW en régime d'os-

cillation 3 14 GHz.

En multiplication de fréquence dans la bande Ku (12~18 GHz), les expé-
riences se sont avérées délicates et le réglage des circuits trés critiques,
en particulier i cause d'oscillations résiduelles importantes. Des modes de
fonctionnement qui s'apparentent plus 3 1'oscillation déclenchée ont &té ob-
tenus ; quelques résultats caractéristiques sont donnés dans le tableau n°s5 .
La faiblesse de ces performances confirme bien les précisions théoriques,
bien que la technologie de ces diodes se soit avérée excellente : les résis-
tances thermiques obtenues étaient proches des meilleurs résultats atteints

pour le GaAs.

111.3.3. Sende GCa et GC

B

Les résultats obtenus avec ces diodes ont permis de confirmer simple-
ment les déductions faites pour les deux séries précédentes. Des phénoménes
nouveaux sont apparus qui semblent 1iés aux problémes de réalisation tech-
nologique. Nous avons observé la présence d'instabilités liées a la carac-
téristique statique en présence d'oscillations et déja mentionnées par ail-

leurs (31,32).



Bonde Ka (26-40 6Hz) guide RGO6/Y M

LU1

AT

'_'@ CDq 8

&=

ig Rp

g

m

CD,

LUz

MW

0s

0~-4GHz coaxial mm

Bande

AS

mw

FIGURE 35 : Schéma du dispositif de mesure

X : multiplicateur, EH : adaptateur plan EH, AT : atténuateur,
ondemétre 26-40 GHz, CDl,zzcoupleurs directifs, M . mélangeur,

AS : analyseur de spectre, B : bolométre, MW : milliwatmétre,

0S : oscillateur, A : amplificateur & tube i ondes progressives,

T : té de polarisation, Rp : résistance de protection.
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I11.2.4. Stnies B _et GB,

Bien que la structure de ces diodes n'était pas optimale (en particulier
le dopage était trop élevé pour la bande Ka), des indications et des résultats

intéressants ont pu étre obtenus.

Les diodes de la série GBa n'étaient pratiquement confinées : leur mode

de fonctionnement &tait similaire & celui des CCA, a une fréquence plus élevée.

Par contre, pour les diodes type GBB’ le rapport §/W &tait beaucoup plus
favorable pour la multiplication de fréquence et les résultats se sont avdrés
plus intéressants compte tenu des fortes valeurs de la résistance thermiQue,

il n'était pas possible de travailler avec des courants de polarisation &levés.

Les résultats les plus significatifs sont résumés dans le tableau n° 6 .

n Fn cH Ps - Remarques

10 35 110 I =180 mA, ¢ 57 im

9 34,6 125 IO = 159 mA, ¢ = 55 ym

10 36,8 52 IO = 131 mA
24 38,4 88
29 39,1 71
30 39 80 réjection - 14 dB
36 39,5 75
38 18 63 réjection - 5 dB seulement

TABLEAU N° 6

Les pertes de conversion les plus faibles étaient de - 8,2 dB pour PS = 52 mW
et n = 10. Les premiers résultats obtenus en multiplication & trés haut rang
d'harmonique sont encourageants et ils justifient 1l'entreprise d'études futures
pour ce mode de fonctionnement.

Nous avons représenté sur la figure 36 1'évolution de la puissance 3 la

fréquence F # 35 GHz en fonction du courant de polarisation. Il n'apparait

10
pas de phénoméne de saturation en courant et si la résistance thermique &tait
plus faible, il serait possible d'obtenir des puissances beaucoup plus impor-
tantes. A titre d'exemple, et pour vérifier notre modéle théorique, nous avons
calculé@ sur ordinateur les performances théoriques en rentrant comme données les
paramétres mesurés d'une diode réelle. A puissance moyenne nous trouvons une

assez bonne concordance.



FIGURE 36 :

Evolution de la puissance de sortie

en fonction du courant de polarisation.
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P. = ~500 mW P._ = 84 mW n 17 2

1 10 th

P]Oexp ~ 60 mW nexp =12 Z

I71.3. CONCLUSION DE L'ETUDE EXPERIMENTALE

Cette étude expérimentale n'a pas pour 1'instant confirmé toutes nos
prévisions théoriques mais néanmoins, elle nous a permis de vérifier certains

points de 1'étude :

les diodes qui fonctionnent le mieux sont celles qui présentent
un rapport &§/W le plus proche de 1 (diodes confinées).
. les surfaces optimales sont relativement plus petites que dans le
cas du Silicium et voisines de 0,2.10—L+ cm? (cas des diodes GBB)
. pour obtenir les performances escomptées, il faut s'attacher i

diminuer au maximum la résistance thermique et la résistance série.



COMPARAISON ~ Gg As- 'Si

TABLEAU N°7

Materiau le plus
Phenomenes Physiques Performances favorable
S G, As
‘Taux  d jonisation Taux de conversion XX
Theorie , . ,
Temps de montee de [c:Gi | Mulhiplication a n eleve X
Vitesse des porteurs (dmeson) Faciite de realisahion X
Conduchvite thermique Puissance X X X
. Transition N _ Substrat . Puissance X
Pratique
Fragilte X
Mobilte (resistance serie) |Pussance et taux de conversion X
Mellleures  performances actuelles . s = 35 GHz
Si (diode non encapsu-N = 10 Ps = 620 MW f}: - 8, 9 dB
lée)
Ga As  boitier S 4 nN= 9 Ps: 125 mW l’]_-_ -13 dB

X Favorable X X Trés favorable
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Cette premiére partie constitue une contribution a4 1'é@tude des structures
semiconductrices fonctionnant en régime d'avalanche et destinées a la multiplica-
tion de fréquence 3 haut rang d'harmonique. Notre étude théorique a permis de
montrer quelle est 1'influence du matériau sur les performances potentielles des
multiplicateurs et de déterminer les zones d'inté&réts respectives des composants
GaAs. Tous les Eléments permettant la comparaison entre 1'Arséniure de Gallium

et le Silicium sont résumés dans le tableau n° 7.

Les utilisations potentielles de tels dispositifs en ondes millimétriques
sont nombreuses surtout dans le domaine des télécommunications oli des sources
trés stables en fréquence sont nécessaires. Or, souvent, les puissances requises
sont relativement modestes au niveau des chalnes de traitement du signal (par
exemple oscillateurs locaux dans les changeurs de fréquence). Dans ces gammes
de puissance de sortie, 1'intérét des multiplicateurs & diodes & avalanche au
GaAs est notable car les taux de conversion potentielle sont &levés. Il en résul-
te que les puissances d'entrée pourront &tre plus faibles et donc le degré de
miniaturisation des systémes intégrant source primaire et multiplicateur pourra
étre plus poussé. La réalisation de sources millimétriques de puissance moyenne
(P > 400 mW) semblables 3 celles utilisées dans les réémetteurs de systémes de
communications par guides circulaires, restera pour 1'instant le domaine d'ap-

plication privilégié des composants Silicium.

Nous n'avons pas pu vérifier de fagon expérimentale la totalité de nos
prévisions théoriques, la réalisation des diodes GaAs ayant posé de nombreux
problémes qui ne sont pas tous résolus 3 1'heure actuelle. En particulier, nous
n'avons pas su disposer d'échantillons suffisamment confinés. De méme les résis-
tances thermiques sont restées relativement &levées, limitant ainsi les possibi-

lités de ces diodes.

Cependant, nous pensons que les premiers résultats expérimentaux obtenus
sont encourageants, 1'évolution de la technologie devant permettre la réalisation
prochaine d'échantillons conformes aux prévisions théoriques. Ces perspectives
d'avenir sont d'ailleurs confirmées par 1'évolution rapide des meilleures per-
formances de puissance pour le mode IMPATT en ondes millimétriques publies par

plusieurs laboratoires étrangers (23,29).

Nous pensons que le modéle théorique de notre &tude pourrait maintenant

étre affiné et en particulier il devrait tenir compte des effets parasites
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diffusion et injection d'un courant tunnel. La meilleure connaissance des para-
métres du matériau GaAs devrait nous permettre de réajuster les valeurs utilisées
dans le calcul des performances. Enfin, une étude similaire pourrait €tre entre-

-

prise pour la multiplication & trés haut rang d'harmonique (n > 30).
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INTRODUCTION

La conception de circuits hyperfréquences en vue de leur utilisation
en association avec des éléments actifs semiconducteurs est un probléme com—
plexe. En effet, les impératifs auxquels on se trouve soumis concernent non
seulement 1'obtention de performances élevées (puissance, rendement, bruit),

mais aussi de conditions de réalisation et d'utilisation aisées.

En ce qui concerne les performances de cessystémes, 1'élément déter-
minant est 1'impédance de charge présentée a 1'élément semiconducteur par le
circuit, et ses variations fréquentielles. Dans la plupart des cas, et en par-
ticulier dans les dispositifs amplificateurs, oscillateurs ou multiplicateurs
de fréquence i diodes i avalanche, elle détermine pour une bomne part les ca-

ractéristiques du régime de fonctionnement de 1'ensemble.
Nous avons mené cette &tude dans un triple but

— obtenir une meilleure connaissance des circuits utilisés dans les

multiplicateurs de fréquence a diode avalanche en ondes millimétriques.

- déterminer le circuit le plus apte & fonctionner en multiplicateur

i large bande ouvrant la voie a la réalisation de wotulateurs.

- Essai d'élaboration de modéles simplifiés mais néanmoins réalistes
pouvant servir de données lors de la simulation sur ordinateur de multiplicateurs,

d'oscillateurs ou d'amplificateurs hyperfréquences.

I1 faut noter que cette &tude doit permettre d'améliorer notre connais-—
sance du fonctionnement global des multiplicateurs et apporter des &léments
décisifs pour la conception et la réalisation d'amplificateurs et d'oscillateurs

en ondes millimétriques.

L'analyse des circuits hyperfréquences et 1'élaboration de circuits
8quivalents 3 constantes localisées n'ont pas fait 1l'objet pour 1'instant de
nombreuses études systématiques. Elles apparaissent dans les publications suivant

trois approches distinctes

= 1 - Un schéma 8lectrique équivalent du circuit hyperfréquence est déterminé
grace a un ensemble de mesures faites dans le plan d'entrée de 1'ensemble
circuit et composant semiconducteur (1,2,3) . Cette méthode directe est souvent
utilisée dans le cas des oscillateurs et pour des bandes trés étroites. Les
schémas équivalents sont alors simples ; ils se présentent souvent comme des
combinaisons série—paralléle de circuits résonnants. Si cette méthode permet

assez bien de caractériser le fonctionnement en oscillateur (coefficient de



qualité - fréquence de résonance), par contre elle ne donne souvent qu'un ordre
de grandeur de 1'impédance de charge vue par le composant. Les mesures étant
indirectes, il est difficile de connaitre les différents couplages et d'en
déduire cette impédance de charge. De plus, cette méthode n'est suffisamment
générale pour permettre 1'étude & trés large bande de fréquence, et elle ne

répond pas aux problémes rencontrés lors de la conception de nouveaux circuits.

- 2 - Une analyse théorique est faite en considérant le couplage entre le courant
hyperfréquence circulant dans l'obstacle équivalent au composant et une infinité
de modes guidés du type TE . et Tan[4,5,6]- Les solutions sont analytiques,
mais leur utilisation, méme dans le cas de structures trés simples, conduisent
souvent & des calculs trés compliqués ne pouvant etre réalisés que sur ordina-
teur 4 1'aide de programmes élaborés. L'influence des dimensions géométriques des
divers é€léments du circuit devient alors trés délicate & préciser. Cette méthode
ne s'applique pas aux structures complexes car les diverses hypothéses simplifi-
catrices, généralement admises quant aux répartitions de courant sur les obstacles
ne sont plus valables. Il n'existe pas, pour l'instant, de solutions analytiques
pour de telles structures. Dans ce type d'étude, la corrélation entre les résultats
théoriques et ceux qui sont déduits des conditions expérimentales de fonctionne-

ment, s'est toujours avérée difficile 3 mettre en évidence.

- 3 - La troisiéme approche essaie de faire la synthése entre les deux méthodes
développées précédemment. Dans un premier temps 1'impédance de charge est déter-
minée par une mesure directe, le systéme de mesure se substituant au composant,
et ceci dans toute la bande de fréquence envisagée. Ensuite, un modéle équivalent
est développé & partir des étude théoriques existantes, éventuellement modifiges
pour tenir compte des conditions particuliéres. Les relations entre chaque élé-
ment du circuit équivalent et les dimensions g@ométriques du circuit sont ensuite
précisées a 1'aide des mesures précitées ; on essale au maximum de séparer les
différents effets et de mettre en &vidence les lois de variation de ces éléments

avec la fréquence.

Nous avons adopté dans ce travail la troisiéme approche. En effet, celle-
ci s'imposait 3 nous pour plusieurs raisons : elle donne des résultats directe-
ment exploitables pour 1'utilisation des composants semiconducteurs (impédance
de charge), elle permet également la conception de modéles assez complets
pouvant, le cas échéant, @tre utilisés lors de la simulation sur ordinateur d'un
des régimes de fonctionnement : oscillation, amplification, multiplication de
puissances. Cependant, cette méthode présente 1'inconvénient de nécessiter de
trés nombreuses mesures dont 1'exploitation pour la détermination des &lé&ments

du schéma équivalent reste quand méme semi—empirique.



1 - PROBLEMES POSES PAR L'UTTLISATION DE DIODES A AVALANCHE EN ONDES
MILLIMETRIQUES

I.7. Probfémes commwis aux dsgéaents modes de fonctonnement

Tous ces problémes sont essentiellement liés 3 la fréquence. D'une part,
toutes les dimensions des circuits variant comme la longueur d'onde, la réali-
sation mécanique des circuits pose de nombreux problémes. Il est trés difficile
d'élaborer des structures complexes semblables & celles utilisées en ondes cen-
timétriques dans les multiplicateurs & varactors par exemple. On s'efforcera de
concevoir des circuits plus faciles & réaliser et ol les paramétres caractéris-

tiques peuvent étre franchement modifiés.

Le deuxiéme probléme réside dans le fait que les diodes & avalanche ont
des impédances qui décroissent en fonction de la fréquence. Si 1'on admet que la
largeur de la zone désertée des diodes varie de fagon inversement proportion-
nelle 4 la fréquence, et que la résistance thermique est inversement proportion-—
nelle au diamétre (Résistance de constriction), nous pouvons montrer facilement,
en utilisant les résultats semi-expérimentaux de SCHARFETER (7) que la variation

de la résistance négative de la diode est donnée par
-13-_- K (-1_)2)3 (FO)Z,IB
R D F
)
ol 1'indice O indique que les grandeurs sont celles du fonctionnement a FO

servant de références.

D : diamétre
: fréquence

K : constante.

On pourrait compenser la variation de fréquence par une variation corres-
pendante des surfaces des diodes ; toutefoils ce serait au détriment de la puis—
sance émise. Un compromis raisonnable entre ces exigences contradictoires entrai-

ne une diminution de la résistance. D

Exemple : pour %L = 10 (6-60 GHz) et ?§ = 4 (120 ym - 30 um) le rapport gL
0 o

devient égal & 0,423.

La résistance négative est beaucoup plus faible en ondes millimétriques
qu'aux fréquences inférieures. L'influence d'un tel phénoméne est encore ampli-
fiée par le fait que la résistance série due au substrat augmente avec la fré-

quence (effet de Peau).

Le circuit de charge devra donc présenter des impédances dont les parties

réelles deviennent trés faibles. Ceci impose que les pertes du circuit hyperfré-



quence ne soient pas trop importantes. Signalons que les pertes croissent avec
1/2

la fréquence suivant une loi en F . Nous aurons donc 3 choisir les structures

susceptibles de présenter le minimum de pertes tout en permettant une adaptation

facile de:.la diode.

1.2. Problemes spécdfiques aux difgerents modes de fonctionnement

1.2.1. Multiplication de 4réquence a diodes & avalanche

1) Conditions Liminaines

Nous nous sommes intéressés a4 la multiplication de fréquence & haut rang
d'harmonique, ce qui rend le découplage entre les fréquences d'entrée et de sor-—
tie relativement aisé. Nous avons surtout envisagé le probléme de 1'impédance
ramené sur la diode a 1'harmonique de rang n que 1'on veut sélectionner, ainsi

qu'aux rangs voisins.

pEagoiiiupe@igia

Des études antérieures (8) ont montré que la meilleure solution pour la
réalisation des structures des multiplicateurs de fréquences i diodes a avalan-
che est la transition coaxiale-guide. La ligne coaxiale permet de transporter la
puissance continue nécessaire & la polarisation de la diode ainsi que la puissance
hyperfréquence & la fréquence fondamentale. La puissance harmonique produite par

la diode est transmise a la charge par le guide d'onde.
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Le probléme est complexe car le circuit doit satisfaire plusieurs impéra-
tifs.

- 3 la fréquence d'entrée, la diode doit etre adaptée a la source
ng = ZD(w). Cette adaptatinn n'est pas trop difficile car la fréquence de travail
est assez faible pour permettre le cas échéant, l'utilisation de dispositifs d'adap-

tation en technique microstrip.

- 3 la fréquence de sortie, nous nous placerons dans le cas ol il n'y a
pas de puissance produite aux fréquences intermédiaires (multiplication directe
sans idler). Il a, en effet, été démontré que cela apporte plusieurs avantages :
inutilité de dispositifs de filtrage en sortie (moins de pertes) et puissance
maximum (loi de Manley-Rowe) {3). I1 faut que la puissance ne soit produite que
pour le rang d'harmonique k sélectionné. Les puissances générées sur les harmo-
niques voisins devront rester trés faibles, car leur comportement serait régi

par les conditions suivantes :
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ZL(kw) = - ZD(kw)
Charge Diode
et Z,(mw) = 0 Vo # ket

C'est dans ce cadre que nous allons effectuer la suite de ces études.

Cependant, deux remarques s'imposent

- le circuilt équivalent idéal correspondrait & un circuit du type
résonnant paralléle 3 coefficient de qualité élevé. Ceci est pratiquement ir-
réalisable car les circuits hyperfréquences présentent souvent des caractéris—

tiques fréquentielles complexes (circuit multi-résonnant).

- Il est possible de modifier le fonctionnement des multiplicateurs
de fréquence en agissant par des accords uniquement réactifs sur les fréquences
intermédiaires (circuits idlers). Une étude est actuellement menée dans notre

laboratoire par Monsieur P.A. ROLLAND (10) afin d'étudier cette possibilité.

4) Methode d'étude

Dans le cadre précité nous avons utilisé deux mod&les différents pour la
détermination de 1'impédance de la diode aux diverses fréquences afin de recher-

cher les caractéristiques optimales du circuit.

- programme numérique semblable 3 celui décrit dans la premiére partie

de ce travail.

- programme automatique de simulation (10) permettant le calcul des
performances d 1'aide d'un modéle intéractif faisant intervenir le circuit de
charge. Le schéma simplifié du déroulement du calcul est donné figure(l)

Le circuit est introduit dans le programme sous la forme de couples Rn et Xn’

ou sous forme analytique dépendante de la fréquence.

Nous montrons sur la figure (2) 1'évolution de 1'impédance de la diode
a la fréquence de sortie pour une puissance d'entrée constante. Le lieu de cette

impédance est gradué en puissance de sortie (P,.). La réactance de la diode varie

10
faiblement avec le niveau, tandis que le module de la résistance négative décroit
fortement. Lors du fonctionnement A puissance de sortie maximum, 1'adaptation de

cette imp&dance sera donc délicate.

Nous avons représenté sur la figure (3) 1'évolution de la puissance de

sortie en fonction de 1'impédance de charge présentée a la fréquence FlO de

sortie du multiplicateur (courbe obtenue avec le programme numérique décrit pré-



FIGURE 2 : Evolution de 1'impédance Z]O en fonction de la fréquence.
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cédemment). Nous constatons que la puissance de sortie passe par un maximum en

fonction de la réactance de charge XL , pour chaque valeur de la résistance.
10

Ce maximum est d'autant plus important que la résistance de charge est faible.
La valeur.de la réactance optimale ne décroit que trés faiblement quand la ré-

sistance augmente, et en premiére approximation, sa valeur est égale 5-6L~ {avec
W
c s . . £
Ca capacité 3 l'avalanche égale 3 ﬁﬁg))‘ a

a
"En encadré, nous avons également représenté les lieux de 1'impédance dans

le plan complexe 3 puissance de sortie constante. L'allure générale de ces lieux
1

isopuissances est similaire & un faisceau de cercles centré sur Xa == et
w
. , . . . - a
dont le diamétre décroit quand la pulssance de sortie croit.
Sur la figure nous avons tracé l'évolution de 1'impédance, a la fré-

quence de sortie, de la diode a avalanche, en fonction de la fréquence d'entrée,
le rang de multiplication étant égal i 10. Le module de la résistance négative

de la diode décroit assez rapidement avec la fréquence, ce qui s'explique faci-
lement en considérant notamment la décroissance du caractére non linéaire du
régime de fonctionnement (CF lére partie). La réactance, 3 la fréquence de sortie,

=1
suit une loi en w , comme le ferait Xa =

1
Caw'
De 1'étude de ces courbes 1l apparait que :

- 1'impédance de sortie sera d'autant plus difficile & adapter que
la fréquence sera élevée.

- A la fréquence de sortie, la valeur de la réactance que doit pré-
senter i la diode le circuit de charge, est trés critique pour 1l'obtention du
maximum de puissance : la variation est d'autant plus rapide que la puissance

de sortie demandée sera plus élevée.

Dans le cas oii 1'on cherche effectivement & obtenir un signal sur un seul harmo-
nique, le probléme de 1'adaptation de l'impédance aux diverses fréquences est
alors complexe, et il se préte mal aux représentations graphiques, étant donné
le nombre de paramétres intervenant dans la détermination des impédances. Nous
pouvons quand méme poser le probléme dans le cas d'une part ol 1'on considére
que certains paramdtres constants : puissance d'entrée, courant de polarisation,
fréquence d'entrée et d'autre part, ol l'on considére les régimes de fonction-
nement sur les autres fréquences harmoniques par exemple 9 et 11, comme relati-
‘»vement’indépeﬁdants. I1 est alors possible de représenter dans le plan complexe
(figure ) les lieux isopuissances idéalisés (cercle), et ceci pour les dif-
férentes fréquences harmoniques situées dans le domaine des fréquences envisa-
gées (ka - 26-40 GHz). Pour une méme puissance de sortie, le diamétre décroit
quand la fréquence augmente. Le circuit de charge idéal doit couper le cercle

correspondant 3 la puissance désirée, d la fréquence de 1'harmonique considérée.
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FIGURE 5 : Représentation graphique des problémes d'adaptation d'impédance

aux fréquences de sortie.
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Pour les autres fréquences harmoniques, le point représentatif de 1'impédance
du circuit de charge doit €tre situé trés & l'extérieur des cercles correspon—
dant & des puissances notables afin d'obtenir un taux de réjection maximum,

Le lieu de 1'impédance du circuit représenté sur la figure (5) illustre un cas
typique de circuit répondant & ces conditions (taux de réjection supérieur 3

10 db). Il est & remarquer que 1'évolution de 1'impédance du circuit peut &tre
relativement lente en fonction de la fréquence (contrairement & ce que 1l'on au~
rait pu penser initialement). Mais cette variation sera beaucoup plus rapide
pour la multiplication & trés haut rang d'harmonique car les faisceaux de cer-
cles se rapprocheront, étant donné que les écarts de fréquence entre les har-

moniques seront plus faibles.

1.2.2. Oscillation

Deux problémes se posent pour la réalisation d'oscillateurs : d'une
part obtenir un régime de fonctionnement stable, d'autre part obtenir la puis-

sance de sortie maximale. Si nous désignons par Z_ 1'impédance de la diode et

D

Z; 1'impédance de charge, la condition générale d'oscillation s'écrit :

ZL(w) + Zd(w,VHF) = 0

ou encore :

It
o

R (0,Vyp) *+ Ry ()

]
o

xd(w,vHF) + XL(w)

avec VHF tension hyperfréquence aux bornes de la diode.

Pour obtenir une oscillation stable, non seulement les relations précé~
dentes doivent &tre vérifiées, mais nous devons également introduire des condi-

tions supplémentaires (11).

aRd d
- —— ., — (tang O - tang ¢) > O

BVHF dw
dXL/dw
avec tang 0 = ————
dRL/dw

BXd/BVHF'

tang ¢ = ——

R4/ Vg

Ces conditions sont donc relatives 3 1l'intersection des lieux ZL(w) et - Zd(VHF)

avec w comme paramétre.
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FIGURE 6 : Illustration des critéres de stabilité en oscillation.
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point Q_R_d dRL fan 6- REGIME
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instable
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B + + O Instable
{

B + _— —_ Stable

C + + _ Instable

D + — . Stable

E + + + Stable

TABLEAU N°

I




FIGURE 7

11 est possible de représenter 1l'évolution de 1'imp&dance du composant
en fonction du courant de polarisation et de la tension hyperfréquence, ainsi
que 1'impédance du circuit au voisinage de la fréquence d'oscillation.

Nous donnons sur la figure 6 des courbes d'évolutions caractéristiques afin
de fournir une illustration des divers cas qui peuvent se présenter.
Dans le tableau n° | sont résumées les caractéristiques des points de fonction~

nement possible.

Signalons que la condition habituelle de bon fonctionnement (3 savoir la
nécessité d'une intersection "franche'" entre les courbes ZD(VHF) et ZL(w))
n'est pas suffisante (exemple du point C). Par ailleurs la présence de boucles
dans la courbe ZL(m) peut entrainer un fonctionnement multifréquence (point F
sur la figure 6).

L'étude d'oscillateurs de bonne qualité spectrale impose donc la connaissance
de ZL(w) dans une large bande de fréquence dont nous pouvons déduire la bande
de fonctionnement (accords mécaniques ou électriques) ainsi que la bande de

synchronisation en fréquence dans le cas d'un oscillateur asservi en phase 12.

Dans 1'hypothése d'un oscillateur fonctionnant & une fréquence imposée
fixe, il n'est pas toujours nécessaire de connaltre 1'é@volution de ZL(w) dans
une gamme de fréquences trés &tendue. Les grandeurs caractérisant le circuit
peuvent alors se ramener & la seule valeur du coefficient de qualité extérieur

Qext'
localisées de configuration trés simple, suffit amplement pour la plupart des

La bande de fréquence étant faible, un schéma équivalent 3 constantes

utilisations.

1.2.3. Amplification

Pour un amplificateur, outre la nécessité de disposer du gain souhaité
pour le niveau de puissance requis, le circuit de charge doit garantir la sta-
bilité du fonctionnement tout en présentant une bande passante optimale. Le
schéma de principe et le schéma équivalent d'un amplificateur & réflexion sont

donnés dans les figures 7,8.

Xy
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:E;\/HF

N | | |Filtre

FIGURE 8
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FIGURE 9 : Evolutions typiques de R et X d'une diode avalanche

utilisée en amplification.
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P
Le gain en puissance ﬁg-peut s'écrire :
1 . 2
Z -2
D(w, V) L(w)
G- HF
V7 + Z
D(m,VHF) L(w)
ou
- 2 2
G (Ry=Rp )™ + (Xp+X)

(R )2+ (R 8)?

La condition suffisante mais non absolument nécessaire pour qu'il n'y ait pas

d'oscillation parasite s'exprime par la relation suilvante :
+ > 0
R * R

ou

Ceci doit @twe vrai quelles que soient la fréquence et la tension hyperfréquence

choisies.

Dans ce cas, l'amplificateur est toujours stable. Nous représentons sur la
figure 9 1'évolution typique de 1'impédance d'une diode i avalanche couramment
utilisée en bande Ka ; il suffit que la courbe représentative de 1'impédance du

circuit n'ait aucun point commun avec - Toutefois pour que le gain

ZD(w,VHF)'
puisse €tre important, les deux courbes doivent &tre voisines, ce qui pose un
probléme difficile. On voit que si 1'on veut un gain important en régime non
linéaire, les résistances de charges doivent €tre plus faibles qu'en régime liné-
aire pour certaines fréquences. En 1'absence de signal le syst@me pourrait donc

osciller. En pratique, la condition d'oscillation est cependant moins restrictive.

- Bande passante

La variation du gain avec la fréquence est liée aux variations de 1'impé-

dance de la diode Z et du circuit de charge Z

D(w) L(w)’

On démontre que le gain est maximal quand la condition - XD = XL est sa-
tisfaite. Si cette condition est remplie dans une gamme de fréquence assez grande,
le gain ne dépend que de la variation de la résistance négative de la diode. Un
circuit de charge optimal présenterait dont une réactance égale et opposée a celle

de la diode et une résistance qui &évoluerait de la méme fagon avec la fréquence.
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1.3. Solutions possibles pour La réalisation de circults en ondes milei-
meétriques .

1.3.1. Structures & Ampddances caracternistiques 4aibles

Nous avons vu précédemment que 1'impédance optimale de charge (et notamment
la partie réelle) d'une diode avalanche est relativement faible, or 1'impédance
présentée par un guide est relativement élevée. La fagon la plus générale de con-
cevoir la transformation d'impédance 3 large bande de fréquence est d'intercaler
un trongon de ligne de longueur suffisante et d'impédance caractéristique faible,
entre la diode et le guide. Pour réaliser ce trongon de ligne, il existe plusieurs

solutions que nous décrivons sommairement.

diode

I1 est facile d'obtenir une impédance équivalente faible car Zr = Zg 5
Mais si 1'on désire Zr < Zg/lo, la valeur de by devient tré&s faible en ondes mil-
limétriques. Or la valeur limite de br est fixée par la hauteur de la diode. La

transition entre les deux zones d'impédances Z_ et Zg peut €tre progressive.

Sur une ligne d'impédance caractéristique Z.s il suffit d'intercaler un.
transformateur quart d'ondes d'impédance caractéristique Zs (figure 11 ). I1 faut
pour cela disposer d'une transition coaxiale-guide adaptée. Cette structure s'im-
pose d'ailleurs dans le cas d'un multiplicateur, car elle permet l'application facile

du signal d'entrée.

Les deux problémes qui se posent au niveau de la structure coaxiale concer-
nent d'une part la facilité de réalisation mécanique (dimensions de la structure)
et d'autre part 1l'absence de modes supérieurs de propagation. La longueur d'onde de
coupure de ces modes est égale 3 : (13)

11
Ao = k'i (R + 1)

avec k ¢ | suivant les modes considérés et R et r les diamétres des conducteurs du
coaxial. Soit dans le cas du mode TE2]
191

Dans le cas de la bande Ka si 1'on désire que la fréquence de coupure supérieure

r + R €

avec r et R en mm, Fc en GHz.

cnit de 40 GHz dans 1'air. cela impose R + r ¢ 4.8 mm.



"CAP" (4igure 12)

Cette structure consiste 3 réaliser localement autour de la diode une ligne
biconique ou une ligne radiale (cos ™ = 0). L'impédance caractéristique d'une
telle ligne peut &étre faible. Par exemple, pour une ligne biconique d'angle o re-
lativement petit, 1'impédance caractéristique est k # 1,05 ol 1l'angle & est
donné en degré. Cette structure est assez facile & ré8aliser aussi son emploi est
trés répandu pour les oscillateurs fonctionnant en gamme millimétrique et submil-

limétrique.

La section de guide en U peut &tre 3 impé&dance caractéristique relativement
faible ; sa valeur dépendant des dimensions géométriques a, b, S, W. Une autre
propriété intéressante du "ridge" est 1'abaissement de la fréquence de coupure du

mode fondamental TEO]'

I1 est cependant difficile d'obtenir une impédance inférieure 3 une tren-
taine d'ohms, aussi est-elle le plus souvent utilisée dans des structures du type

transition coaxiale-guide.

1.3.2. Etude comparative des pertes

L'8tude de l'atténuation est effectuée pour la partie du circuit & impé-

dance réduite.

- Guide néduit

. o e e - X
Pour le mode dominant, 1'impé&dance caractéristique est donnée par’ :

~1/2
7 =754 2 [1 - 5—‘1]
g a 2a

=[O

avec Ao = longueur d'onde.

L'expression de 1'atténuation est :

2b A0, ?
R, 1+ T G

b V1l - ()\O/Za)2

x .. P . - P .
Nous avons choisi comme définition de 1'impé&dance caractéristique celle qui est
basée sur la correspondance entre la puissance transportée dans le guide et la

tension efficace au milieu du guide. (14)
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avec [ = /qz

et R

[
&)
-
o
0]
@]
|

avec ¢ conductivité du matériau

A en mm.
o}

L'impédance caractéristique est donnée par
R
Z = 60 In (=)
d r

et 1'atténuation par

r+R 1

o= Rs rR " 2zLn(R/r)

Soit, si 1'on se fixe le diamétre extérieur R :

YA
-t
RS 1 +'e 60 30
T E L
¢ € 60 c

On démontre (annexe 2) que l'impédance caractéristique est donnée par 1la
relation :

- il
K = 60 Ln [cotg(z)}

L'atténuation est donnée par

R 1 + sin O 30
T
C

Z sin O K

oli z est la distance 3 1'origine dans la direction du sens de propagation.

AINTERTRRRRCR NN AR\

Ce résultat est différent des précédents car le coefficient d'atténuation dépend
de 1'abscisse considérée. Le terme traduisant les pertes dans la propagation de

1'onde étant en exp (-oz) est donc indépendant de z.
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Afin de permettre une comparaison facile nous avons représenté 1'évolution
d'une grandeur, caractérisant les pertes, qui soit indépendante du matériau, 3
savoir le produit %E . Dans le cas du guide réduit ou du coaxial, on considére une
longueur de ligne S arbitraire prise égale respectivement & Xg/4 ou ro/4. Nous
avons représenté sur la fipure 14 1'évolution de cette grandeur en fonction de Zc'

Nous voyons que les deux meilleurs dispositifs qui présentent une impédance faible

sont la ligne biconique ou la ligne coaxiale.

Nous n'avons pas donné ici les formules permettant de calculer 1l'atténuation
dans le cas d'un guide en "U", étant donné leurs complexités. Il existe d'ailleurs
plusieurs combinaisons de rapports S/A et W/b qui donnent la méme imp&dance carac-
téristique, mais des pertes différentes. Nous avons recherché les valeurs de S/A
et W/b pour une impédance fixée, qui nous donnent les pertes minimales i partir
des abaques publiés par HOPFER (15) ; Nous avons constaté que ces pertes &taient

au mieux égales aux pertes d'un guide réduit de méme impédance caractéristique.

IT - METHODES D'ETUDES

I7.7. Analogie basse - 4réquence

Afin de permettre une mesure facile des variations de 1'impédance hyper-~
fréquence en fonction de la fréquence, nous avons réalisé des circuits en ondes
centimétriques, homothé&tiques de ceux utilisés en ondes millimétriques et plus
particuliérement en bande Ka. Le choix de la bande de fréquences de mesure est
le résultat d'un compromis entre deux exigences contradictoires : d'une part
faciliter les mesures et minimiser au maximum les effets parasites et d'autre
part etre i une fréquence assez haute pour permettre l'utilisation des diodes
3 avalanche disponibles dans le laboratoire pour certaines simulations. Dans
ce but, nous avons réalisé des modéles en bande Xb, le rapport d'homothétie
étant donc de 5 avec la bande Ka. Les lieux de ZL(m) obtenus sont donc, aux va-

riations de pertes prés, ceux que l'on obtiendrait en ondes millimétriques.

11.2. Principe de La mesure "IN SITU" de £'impEdance de charge

~

Ce principe constitue 3 remplacer dans une structure identique 3 celle
associée a3 une diode & avalanche, la diode par le circuit de mesure. Le plan de

référence est défini par une des faces de la diode encapsulée.

Dans ce cas, la mesure est facile i mettre en oeuvre : la structure coaxia-

le a des dimensions identiques 3 celles des fiches APC7 couramment utilisées dans



FIGURE 15 : Structure transition coaxial-guide utilisée expérimentalement.
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cette bande. La transition entre le coaxial et le systéme de mesure se fait
donc avec le minimum de ruptures de 1'impédance. Un court-circuit de référence
ayant exactement la méme configuration a également été réalisé. La figure 15

donne une description détaillée du dispositif expérimental.

_n CA‘P”

La mesure de l'impé&dance de charge n'est possible que par 1'intermédiaire
d'une ligne coaxiale miniature, si 1'on veut perturber le moins possible la ré-
partition spatiale des champs électriques environnants : figure 16 . Elle est
réalisée par une fiche standart OSM et on utilise un adaptateur entre cette fiche
et 1'élément de mesure de 1'analyseur de réseau. Au niveau du plan de référence
(sommet du cdne) il y a transformation de 1'onde TEM qui se propage dans le coaxial
en une onde radiale. Tous ces éléments introduisent des discontinuités dans la
ligne de mesure et peuvent produire des erreurs. Le schéma équivalent donné par
la figure 17 rend compte de tous ces effets. Etant donnée la gamme de fréquence
relativement basse 3 laquelle sont effectudes les mesures, il est possible de

simplifier fortement ce schéma. En effet, les caractéristiques des é&léments sont :

- Transition APC7-0SM, TOS < 1,05 pour des fréquences inférieures 3 8 GHz,

pertes d'insertion entre les connecteurs APC7 inférieurs i 3100 dB a 18 GHz.

- embase 3 platine 0OSM, TOS < 1,1 pour F < 11 GHz.

La capacité de rupture au niveau de 1l'interface coaxial - fond du guide,
peut étre calculée d'aprés les résultats de WHINNERY et JAMIESON (17) : C'F a
une valeur de 5’5']0_1u F ce qui correspond i une susceptance paralléle de
B = 2,8.10“3 S 3 la fréquence la plus &levée. Nous pouvons pratiquement négliger

cette influence.

Comme nous le voyons sur la figure 14, lorsque le cap présente un plat sur
la partie inférieure, celui-ci repose sur la partie isolante du coaxial (téflon).
La longueur d'onde n'est pas la méme dans le diélectrique et il y a une rotation
excédentaire de phase. L'erreur introduite correspond a une variation é&quivalente
d'une longueur de ligne de 0,6 mm dans l'air. Nous en tiendrons compte dans
1'exploitation des résultats.

Nous avons également négligé la contribution des éléments notés L et C.
dans le schéma équivalent, et dus a la transformation ligne coaxiale - ligne
radiale. En effet, &tant donné que les dimensions géométriques r et h sont beau-
coup plus petites que la longueur d'onde, leur influence est quasi négligeable.
Nous pourrons tenir compte de ces &léments parasites lors de la corrélation du

fonctionnement d'un tel circuit en association avec des diodes avalanches, en

les introduisant dans les paramétres d'encapsulation.



‘421 3p

upyd

ﬁ

‘sansaw 9p Jriisodsip np juajeainbo ewayog

WSO -LJ3dV

g

do
sos

uol}isubd]

/1 24no1d

|

U os

[ : _ “ _
. ! 3101pD. fan3dna |
= nol  2101xp02 ;9 | 3u3o1d 0 asoque _
5| luoyowsossupay | “ WSO 3Joddns |
_ |
— _  — |
[ _ [ S | |
_ _ _ |
| _ _ _
(®) 49
. _ it
Tz, 2" 4 “ by U 05 Il"
_ _ | |
I _ “ _
_ _ I -
U —
_ _ _ _

g

€4

dgy

uos

—____}

i1

npasau
3p unaskpup

'a313us 33404

+—{

U0s



- 49 -

11.3. Dispositif de mesure :

La mesure de 1'impédance de charge s'effectue sur un analyseur de réseau

Hewlett~Packard. Les études sont effectuées de deux fagons différentes

- Etude 3 fréquence variable : le lieu de 1'impédance de charge en
fonction de la fréquence est tracé directement sur abaque de fagon continue. La
référence est effectuée en dynamique. L'exploitation en est immédiate mais les
erreurs sont assez importantes.

’A‘”max = 10° [Ap;max = 0,05

- Etude & fréquence fixe : les valeurs des parties réelles et imagi-
naires de 1'impé&dance sont obtenues par calcul sur calculateur scientifique
HP 9100 B i partir des informations portant sur le module et la phase du coeffi-
cient de réflexion de 1'impédance données par l'analyseur. A chaque fréquence,
on mesure le module et la phase du coefficient de réflexion de 1'élément de réfé-
rence. La précision de la mesure est nettement améliorée, mais cette méthode est
longue 3 mettre en oeuvre et nécessite de nombreux démontages risquant 3 long
terme de fausser les mesures par 1'évolution des résistances de contacts et des
positions des élé&ments. De plus, il n'est possible de déterminer 1'impé&dance que

pour des valeurs discrétes de la fréquence.

Remarques Nous nous sommes limités dans cette premiére &tude aux fréquences

situées dans la gamme usuelle, ol seul le mode fondamental TE se propage dans

01
le guide (5,5 — 8 GHz). Ce qui correspond & une gamme de fréquences comprise entre

27,5 GHz et 40 GHz, si l'on considére que le rapport d'homothétie est voisin de 5.



FIGURE 18 : Définition des dimensions de la structure & 'cap"
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111 - ETUDE DE LA STRUCTURE A "CAP"

Ce type de structure est fréquemment utilisé dans les dispositifs i
diodes IMPATT fonctionnant en ondes wmillimétriques, mais sa compréhension
est encore tré&s incompl&te. Trés peu d'études ont été entreprises sur ce sujet ;
ses possibilités d'accords en oscillateur ont &té étudiées par GROVES et Al (17)
et KENYON (3) et seuls G.A. SWARTZ et Al (18) ont tenté de justifier théorique-
ment les fréquences d'oscillations obtenues. Il n'a jamais été mentionné jusqu'i
maintenant de résultats tant théoriques qu'expérimentaux concernant les impédances

de charge présentées par le circuit i la diode.

I11.7. Aspects théoriques - Hypothlses pondamentales

Nous avons représenté sur la figure 18 la structure i cap et défini ses
diverses dimensions dont nous essaierons de préciser les influences respectives.

Dans le cas limite o = O nous parlerons de cap plat ( e # o).

Concepts de base : Le but de cette &tude &tait d'obtenir des valeurs de

1'impédance de charge et de déterminer un modéle équivalent 3 large bande de
fréquences ; nous avons donc eu 1'id8e de considérer le cap comme une ligne de
transmission basse impédance permettant de réaliser l'adaptation de la diode &
la charge, et non pas comme une cavité résonnante (comme cela est souvent envi-
sagé dans la littérature). Nous sommes donc ramenés au probléme de la jonction
entre deux guides d'ondes de natures différentes. Le guide d'onde rectangulaire
est terminé 3 une de ses extrémités par une charge adaptée et 3 1'autre extré-
mité par un court-circuit mobile situé & une distance Lp de 1l'axe du cap (figure
19). Le terme résistif de 1'impé&dance de charge sera 1ié a la valeur de la puis-
sance active transmise 3 la charge. Par contre, le terme réactif représentera
les diverses impédances 'de ruptures", dues 3 la transformation du mode princi-

pal et 4 1'existence de modes évanescents au voisinage de l'interface entre ces

deux guides d'ondes.

Dans le cas le plus général, nous pouvoﬁé toujours considérer ces diverses
transformations, comme équivalentes i celles réalisées par un quadripdle non-
dissipatif (pour des circuits & trd&s faibles pertes) (figure 20).

Etant donné la géométrie d'un tel circuit, 1l existe deux lignes de trans-—

missions qui peuvent représenter le cap et qui correspondent # deux cas limites :

- "Cap plat" (o =0, e # 0, d ®) dont 1'équivalent est une ligne

de transmission radiale (annexe 1).

- "Cap conique" (@ # 0, e = d = 0) dont 1'équivalent est une ligne

de transmission biconique (annexe 2).
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Le "cap réel” sera plus ou moins proche de 1'un ou de 1'autre modéle suivant
ses dimensions relatives. Dans les annexes | et 2 nous avons résumé les théories
concernant ces lignes de transmissions. Nous voyons que dans le cas des lignes
radiales, il est impossible d'utilise; les lois classiques des lignes de trans-
mission, 1'impédance caractéristique n'étant pas constante. Par contre, les
lignes biconiques obéissent & de telles lois car 1l'impédance caractéristique
y est constante. En ce qui concerne les impédances de rupture aux extrémités de
la ligne considérée, le probléme est tout aussi difficile quel que soit le modéle
adopté.

Les "caps'" que nous utilisons en bande Q présentent pratiquement toujours
un angle o différent de zéro, aussi avons—nous retenu pour cette étude le for-
malisme des lignes biconiques.

SWARTZ et Al (18), dans cette étude récente, ont choisi 1'autre hypothése
(ligne radiale) et reprenant certains résultats obtenus par RAMO-WHINNERY (19)
ils pnt considéré que cette ligne était 3 bord ouvert (Z rupture - ). Mais
cette derniére hypothése, bien que menant quand méme & une formulation trés
lourde, est cependant tré&s limitatrice, car elle ne permet pas de traduire le
couplage existant entre cette ligne radiale et le guide d'onde rectangulaire.

En particulier, la modification de la position du court-circuit n'a alors plus
aucune influence. Ces auteurs constatent d'ailleurs des divergences notables
entre les fréquences d'oscillations calculées et celles déterminées expérimen-
talement.

Nous serons toujours amenés, dans le cas du modéle retenu, & considérer
des schémas dont la configuration simplifiée est donnée par la figure 2]
L'impédance z, est celle mesurée dans le plan d'entrée BB'.; 1'impédance Zy
est 1'impédance équivalente 3 1'extrémité de la ligne de longueur épale a la

génératrice du cdne et d'impédance caractéristique K définie par

K = 60 Log (cotg %?)

Kk =25 C = 3.10% m/s

Nous avons systématiquement calculé cette impédance terminale a partir
des valeurs de l'impédance d'entrée mesurée, car il est plus facile 3 ce niveau
v
de faire apparaitre les influences respectives de chacun des paramétres. De méme,
afin de séparer ces influences, nous sommes partis d'un "cap" simple en propaga-
tion libre, pour arriver au cap réel aprés avoir ajouté successivement les élé-

ments perturbateurs (guide tige, rebord) tout en essayant de déterminer leurs

contributions respectives.
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Nous avons étudié l'antenne conique en propagation libre afin de mettre
en évidence la possibilité d'obtenir des impédances faibles et de vérifier si
certaines similitudes de comportement pourraient €tre mises en évidence dans
le cas du "cap" placé dans un guide d'onde. La méthode expérimentale est rela-
tivement simple : nous avons mesuré l'impédance d'entrée de cette antenne exci-
tée par un coaxial et placée au-dessus d'un plan conducteur supposé infini. (20-21)
Ces mesures sont trés délicates, car nous ne disposons pas tu laboratoire de
chambre anéchoique et les mesures sont un peu perturbées par les réflexions
parasites. Le plan conducteur utilisé est de dimensions réduites (4 & 5 fois le
diamétre de 1'antenne), mais il a été démontré (22) oue cela n'introduisait que
des erreurs trés faibles. Nous avons constaté que les valeurs des grandeurs me-
surées étaient trés sensibles aux variations des dimensions géométriques en par-—
ticulier de 1'angle o. La corrélation entre les résultats théorigues et expéri-
mentaux s'est donc avérée délicate mais suffisamment significatrice pour valider

nos interprétations.

Sur la figure 79 nous avons représenté 1'évolution de 1'impédance termi-
nale Zt en fonction de la fréquence. Les variations de la résistance et de la
réactance terminales sont relativement faibles car la bande de fréquences &étu-—
diée est quand méme relativement étroite pour une antenne de ce type. La résis-—
tance RT est assez constante avec la fréquence et elle est de valeur voisine de
celle de 1'impédance caractéristique K de la ligne biconique. La réactance est
positive et elle décroit quand la fréquence crolt en suivant une loi approxima-
tivement en F—I. Sur la figure 23 nous avons tracé les évolutions fréquentielles
des admittances terminales : YT est déduit des résultats expérimentaux (I/ZT)
et Y partielle est calculée d'aprés les formules de Schelkunnoff (A,2,10) en ne
conservant que les termes dus aux modes TM (suppression du terme en wcy).

Nous constatons que compte tenu des réserves concernant les difficultés expéri-
mentales signalées précédemment, la concordance entre résultats théoriques et
expérimentaux est assez satisfaisante. La divergence qui apparalt entre les va-
leurs des conductances semble &tre due 3 une erreur de directivité de 1l'analy-
seur de réseau utilisé@ pour la mesure. La susceptance calculée B partielle est
toujours supérieure en valeur absolue 3 la valeur expérimentale. Ceci correspond
a la contribution de la surface extérieure de 1'antenne 3 1'impédance terminale ;

on peut l'estimer Eéquivalente A& une capacité paralléle Ce de 1'ordre de 0,16 pF.
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Remarques

1°) Si nous utilisons pour calculer la valeur de Ct’ la formule

donnée dans 1'annexe 2 pour deux surfaces hémisphériques de rayon L, soit

1
Ct = 2el (Log 55t 0,52)
Nous obtenons une capacité Ct de 0,45 pF. Pour un seul hémisphére, cela donne

une valeur de Ct égale a 0,225 pF, qui est du méme ordre de grandeur que la va-

leur expérimentale.

2°) Dans les expressions de G et B apparaissent les contributions
de termes dus aux différents modes (A,2,10). En pratique, dans 1'expression de G
seul le terme correspondant & n = 1 a besoin d'@tre considéré, tous les autres
étant négligeables. Par contre, pour les susceptances, on doit pratiquement con-

sidérer au minimum 6 termes prépondérants correspondant aux valeurs impaires de

n comprises entre | et 11.

3°) Nous avons vu que la réactance terminale &tait approximativement
une fonction linéaire de la fréquence ; il est donc possible de calculer une self
&quivalente dépendante de la fréquence (dans 1l'exemple choisi Leq #EZ?E-- 0,86
en nhy si F est en GHz). Le schéma de 1'antenne considérée précédemment est alors

le suivant : (figure 24).

o kel

o—

: j K=112n
m )

- la

P
At
O

—p g — -9 D>—
3

FIGURE 24

 4°) La mesure de 1'impédance d'entrée du '"cap" en antenne met déja
en évidence la possibilité d'obtenir des impé&dances i partie réelle faible puis-

que sa valeur est icli comprise entre 2,8 Q et 8 Q.
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111.2. Etude expérimentale du "Cap" dans un gulide

Dans le guide d'onde rectangulaire utilisé, et pour la gamme de fréquences

considérée, seul le mode fondamental TE se propage. Dans le plan transversal

0l
i la direction de propagation située dans 1'axe GG' du "cap", nous pouvons défi-
nir une impédance &quivalente Zv aux deux parties du guide (figure 20). Cette
impédance résulte de la mise en paralléle de deux impédances représentatives
respectivement de la partie du guide terminée par une charge adaptée et de
1'autre partie terminée par un court—circuit mobile

= 3 v
z, (zG /3 Z; tg glp)

ou sous la forme série aprés transformation :

ZV = ZG sin? Vg Lp + %f sin 2 Vg Lp

avec ng = (%g?z + (%?)2 - k2o avec n = 0
m = |

Vg constante de propagation, a x b dimensions du guide ou Vg = %%-, Ag longueur
d'onde guidée.
Z
Le lieu de 1'impédance réduite z = EX-(Zn : impé&dance de normalisation) sur

1'abaque de Smith, quand on déplace le court-circuit ad fréquence fixe, est un
cercle tangent au point z = O et de rayon r dépendant de 1'impé&dance de normali-
sation Zn choisie. La transformation due au quadripdle Q, permet de passer de

Z, 4 la valeur de 1'impédance terminale Zr’ Ce quadripdle devra rendre compte

de la transformation du mode principal (TEM biconique — TEO] guide rectangulaire),
des modes &vanescents ainsi que de 1'influence des divers &léments perturbateurs.

(rebord-tige—parois latérales du guide).

L'impédance d'entrée mesur&e (ou impédance de charge vue par la diode)
se déduit de Zt en utilisant la relation bien connue :

Z.+ ik tgk_ 1
Z = k. — ° -

m .
1
K+ 3 ZT tg KO

avec K impédance caractéristique.

k= %E , Ao longueur d'onde dans l'air (sous le cap, seul un mode TEM se
© propage) .

Toutes ces transformations &tant conformes, le lieu, Sur abaque de Smith
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de 1'impédance mesurée pour un déplacement du court-circuit sera lui aussi un

cercle (Z_ = f(Lp)).

Nous avons vu (annexe 2) qu'en antenne, l'impédance terminale Zt tait
une fonction complexe des dimensions géométriques 1, s,® . En propagation guidée
cette impédance est modifiée en particulier puisque la partie résistive de Z

T

résultera du couplage avec le mode TE_ . au lieu des modes TM de 1'espace proche

01l
de 1'antenne. Par contre pour la partie imaginaire de cette impédance, nous
postulerons que les sens de variation en fonction des dimensions resteront les
mémes que dans le cas de 1'antenne. En effet les modes &vanescents TM excités

au voisinage de l'extrémité de la ligne biconique seront peu modifiés par la
présence du guide ; par ailleurs, il sera toujours possible d'associer & cha-

cun d'entre eux un coefficient de réflexion pour tenir compte des perturbations
apportées pour les parois latérales lorsque le '"cap" a un diamétre voisin de la
largeur du guide a ; enfin on pourra tenir compte de la méme fagon de 1'influence

du court-circuit mobile lorsque celui-ci se trouve tré&s prés des bords du "cap".

Afin de mettre en évidence l'influence respective de chaque paramétre nous

avons entrepris deux types d'é@tudes :

~ Etude 3 fréquence fixe : la mesure de 1'impédance d'entrée (Zm)

est faite en fonction de la position du court-circuit mobile.

- Etude i fréquence variable : le guide est alors terminé soit par

deux charges adaptées, soit par un court—circuit mobile et une charge adaptée.
Les relevés & fréquence variable sont alors effectués pour une position arbi-

traire du court-circuit.

T e T e e e e s e L s T e D e T e e d ) e Tl s S e e e =

- 1 = Etude pour un ''cap" idéal, rotation

Sur la figure 25 nous avons représenté les différents lieux de 1'impédance
mesurée pour un déplacement du plan de court—circuit & quelques fréquences, et
ceci pour un "cap" idéal (e = d =t =D = 0). Ces lieux ainsi obtenus sont, comme
nous 1'avions prévu, des cercles dont les centres se déplacent en fonction de la
fréquence dans la direction des phases v croissantes. Les points marqués O cor-
respondent 3 une position identique du plan de court-circuit. Nous Vérifions
évidemment qu'd chaque fréquence un tour complet est effectué pour un déplacement

LP égal 3 Ag/2. Les diamétres de ces cercles varient avec la fréquence sans qu'il

soit possible d'interpréter ces variations d ce stade de 1'étude. Des &volutions
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semblables ont été constatées pour des '"caps' de diamétre différent ou d'angle
différent.

D'ores et déji nous voyons qu'il est possible d'obtenir des impédances de
charge dont la partie réelle peut étre faible et ceci dans une zone de réactance
intéressante pour leur utilisation avec des diodes IMPATT.

Interprétation : Ceci nous permet de justifier certains éléments du modéle théori-
que : l'assimilation du volume sous le '"cap" 3 une ligne biconique, et la relative
invariance du quadripole Q avec la fréquence pour des petits angles. Sur la

figure 26 nous avons défini les diverses phases et les cercles caractéristiques.
Les phases sont celles des coefficients de réflexion correspondant au centre des
cercles. L%H;ercle origine est représentatif de 1'impédance zv(%é) alors que le
cercle zm(z“J est relatif 3 1'impédance mesurée. Le cercle z, est le lieu de
1'impédance terminale réduite obtenue aprés rotation le long de la ligne biconique
de longueur électrique kal. Signalons que pour clarifier cette figure, nous n'avons

pas tenu compte des diverses transformations provoquées par la présence d'impé-

dances caractéristiques différentes.

La rotation de phase effectuée par le quadripole Q est toujours supérieure
a %-et prise égale 3 0O + g-. Expérimentalement O est sensiblement constant en
fonction de la fréquence pour des "caps" d'angle o faible ; ceci nous permet
de confirmer la validité de notre modéle, c'est a dire la possibilité d'assi-
miler le "cap" & une ligne biconique entralnant une rotation de phase kol, et

d'autre part d'affirmer la relative invariance du quadripole Q avec la fréquence.

La similitude avec les résultats obtenus pour 1'impédance terminale en
antenne est frappante : dans ce cas, pour des angles a faibles, celle-ci &tait
quasi-constante en fonction de la frécuence. De méme pour des valeurs de
1'angle o plus élevées, elle &voluait de fagon notable et, ici, nous trouvons

expérimentalement que, dans ce cas, l'angle O crolt avec la fréquence.

- 2 - Influence de 1'angle «

Nous voyons sur la figure 27 aque le diamétre des cercles Zm = f(Lp)
croit avec la valeur de 1'angle &.et que les centres se déplacent dans le sens
des phases v positives. Les écarts constatés entre les différentes figures
sont trés importants. La valeur maximum de la partie réelle de Zm passe de

8,5 Q pour a = 10° a 30,5 Q pour a = 20°.

- L'impédance caractéristique de la ligne biconique croit avec la
valeur de 1'angle o d'une fagon quasi-linéaire (K # 1,05 a ,a en degré). Si
1'impédance terminale était constante la valeur maximum de la partie réelle de

1'impédance mesurée devrait donc suivre une loi en 02. En effet, la longueur
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de la ligne pour les fréquences basses est voisine de lo/4 et Zm est trés peu

différent de K?. Y, . Ceci &étant pratiquement le cas, il nous a semblé intéres-

e
sant de voir si la théorie des antennes confirme cette relative constance de
la partie réelle de 1'impédance terminale. Le probléme est complexe car toute
modification de l'angle a entraine des variations de l'ouverture S et de la

longueur 1 de la ligne biconique.

]
]
1]

10,5 @ 1
21,4 Q 1

15,23 mm S
15,86 mm S

2,6 mm

5,13 mm

exemple : o = 10° K

a = 20° K

]
i
]

L'accroissement de 1 est en premiére approximation négligeable. Par contre
celui de S est important. Nous avons vu que l'admittance terminale Yr dans

1'approximation des grands angles, était de la forme :

2
(Gn + jBn](Pn(sin a)]

- uC 4 4112 ) 2n+1
yT = Jebye S:2 n(n+l)

- les termes Gn et Bn n'étant fonction que de kg_ restent pratiquement
constants avec .

- 1'angle o intervient par contre dans les polynomes de Legendre (P _(sin a))
d'indice n impair. n
Pour le calcul de la conductance on ne doit considérer ici que la contribution
du mode principal (n = 1), les termes l1iés aux modes évanescents n'intervenant
que pour la susceptance (voir chap. III,1.1). Le terme (P](sin a))2 étant égal

. 1
2 variant en

- , la conductance ter-
g2 sin®g

a sin“a , le terme multiplicateur

minale est donc bien constante,

La théorie de 1'antenne biconique nous permet donc, en introduisant de
plus quelques considérations d'ordre physique, d'expliquer 1'influence de 1'angle
o du "cap" sur 1'impédance mesurée.

- 3 - Influence du diamétre ¢ du "cap'.

. Résultats_expérimentaux

L'influence du diamétre du "cap" sur les cercles, lieux de Zm = £(Lp),
est illustrée par les figures 28 . Il apparalt que les centres de ces cercles
se déplacent dans la direction des phases v positives et que le diametre de ces
cercles crolit avec le diamétre du '"cap'. Signalons que cette derniére évolution

n'est pas constatée d toutes les fréquences.

La croissance du diamétre ¢ du "cap" entraine une variation dans le méme

sens de la longueur 1 de la ligne biconique et de 1'ouverture S. L'accroissement



de la longueur de ligne entraine bien une rotation des phases dans le sens des
v positifs. Mais lorsque nous effectuons ces calculs, nous constatons que cette
rotation est supérieure 3 l'accroissement de kol' On peut donc penser que 1'im-

pédance terminale n'est pas constante quand le diamétre du "cap" varie.

I1 semble cependant difficile de préciser 1'évolution de 1'impédance ter-
, . L . 4miz .
minale en fonction du diamétre ¢, bien que le facteur —— soit constant, et nous

q
ne pouvons conclure de fagon certaine. Ce n'est possible que pour la conductance
terminale, &tant donné que seul le terme n = 1 peut &étre pris en considération.
Par exemple 3 la fréquence de 6 GHz 1'&volution théorique de cette conductance

en fonction du diamétre est

72° tG, = 1,3

1 —_—

/U
c-/s

20 mm k

©-
It

ol

-
It

30 mm kOl = 108 CGI = 1,15

soit une décroissance d'envirom 12 Z.
Il nous a semblé intéressant de vérifier cette estimation dans une expérience

complémentaire.

. Expérience complémentaire

Nous avons réalisé une expérience complémentaire afin de confirmer 1'in-
fluence de ¢ sur la résistance terminale en antenne. Cette expérience nous a
fourni par ailleurs des indications précieuses quant aux limites d'utilisation

de la théorie des antennes pour expliquer le comportement du "cap'" dans un guide.

Nous avons représenté sur la figure 29 1'dvolution de la valeur maximum
de la résistance terminale en fonction de k01 pour des''caps' de diamétres diffé~
rents et ceci pour deux fréquences distinctes 6 et 7 GHz. Sur cette méme figure
nous avons représenté l1'évolution de la résistance terminale en antenne obtenue
avec un '"'cap" de diamétre 30 mm, en fonction de kol (kol variant cette fois-ci

' de diamétres inférieurs

avec la fréquence). Nous remarquons que pour des '"caps'
4 28 mm, il existe une assez bonne concordance entre les résultats en antenne
et en propagation guidée. La résistance terminale décroit bien de 20 % avec kol
(ou la fréquence),ce qui est proche de nos estimations. Par contre, lorsque le
diamétre du '"cap" devient important et tend vers la largeur a (34,85 mm) du guide
les résultats obtenus pour des "caps" dans un guide sont trés différents de ceux
obtenus en antenne. Ceci peut s'expliquer par 1'influence des pareis latérales
sur les modes TM évanescents, influence qui s'accrolt avec le diamétre et la
fréquence. En conclusion dans la bande Xb pour des diamétres de "cap" inférieurs
" "

4 28 mm (soit 8/10 a) les propriétés du '"cap" sont en partie expliquées par la

théorie des antennes.
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- 4 - Influence du diamétre de la tige support

Nous avons étudié précédemment le "cap idéal" en guide, c'est 3 dire sans
rebord (t = 0) sans plat (e = d = 0) et sans tige (D = 0). Or dans les structures
utilisées en oscillation ou en multiplication de fréquence, la présence d'une tige
support de diamétre D non nul s'impose doublement : d'une part cette tige est néces-—
saire pour la stabilité mécanique de 1'ensemble et d'autre part pour assurer la

prise de contact et la polarisation électrique du composant.

Nous voyons sur les figures 30,31 que la présence d'une tige de diamétre
D non nul modifie fortement le couplage (augmentation de la résistance maximum)
quelle que soit la fréquence considérée. Ce couplage croit d'abord avec D, passe
ensuite par un maximum et devient faible quand le diamétre de la tige est égal
d celui du "cap'". Nous avons retrouvé des comportements similaires pour des 'caps"”
d'angle o ou de diamétres différents. La phase des centres &volue dans le sens
des v négatifs, cet effet étant d'autant plus marqué que la fréquence est &levée.
La justification des phénoménes constatés est trés délicate. Il semble toutefois
que la contribution de la tige 3 1'impédance terminale soit capacitive tout au

moins pour l'exemple représenté. Une telle représentation permettrait de tenir

compte de l'ensemble des résultats expérimentaux obtenus.

. Interprétation

Ce probléme peut trés difficilement 8tre résolu d'un point de vue théorique,
vu la difficulté de poser des hypothéses réalistes, quant 3 la répartition de
courant sur cette tige. Cependant ce probléme présente une certaine analogie avec
les structures étudiées par MARCUVITZ (13). Le schéma équivalent d'une tige seule

centrée au milieu du guide est alors relativement simple (figure 32)

N
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FIGURE 32 i

Dans le cas général Xb est positif et donec, la réactance est celle d'une capacité

Cp de liaison.



L'expression de Xb est alors donnée par le relation :
1 1 ,Ip?

= — = Z —_— )

Xb Cpw g Ag ( a

ce qui équivaut 3 une capacité variant en 1/w?

Ce terme sera donc d'autant plus important que le diamétre D de la tige sera grand.

- L'expression de Xa est beaucoup plus compliquée et n'est pas la méme si
1 =boul# b. Dans le premier cas, le terme réactif Xa est positif (self) et dés
que 1 devient inférieur & b ce terme peut devenir négatif et ceci d'autant plus

rapidement que le diamétre sera important.

- Dans notre cas nous avons constaté que la contribution de la tige support
semblait &tre capacitive, ce qui paralt cohérent avec la théorie de Marcuvitz étant
donné la longueur de la tige ( 1 < b ). Nous avons pu faire une expérience qui
permet de préciser 1'ordre de grandeur de Xb. Pour une fréquence donnée nous avons
mesuré les positions du court-circuit qui annuleraient la partie résistive de
1'impédance terminale avec et sans tige. La différence de ces deux positions peut
nous permettre de calculer Xb. A 6 GHz, avec une tige de D = 4 mm, Xb est égale
a 12,4 Q ce qui équivaut a une capacité de liaison Cpw de 2 pF. La valeur de Cp
déduite de la théorie de Marcuvitz est de 1,5 pF en considérant une tige traversant

entiérement le guide ; pour une tige de longueur 1 < b, Xb devant diminuer, la con-

cordance avec nos résultats expérimentaux est donc assez satisfaisante.

Nous avons représenté Xb par des capacités de liaison variant en 1/w?
Mais si nous remplagons Zg par sa valeur en fonction des dimensions du guide on

obtient :

D?
Xb = — pbw = Leq w
a2

On pourrait donc rendre compte de 1'évolution fréquentielle de Xb en prenant

- jXb = - j leq w

- 5 - Influence du rebord

On peut penser a priori que 1'intérét de 1l'étude d'une telle perturbation
est minime. En pratique tous les "'caps' utilis&s dans les circuits hyperfréquences
possédent un rebord dont 1'influence est déterminante pour 1'obtention de certaines
performances.

L'influence de ce rebord sur 1'impédance de charge mesurée Z  est double
(fig 32) : le diamétre des cercles Zm = f(Lp) crolt avec t et leurs centres
se déplacent dans le sens des phases v positives. Cette &volution semble se ralentir
quand 1'épaisseur du rebord devient importante. Pour 1'impé&dance terminale, ces

8volutions se traduisent par une diminution de la réactance qui tend vers les valeurs
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négatives. La contribution de ce rebord pourrait donc &tre représentée par un

élément capacitif placé en paralléle sur 1'impé&dance terminale.

Nous pensons qu'il existe deux fagons d'expliquer ce phénoméne suivant les dimen-—
1" "

sions respectives du ‘'cap" ; dans ce but, nous pouvons considérer deux cas extrémes

1'élément localisé ou l'antenne cylindrique.

- Elément localisé : Si le "cap" est de dimensions moyennes (diamétre
inférieur 3 la largeur du guide, angle o suffisamment petit pour que 1'ouverture S
soit petite et épaisseur t trés faible par rapport d la longueur d'onde), nous
pouvons considérer ce rebord comme un élément quasi-localisé. Nous avons constaté
que ce probléme présentait alors une certaine analogie avec les lignes de trans-

mission du type triplaque ou les barres couplées (figure 34).

FIGURE 34 \\\\\\\\\\\\l\&
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L'influence de cet &lément est équivalente 3 celle d'une capacité de rupture

C'F. L'étude de cette capacité C'F a été faite par S.B. COHN (23) et GETSINGER (24)

L'expression exacte de C'F est

- |

- E ! L 1
F T |Toem MoB [1-t/b+lJ+[+‘ [

[ 1

= t/b) tog T e7my 2T !
F/m

Soit en transposant ce résultat dans le cas du 'cap" et en posant

t
d.tga

b=o.tga+t et A=1+

Nous obtenons la valeur de C'F

C'p = 2A Log(A + 1) = (A - 1) Log (A? - 1)

£
I

La capacité totale équivalente au rebord est alors égale 3 :

Exemple : pour un rebord d'épaisseur t = 2 mm cette capacité a une valeur de 0,64pF '

pour un "cap" de diamétre ¢ = 30 mm et de 0,48 pF pour ¢ = 20 mm.
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Considérons les résultats obtenus en antenne pour des caps de diamétre

¢ = 30 mm et d'angle o faible (10°) avec ou sans rebord, dans le cas des hautes

fréquences
2 _2
sans rebord (YT = 6.10 + 7.10 3)
-2 -2,
avec rebord t =2 (Y. = 6,63.10 - 9,857.10 3)

T 2
soit une variation AB = 2,857.10 ce qui correspond & une capacité équivalente

de 0,57 pF, voisine de la valeur théorique (0,64 pF).
Dans notre modéle 1'influence du rebord pourra donc &tre représentée par une capa-

cité CR mise en paralléle sur 1'impé&dance terminale.

- Antenne cylindrigque

Si 1'épaisseur du rebord t n'est plus négligeable par rapport & la longueur
d'onde, le probléme se rapproche de celui de 1'antenne cylindrique excitée par
1'intermédiaire d'une ligne biconique.(figure 35). Ce type d'antenne est traité

de fagon détaillée par KING (25) ., Mais il est toujours fait 1'hypoth&se que t »> o.

FIGURE 35

s
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Dans le cas de notre probléme, il n'existe pas pour 1l'instant, de solutions.

Néanmoins la fagon la plus générale de tenir compte de ce rebord dans le schéma
équivalent sera d'intercaler un quadripole entre l'extr@mité de la ligne biconique
et 1'impédance terminale qui aura dans ce cas une valeur différente de celle du

cap sans rebord.

- 6 - Influence du plat

Les "caps'" utilisés en oscillation en ondes millimétriques en association
avec des diodes a avalanche du type non encapsulées comportent un plat de dimensions
(e,d) variables : cet &lément est rendu nécessaire par des problémes de tolérances
sur le centrage des quartz métallisés (CF ldre partie - photo n°2). La hauteur e
sur le "cap" est alors fixée par la hauteur e de ce quartz (250 ym). Afin de carac-
tériser 1'influence de ce plat, nous avons, dans notre structure a 1'échelle 5
(e = 1,5 mm) effectué la mesure de 1'imp&dance de charge en fonction du déplacement

du court-circuit (figure 35).
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La présence de ce plat a un double effet : d'une part le diamétre des
cercles Zm = f(Lp) croit pour les basses fréquences, d'autre part la phase v
des impédances &volue dans le sens positif, surtout pour les fréquences hautes

de la gamme étudiée.

Interprétation : Il est évident que lorsque les dimensions e et d sont différentes
de zéro la ligne de transmissions n'est plus uniforme et tend & se rapprocher d'une
ligne radiale (il n'est plus possible de définir une imp&dance caractéristique
constante). Cependant si e n'est pas important (e < S) la perturbation sur la ligne
transmission est relativement faible, et il est peut &tre possible de définir un
angle électrique équivalent a'(a'> a ) permettant le calcul d'une impédance carac-
téristique K en utilisant la relation relative aux lignes biconiques. De méme

la longueur électrique équivalente de cette ligne sera supérieure i 1 (figure 36).
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A toute augmentation de la distance e correspond donc une augmentation de o',S,1',

dont nous avons vu les influences précédemment et qui se manifeste bien par les

évolutions constatées.

- Cas limite : "cap" plat (e # 0, d =0, a = 0)

Dans le cas du ''cap' plat, la ligne de transmission de longueur ¢/2 est
une ligne radiale 3 impédance caractéristique variable dans la direction de pro-
pagation (annexe !). Les cercles Zm = f(Lp) obtenus expérimentalement (figure 60 )
sont cependant voisins de ceux obtenus pour des caps d'angle o assez petit (7 a 8°).
Nous remarquons que cette imp&dance de charge évolue relativement peu avec la fré-
quence.Son utilisation sera-donc plutdt réservée 3 l'oscillation large bande emplo-
yant des diodes IMPATT dont le module de la résistance négative est relativement
faible.

- Signalons un autre élément d'intér@t de ce type de '"cap", c'est & dire
1'effet de filtrage trés violent des autres modes de propagation. Par exemple, le

premier mode HO] qui puisse se propager en dehors du mode fondamental E( o) a sa

b
longueur d'onde de coupure égale & 2 e, soit en bande Ka (26-40 GHz) une fréquence

de coupure de 600 GHz pour e = 250 um.

- 7 - Essai de modélisation : schéma équivalent

Nous venons de voir que les &volutions de 1'impédance de charge en fonction

des diverses dimensions géométriques, ou de la fréquence, sont complexes. La théorie
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générale des antennes biconiques ne permet pas d'expliquer tous les phénoménes
constatés et des divergences entre le comportement du '"cap'" en antenne et en .
guide sont apparues, en particulier pour les 'caps" de diamétres supérieurs &
8/10a.

Nous pouvons néammoins présenter un schéma équivalent traduisant tous les effets
constatés, afin d'obtenir une meilleure compréhension des problémes et de faire

ressortir 1'aspect physique de ces diverses influences.

- Schéma équivalent sans_tige

I1 est possible de donner un schéma équivalent traditionnel rendant compte
des diverses transformations et en particulier celle du quadripole Q que nous
avions introduit. Nous pouvons donner la justification physique des éléments de

ce schéma (figure 37 ) relatifs au quadripole Q.

- le transformateur traduit le couplage entre les deux modes dominants

(TEM sous le cap -~ TEO en guide). Son rapport de transformation n est une fonction

1
des dimensions géométriques de la structure, et de la fréquence.
- la self est la représentation des contributions des modes TM éva-

nescents ; elle est également une fonction des dimensions et de la fréquence.

- la capacité C est la somme des capacités représentatives des influ-

ences des surfaces extérieures et du rebord (impédances "vues" par le mode TEM).

En pratique, le déphasage introduit par le quadripole Q est égal & NI/2 + ©
ce dont le schéma équivalent avec transformateur ne peut rendre compte. C'est pour-
quol nous avons pensé introduire un gyrateur (figure 38 ) produisant une rotation
de phase de T/2, associé 3 une ou deux impé&dances purement réactives qui rendront
compte de la phase supplémentaire ©. La variation du couplage en fonction de la
fréquence est alors traduite par 1'é@volution fréquentielle de 1'impé&dance de gyra-
tion (ou admittance). En effet, la transformation de 1'impédance Zv par un gyrateur
obéit 3 la loi :

_ G%(w)

Z'
Zv

Pour un "cap" sans tige, en choisissant un gyrateur du type impédance, on
constate que pour traduire 1'évolution du rapport de transformation n avec la fré-

quence, 1l'impédance de gyration doit &étre de la forme L, w (LG self de gyration).

G
Par exemple pour un "cap' ¢ = 28 mm , o = 20°, la valeur de cette self est rela-
tivement constante dans la gamme de fréquences étudiées : 1.36 < LG < 1.65 nhy.
Cette constatation est en accord avec les diverses observations déji faites en

antenne : la réactance terminale étant essentiellement positive.

- Schéma_équivalent avec tige

Le probléme est beaucoup plus complexe compte tenu des lacunes qui existent
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encore quant 3 la détermination exacte des paramétres de cette tige support. -
Dans notre schéma équivalent 1'impé&dance de gyration devra rendre compte de sa
contribution. Son expression sera alors une fonction complexe de la fréquence.
On doit tenir compte de plus de l'influence de Xb dans 1'impédance Z,, ou dans
G(w), due 3 la présence de la tige.

Pour 1'instant, nous ne savons pas déterminer théoriquement cette impé&dance
de gyration et & ce stade de 1'étude il n'est pas possible de préciser dans tous
les cas la dépendance de G(w) avec les dimensions géométriques. Cependant pour
certains caps &tudiés d'angle o trés petit on peut avoir une idée de 1'évolution
de G(w), qui semble etre de la forme :

Glw) = Lg(w) = gy * Ko (Ky > (Low = o)
G G G

CG((D) G CGU)

Avec LG et CG qui sont surtout des fonctions des dimensions de la tige (LG pro-
1

portionnelle & D , et CG sensiblement proportidnnel a D—Z), KG constante semblant
dépendre de a , e. Lorsque le diamétre n'est pas trop faible (D > 4 mm) le terme

prépondérant est Ela-ce qui laisse supposé qu'il faille inclure Xb dans le gyrateur.
G

. La possibilité de faire apparalitre un gyrateur dans le schéma équiva-
lent d'une jonction entre deux guides de natures différentes, a déja été utilisée

par MATTHAEI et Al (26].

. La définition d'un modéle équivalent pouvant servir lors de la simu-
lation sur ordinateur est possible : il suffirait d’ajuster la valeur des &léments
du schéma équivalent jusqu'ad ce que les impédances théoriques et expérimentales soient
les mémes 3 toutes les fréquences (utilisation d'une méthode d'approximation des
moindres carrés). Mais ceci est assez long et de plus ne risque d'@tre valable que
pour un 'cap" de dimensions données, cette opération devant se répéter aprés
toute modification des diﬁensions. C'est 13 une des limites les plus importantes
quant & ce type d'étude expérimentale. Mais cette méthode a cependant 1'avantage
de fournir des résultats directement exploitables puisqu'elle peut donner 1'évo-
lution de 1'impédance de charge avec la fréquence pour des positions du court-—
circuit d'accord arbitraires. Ce sont ces résultats que nous allons exposer et

commenter maintenant.

111.2.3. Evolution de £'impldance de charge en gonction de fLa fréquence

Lorsque le guide est terminé 3 ses deux extrémités par deux charges adaptées ;
1'impédance équivalente Zv se réduit alors a Zg/2, et elle est relativement constante

avec la fréquence. Il est donc possible d'interpréter plus facilement les résultats
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obtenus et de préciser certains éléments du schéma équivalent.

- Influence de la propagation guidée

Nous avons représenté sur la figure 40 deux évolutions typiques de 1'im-
pédance de charge Zm(w) en fonction de la fréquence dont 1'une est relative 3 un
"cap'" de dimensions moyennes ¢ = 24 mm (¢ < gja) et 1'autre & un "cap" de grand
diamétre. Quand le diamétre est faible cette impédance croit lentement avec la
fréquence et reste assez proche de 1'impédance d'entrée d'une antenne biconique
de mémes dimensions. Par contre pour un '"cap' de diamétre important, 1'évolution
de 1'impédance de charge est trés rapide surtout pour les fréquences situées dans
le haut de la gamme. Le comportement est différent de celui obtenu en antenne.
L'existence d'un phénoméne s'apparentant & une résonnance est certainement die
d 1'influence des parois latérales sur les modes évanescents (variation des coef-
ficients de réflexions présentés par ces parois).

Ceci confirme les observations que nous avons faites lors de 1'étude, & fréquence

fixe, de 1'influence du diamétre.

- Influence de la tige

Afin de préciser cette influence nous avons déduit 1'impé&dance terminale

(ZT =R, + X t) des valeurs de Zm(w). Nous voyons sur la figure 40 que la ré-

T
sistance terminale croit avec la fréquence lorsque il n'y a pas de tige : 1'im-
pédance de gyration du schéma équivalent serait alors du type Lw . Par contre,

en présence d'une tige, 1'évolution de R, n'est plus la méme : la valeur de Ry

T
décroit avec la fréquence d'autant plus rapidement que le diam@tre D de la tige
est important. L'impédance de gyration serait alors plutdt du type capacitive

(1/C ) comme nous l'avons indiqué précédemment. La valeur de la réactance Xt
(figure 42 ) pour un cap sans tige est positive et décroit avec la fréquence.

Elle devient ensuite trés rapidement négative au-dessus de 7,5 GHz. Lorsque D

est différent de 0, on remérque que la réactance est toujours négative, son com-—
portement &étant semblable 3 celui d'une capacité pour D = 8 mm.

Enfin, quand le diamétre de la tige support est moyen, nous remarquons que
les variations des deux composantes de 1'impédance terminales sont assez faibles.
Tous ces phénoménes confirment les observations que nous avons faites précédemment.
Ils justifient aussi les hypothéses que nous avons faites quant au schéma équiva-
lent probable de la tige support. Le terme Xb &tant proportionnel & D2, ce terme

devient prépondérant quand D devient grand. La contribution de la tige est alors

essentiellement capacitive ce que nous vérifions sur la figure 42.

- Influence de_l'angle

Nous avons représenté sur les figures 43 ,44 les évolutions fréquentielles

respectives des parties réelles et imaginaires des impédances de charges mesurées
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FIGURES 43-44 : Influence de 1'angle o sur les composantes Rm et Xm

un guide terminé par 2 charges adaptées.

pour



(Z (w)) pour des 'caps' réels (rebord, tige, plat) d'anglesa différents. La

m
valeur de la résistance RM est relativement constante avec la fréquence, jusqu'a
une fréquence assez €levée ol l'on observe un phénoméne semblable & une résonance.

Cette pseudo-fréquence de résonance F, est une fonction décroissante de 1l'angle o.

R
La valeur de RM dans ces conditions (guide terminé par deux charges adaptées)
correspond d la valeur moyenne que cette résistance pourra prendre quand une

des extrémités du guide sera terminée par un court-circuit (Rm =2 Rm sin? TI'g 1p).
La zone ou RM reste faible (zone d'utilisation en oscillateur IMPATT) correspond
surtout aux fréquences inférieures 3 FR ; cependant, il existe pour les "caps"
d'angle o important ure deuxiéme zone d'utilisation assez étroite.

Remarque : Dans la gamme de fréquences considérées la pseudo résonance de fréquence
FR n'existe que pour des 'caps'" de diamétres supérieurs d 8/10 a. La fréquence

de résonance FR est une fonction décroissante du diamétre. Elle est aussi liée

a la dimension S de 1'ouverture par une loi du type F_= FO ~ kS avec k en GHz/mm.
(par exemple pour un '"cap" de dimensions ¢ = 30 mm, e = 1,5 mm, FR = 8,5 - 0,254 S
en GHz).

On peut expliquer ce phénoméne en considérant le schéma électrique équivalent
initial (figure 37 ) : la résonance serait due a la résonance de 1'ensemble cons-
titué par la capacité Ct (effet de 1la surface extérieure du "cap" et du rebord)
et la self paralléle qui est la représentation de la contribution des modes TM
évanescents. Cette self serait donc une fonction croissante du diamétre et de
1'ouverture ; il semble en effet normal de considérer une influence croissante

avec le diamétre des modes évanescents et des réflexions de ces modes sur les

parois latérales.

La valeur de Xm (figure 44 ) est uniquement due 3 la contribution des

modes évanescents et 3 la transformation du mode principal (X = Rm sin 2Tg

TE10
Lp = 0). Pour les basses fréquences cette valeur est positive pour a < 20° et
négative pour des angles o supérieurs. Ces courbes présentent un décrochement

brutal pour les mémes fréqﬁences F Dans le plan complexe le lieu de Zm(w)

R
sera approximativement un cercle dont le centre est situé dans le demi-plan des
réactances négatives et dont la plus grande partie est parcourue pour une varia-

tion de fréquence trés faible (autour de FR).

- 1 - Formes caractiristiques de ces Lieux et condéquences

Nous donnons sur les figures 45, 46, 47 les évolutions des impédances
mesurées Zm en fonction de la fréquence pour plusieurs positions du court-
circuit (Lp). Nous remarquons que ces lieux de z  font apparaitre 1l'existence
d'un phénoméne de résonance pour une valeur de la fréquence identique i celle

que nous venons d'observer quand le guide est terminé par deux charges adaptées
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cap & 30mm

FIGURES 46-47 : Evolution fréquentielle de Zm.

(Mémes conditions que la figure 45).
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FIGURE 48 : Evolutiongde Zm(w) dans le

plan complexe. Zone drutilisation. g
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(Fr # 7,5 GHz pour le cap considéré). Cette fréquence de résonance est quasi-

ment indépendante de Lp. Il existe deux fréquences pour lesquelles la réactance

est nulle et la résistance trés faible : la premiére (Fsl) est dépendante de la

position du court-circuit et correspond i peu prés & la valeur de la fréquence
nag

pour laquelle Zv est nul (Lp = ) - Par contre 1'autre (FSZ) est indépendante de

Lp.

Nous avons également représenté Zm(w) dans le plan complexe (figures 48-49)
pour pouvoir dégager les zones d'intéréts de cette structure quand elle sera
associée a un composant actif, ainsi que les possibilités d'accord par déplacement
du court-circuit.

Les zones intéressantes sont celles ol la condition générale d'adaptation sera

safisfaite, a4 savoir :
Zm(w) + ZD(VHF,w)

Pour des diodes IMPATT cela correspond & des valeurs assez faibles de la résistance
de charge RM et & des valeurs de la réactance X pouvant étre positives (XD = %la)
et méme négatives (en ondes millimétriques 1l peut y avoir prépondérance de la

self boitier). Pour les diodes avalanches utilisées en ondes millimétriques la zone
d'utilisation serait &quivalente & celle hachurée sur la figure 48 . Pour une

utilisation en amplification, cette zone pourrait &tre plus importante, la résis-

tance de charge est alors plus grande.

Nous avons vu que le lieu de 1'impédance de charge en fonction de la position
du court-circuit, & fréquence fixe,est un cercle. On peut donc penser qu'd toute
fréquence, on peut trouver des valeurs d'impédance intéressantes pour 1l'utilisa-
tion, en déplagant le court-circuit. En pratique, il n'est est rien et afin de
préciser les possibilités d'accords, nous avons représenté sur la figure 49
deux de ces cercles pour des fréquences de 6 GHz et 7,5 GHz. Dans le premier cas,
il est possible d'obtenir des valeurs suffisamment faibles de résistance de
charge, alors que ce n'est pas possible dans le second.

Remarques : le comportement du "cap'" est tr@s différent lorsque le court-circuit se

"cap" (Lp = ¢/2 + 1). On observe dans ce cas des

trouve trés prés des bords du
variations trés brutales de 1'impé@dance : 3 toute variation, méme tré&s minime, de
la distance Lp correspond une grande variation de Zy. Si 1l'on désire utiliser catte

structure avec des distances Lp faibles, les accords seront délicats et le fdn

PERIE

tionnement assez aléatoire. Ces phénoménes peuvent &tre facilement interprétés €n
considérant 1'influence du court—-circuit sur les modes évanescents (effet sembla-
ble 3 celui provoqué par les parois latérales sur les caps de diamétres importants).

Cette influence est d'autant plus marquée que la fréquence est &levée. Nous avions



s Mo

1130d 2132uwelp °p ,ded, un anod

(m)"'z op votanioag : 0§ FANOI

s
et
Yo%y

h
«
4

T
Iay
o

- <0

- hio

b
e

¢ A - e ; Y
AR E\fﬁmﬁﬁ 1 r\\ﬁﬂw,,\\l\\lwfls\xf . e ,/

U T N A 1 AT Ly S
B T R i et |
T S e Y W s e e i 1 1 b9 O

! 1 e e T g 04l i

‘ i i s e T R o S 5l

H N { o . T i~ o !




— 0
n T a
® " ©
) % _Q
w
_ 0§ ¢
Uwol.owm% i g, N w w
] uﬁﬂi iwwﬁﬁs/ .U._
e Oy
Y

B e AﬂJM‘r

oOb

.

s it

T SoNVISISH

L%

il
3

e ]
o] =
e ]
[a] [em}
=]
jod =
=]
U
w529 o)
o ..
. m
= RS o o o o o = <
o M w [Z 3NN A N [7,] ~ S8 o]
o L) 1 ) T \ )
c I, F. J Ab r T . t ¥ - -4
oot P » p N &N . ¥ wr\._
[t [l N o Q
[ o}
3 9
vl
o
- (]
]
~N
e B
—~
¥y €
N’
'8



Lp=275mm

St | ] ]
LT AEE I

B
R
e

\\AV\\Wanxm 52 :

\ 1"t "

»* e

(SR wC

02 +5
44

3

Evolution de NEAEV pour

un "cap' d'angle a assez élevé.




_Bg_

déja remarqué ceci a fréquence fixe. La confirmation est aussi apportée par les
évolutions de 1'impédance en fonction de Lp pour les fréquences du haut de gamme
les lieux obtenus ne sont plus des cercles, il n'y a donc pas uniquement le

terme XIO de Zv qui varie avec Lp.

- 2 - Influence du diamétre

Nous voyons sur les figures 50,51 les évolutions fréquentielles respecti-
ves de 1'impé&dance de charge pour deux "caps" de diamétres différents
- Pour le cap de diamétre trés inférieur 3 la largeur du guide
(® = 24 mm = 0,7 a) le lieu de Zm(w) ne présente plus deux boucles comme précé-
demment et les rotations sont moins rapides. En particulier la fréquence de ré-
sonance FR n'existe plus(hors bande). La fréquence FS] donnant une réactance
nulle (F = 6,3 GHz) est supérieure i celle qui correspond & Ag/2 = Lp. Les valeurs

des réactances positives correspondant 3 ces résistances faibles, sont assez

faibles ([Xm] <15 Q).

- Par contre, pour un cap de diamétre voisin de la largeur du guide
(6 = 32 mm = 0,92 a) le comportement est semblable & celui que nous avions déja

observé par un '"cap'" de diamétre = 30 mm. La fréquence F correspond toujours
P p q p ]

S1

i Lp # Ag/2. Par contre la seconde fréquence F_,, qui est indépendante de Lp, est

52
une fonction croissante du diamétre (l'écart est de 500 MHz pour cette fréquence,

ainsi que pour FR quand ¢ passe de 30 mm & 32 mm).

- 3 - Influence de 2'angle

Si nous comparons les impédances mesurées (figures 45-52 ) pour des caps
d'angles o différents (a = 10° et 15°) nous constatons qu'elles sont trés dif-
férentes. La fréquence de résonance (Rm max) est une fonction décroissante de
1'angle, il en est de méme de la fréquence FSz‘ Les valeurs de la résistance de
charge dans la zone d'utilisation sont sensiblement plus élevées pour a = 15°.

Ceci vérifie bien les observations que nous avions faites précédemment.

Remargues

- Pour un "cap'" sans plat (e #d #0) et d'angle o petit (5°),
1'impédance de charge varie peu avec la fréquence et sa partie imaginaire est

toujours négative.

- Pour des valeurs de o trés importantes le lieu de Zm(w) ne pré;
sente alors qu'une seule boucle. Ce type de '"cap" n'est utilisable que dans une
gamme de fréquences trés faibles associée & des diodes i avalanche (par exemple

pour ¢ = 30 mm, o = 45°, Lp = 18,5 mm, 6,2 < F, < 6,4 GHz - voisin de F = Lp = 32)
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- 4 - Influence de La tige

Nous pouvons comparer les impédances mesurées pour un méme 'cap' et pour
deux valeurs du diamétre de la tige support (figures 45,53 ). On observe d'abord
une modification trés importante en basse fréquence : lorsque le diamétre de la
tige croit, la valeur de la partie réelle de 1'impédance décroit alors fortement.
Les zones d'utilisation sont différentes et en valeur moyenne, la ré&sistance

présentée est plus élevée pour D = 8 mm que pour D = 4 mm.

I11.3. Utilisation d'une structure d cap avee un composant diode a avalanche

Ce paragraphe a un double but : faire la synthése de toutes les &tudes pré-
cédentes et essayer de dégager des crit@res permettant une conception facile de
nouvelles structures. Nous essaierons également de corréler les différents résul-
tats obtenus avec les diverses observations faites lors du fonctionnement de cette
structure a "cap" en association avec une diode IMPATT. Ces observations sont de

plusieurs natures.

.) Expérience acquise dans notre laboratoire pour le fonctionnement en bande Ka
(26-40 GHz) tant en oscillateur qu'en multiplicateur de fréquence ou en ampli-
ficateur.

.) Résultats publiés pour 1'oscillation des diodes IMPATT dans cette structure
hyperfréquence a "cap".

.) Etudes préliminaires effectu@es dans notre modéle en bande Xb sur les mémes

"caps" : oscillation et amplification.

Remarque : Nous avons limité toute cette étude aux structures qui ne pré-
sentent qu'un seul dispositif d'accord : court-circuit mobile. L'utilisation
impose quelquefois la pr3sence d'un deuxiéme dispositif d'accord (plan E.H, vis)
qui est alors placé entre le "cap" et la charge. Cependant, les conclusions que
nous tirerons quant & la conception d'un tel circuit, resterons également vala-

bles dans cette seconde configuration.

111.3.1. Oscillation

- 1 - Adaptation

I1 nous faut tout d'abord caractériser les possibilités d'obtenir les impé-
dances de charge correspondantes au régime d'oscillation de diodes & avalanche.
A titre d'exemple, nous avons représenté sur la figure 54 les différentes gammes
de fréquences pour lesquelles la condition d'oscillation est satisfaite, pour un

des caps &tudiés. Cette condition étant :

Zy (VHF,w) + Z (w) =0



ww di

0L

09

anod uotieidepe,p auoz

*LLVdWRI S°PporIp

*o%G HANdIA

|
(0L'3HA)DZ
(oL)wz

i

- N - T (212171040d)
“ w 22UubuUocsal
.w
e e qx pabg— — — & —\—— - }
P_:o:ﬂ_:n a
ajiun p
21428 4 b
’ 00l D
oe= doj

N:D
4



I1 est & remarquer que cette condition est non seulement significative de 1'oscil-
lation mais également de la multiplication de fréquence.

L'étendue de ces gammes de fréquences (zones délimitées par un pointillé) dépend
évidemment des valeurs limites de 1'impédance des diodes utilisées. Nous avons
considéré des valeurs de ces impédances ZD(]XD] < 25 Q, IRD| £ 7,5) qui semblent

cependant assez réalistes en ondes millimétriques.

Nous avons également représenté sur cette figure diverses courbes caracté-
ristiques :
- Pour comparaison nous avons tracé 1l'évolution de la fréquence de
résonance d'une cavité consitutée par le volume compris entre l'axe du cap et le

court-circuit (Lp = n Ag/2).

- La fréquence de résonance F_ telle que nous l'avions définie

R
sur la figure 45 est pratiquement indépendante de la position du court-circuit.

- Lorsque Lp devient tré&s important, il peut se produire un saut
de fréquences depuis le bas de la gamme jusqu'au haut, ceci pouvant €tre accompa-—
gné d’'un phénoméne d'hystérisis (l'exemple illustré a &té choisi arbitrairement).
Cette gamme de valeurs de Lp correspondra donc 3 un fonctionnement en oscillation

instable.

- Enfin pour des valeurs de Lp trés faibles et voisines du diamétre

du "cap", nous savons que les réglages seront délicats (modes évanescents).

Cette représentation graphique appelle plusieurs remarques :

Les zones ainsi définies correspondent & des réactances positives ou
négatives. En ondes centimétriques les réactances Xy des diodes sont souvent
négatives (si le boitier est correctement congu). Aussi les fréquences potentielles
d'utilisation seront toujours supérieures aux fréquences donnant Lp = Ag/2 (FS]).
Par contre, si 1l'on transpbse les résultats obtenus dans la gamme des ondes mil-
limétriques, il se peut que la réactance XQ soit positive (influence de la self
beitier) les fréquences d'oscillations seront alors plus faibles que FS]'

Nous avons d'ailleurs constaté ce fait en oscillation dans la bande Ka
(26~40 GHz) ol les diodes & avalanches encapsulées dans un boitier 54 standart -
(LS important > 1 nhy) oscillaient toujours 3 des fréquences inférieures 3 celles

des diodes du type non encapsulées(LS faible).

- 2 - Stabilite

-

Les zones ainsi définies ne correspondent pas nécessairement 3 un régime
d'oscillation stable. En effet, pour obtenir un fonctionnement stable, il faut
que non seulement la condition précitée soit réalisée & une fréquence Fo, mais

également que les conditions relatives aux intersections des lieux de Zm(w) et
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et ZD(VHF) au voisinage de cette fréquence soient satisfaites (§ I.2.2). Nous
avons vu que d'aprés KUROKAWA (11) le régime est stable quand 1'inégalité suivante

est vérifiée

_ BRD dRL
SVEE e (tang © - tang ¢) > O
Remarque
Pour les diodes IMPATT le premier terme est pratiquement toujours négatif
-5R . . ..
( :=>33H§ > 0), il faut donc que le second soit positif.

Nous avons représenté sur plusieurs figures les évolutions des impédances
du "cap" dans le plan complexe, en ne gardant que les zones d'utilisations des

diverses courbes étudiées précédemment.

- Le premier cas (figure 33 ) correspond 3 un fonctionnement standart.
Le point marqué A illustre le cas ou XD est négatif, le terme dRL/dw est positif
ainsi que tg ©0 - tang ¢ , le fonctionnement obtenu en oscillateur sera donc
stable, de méme pour le point B (XD positif) car %% < 0 ainsi que tang 0@ - tang ¢.
Dans toute la zone ainsi décrite le fonctionnement sera donc stable. Cependant

il faut faire deux remarques :

. Si la condition d'oscillation est remplie pour la fréquence F c'est 3 dire

sy’
si XD = 0, la résistance de charge est quasiment nulle, égale aux pertes du

circuit. La puissance utile en oscillation sera donc nulle.

. Méme si la condition d'adaptation était également remplie pour une fréquence
du deuxiéme arc correspondant 3 la gamme des fréquences élevées, le spectre
sera quasi-monochromatique. En effet pouf cette seconde fréquence la résistance
de charge est beaucoup plus élevée. La puissance utile 3 cette fréquence sera
trés faible car la récistance de charge serait supérieure 3 la résistance opti-
male d'autant que la résistance RD de la diode décroit avec la fréquence en
l/F3. De toutes fagons, quand on fait croitre le courant de polarisation de
la diode, la condition d'oscillation sera satisfaite pour la premiére branche
(fréquences inférieures) avant qu'elle ne le soit pour la seconde et un phéno-

méne de synchronisation entrainera que seule la premiére fréquence subsistera.

— Un exemple de cas d'instabilité pourrait &tre celui du point C
(figure 56 ). Dans ce cas, le terme tg O - tg ¢ est nul ; le spectre ainsi obtenu

serait trés bruyant.

— Pour des valeurs faibles de Lp (exemple 25 mm), les deux zones a fréquences
différentes oll 1'impédance est faible peuvent &tre confondues (fig. 47 ). Nous
avons représenté ces zomes sur la figure 57 Les deux gammes de fréquences cor-

respondantes étant proches, les courbes ZD(VHF) pour F = cte seront voisines
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et pour des variations, méme trés minimes, de la position du court-circuit,
la fréquence d'oscillation pourra sauter d'une fréquence i une autre. Le fonc-
tionnement sera donc instable. Ce phénoméne a &té observé expérimentalement

de nombreuses fois dans des bandes de fréquences tres différentes.

Enfin, le dernier exemple (figure 57) montre le probléme qui existe au
voisinage d'une petite boucle (F variant peu) tel que nous l'avions observé sur
la figure 50 pour un cap ¢ = 24 mm. Au point F la condition d'oscillation est
pratiquement réalisée pour les deux fréquences et le spectre ne sera pas mono-

chromatique (fonctionnement multi-fréquence).

- Conception d'un oscillateurn : détermination des dimensions

optimales.

Nous avons vu dans les paragraphes III.2.2., III.2.3. que les dimensions
géométriques du "cap" ont une influence trés grande sur la valeur de 1'impédance
de charge. C'est pourquoi nous allons essayer de dégager quelques régles qui

permettront la conception d'un oscillateur millimétrique.

- 11 sera difficile d'optimaliser les diamétres car il existe toujours plusieurs
combinaisons de dimensions (o,D,¢...) donnant d une fréquence donnée la méme
impédance de charge. Cependant, nous avons observé que lorsque le diamétre

du "cap" décroissait, la réactance Xm évoluait vers les réactances négatives.

La fréquence d'oscillation sera donc une fonction décroissante du diamétre

pour une diode donnée. Plus l'influence du boitier sera notable (XD positif),

plus il sera nécessaire d'utiliser des petits diamétres de "cap".

- La valeur de l'angle o aura une double influence quand il va croitre : la
fréquence de résonance et les fréquences potentielles d'utilisations décrois-
sent et la valeur de la résistance de charge Ry augmente. Par ailleurs nous
avions constaté que les diamétres des cercles Zm = f (Lp) étaient des fonctions
croissantes de 1l'angle : la zone d'utilisation potentielle ou la gamme de
réactance de charge 3 résistance de charge faible sont donc des fonctions
croissantes de 1'angle. Réciproquement, la gamme de fonctionnement en oscil-
lateur avec accord mécanique sera d'autant plus importante que l'angle sera grand.
Elle modifie 1'importance des zones d'accords. Si son diamétre D est trés faible
le lieu de Zm(w) ne présente alors qu'une seule boucle. La gamme de fréquences
d'utilisations potentielles est alors peu étendue et située dans le haut de la
bande considérée. Par contre si D devient trés important, le lieu de Zm peut
alors présenter de trés nombreuses boucles (figure 53 ). Le fonctionnement est

dans ce cas assez incertain, les zones de fréquences utilisables sont plutdt



situées dans le bas de la gamme. Il existe donc un diamétre de tige support
optimale pour laquelle la bande d'accord mécanique sera maximum : en bande

Xb ce diam&tre est compris entre 3 et 5 mm (en bande Ka 0,6 et 1 mm).

- La-présence d'un rebord est inté&ressante pour le fonctionnement en oscil-
lateur car 1'impédance présentée est plus selfique qu'en 1'absence de rebord :
elle se situe donc mieux dans la zone optimale pour le fonctionnement des

diodes IMPATT en oscillation. Les accords sont aussi plus faciles car le
diamétre des cercles Zm = f(Lp) est plus grand. Il semble cependant que 1'é&pais-—
seur t de ce rebord ne soit pas critique car nous avions remarqué que son influ-
ence ne croissait plus . lorsque t devenait assez grand (2 34 6 mm en bande Xb).
Signalons que la nécessité d'utiliser un rebord a &galement été constatée dans
notre laboratoire lors de travaux sur le mode IMPATT en bande Ka : les accords

pour les '"caps" & bords aigus se sont toujours révélés tré&s critiques.

Les conclusions sur les conditions d'oscillation avec une struc-—
ture a '"cap" sont déduites des valeurs de 1'impédance de charge mesurées. Il
faut remarquer qu'elles sont en accord avec les différents résultats obtenus
en oscillation pour des diodes 3 avalanches. En particulier les zones d'utili-
sations (ou possibilité d'accords) tel que nous les avons décrites sur la figure
(54), sont conformes 3 celles déduites d'une &tude (27) que nous avions entre-
prise sur le fonctionnement d'un tel oscillateur en bande X (8,2 - 12,4 GHz).
Un ensemble de courbes similaires avait alors eté& obtenu en reportant toutes
les fréquences d'oscillations expérimentales. Elles sont aussi en bon accord
avec une étude des conditions d'accords effectuée par KENYON (3] Les valeurs
des impé&dances de charges sont du méme ordre de grandeurs que ceks que nous
avions déterminées par une méthode indirecte (27) dans une autre bande de
fréquences (bande X). Les diverses influences des dimensions géométriques du
"cap" sur le fonctionnement sont confirmées par 1'étude systématique en oscillation

publiées par I.S. GROVES et LEWIS (17) et par MISAWA et KENYON (28) .

- Qualite Spectrale

Les caractéristiques de bruit ainsi que les possibilités d'asservissement
en phase seront liées au coefficient de qualité extérieure d'un tel circuit.
Nous avons déterminé ce coefficient de qualité Qext par la méthode classique
de 1'asservissement en phase d'un oscillateur : détermination de la plage de
synchronisation (2 AF) pour une puissance incidente de l'oscillateur local don-
née P_. La théorie d'Adler (29) nous donne la relation suivante :

S
F P : puissance en oscillation
2 = 22 °
Po F : fréquence d'oscillation

o}




Pour un "cap" de ¢ = 30 mm et o = 10° nous avons trouvé des valeurs de Qext
comprises entre 30 et 60. Ces valeurs étant assez faibles, ce type de structure
ne conviendra pas & la réalisation d'oscillateur & tré&s faible bruit de modula-
tion de fréquence. Cependant la présence d'un deuxiéme dispositif d'accord pourra
faire croitre les valeurs de Qext'

Pour une utilisation en amplification la résistance de charge doit €tre
toujours supérieure i RD si 1'on désire que le fonctionnement soit incondi-
tionnellement stable. Or nous avons observé qu'au voisinage des fréquences
F.. et F.. la résistance de charge &tait toujours faible, quelles que soient

S1 S2

les dimensions du "cap"

. I1 pourra donc se produire des oscillations parasites,
méme pour des courants de polarisations trés faibles, si les relations

XL + XD =0 et R+ RD = 0 sont vérifiées & une certaine fréquence.

I1 nous semble intéressant d'envisager plusieurs gammes de fréquences sur
la figure 75 qui pourraient correspondre 3 une zone d'utilisation possible

et de voir si la stabilité y est garantie.

- La gamme des fréquences basses (5,5 a 6,8 GHz) parait intéres-
sante car la partie réelle de 1'impédance de charge est de valeur importante.
On pourrait donc utiliser cette structure pour l'amplification & diodes & ava-
lanche dans cette gamme de fréquence,mais il existe un risque trés important
d'oscillation en dehors de cette gamme, en particulier au voisinage de FS1 ou
FSZ” méme si 1'on tient compte de la diminution en 1/w3 de la résistance né-
gative de la diode.

- La deuxiéme gamme qui 3 priori paralt intéressante est celle

des fréquences voisines de F oid dans certains cas, la résistance de charge

s2°
peut étre suffisamment élevée pour un fonctionnement en amplification (angle
o €levé). Mais le risque d'oscillation pour des fréquences voisines de FSl
persiste et il est méme plus important que précédemment car la résistance né-

gative de la diode est plus grande aux Fg; qu'aux Fs2

- I1 faut donc se placer dans une gamme de fréquences voisine
de FS1 et utiliser des diodes présentant une résistance négative dont le mo-
dule soit inférieur a la résistance de charge (c'est i dire |RD| trés faible).
I1 faut de plus distinguer deux cas suivant la valeur de la réactance de la
diode XD. Lorsque XD est négatif, la gamme de fréquence qui convient est celle
des fréquences comprises entre 7,4 GHz et 7,5 GHz dans 1'exemple choisi.
Cependant dans cette gamme 1'impédance de charge crolt assez rapidement avec

la fréquence, alors que c'est l'inverse pour 1'impédance de la diode a avalan-
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che. La bande de fréquences 3 gain important sera donc trés faible.

Par contre, si la réactance Xﬁ est positive, il est possible d'utiliser
cette structure dans la gamme des fréquences légérement inférieures 3 Fs,
(7,55 :a 7,7 GHz). Dans ce cas les valeurs des résistances RL et ]RD] décrois-
ent de la méme fagon avec la fréquence et les bandes passantes pourront donc

8tre relativement intéressantes.

Il en résulte que cette structure 3 "cap" ne convient pas pour 1'amplifica-
tion 3 diode & avalanche en ondes centimétriques (\RD| grand, Xy toujours néga-
tif). Par contre elle est susceptible d'étre utilisée en ondes millimétriques,
car les diodes présentent alors des résistances négatives de valeurs faibles
et la réactance XD est souvent positive 3 cause de 1'influence prépondérante

de la self du boitier.

I1 faut remarquer que l'emploie d'un 'cap" de diamétre relativement petit
pourra &tre favorable & ce type d'application. En effet, la bande de fréquence

inférieure & FS]’ pour lesquelles RL reste suffisamment faibles est assez

importante dans ce cas (se reporter 3 la figure 50 ).

Afin de vérifier ces constatations nous avons effectué quelques essais
en amplification, en utilisant une diode avalanche optimalisée pour la bande
Xb (5,5 - 8 GHz). Les essais dans cette bande se sont avérés négatifs comme
nous 1'avions prévu. En effet, nous avons observé la présence d'oscillations
parasites pour presque toutes les positions du court-circuit, et ceci méme

a courant de polarisation trés faible (Io <1 /10). Les quelques résultats

0 max
obtenus sont difficiles & interpréter : c'est pourquoi nous avons représenté

sur une méme figure ( 59), un résultat typique obtenu avec une structure coaxiale
classique. Nous voyons sur cette figure que le gain peut €tre important méme

a4 courant Io faible, par contre la bande passante est trés faible et inférieure

-~

34 celle de la structure coaxiale (Z =5Q). Les impé&dances de charge pré-

. Slug
sentées 4 la diode sont donc trop faibles pour permettre un fonctionnement inté-

ressant en ondes centimétriques.

A L'opposé, les premiers résultats obtenus pour l'amplification en bande Ka,
dans notre laboratoire, ont confirmé nos prévisions : résultats typiques - gain

10 dB avec une bande passante de [,5 GHz (30)

Remarque : lors de 1'étude de l'amplification en réflexion on constate un phé-
noméne trés marqué d'absorption au voisinage de la fréquence donnant le gain
maximum : il se produit, bien évidemment 3 une fréquence &gale i la fréquence

de résonance FR définie précédemment.



FIGURE 61 : Evolution de Zm(w) transposée en bande Ka (26-40 GHz)
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Nous avons vu dans le paragraphe (I.2.1) que le circuit doit ramener une
impédance de charge optimale de valeur assez faible pour le rang d'harmonique
que 1'on désire sélectionner. Par contre, 1l faut que les impédances de charge,
présentées aux autres fréquences harmoniques, soient pratiquement nulles. C'est
a4 cette condition que le spectre sera monochromatique, la puissance n'étant émise

qu'd la fréquence harmonique ainsi sélectionnée.

Aucun circuit hyperfréquence ne remplit exactement ces conditions et en
particulier le systéme 3 "cap". Dans ce cas, nous avons effectué une simulation
sur ordinateur afin de déterminer les valeurs respectives des puissances émises
sur chaque raie. Pour cela nous avons utilisé les valeurs expérimentales de 1'im-
pédance de charge mesurées 3 chaque fréquence. Mais d'ores et déja 1'observation
des &volutions fréquentielles de Zm nous permet d'affirmer que le spectre ne sera
pas monochromatique. En effet, nous voyons sur la figure 61 que 1'impédance
Zm (transposée en bande Ka en prenant un rapport d'homothétie égal 3 5) est pré-
sente dans la zone d'utilisation (Rm faible) pour les harmoniques de rang n = 8,

10, 11, si 1l'on choisit une fréquence d'entrée F, = 3,5 GHz. Par contre, 1'har-

1
monique de rang n = 9 sera certainement de valeur trés faible car 1'impédance

de c hargeest trés élevée pour la fréquence correspondante.

Pour faire une discussion graphique d'un tel probléme, on doit supposer
qu'il n'y a pas d'intéractions entre les harmoniques de rangs voisins, ce qui
compte tenu du comportement non linéaire de la diode est trés approché. Dans le

cas contraire, il faut effectuer la simulation sur ordinateur.

Nous donnons maintenant un résultat typique d'une telle opération.
Lyp1q P

Pour une diode de caractéristiques : (Silicium)

(3]
]

b
0,6 um S =(C,4.10 Io = 150 mA Rs = 0,75

Lav]
]

200 mW ,

nous obtenons, pour 1l'exemple représenté ici,les résultats suivants :

1
P P P P
8 - 9 0 . o
F, = 3,5 GHz 24,6 5,7 17,6 5,65
F, = 3,75 Gz 34,16 15,1 8,3 14,5




Comme nous 1'avions prévu, il y a plusieurs raies pour lesquelles la
puissance est du méme ordre de grandeur (taux de réjection pratiquement nul).
I1 faudrait donc utiliser un dispositif de filtrage extérieur pour ne garder
qu'une seule composante harmonique.

Nous ne disposons pas de diodes a avalanche permettant de faire de la multipli-
cation de fréquence & basses fréquences (fréquence de sortie en bande XB), mais
il nous est possible de corréler ces résultats avec les expériences que nous
avons effectuées en bande Ka (26-40 GHz). Le fonctionnement s'est toujours avéré
trés délicat, et il s'est ré&vélé quasi impossible de n'obtenir qu'une seule
fréquence en sortie.

Seuls, les caps de diamétre moyen ( ¢ # 5 mm) offrent quelques possibilités.
Nous avons également constaté la présence d'oscillations parasites difficiles

i é8liminer lors de l'emploi de diodes & avalanche non optimalisées pour la mul-

tiplication de fréquence (angle de transit non négligeable).

111.3.4. Conclusion

v - o Y S ——

En conclusion nous pouvons dégager les constatations suivantes :

- Ce circuit se préte bien d la conception d'oscillateurs a diodes
IMPATT, surtout en ondes millimétriques car sa réalisation mécanique est assez
aisée. I1 s'adapte a& de mombreux composants car il est facilement interchangeable.
Les qualités spectrales de tels oscillateurs seront moyennes et les bandes de

fonctionnement par accord mécanique seront relativement modestes (10 & 20 7).

- En amplification, cette structure est surtout intéressante en
ondes millimétriques avec des caps de diamétre assez petit. Mais les risques

d'oscillations sont grands, et les réglages sont trés critiques.

- En multiplication de fréquences & diodesa avalanche, ce circuit
hyperfréquence ne convient pas de fagon générale, &tant donné les faibles impé-
dances de charge ramenées dans la plus grande partie de la gamme de fréquence,

le spectre n'est pas monochromatique.
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FIGURE 62 : Dimensions de la structure dérivée de la transition coaxial-guide.



1V - ETUDE DE LA STRUCTURE A TRANSITION COAXTALE - GUIDE

IV.1. Aspects thEordques de £'dztude de La transitfion coaxiale -~ guide.

— - ——— - -

Nous avons vu que la structure dérivée de la transition coaxiale-guide
pouvait présenter des pertes trés faibles quand les impé&dances caractéristiques
étaient de valeurs suffisamment faibles pour permettre 1'emploi de diodes i
avalanche en ondes millimétriques. De plus, elle semble s'imposer d'emblée pour
la réalisation de multiplicateurs de fréquences 3 haut rang d'harmonique : en
effet, le circuit d'entrée est toujours une ligne coaxiale puisque la fréquence
est relativement basse. C'est également une structure qui permet une certaine
souplesse dans les possibilités de variation de 1'impédance de charge car le
conducteur est facilement interchangeable et il est ﬁossible de modifier la
distance P et les caractéristiques du slug. Les problémes d'adaptatation de 1'im-~
pédance de la diode sont donc reportés entiérement au niveau de la ligne coaxiale.
C'est pourquoi nous avons adopté la démarche qui consistait & rendre la transi-
tion entre la ligne coaxiale et le guide d'onde rectangulaire relativement pro-

gressive. Pour cela nous avions le choix entre deux solutions :

- Transition type "bouton de porte', cette solution a du €tre abandon-~
née pour deux raisons : problémes trés délicats de découplage de la tension con-
tinue de polarisation, présence de discontinuités importantes dans le circuit

d'entrée rendant difficile 1'application du signal & la fréquence d'entrée.

- Guide 3 section en "U" (ridge) 1'impédance caractéristique peut

étre faible (exemple Z = 50 Q). La transition entre le guide en "U" et le guide

G
rectangulaire 3 section normale peut €tre réalisé de fagon trés progressive en
utilisant des sections d'impédances différentes et de longueurs &lectriques Ag/4,

suivant les techniques bien connues de 1'adaptation 3 large bance de fréquence.

En définitive c'est la solution que nous avons adoptée.

Remarques

- 1 - Nous nous sommes intéressés, comme pour la structure 3 "cap', 3 une struc-—

ture ne possé&dant qu'un seul dispositif d'accord, un court-circuit mobile.

- 2 - Pour mieux comprendre la structure retenue (guide en "U") nous allons faire
1'étude pas d pas comme nous 1'avons déji fait pour la structure & "cap'. Nous
partirons donc d'une structure simple auquelle nous ajouterons ensuite des &lé-
ments d'adaptation dans la ligne coaxiale. Nous effectuerons ensuite 1'étude

pour la structure avec guide en "U" avec ou sans élément d'adaptation. Il est

remarqué que la structure simple pourra présenter des caractéristiques intéres-—
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santes pour certaines applications.

IV.1.2.1 Etude bibliographique des divernses thiories

Le probléme du calcul des champs et des impédances pour une transition
coaxiale-guide peut etre classé dans la catégorie des problémes 1liés a la pré-
sence d'une tige métallique cylindrique placée dans un guide rectangulaire,
perpendiculairement au grand coté. Il existe dans ce cas plusieurs structures
différentes pour lesquelles les méthodes de calculs sont semblables et dont
certains résultats sont similaires. Nous pouvons décrire trés rapidement ces

trois structures fondamentales (figure 63) :

- la structure (A) correspond au probléme le plus souvent traité :
celui d'un obstacle cylindrique dans un guide d'onde rectangulaire. Elle est
parfois utilisée en association avec des composants semiconducteurs (surtout
diodes Gunn) pour réaliser des oscillateurs, le guide d'onde pouvant alors &tre

de hauteur réduite.

- La structure (B) correspond au probléme classique de 1'excitation
d'un guide par une antenne, permettant de réaliser ainsi des transitions coaxiale-
guide a large bande de fréquences. En effet, en ajustant la position du court-
circuit (Lp) et la longueur de 1'antenne (d) nous pouvons obtenir que 1'impé&-
dance "vue" 3 1'interface soit réelle, et &gale 3 celle de la ligne coaxiale
et ceci dans une gamme de fréquence assez importante (il faut remarquer que,

pratiquement, d est toujours tr&s inférieur & la hauteur b du guide).

- La structure (C) est la représentation schématique des circuits
hyperfréquences utilisés pour la multiplication de fréquences. La tige cylin-
drique doit en effet traverser entidrement le guide afin d'assurer la polari-
sation de la diode & avalanche et 1'application de la puissance & la fréquence

d'entrée.

1?) Etude des structures A et B

- e o = —— = " ————— —— ———

Ce sont ces structures qui ont fait l'objet de la majeure partie des &tudes
théoriques publiées. Leur résolution est moins difficile que celle de la struc-
ture C . Le principe des études théoriques réalisées jusqu'd ce jour est assez
semblable et ne différe que par la complexité des calculs ou le choix des hypo-
théses simplificatrices.

La méthode de calcul pour une telle structure, ainsi que l'emploi des fonctions
dyadiques de Green, sont exposés dans 1'ouvrage de R.E. COLLIN C31] et un exemple

d'application est fait sur une structure (B). Nous allons résumer la théorie



développée par cet auteur car elle permet de mettre en évidence le caractére

physique de chaque terme de 1'impédance ainsi déterminée.

Au point de départ de la théorie, on affirme que le champ total dans le
guide se déduit des composantes tangentielles des champs dans 1'ouverture S

(y = o). COLLIN fait les hypothéses simplificatrices suivantes

- les dimensions r et R du coaxial sont telles que les modes d'ordres
supérieurs sont négligeables. Le champ dans 1'ouverture n'est donc associé qu'aux

modes TEM,incident et réfléchi.
- 1'antenne est centrée (x = a/2)

- le diamétre r de 1'antenne est tel qu'il n'existe qu'une composante

du courant que selon oy (r trés petit).

- le plan de court-circuit est suffisamment loin de 1'antenne pour ne

pas perturber les modes évanescents.

Si V est la tension totale dans 1'ouverture, les champs sont donnés par les

relations suivantes :

\Y _ .
E0 E EE?;7§T au u coordonnée radiale

-1t ,
o 2Tlu 0
1t : composinte du courant sur la tige selon la direction oy, au niveau de 1'ou-

verture S.

En utilisant le formalisme des fonctions de Green, COLLIN montre que 1'im-

pédance d'entrée dans le plan de 1l'ouverture est :

1

Zin = = ey f[-ff J(r)s G (r/r')+J(r') dada'
t S 8

G(r,r') est une fonction dyadique qui correspond au champ électrique créé par

une source dyadique unitaire. r désigne les coordonnées (x,y,z) du point od 1'on

calcule le champ et r' celles du point source (x',y'z').

COLLIN montre ensuite que c'est une expression variationnelle ; donc, en
pratique, si 1'on utilise une approximation au premier ordre pour J, on obtient

une approximation au second ordre pour Zin'

Le probléme réside donc dans le choix de la distribution de courant sur
l'antenne. Par analogie avec une antenne cylindrique en espace libre, cet auteur
choisit une répartition sinusoidale selon oy, le courant devant s'annuler pour

y = d. L'expression de J est alors



= 1 -— ' = e
J ay JO sin ko (d y") avec ko

Dans ce cas, les calculs sont relativement simples et permettent une justi-

fication énergétique des résultats obtenus.

Les composantes de 1'impé&dance ainsi déterminée ont pour expression :
p P P

2°£

R=————sin?8 L_ - tang? k d
a.b 8 k Lo P 02
10 ©
et
Etanz(kod/Z) 2a  0,0518 k2 a? 21
X = Ln — + + sin 2 By L .....
2k b Nr m2 Big-a P
2r 0 sin?(m d/2b 2Ko(kmr)
....... -2(1 - —) - 2k? ) ( 1 - )]
£ 52 . 2
a =1 sin (kod/Z) km
2 Z
avec 8,5 = |an] = Vfﬁ(E%—D + (E%—? - k02 avecn=1,m=0
(mode TEOI)
= (232 _ 2
et km (b) ko

Ko(kmr) est une fonction de Bessel modifiée de seconde espéce.

Le fait d'avoir choisi une répartition sinusoldale ne comprenant qu'un

seul terme, équivaut 3 ne considérer que le mode fondamental (TE. . ). La résis-

01
tance traduit donc la puissance transportée par ce mode, et nous avons

R =R
10
La partie réactive de l'impédance d'entrée est due & la somme de trois
contributions : la transformation du mode principal (TEM — TEO]), 1'existence
de modes &vanescents au voisinage de 1'antenne, et 1'influence du court-circuit.
Nous pouvons extraire de l'expression de X le terme correspondant a cette der-
niére contribution :

: £ tang?(k_d/2)
X0 = sin 2 By L
ab Byg k_ P
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Remarque

~ I1 est possible de justifier d'un point de vue énergétique les résul-

tats obtenus pour RO1 et XIO : RO1

transmise & la charge tandis que XlO correspond aux énergies réactives emmaga-

correspond a la puissance active P qui est

sinées dans le volume séparant l'antenne du plan de court—circuit (valeur moyenne
wm - we). En effet, la valeur de 1'impédance d'entrée est donnée par la relation
suivante :
P + 2jw (W - W
s Juw (W o)

Z., =
in

s 2
1/2 1031n (kod)

- La théorie des Images nous permet d'affirmer que 1'influence du court-
circuit sur le mode dominant est la méme que celle d'une antenne image parcourue
par un courant - IO et localisée 3 z = - 2 Lp.

Le mode TEOl pour z > O est alors de la forme :

2jCyp k s e « sin By L

(z) p

Le flux de puissance est donc multiplié par 4 sin?Byp L, et la résistance de

P
radiation Ry par 2 sin?By Lp.

Ceci justifie le résultat de COLLIN.

STRUCTURE A YAMASHITA et BAIRD (32)et HANSON et ROWE (4 | utilisent
le résultat de COLLIN pour traiter la structure A, leurs résultats ne différent
que par le degré d'approximations utilisées. Cette structure a également &té
étudiée par des méthodes différentes par LEWIN (3, , EINSENHART et KHAN (5°

et trés récemment par BRADSHAW (36-3%1.

e o . s o e oy s e

sinusoidale du courant le 'long de 1'antenne conduisait 3 des erreurs trés impor-
tantes lorsque la longueur d de 1'antenne &tait de 1l'ordre de grandeur de b.

Par un choix d'une répartition de courant plus &laborée et 1'utilisation de la
méthode variationnelle, DE RONDE trouve une nouvelle expression de 1'impédance
d'entrée qui est en meilleur accord avec les valeurs mesurées. Cette expression
ne permet pas une compréhension physique de 1l'influence des différents paramétres
mais par contre, elle se préte tré&s facilement & un traitement numérique. Nous

avons d'ailleurs é&laboré un programme numérique i partir de cette théorie.

STRUCTURE C elle n'a pas fait 1'objet de nombreuses études. La répar-
tition de courant ne peut plus @tre sinusoidale. A notre connaissance les seules
études théoriques sont celles de LEWIN (3/)et surtout les récentes études de OTTO
et WILLIAMSON (38-339-40). Ces derniers obtiennent une trés bonne concordance entre

les résultats théoriques et expérimentaux. Cependant la formulation est treés
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lourde et impose 1'emploi d'un calcul sur ordinateur trés coliteux et d'une mise
au point trés délicate. De plus, OTTO et WILLIAMSON ont résolu le probléme en
supposant que le guide était terminé 3 ces deux extrBmités par des charges adap-
tées. Il faudrait donc modifier les expressions de 1'imp&dance pour tenir compte

de l1l'introduction d'un court-circuit mobile.

En conclusion, le probléme de la transition telle que nous l'utilisons
est encore relativement mal connu. Nous n'avons pas cherché pour une premiére étude
4 mettre au point un programme numérique rigoureux permettant la détermination de
1'impédance d'entrée. En effet dans le cas de la multiplication de fré&quence, nous
verrons que cette structure convient bien i ce mode de fonctionnement surtout si
elle est associée 3 un guide en "U". Et 3 notre connaissance, le probléme théorique
d'une telle transition n'a encore jamais &té abordé. Cependant, les théories pré-

¢ 3w

cédentes nous ont aidé 3 préciser un schéma &quivalent du dispositif.

1V.1.2.2. Schéma equivalent

Nous pouvons é€laborer un schéma équivalent approché d'aprés la théorie de
COLLIN. On peut faire apparaitre 1l'impédance caractéristique du guide dans 1'ex-

pression des termes relatifs au mode TE

o1°

)\2
R . = 2g sin? By L [ °— tang? (k_ d/2 }

z Ao’

=i . o] 2
XIO > sin 2 BloLp( s tang (ko d/Z)I
A
si 1'on pose 1._° tang (k,d/2)
n 2Tb 0

A ce rapport n? prés, nous retrouvons dans R]O et X10 les expressions équiva-
lentes & 1'impédance résultant de la mise en paralléle d'un guide terminé par
une charge adaptée et d'un guide terminé par un court-circuit. Ce rapport peut-
8tre caractéristique de l'influence d'un transformateur.

Pour construire le schéma équivalent de 1'ensemble il faut ajouter les
contributions réactives : dues & la transformation du mode principal (X}, X2,

X3) et celles des modes évanescents X&'

- Le terme X] est positif et il est de la forme

X = —l— tang? Eﬂi avec —L-= —J—— Ei
1 - Cw AT T3 C. ~ 2Teb r

1 1
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- Le terme X2 est également positif, est de la forme :

k d

_ 2 o _ 0,0518a%
X2 L2 w tang 3 avec L2 775

- Le terme X, est négatif, et donné par la relation suivante :

3
k d
__ 1 2,0 - JTeb
X3 = Egm-tang (—7—) avec C3 O %, avec 1t << a
a

- Le terme X, est négatif et donné par la relation suivante :

4

kd = (1 - sin? (mnd/2b)}2 Ko(kmr)

= - B 22
X m tane” () mzl L sin? (kod/2) km*

La fonction Kb(kmr) est une fonction d'autant plus rapidement décroissante de
kmr que r est petit. Le nombre de terme m retenu pour le calcul de cette série
sera donc faible (m < 5).

Le schéma équivalent qui rend compte de tous ces effets est représenté sur la

figure 63,

Remarques

- 1 - Dans le cas d'un multiplicateur la structure est du type C ; cepen-
dant nous pourrons quand méme utiliser des &léments de la théorie de COLLIN
concernant la structure B, ainsi que les conclusions que nous en avons tirées.
Le schéma équivalent aura la méme configuration (figures 63b et 63c), mais les
valeurs des différents &léments le composant (transformateur et réactance X)
seront différentes. En particulier, puisque la répartition de courant selon Oy
ne peut plus &tre prise sinusoidale, le terme multiplicateur tang?(kod/2) sera

remplacé par une autre fonction des dimensions et de la fréquence.

= 2 ~ "On peut facilement tenir compte d'un facteur excentration de 1'antenne
(x # a/2) dans la théorie de COLLIN, en multipliant les expressions de R et X
par un facteur égal a l/sinz(gz) ou x est la distance séparant l'antenne de 1l'une

des parois latérales

- 3 - Il est possible d'adapter cette transition coaxiale-guide pour que la
puissance réfléchie sur la ligne coaxiale soit nulle : la réactance d'entrée est,.
alors nulle et la résistance d'entrée égale 3 1'impédance caractéristique du
coaxial. Il faut pour cela choisir correctement la longueur d de l'antenne et la
position Lp du court-circuit. Pour une structure du type C cette adaptation n'est
possible que par ajustement de Lp et de r (rayon de la tige). Mais les diamétres

ainsi déterminés sont toujours trop faibles pour une utilisation dans un circuit



FIGURE 65 : Evolution théorique des lieux Zﬁf(Lp) pour plusieurs

fréquences.
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de multiplication de fréquence surtout en ondes millimétriques (par exemple
3 30 GHz dans un guide standart bande Ka, pour Z, = 50 @ il faut que r # 0,21 mm
(41)).

1V.1.2.3. Lieux de L'impédance 2, en gonction de La position du
cowdt-cineudlt & gréquence fixe.

Le lieu de Z,, = £(Lp) est un cercle dans le plan complexe (figure 68%) dont
le centre est situé sur 1'axe des réels (Zg/2 n2, 0). A fréquence fixe le lieu
de Zm = f(Lp) sera donc un cercle de diamétre égal 3 celui de Zv = f(Lp), et
dont les coordonnées du centre 0' sont (Zg/n? , Xp) avec Xp = X] + X, + X3 + X4.

IV.2. Etude expérimentale de La transition coaxial-guide.

- ——— o o b o o r ————— = e o A o - - -~ — - ————

putRaptly bR i giuprhepipapbp SPuipiplaghagiy siftuiehs Sy EpaipuipiSt i Suiiapuighag gt gy Rty

1V.2.1.1. Evolution de £'impédance d'entrie en fonction de Lp &
gréquence fixe. (Fig 66)

Nous avons représenté& les &volutions de Zp = £(Lp) sur un abaque de Smith
pour plusieurs fréquences. Les lieux ainsi obtenus sont, comme prévu, des
cercles. Il faut remarquer que ces lieux se trouvent situés dans la zone de
1'abaque ol les erreurs sont trés importantes (voisinage du circuit ouvert).
Mais dans cette étude préliminaire, il n'y a que 1'évolution et 1'ordre de

grandeur de cette impédance qui nous intéresse.

Nous pouvons déji tirer de ces évolutions, les enseignements suivants
- la valeur moyenne de la résistance est élevée et décroit avec la
fréquence. Cette dernidre caracté@ristique pourra étre intéressante pour 1'em-

ploi d'une telle structure en association avec des diodes IMPATT.

- la valeur moyenne de la réactance est fortement négative et décroit

en valeur absolue avec la fréquence.

Sur les figures 67 et 68 nous avons tracé les &volutions respectives des
composantes de 1'impé&dance mesurée en fonction de la position du court-circuit.
L'évolution de ces composantes n'est pas du tout sinusoidale comme elle le
serait pour une structure du type B avec les hypothéses de Collin (d < b). Par
contre elle présente une certaine ressemblance avec les résultats numériques
déduits de la théorie de DE RONDE (36) développée pour les structures du type
B, ‘et étendue au cas oii d = b. Nous avons porté un exemple de ces résultats

théoriques sur les figures 67 et 68 . Si 1'allure des courbes théoriques et



FIGURE 67 : Evolutions de la résistance mesurée en fonction
F?rf\ de la position du court-circuit.
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FIGURE 68 : Evolutions de la réactance mesurée en fonction de la

position du court-circuit.
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expérimentales est trés voisine il y a une différence notable quant 3 la
position du court-circuit qui donne la résonance. Ceci est sans doute di
4 la:généralisation quelque peu audacieuse de la théorie de DE RONDE qui
semble toutefois justifier qualitativement les ré@sultats obtenus. Il faut
remarquer que dans tous les cas, on retrouve une relative invariance de

1'impédance pour des valeurs de Lp faibles.

IV.2.1.2. Evolution grequentielle de £'impédance d'entrle pour
un guide terminé par deux charges adapiées.

Sur la figure 69, nous avons représenté les évolutions fréquentielles
de Zm pour deux structures de diamétres égaux & 2,] mm et & 3 mm. A titre
indicatif, nous avons porté& sur la méme figure, les résultats théoriques d4'OTTO
et WILLIAMSON obtenus pour un diamétre de 1,5 mm. Les allures générales sont

assez voisines.

De 1'étude de ces courbes, nous pouvons faire plusieurs constatations :

- la résistance Rm est sensiblement inversement proportionnelle au
carré de la fréquence. Ceci était prévisible 3 1'aide de notre modéle dévelop-
pé précédemment ; en effet, pour un guide terminé par deux charges adaptées

1'impédance Zv définie sur le schéma 63 est donnée par la relation :
Zv = Zg/2n?

Si nous négligeons dans 1l'expression du rapport de transformation 1'in-

fluence du terme en tang (kod/2), on peut écrire :
1 C
=% o

1'expression de Zv est donc donnée par la relation suivante :
Zg.C.
7y = —————
8112.F2.b2
Nous retrouvons bien une loi en 1/F2 conformément i 1'expérience.

Exemple : 3 5,5 GHz, Zg = 548 Q ce qui nous donne Zv = 82,5 Q, valeur trés

proche de la valeur expérimentale de 80 Q.

- La réactance Xm est toujours négative et son module décroit 3 la
fréquenceven suivant également une loi en 1/F%. Ce résultat ne peut &tre inter-
prété 3 1'aide de la théorie de COLLIN, ce qui confirme le caractére trés
approché de cette théorie pour le cas envisagé (cf. paragraphe IV.1.2.). Le
signe et le sens de variation de Xm semblent indiquer que le terme prépondé~

rant dans le schéma &quivalent soit la réactance :



g(F)

C3 w

g(F) étant une fonction inversement proportionnelle a la fréquence.

~ Influence du diamétre de la tige : nous remarquons, tout au
moins sur nos courbes expérimentales, que lorsque le diamétre de la tige croilt,
la réactance décroit et la résistance R reste pratiquement constante. Cette
évolution peut aussi 8tre interprétée 34 1'aide de notre modé&le : d'une part
le diamétre n'intervient pas dans l'expression théorique de la résistance,
d'autre part nous venons de voir que le terme prépondérant de la réactance
pourrait €tre X3, avec :

Meb

I3
a

lorsque le diamétre croit la réactance X, décroit ce qui est en accord avec

3
les évolutions constatées expérimentalement.

1V.2.1.3. Conclusions

Les résultats expérimentaux obtenus ont pu &tre interprétés de maniére
qualitative voire semi-quantitatives & partir des théories existantes. Les
évolutions de certains Eléments du schéma &quivalent ont pu &tre précisés.

On peut faire diverses conclusions quant 3 l'utilisation potentielle de cette
structure :

- Les valeurs Elevées des résistances et des réactances mesurées
ne permettent pas une utilisation directe en association avec des diodes 3

avalanche.

- Il est impossible dans notre cas de compenser la réactance en

ajustant le diamétre de la tige et d'adapter ainsi cette transition.

Pour que cette structure puisse €tre utilisable, il nous faut d'abord
ramener les lieux de Zm(w) dans la zone de 1'abaque de Smith voisine de X = O
en effectuant une rotation d'angle k,e par 1'intermédiaire d'une ligne coaxiale
d'impédance caractéristique 50 & par exemple. Nous pourrons ensuite effectuer
ure transformation de 1'impédance ainsi définie dans le plan SS', en utilisant

un trongon de ligne 3 basse impédance caractéristique ("slug').
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C'est 1'étude d'une telle structure que nous allons décrire par la suite.

I1 existe de nombreuses valeurs de e donnant des caractéristiques inté-
ressantes ; toutefois dans cette &tude nous nous sommes limités 3 une seule
valeur de e, les résultats correspondant & d'autres cas pourront en &tre fa-
cilement déduits. Par analogie avec les structures d'oscillateurs définies
par KUROKAWA (42) e a &té pris &gal & 1/2 (A, - b). La longueur L. du "slug"
est égale 3 Ag/4 pour une fréquence fixée dans la bande Xp-

L'impédance de charge dans cette configuration sera donc celle mesurée
dans le plan DD'. Le schéma équivalent probable a été défini sur la figure
les capacités de rupture C,. sont dues aux variations brutales du diamétre
du conducteur central au niveau du "slug". Elles peuvent &tre déterminées trés

facilement en utilisant les abaques publiées par SOMLO (43).

b S gl et iy gy | DL paghpiip il

1V.2.2.1. Guide terminé par deux charges adaptes

Nous avons représenté sur le méme abaque de Smith les lieux de 1'impédance

Zm(w) relevés dans troigucas différents :(figure 70)

- sans "slug" nous voyons que le lieu Z (w) est allongé par rapport
3 celui mesuré dans le plan GG'. L'explication de cette &volution est trés

simple : aux fréquences basses la distance P est telle que la rotation de

. . Ao ~
phase est voisine de U (e # 5 a F = 5,75 GHz), par contre aux fréquences hautes
. . . . A . . .
cette distance devient voisine de ;ZE , la rotation de phase est voisine de

/2. Cette rotation s'effectuant & TOS constant (seul le mode TEM est considéré
dans le coaxial) la valeur de 1'impédance est donc plus faible que celle mesurée

dans le plan GG’.

~ avec "'slugs" les lieux de Zm(w) se trouvent dans la zone intéres-
sante, et suivant les caractéristiques du "slug" (impédance caractéristique
et longueur) ils pourront correspondre i des réactances positives ou négatives
et des résistances différentes. La résistance sera d'autant plus faible que ZS

est petit et la réactance sera d'autant plus positive que le "slug" sera long.

1V.2.2.2. Evolution gréquentielle de Zylw) pour une valeur Lp
arbithainre.

1°) Sans "slug" (LS =0 , e=0P)

L'évolution de 1'imp&dance en fonction de la fréquence (figure 71-72)

fait apparaitre plusieurs faits caractéristiques.
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FIGURES 73-74 :

Evolution fréquentielle des composantes de 1'impédance

Rm \
/ﬁ\(}_ \ mesurée dans le plan de référence DD' (sans "slug')
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- 1'influence du court-circuit mobile est surtout notable aux fré-

quences pour lesquelles la distance Lp est voisine de Ag/2.

— la gamme de fréquences d'utilisation potentielle (en association
avec des diodes 3 avalanche) est relativement étroite et située 3 la limite
supérieure de la bande Xb étudiée.

Cependant pour des valeurs de Lp faibles (10-20 mm), nous avons remarqué
que les lieux de Zm(w) sont parfaitement indépendants de Lp ; ils se rappro-
chent des lieux observés pour un guide terminé a ces deux extr@mités par des
charges adaptées. Nous voyons (figures 73-74 ) que la résistance est faible
et décroit avec la fréquence de fagon trés rapide. Ceci pourrait &tre une
caractéristique intéressante pour 1'utilisation avec des diodes & avalanche
si 1'on pouvait compenser la réactance qui est dans ce cas beaucoup trop

capacitive.

Remarque : Nous avions déja trouvé un phénoméne similaire pour la variation

de 1'impé&dance dans le plan DD' en fonction de Lp (courbes67-68).

2°) Avec "slug"

- Influence_de_la position du_court-circuit(figure 75 )

Nous remarquons que les lieux Zm(w) sont assez proches de cercles dont
la plus grande partie est parcourue par une variation trés faible de la fré-
quence (résonance). La fréquence de résonance Fp est inversement proportion-
nelle & la distance Lp. En dehors de cette résonance les variations de 1'im-
pédance sont similaires & celles observées sans court-circuit

Le circuit est donc, potentiellement, & large bande de fréquence.

- Influence des caractéristiques du "slug"

De 1'étude des fiéures 75-76-77 il ressort que la fréquence de résonance
est pratiquement constante quel que soit le "slug" utilisé. Par contre, la
position et le diamétre des cercles ainsi déterminés sont fonction de la longueur
LS du slug et de son impédance caractéristique ZS: si LS ou ZS croit, la posi-
tion du centre des cercles évolue dans le sens des phases v positives.
et le diamétre des cercles croit. On vérifie bien d'ailleurs que le rapport

des résistances maximum est voisin de celui des carrés des impé&dances des 'slugs".

Lorsque Lp est compris dans la gamme définie précédemment (10 & 20 mm)
il n'y a plus de phénoméne de résonance . la valeur de la résistance peut &tre
alors faible dans toute la gamme de fré@quence envisagée (figure 78 ) et ceci

méme pour des impédances caractéristiques de "slug" assez élevées. Elle est
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FIGURE 78

: Evolution fréquentielle des composantes de Zm mesurée

R dans le plan DD'. ("Slug" ZS = 13,3 Q)
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une fonction décroissante de 1'impé&dance ZS. La réactance a une évolution
fréquentielle similaire & celle d'un circuit résonant série dont la fréquence
de résonance FS serait inversement proportionnelle 3 la dimension LS.

Les valeurs de 1'impédance de charge pour une telle structure sont parfaitement
compatibles avec un bon fonctionnement des diodes IMPATT, en particulier en
ondes millimétriques, d'autant que la résistance présentée décroit en fonction

de la fréquence.

1V.3. Etude de La tramsition coaxial-guide en "U

1V.3.1.1. Rappels sur Les proprnieites du gudide en "U"

Il existe & notre connaissance assez peﬁ d'études analytiques de ce
type de ligne de transmission. Nous empruntons les éléments de ce paragraphe
aux théories développées par COHN (45) et HOPFER (15). Les propriétés essen-

tielles du guide en "U" (ridge) peuvent €tre résumées ainsi :

- Cette ligne de transmission posséde une bande de fréquence trés
étendue, oili seul le mode fondamental TEO] peut se propager. La fréquence
de coupure basse de ce mode est beaucoup plus faible que celle d'un guide
de mémes dimensions (axb). C'est donc un élément de filtrage de modes inté-
ressant. ,

- L'impédance caractéristique d'un guide en "U" définie pour le
mode TEO]’ peut étre faible et permettre 1'adaptation d'une transition coaxial-
guide dans une bande de fréquence assez large. Pour réaliser la transition
entre le guide normal et le guide en "U", on utilise des sections du guide
en "U" quart d'onde. Les diverses longueurs et impédances caractéristiques

peuvent étre choisies d'une maniére classique pour se rapprocher des formes

de TCHEBYCHEFF.

- Les pertes d'un tel guide sont plus &levées que celles d'un guide

d section rectangulaire.

1V.3.1.2. Caractirnistiques des guldes en "U" utilisds expérimentalement.

En bande Xb (5,5 - 8 GHz), le guide a une section de 34,85 x 17,8 mm
et la fréquence de coupure du mode TEO1 ( xc-= 20) est de 4,3 GHz. Nous avons
choisi un guide en "U" dont les dimensions relatives sont : S/a = 0,55 et

% =0,2 , a/b = 0,45.

Les dimensions S et W ont &té choisies pour obtenir une simulation cor-
recte des circuits utilisés en bande Ka, et pour lesquels les critéres suivants

avaient &té employés :
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- réalisation mécanique
- valeur de l'impédance caractéristique

- diminution des pertes

L'impédance caractéristique pour une fréquence infinie a été choisie
égale 34 50 Q. En pratique, 1'impédance caractéristique dépend de la fréquence
suivant la relation :

Z0 -
Z =

R 7
==

ol F'C est la fréquence de coupure du mode TE01 pour ce guide en "U". Soit

pour les dimensions utilisées ici, une fréquence de coupure voisine de :

F'c = 7775 = 2,07 CHz

L'impédance caractéristique varie donc de 63 Q pour F = 5,5 GHz & 57,7 Q pour
F = 8 GHz. Elle est donc relativement constante et toujours supérieure a celle
du coaxial (50 Q). Pour les dimensions choisies, 1'atténuation est 13 fois

plus élevée que celle d'un guide normal.

—~ Bande passante

Les longueurs d'ondes de coupures des modes supérieurs sont modifiées
p P

par l'introduction de la perturbation en "U".

}\'
...._(_:.2.= ' ' =
TE02 Xc 0,95 F Co 8,16 GHz
2
1
Y
= 1 \J
TEO3 0y 1,11 F Cy > F Cy

Nous ferons 1'@tude, comme précédemment, entre 5,5 GHz et 8 GHz.

1V.3.71.3. Schéma équivalent d'une trhamsition coaxial-guide en "U"

L'étude théorique d'une telle transition n'a jamais &té abordée ; cepen-
dant il est possible d'en donner un schéma &quivalent probable rendant compte

. . . P, . A
du comportement électrique des divers éléments de la structure (figure?9 ).

Ce schéma appelle plusieurs remarques :



- L'impédance Z,_ est 1'impédance d'entrée de 1'ensemble constitué

T
par la transition guide en "U" - guide normal, ce dernier étant terminé par
une charge adaptée.

En supposant que l'adaptation soit parfaitement réalisée, cette impédance est
alors égale a 1'impé&dance caractéristique du guide en "U". Dans le cas général,
il faut tenir compte d'un taux d'onde stationnaire différent de 1, 1'impédance

ZT est alors une fonction complexe de la fréquence.

- la longueur de ligne LM est celle de la section de guide en "U"
située entre la transition coaxial-guide et le court~-circuit. Son impédance
et la longueur d'onde :

A

caractéristique est ZR’

Pour des raisons liées au probléme de réalisation mécanique en bande Ka, le
court-circuit est réalisé en guide normal et, afin de minimiser les pertes

et les dimensions, nous n'avons pas réalisé de transition progressive du coté
court-circuit. A la distance LM du centre du coaxial, on passe brutalement

du guide en "U" au guide normal ; au niveau de cette rupture sont excités des
modes évanescents.

Un quadripole en II tel que le quadripole R pourra rendre compte de cette trans-
formation du mode principal (Ar - Ag), lorsque le court-circuit est suffisam-
ment éloigné de cette transition (Lp > LM).

Par contre, si Lp = LM le schéma se simplifie et Zp est égal a :

. 2n
Zp = jZr tang —
p Jér ng - LM
Pour des valeurs de Lp - LM faibles, il y a perturbations des modes évanescents
par le court-circuit, 1'évolution de Zp(w) sera trés complexe et pourra &tre

trés rapide.

- L'impédance Zv résultant de la mise en paralléle des impédances
ZT et Zv est une fonction complexe de la fréquence, et son évolution sera
trés différente suivant les valeurs de Lp envisagées. A fréquence fixe, le lieu
de ZV en fonction de Lp ne sera plus un cercle surtout pour les faibles valeurs

de Lp.

1V.3.2.1. Evolution de L'impédance Z, mesurie dans Le plan GG' en
fonction du déplacement du cowrt-circudt a gréquence g4xe :
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Nous remarquons sur les figures (80 - 81) que les lieux de Zm = f(Lp)
sont différents de ceux que nous avions observés pour les structures précé-

dentes.

- Pour les fréquences situées vers la limite inférieure de la gamme é&tudiée,
ces lieux ne sont plus des cercles mais plutdt des arcs de cercle dont la plus

grande partie est parcourue pour urefaible variation de Lp.

— Pour les fréquences plus élevées, méme si 1l'allure de ces lieux est
voisine d'un cercle, on constate 1'apparition d'un point de rebroussement
pour une valeur de Lp : pour des valeurs inférieures, Zm évolue trés vite et

ne varie que trés peu pour des valeurs supérieures.

Ces différentes zones correspondent 3 cellesque nous avons définies dans le
paragraphe (IV.3.1.3.) : la variation trés rapide de Zm se produit pour des
valeurs de Lp voisines de Lm’ elle a pour cause 3 notre avis la perturbation
des modes évanescents ayant pris naissance au voisinage de la rupture. Il
existe une deuxiéme zone de valeur de Lp pour laquelle 1'impédance &volue
rapidement (valeurs importantes de Lp : 46-51 mm).

Dans cette deuxiéme zone, la résistance de charge est quasiment nulle. Pour
la fréquence de 7 GHz, il est possible d'expliquer tré&s simplement cette
observation : Ly est trés peu différent de Ar/2 et Lp - Ly voisin de Xg/2,
Zp est alors nulle de méme que RM. Pour les autres fréquences, les valeurs

de Lp donnant RM = 0 vérifient assez bien cette caractéristique.

On peut remarquer que la valeur moyenne de la réactance est positive,

et qu'elle croit & peu prés lindairement avec la fréquence.

De cette étude & fréquence fixe, nous pouvons conclure qu'il existe
deux gammes de valeurs de Lp qui pourrons donner des valeurs faibles de

la résistance : Lp # LM et Lp # Xg/2 + L,. Pour les valeurs intermédiaires

e
1'influence du court-circuit sera tr&s faible : 1'interprétation de cet
effet est similaire 3 celle que nous avions donnée pour la transition coaxial-

guide normale (paragraphe 1V.2.2.2.).

1V.3.2.2. Evolution gréquentielle de £'impédance mesunée dans Le
plan DD’

Nous voyons sur la figure 82 que pour des valeurs moyennes de Lp
(26 a 35 mm), 1'impédance Zm(w) est voisine de 1'impédance caractéristique
du coaxial. Les résistances sont toujours relativement élevées. Il semblerait

possible d'ailleurs, en jouant sur les dimensions du guide en "U", de réaliser
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une adaptation correcte de cette transition dans une large gamme de fréquence.
Nous l'avons d'ailleurs effectuée en modifiant la forme du conducteur central
au niveau de la transition.

Par contre, pour de faibles valeurs de Lp, la résistance de charge est de
valeur faible pour une gamme de fréquences assez importante. L'utilisation
d'une telle structure associée & des diodes avalanchesest alors possible si
1'on modifie la longueur P de la ligne coaxiale afin de ramener les lieux de

Zm(w) dans la zone des réactances nulles.

Pour des valeurs de Lp trés importantes les lieux Zm(w) peuvent aussi
présenter des valeurs de résistance faible ; mais ils présentent dans ce cas

13 de nombreuses boucles.

Nous retrouvons bien les comportements caractéristiques observés lors

de 1'étude & fréquence fixe.

- B - Avec "sfug"

Nous donnons sur les figures 8§3-84 les évolutions fréquentielles typiques
de Zm pour plusieurs slugs et des valeurs de Lp différentes. Nous constatons
que les valeurs de la résistance et de la ré@actance restent trés faibles.

Les ré@sistances semblent beaucoup plus faibles quand le court-circuit est
situé contre 1'extrémité du guide en "U", que pour les valeurs intermédiaires
de Lp. Dans le premier cas, une évolution fréquentielle trés rapide se produit
dans le haut de la gamme. Dans le second, les valeurs de Zm évoluent trés

peu en fonction de la fréquence : les résistances sont alors équivalentes a
celles que 1'on obtiendrait en tenant compte de la transformation introduite

par le "slug".

V.4, Utilisations d'une structure du type trhansition coaxial-guide.

V. 4.1. Oscilhation

- Stwuctwre simple sans "ALug"

L'impédance Zm mesurée dans le plan DD', obtenue pour différentes valeurs
de Lp nous montre que la gamme des fréquences ol la condition d'oscillation
risque d'é@tre satisfaite, se situe toujours au voisinage de la limite supérieure
de la bande. Cette bande d'utilisation potentielle est relativement &troite et,
comme 1'évolution fréquentielle est assez lente, le coefficient de qualité
extérieur sera donc médiocre. Le comportement d'un oscillateur réalisé avec
cette structure risque donc d'€tre trés bruyant et le spectre obtenu, d'8tre

non monochromatique.
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Les essais que nous avons effectués avec la structure étudiée expéri-
mentalement, confirment ces prévisions : oscillations trés entachées de bruit,

influence quasi nulle du court-circuit mobile (manque de sé&lectivité).

. - Structune simple avec "slug"

Les valeurs relevées de 1'impédance de charge (figure 75 ) montrent que
la condition d'oscillation pourrait &tre remplie dans presque toute la bande
Xb (sauf au voisinage de la fréquence de résonance). Mais cependant, les valeurs
trés faibles de la résistance ainsi que la faible dépendance de la réactance
avec la fréquence, vont entrainer un fonctionnement tré&s médiocre ; puissance
faible, spectre bruyant. La seule possibilité serait offerte par 1'utilisation
d'un "slug" d'impédance caractéristique assez &levée (30-40 Q) dont la longueur

LS serait égale d Ao/4 pour les fréquences inférieures de la gamme.

- Structure avece gudde en U et sfug

La valeur trop faible de la résistance RM et la relative invariance de
la réactance avec la fréquence, font que cette structure ne convient pas 3 1l'os-—
cillation, tout au moins pour les valeurs faibles des impédances des "slugs"
étudiés.

En définitive, si cette structure offre quelques rares possibilités
d'utilisation en oscillation, nous pouvons dire que dans le cas général, elle
ne convient pas surtout 3 cause de son manque de sélectivité. On pourrait
améliorer cette derniére caractéristique en ajoutant un deuxiéme élément d'ac-
cord : par exemple un iris situé entre la charge et la transition. On se rap-
proche alors des structures déja décrites par KUROKAWA et pour lesqueslles des
coefficients de qualité extérieure trés importants peuvent étre atteints.

(Qext > 500).

1V.4.2. Amplification

I1 existe deux types de réalisations suivant que 1'on considére une

structure simple & guide normal ou une structure a guide en "U".

- Sthucture simple

Cette structure présente un intérét pour l'amplification & diodes a
avalanche étant donné la rapide décroissance de la résistance présentée i la
diode, en fonction de la fréquence (figures 7| - 72). Mais cette évolution risque
d'entrainer la production d'oscillation parasite pour les fréquences situées 3
la limite supérieure de la bande, compte tenu de la diminution parfois tré&s rapide

de la résistance de charge apparente envisagée. Il faut remarquer de plus que

Ta véartance cct nratrimiiAamant +mi1amicmn = Zaanl oo
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a l'utilisation de diodes IMPATT. Pour rendre le fonctionnement possible, il
faut donc compenser cette réactance : en ondes centimétriques par une discon-
tinuité dans la ligne coaxiale au niveau de la diode (DD') ; en ondes millimé-
triques, cette compensation pourra €tre assurée naturellement par la présence

de la self parasite du boitier (XD > 0).

- Stweturne avece gudde en "U"

I1 existe deux solutions quidépendenten fait des caractéristiques deman-

dées 3 l'amplificateur utilisant un tel circuit :

~ La premiére solution consiste & utiliser une telle structure sans transfor-
mateur Ao/4 ("slug").

En effet, nous avons vu que quand le court—circuit est situé 3 1'extrémité de
la ligne en "U" (Lp = LM)(figure 82 ), l'évolution de Zm(w) est telle qu'il

est possible d'utiliser cette structure dans une bande de fréquences de 1'ordre
de 10 %, avec une stabilité inconditionnelle. De plus, il doit &tre possible

de fixer la fréquence centrale d'utilisation et la valeur de 1'impé&dance de
charge en ajustant les différentes grandeurs caractéristiques (LM, diamétre

de la tige, dimensions du guide en "U").

- La deuxiéme solution consiste & parfaire 1'adaptation de la transition
coaxial-guide et 3 ramener ainsi tous les problémes de 1'adaptation de la diode
au niveau de la structure coaxiale. Cette solution hybride ne présente i priori
aucun intérét en ondes millimétriques. En effet, on pourrait alors adopter des
solutions voisines de celles préconisées par B. CARNEZ (45) en structure coaxiale
bande X, ol 1'impé&dance de charge vue par la diode est purement réelle, ceci
étant obtenu par une adaptationanériodique. De telles structures donnent des
bandes de fréquences de fonctionnement importantes(supérieures 3 10 %) et des

comportements exempts d'oscillations parasites.

1V.4.3.1. Impedances présentfes aux requences de sornties.

L'utilisation de diodes 3 avalanche en multiplication en ondes millimé-
triques requiert des impédances de charge de valeurs relativement faibles.
Nous avons vu précédemment qu'en régime monochromatique, si la valeur de 1la
résistance n'est pas trés critique, celle de la réactance 1'est beaucoup plus.
Réciproquement, si 1'on souhaite obtenir un fonctionnement monochromatique,

il est nécessaire que les valeurs des réactances ne soient adéquates que pour
un seul harmonique et que les valeurs des résistances soient assez faibles.
C'est dans cet esprit que l'on peut discuter des possibilités des différents

circuits.
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- La transition coaxial-guide simple semble répondre au premier impé-
ratif pour le haut de la gamme de fonctionnement. Toutefois, les ré&sistances

présentées sont un peu élevées pour ces fréquences, et la bande est trés faible.

-~ La transition coaxial-guide simple avec "slug' ne remplit pas du
tout la premiére condition. Les réactances sont toutes voisines pour les dif-

férentes fréquences de la gamme et le spectre ne sera pas monochromatique.

- Pour la transition coaxial-guide en "U" simple, les impé&dances de
charge sont beaucoup trop élevées pour une utilisation en multiplication de

fréquences.

- Enfin, la transition coaxial-guide en "U" avec "slug'" semble satis-
faire assez bien aux conditions précitées. En effet, dans la zone 3 résistance

de charge faible (figure 85 ) et & réactance X, positive, l'évolution fréquen-

L
tielle est suffisamment rapide pour qu'il n'y ait qu'une seule fréquence harmo-

nique dans cette zone. Il faut noter qu'il n'existe qu'une seule boucle contrai-
rement au cas de la structure 3 "cap" et donc une seule gamme de fonctionnement.
Le circuit seul sans dispositif de filtrage extérieur permettra d'obtenir un

signal de sortie assez monochromatique.

-

Nous nous sommes livrés 3 une simulation sur ordinateur afin de préciser
le fonctionnement d'une telle structure, et en particulier d'en connaitre les
taux de réjection. Nous avons utilisé pour cela les valeurs expérimentales

de 1'impédance vue par la diode en faisant une homothétie sur les fréquences de

PN NN NSNS NN

rapport 5.
Les caractéristiques de la diode Silicium sont § = 0,6 ym |, Rs = 0,75 Q

I =150 mA , P, =200 mW.
F, = 3,5 Py = 4,88 Pg=3,07 P =41,6 P =3,5" réjection - 9,6 ds ;
GHz : mW : mW : mW X mW : )
: : : : )
: : : : : )
F] = 3,75: P8 = 2,67 : P9 = 14,74: P10 = 2,89 :P11 = 2,32: réjection - 7,8 dB )
GHz : mW : W : mW : mW : )
: : : : : )

Nous remarquons que lorsque la fréquence d'entrée croit, il peut se
produire un changement dans les valeurs relatives des différents harmoniques

(F1 =3,5>3,75GHz ; n=10~+>9 et FS passe de 35 GHz 3 33,75 GHz).



Dans le deuxiéme cas, le taux de réjection et la puissance de sortie sont
plus faibles que dans le premier cas, car la résistance de charge i 1'har-

monique 9 n'est pas optimale.

Nous avons pu corréler ces résultats avec ceux des travaux entrepris
sur la multiplication de fréquence & diode & avalanche, & haut rang d'harmoni-
que en bande Ka (26-40 GHz). En effet, aprés de nombreux essais avec les divers
circuits précités, les performances les plus intéressantes quant & la puissance
et & la bande de fonctionnement ont été obtenues & l'aide de structure du type
transition coaxial-guide en "U" avec slug. L'amélioration des circuits hyper-
fréquences utilisés pour ce mode de fonctionnement a permis d'atteindre des
puissances de sortie dans la gamme 26-40 GHz comparables aux meilleurs ré&sultats
obtenus pour le mode IMPATT avec des taux de réjection importants, ainsi que
des bandes de wobulation électronique de plusieurs GHz (46.47.48) Ce méme type
de structure a également &té utilisé avec succé@s lors de 1'étude de la multi-

plication de fréquence & trés haut rang d'harmonique

Signalons par ailleurs que, lors de trés nombreuses expériences
effectuées en bande Ka tant avec des diodes avalanche au Silicium qu'au GaAs
nous avons constaté que les positions favorables du court-circuit mobile étaient

conformes aux résultats de cette &tude (Lp # LM et Lp # LM + 2g/2). 3
!)’5‘

\L/LL‘E J
IV.4.3.2. Circuits "Lidlens" i

Nous avons considéré jusque 13 que les valeurs des impédances aux fréquences

de sortie, en pratique :

- d'une part, suivant la valeur de 1'impé&dance équivalente d'entrée
de la diode vue & travers le circuit, 1l'adaptation sera plus ou moins aisée.

- d'autre part, des études récentes ont montré que la puissancé four-
nie 3 la fréquence de sortie pourrait dépendre de fagon notable des valeurs

des impédances vues par la diode aux fréquences harmoniques 2 et 3.

I1 nous semble important d'étudier ces problémes pour les structures pré-

cédentes.

a) Utilisation d'un guide en "U"

La traversée du guide par le conducteur central du coaxial s'effectuant
sur une distance trés courte (W) devant la longueur d'onde, 1'influence de cette

rupture d'impédance & la fréquence d'entrée est relativement faible.
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Par contre, étant donné les propriétés du guide en "U", les impédances
vues par la diode aux fréquences harmoniques 2 et 3 peuvent ne pas étre pure-
ment imaginaires. En effet, en bande Ka (26-40 GHz, a x b = 7,112 x 3,556 mm),
si 1'on choisit les dimensions S et W afin que 1'impé&dance caractéristique

soit de 50 @, la fréquence de coupure F', est alors de 9,26 GHz au lieu de

C
21,076 GHz. La section de guide en "U" permet donc la propagation des: fréquences
inférieures 3 celles de la bande Ka, et si la fréquence d'entrée est supérieure
i 3,1 GHz, 1'harmonique de rang n = 3 pourra se propager. Ainsi quand le court-
circuit est voisin de 1'extrémité du guide en '"U"”, sa position peut influer

favorablement sur les valeurs des imp&dances & 1'harmonique 3.

b) Utilisation d'un_guide normal

Dans ce cas, la position du court-circuit influe non seulement sur les
impédances aux harmoniques 2 et 3 mais aussi sur la valeur de 1'impé&dance équi-
valente a la fréquence d'entrée et les performances risquent d'en €tre affec-
tées. Il n'est pas possible d'obtenir le fonctionnement optimal avec un seul

dispositif de réglage qui influe sur plusieurs éléments & la fois.

En considérant 1'influence de la discontinuité due 3 la traversée du
guide, on peut donner un schéma équivalent 3 1'ensemble pour les fréquences
inférieures 3 la fréquence de coupure du guide (figure 86 ). L'imp&dance carac-—
téristique équivalente & la zone discontinuité est donnée dans 1'ouvrage de

JASIK (49) (figure 87).

ILp
a

2a
Zg = 60Ln (ﬁ;) tanh( )

2Y

—

A 1'aide de ce schéma équivalent, il sera aussi possible de déterminer
1'influence de Lp sur l'adaptation de la diode a la fréquence d'entrée. Par
exemple, en bande Ka pour une fréquence de sortie &gale a& 35 GHz, en supposant
une diode ayant pour impé&dance d la fréquence d'entrée (3,5 GHz)

Z4

24

nous obtenons les valeurs de 1’'impédance d'entrée suivantes

20 + 20 j et pour un circuit de caractéristiques b = 3,556 mm, r = 1,3 mm

4 Q (Ao/4 a 35 GHz) , e = do/4 a 35 GHz , ZS =10 Q , LS = Xo/4 & 35 GHz.
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( : : : : : )
( Lp : 1 : 2 : 4 : 6 P > )
( mm . . . . . )
( : : - P )
( : : : : : )
Z 48,3 82,5 109,5 115,3 116,5
( “&qa : : . 10 ;11203 )
( : - : : : -—=)
( Re : 13 + 12,85: 11,7 ¢ 11,4 ¢ 11,3 )
f
( P _— : : : )
( : : : : : )
( 3%e :=26,7 : -28,4 : =30 : =-30,75: -30 )
( Q : : : : )
( )

L'adaptation sera beaucoup plus facile & réaliser quand Lp sera relativement
faible.

En supposant 1'impé&dance interne du générateur &gale a 50 Q, il est
également possible de déterminer pour ce méme circuit les impé&dances vues

par la diode aux harmoniques 2 et 3.

( : : : : : )
( Lp : 1 : 2 : 4 : 6 : > )
( mm : : : : : )
( : : : )
( Z. () : : : : : )
( “2 : 5,16=257: 6,85+623: 2,41+47,23: 2+45,45: 2+45,15 )
( F,=7GHz : : : : : )
( : )
( : : : : )
( Z3 € : : : : : )
( F3=10,5 :1,2-1,188j: 0,3+8,7j : 0,13+20j :0,13+19,5] O,11+19,5] )
( GHz : : : : : )
( )

Les études actuellement en cours semblent indiquer que les réactances
présentées par le circuit aux harmoniques 2 et 3 doivent &tre capacitives.

Dans cette hypothése il faut donc que Lp soit 13 encore trés faible.

CONCLUSTIONS

B P Sy s 4 |

Le circuit hyperfréquence dérivé de la transition coaxial-guide, a
surtout son utilisation en multiplication de fréquences et il est potentiel-
lement intéressant pour l'amplification 3 large bande en ondes millimétriques.
Par contre, pour l'oscillation un tel dispositif ne peut convenir étant donné

son manque de sélectivité.



L'étude de certains circuits hyperfréquences utilisables en structure
guidée, a été exposée dans cette seconde partie ; elle a été entreprise dans
1'optique d'améliorer les performances des multiplicateurs & diodes & avalanche.
Elle a permis également de définir des régles pour une conception plus facile,
non seulement des multiplicateurs, mais également des oscillateurs et amplifi-
cateurs a4 diodes 3 avalanche fonctionnant en ondes millimétriques. C'est pour-
quoi, avant de débuter 1'&tude proprement dite, nous avons résumé les problémes
spécifiques aux ondes millimétriques, ainsi qu'd ces différents de modes de
fonctionnement. Des possibilités de réalisations de circuits i faibles pertes
ont été alors proposées : le circuit 3 "cap" et le circuit dérivé de la transi-

tion coaxial-guide.

L'étude de ces circuits a été surtout expérimentale, les diverses théories
n'étant &voquées que pour justifier certaines @volutions ou certaines observa-
tions. Tout en ayant conscience des limites d'une telle démarche, nous pensons
que pour une premiére approche de ce probléme, elle &tait la seule possible.

Elle nous a permis de dégager les &léments importants suivants :

- Connalissance de l'ordre de grandeur et des &volutions fréquentielles
de 1'impédance de charge présentées & la diode dans ces différentes structures
en fonction de certains paramétres de ces structures (soit ajustables, soit va-

riables).

- Définition des conditions d'utilisations de telles structures tant
en multiplication de fréquence qu'en oscillation et en amplification. Il est a
remarquer que dans le cas de la multiplication de fréquences & diodes & avalan-
che, les problémes posés étaient entiérement nouveaux ; méme dans le cas de
'

l'oscillation, les résultats donnés par la littérature pour la structure a "caps'

sont encore incomplets et parcellaires.

- Amorce de schéma équivalent et premier essai de modélisation. Si
cette &tude n'a pas encore complé&tement abouti dans ce domaine, nous pensons
cependant qu'elle apporte les premiers &léments de réponse quant 4 la configu-
ration des schémas équivalents ; dans certains cas, elle permet méme le calcul

de certaines caractéristiques des éléments composant le schéma.



D'un point de vue théorique, nous nous sommes appuyés sur des théories
existantes, valables pour des structures présentant une certaine analogie avec
nos dispositifs. Le choix des théories utilisées et du formalisme a été effec-
tué en recherchant des théories analytiques permettant la mise en évidence des

influences de chaque élément composant le circuit,

Nous pensons qu'il serait intéressant d'effectuer des expériences complé-
mentaires afin de préciser certains points de notre &tude. En particulier pour
le circuit & "cap'", on pourrait caractériser plus précisément certains éléments
du schéma équivalent : en particulier 1'évolution fréquentielle de 1'impédance
de gyration en fonction de dimensions. Une modélisation serait alors plus aisée,
la valeur des éléments du schéma équivalent étant précisée en utilisant une mé-
thode numérique (recherche de 1'égalité des impédances mesurées et calculées.
Méthodes d'approximation des moindres carrés).

De méme pour la transition coaxial-guide, il serait intéressant 3 notre
avis d'entreprendre des &tudes systématiques aux fréquences inférieures 3 la
fréquence de coupure du guide, pour mieux comprendre ce circuit en multiplicateur
de fréquences. Ceci permettrait une caractérisation systématique de 1'influence
des accords aux fréquences intermédiaires, ainsi que celle des problémes liés

d 1'adaptation de la diode a la fréquence d'entrée du multiplicateur.

A plus long terme, une étude théorique compléte pourrait @tre entreprise
pour chaque type de cricuit. L'approche du probléme pourrait alors se faire avec
les méthodes développées par KING (25) ol méme numériquement par les méthodes
des moments, comme cela commence 3 étre effectué pour les antennes coniques (5Q).
En ce qui concerne la transition coaxial-guide, il pourrait &tre possible d'adap-
ter les théories de DE RONDE (36) et d'OTTO et WILLIAMSON. Pour ce dernier, un
programme numérique est d'ailleurs en cours d'élaboration dans notre laboratoire

et devrait &tre bientdt opérationnel.

Ces études devraient permettre d'approfondir les problémes posés par les
intéractions composants-circuits dans des systémes oscillateurs, amplificateurs
ou multiplicateurs de fréquence, utilisant soit des diodes & avalanche, soit

d'autres dispositifs semiconducteurs.

efefefefafefefafalaS0
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ANNEXE 1

PSS

Ligne radiale non-uniforme

La ligne radiale est semblable 3 un guide d'onde non-uniforme car la

section transverse 3 la direction de propagation est variable selon cette direc~-

tion.

Nous avons représenté sur la figure A4 un exemple de guide radial similaire aux
caps. Le systéme de coordonnées est r,9,z et la direction de propagation est or.
Dans le cas ot le champ magnétique n'a pas de composante selon Oz, le champ trans-
verse peut 8tre représenté par une combinaison de mode de type &lectrique, tandis
que dans le cas oli il n'y a pas de composantes selon Oz du champ électrique, les
champs peuvent €tre décrits par des combinaisons de mode de type H magnétriques.

I1 faut remarquer que la classification des modes n'est pas basée sur les compo-
santes selon Or. Dans cette direction, tous les modes sont en général hybrides

ils possédent des composantes Er et Hr'

Nous développons ci-aprés les différents résultats obtenus par MARCUVITZ E131

Les expressions générales des champs sont

3z 1,1 3%Hz 32H¢

o kog { Hp + k[; (? 3oz 822)

1 3 . 1,1 3%Hz 1 3%H¢

T 57 (B9 = - i kE [Hz * k 2 (7352 " T 952
et

dHz 1 3%E 1 9%Ez

= - j kan [E + — ( - =

St J %o iy kzo 922 r a¢az)]

12 the) = - 5 T B | 3%Eg 82Ez)

r or 1 %o N|TE2 ko2 r 040z ?? 062



Les composantes radiales découlent des composantes transverses

. _ 1 3Hz _ 3H¢
JweE, =4 3¢ dz
. _ 1 Q3Ez _ 3E¢
Juwuty r 93¢ 9z
_2n _1l
avec ko = X; , & = ; =/ -

Il est possible de définir des impédances caractéristiques

K 2
€ n '
Z ==2.— N' pour les modes de type E
r Vko
vk,
Z = gr — N" pour les modes de type H
kn?
N nll, 2 m, 2
vV = 2 - (= - (=
ol V kg ) o)
= 2_ (RIL,2
et K = v k, (b

et N' et N" sont des constantes dépendantes des dimensions de la section trans-—
versale.
L'impédance caractéristique est donc variable avec 1'abscisse r, de méme gue la

longueur d'onde guidée.

Mode E dominant (m = n = o ==>k0 =)

L'excitation est telle que le champ électrique est paralléle 3 Oz et le
champ magnétique forme des cercles autour de 1'axe 0z, ce qui est le cas oi la
ligne radiale est couplée i une diode i avalanche située au centre.

Les champs du mode dominant sont donnés par :

-V

Et(r,¢,z) = b %0 z, et ¢_ vecteurs unitaires.
L

Ht(r,¢,2) = - N

Le courant I(r) et la tension V(r) obéissent aux équations des lignes de trans-

mission.

dv dI

t) .
di = -] kOZ I

(1) et ——d-r(-r_)=—jkOYV

soit en &liminant I(,) dans la premiére équation, on obtient 1'équation d'onde

AL



AR

Les deux solutions pour les ondes stationnaires dans cette équation
sont des fonctions de Bessel Jo(k,r) et N (kr). L'impédance carastéristique

est égale a :

b
Z=7§ﬁ?

Pour connaitre en un point donné 1'impédance ramenéde par une impé&dance
connue située 3 une distance R de ce point, nous ne pourrons plus utiliser les
formules classiques de transformation par un trongon de ligne car 1'impédance
caractéristique n'est pas constante. La relation fondamentale pour une ligne de
transmission est donnée par MARCUVITZ. Elle est complexe et fait intervenir des
fonctions spéciales qui sont tabulées dans 1'ouvrage précité.
Une étude semblable est proposée par RAMO WHINNERY pour ce type de ligne de trans-—
mission. Ils &tudient également les cas particuliers correspondant & des extrémités

de lignes radiales soit en circuit ouvert soit en court-circuit.[}qql

Remarque : Dans le cas d'une diode suffisamment petite pour &tre considérée comme
ponctuelle et placée au point d'abscisse r = 0, il est impossible de déterminer
théoriquement 1'imp&dance de charge car, au centre, l'impédance caractéristique

définie précédemment est infinie.



ANNEXE II

ETUDE DES LIGNES BICONIQUES

L'antenne biconique est définie
par les surfaces coniques 0O = 0, et
0 =m - 0, et les surfaces sphériques
de rayon r = 1l;l'antenne est excitée
par un générateur placé aux sommets
des deux cOnes. La zone d'excitation
est supposée trés petite (r, =% 0).
On suppose que les courants circulent
sur 1'antenne suivant une direction

uniquement radiale et que par consé-

quent, seuls les modes TM existent,

un mode TEM se propageant de plus dans

la région de 1l'antenne (:).
Ce type d'antenne a fait 1'objet de tré&s nombreuses &tudes " [_51-52.-2-5‘53__]
et étant donné la complexité du probléme, il fait encore l'objet de nombreux
travaux. Il existe plusieurs théories permettant la détermination des divers
champs et impédances. Nous avons adopté le formalisme de SCHELKUNOFF. Cet au-
teur considére la surface conique de 1l'antenne comme un guide d'ondes sphériques
et celles-ci vérifient les équations de Maxwell et les conditions aux limites.
Tl est amené & considérer des ondes principales TEM qui seraient seules si le
cOne était de longueur infinie et les diverses ondes secondaires dues a la sur-
face limite (r = 1). A chacun de ces modes supérieurs peut &tre associé un

certain courant., Le courant total peut alors s'exprimer par la somme

I(r) = Io(r) + Il(r) + Iz(r) +

ol Io(r) est associé i 1'onde TEM

Si I(r) est la somme des courants dus aux ondes complémentaires on obtient

I(r) = Io(r) + I(p) avec i(o) =0

1'admittance d'entrée est définie par : (r = 0)
Yo = \II(O) - \IIO(O) Ay 1)
(o) o(o) ’
tandis que 1'impédance terminale (r = 1) est donnée par
11 I
R N I NCY (45 9)
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L'admittance terminale est la combinaison paralléle de 1'admittance de 1la

surface hémisphérique extérieure
i
LD

1(1)

et de 1'admittance (Y+ =-7 1)) représentant la discontinuité des champs
entre la zone de 1'antenne ?f) et le milieu extérieur (:).

Généralement, on associe & l'onde TEM une impédance caractéristique
(du guide sphérique).

=0 )
K = J;-f °© do__ & Log (cotg =) (A
0 T 2
0

)

27 sin® 2,3

- Composantes des champs dans les deux régions de 1'antenne.

Dans le systéme de coordonnées sphériques (r,0,0) 1'expression des

champs est

_ 1 2 32
B =t & a2 U () 4)
1 32U
EO "~ jewr 23rab (AZ,S)
13U
By =-T% (Aes.6)

oli U est une fonction scalaire appelée potentiel de Debeye qui satisfait &

la relation :

- U
(V2 + k%) (D=0

Cette équation différentielle est résolue par la méthode de séparation des

variables, on pose :

U = Rv(r) + Tv(O) (A2,7)
On obtient : Rv(r) = Av Jv(qu) + Bv Hv(kor) (A2,8)
Tv(O) = Cv Pv(cosO) + DvPv("COS@ (A2,9)

-~

ou les fonctions Jv et ﬁv sont des fonctions de BESSEL et de HANKEL de type
sphérique ‘et v une constante introduite par la méthode de résolution. Pv(cose)
est une fonction de Legendre d'ordre v.

I1 devient alors possible en tenant compte des symétries (les composantes des
champs doivent @tre les mémes quand on change 0O en -0 dans la région 1 )
ainsi que les conditions aux limites, d'exprimer les différents champs dans

les deux zones.
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Le courant IO associé au mode TEM est déterminé en tout point de 1'antenne

par la théorie classique des lignes :

V(1)
r

Io(r) = i 51n(ko(1 -r)) - K Yt cos (ko(l -r))
V(r) est la "tension transverse' définie par la circulation du champ &lectrique

le long d'un méridien qui va de 9, anm - 9,

Soit :
ﬂ—@o
Vg = / r.E do
0
o
En calculant cette intégrale on constate que la tension transverse ne dépend
que du mode TEM et que par conséquent Yt est 1'admittance vue par 1'onde TEM

4 1l'extrémité de la ligne.

- Schéma équivalent

—

Ze é K Y Ye

—
kol > \%

Dans le cas d'un cOne placé au-dessus d'un plan infiniment conducteur (figfl2)

le schéma équivalent se réduit & la figure

AN NN A SN e ko L

!
Dans le cas d'un '"cap" 1'impédance caractéristique de la ligne biconique sera

8gale a 60 Log cotg (OO).

- Calcul de 1l'impédance terminale

Le calcul des différents champs et de 1'impédance terminale est trés
compliqué car elle conduit & la résolution d'une infinité d'équations, trés
difficile dans le cas d'un angle 0, quelconque‘:Sb-SEa. Ces calculs se sim-
plifient pour les cas limites : petits angles (@O + 0) et antennes sphériques
(OO > 1/2).

Pour les "caps'" utilisés 1'angle 0 est toujours voisin de II/2 aussi nous
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utilisons les formules données par SCHELKUNOFF[5 ?_1 et WAIT[S ijour les

grands angles. L'expression de Yt est :

© 2
. 4 2n+1 _ Jjewl
Yt - Jth * ) z n(n+l)(Pn(COS eo)] (YE n ] (AZ,IO)
n=1,3,5
y partielle
2 _ S
avec v¢ =1 -~ 20 # =
o) 1
et Y = juC. ofi C, = 2¢l (Log = + 0,52)
c t t S ’
. +
L'expression de Yn est :
o R S T A )
YII:ZT:—_.A__——_ n 2,1]
a 2 H' (kol)

B (x) = VI

2 1 /25

Pour effectuer des applications numériques de ces formules, on peut
utiliser les fonctions de Legendre tabulées par JANKE et al ES’?]ou ABRAHOWITZ[?é]
Les ordres supérieurs pouvant €tre calculés i partir des formules de
récurrence bien connues : |
1

(x) = — Pn(x).x.(2n+1) - n Pn—I(X)

Pn+1 n+l

- Impédance d'entrée

Connaissant 1'impédance terminale il est alors facile d'utiliser la

théorie classique des lignes de transmission :

Zt cos(kol) + j K sin(kol)
Z =K 4y 1)

€ K cos(Rkol)+j Zt sin(kol)
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