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Les ﬁerformances des diodes 3a Avalanche et 3 Temps de Transit (A.T.T.)
se sont améliorées de fagon spectaculaire durant ces derniéres années. Leurs pos-
sibilités en bande X, tant en puissance qu'en rendement, n'ont cessé de progresser.
Ce composant parait donc tout indiqué pdur une utilisation nécessitant de moyennes
puissances ou méme de fortes puissances hyperfréquences, notamment dans les systé-

mes de télécommunications.

Dans de tels systémes, on peut penser utiliser la diode A.T.T. comme
oscillateur de forte puissance, suivi d'un modulateur hyperfréquence. Cependant,
la réalisation de modulateurs hyperfréquences a haut niveau n'est pas aisée. Il
semblerait donc préférable d'utiliser la diode & Avalanche, non pas en oscilla-
teur, mais en amplificateur & résistance négative. Elle serait alors le dernier
ou 1'avant-dernier &lément d'une chalne d'émission comprenant : un oscillateur
stabilisé en fréquence (diode GUNN, par exemple), un modulateur faible niveau,
un amplificateur de moyenne puissance, et, éventuellement, un amplificateur de
forte puissance. Dans cette optique, et en vue d'autres utilisations poteﬁtiel-

les, 11 semble particuliérement intéressant d'étudier les possibilités d'utili-
P

sation des diodes a Avalanche en amplification.

Signalons, par ailleurs, qu'une &tude sur 1'amplification basse
puissance & diode A.T.T. a été effectuée dans notre laboratoire par A. LE BORGNE
D]. Ce travail qui prend compte du bruit dans un semiconducteur en régime d'ava-
lanche, montre que, dans le cas des faibles puissances hyperfréquences, 1'ampli-
ficateur a diode A.T.T. est nettement moins performant que d'autres dispositifs
comme la diode GUNN, ou le transistor 4 effet de chémp. Nous ne reviendrons donc

pas, ici, sur ce mode de fonctionnement, ni sur ce type de probléme.

ceilonn
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Bien que nombreux travaux alent déjid &té consacrés i l'amplification
4 diode A.T.T., il nous a semblé intéressant de poursuivre, ici, une &tude suf-
fisamment générale pour en déduire les conditions optimales de fonctionnement.
Sans prétendre &tre exhaustif, ce travail devait nous permettre de comprendre
les principaux problémes posés lors de la réalisation d'un amplificateur a diode
A.T.T. I1 constituait ainsi le premier &lément d'une &tude compléte sur les ampli-
ficateurs A.T.T. et devait nous guider, par la suite, dans 1'étude de 1'amplifica-

tion en bande Q.

Dans une premiére partie, nous exposons le principe de 1'étude théo-
rique, que nous avons effectuée en grande partie sur ordinateur. En particulier,

nous détaillons le procédé de calcul des performances de 1'amplificateur.

Dans une deuxiéme partie, nous décrivons le dispositif expérimental
utilisé dans notre &tude. Nous insistons tout particulidrement sur 1'évaluation
des erreurs liges au dispositif de mesure et sur la description des montures

hyperfréquences utilisées.

Dans une troisiéme partie, nous étudions 1'évolution théorique et
expérimentale des principaux paramétres, caractéristiques de 1'amplification :
bande passante, linéarité, puissance et rendement hyperfréquences. Nous cher-
chons également, dans la mesure du possible, 3 optimaliser chacun de ces para-
métres, afin de guider l'utilisateur dans le choix du composant, des conditions

de fonctionnement et du circuit de charge.



CHAPITRE I

MODELE THEORIQUE ET PRINCIPE DE L'ETUDE NUMERIQUE




1 - MODELE THEORIQUE ET PRINCIPE DE L'ETUDE NUMERIQUE

Cette étude portera sur les amplificateurs par réflexion en bande X,
qui semblent E€tre actuellement le dispositif le plus inté@ressant. En effet, 1'in-
convénient majeur du dispositif est la nécessité d'utiliser um circulateur pour
séparer 1'onde incidente de 1'onde réfléchie. De plus, le principe méme de 1 ampii-
ficateur par réflexion ne permet pas de différencier les accords aux deux signaux

d'entrée et de sortie, puisqu'ils ont la méme fréquence.

I1 pourrait donc paraitre plus simple de réaliser un amplificateur
en transmission, l'entrée et la sortie se trouvant alors parfaitement découplées.
Cependant, les quelques tentatives effectuées a4 ce jour avec des amplificateurs
en transmission se sont révélées décevantes, leurs performances restant trés limi-
tées [2:}. Les quelques essais que nous avons effectués pour notre part, nous ont
montré qu'il était difficile d'éviter que l'amplificateur ne se mette & osciller.
De plus, les gains obtenus restaient faibles, et uné bonne partie de la puissance
utile &tait réfléchie vers 1l'entrée. Pour ces raisoms, nous avons opté pour 1'ampli-
ficateur par réflexion. Il faut d'ailleurs remarquer que le probléme de la réalisa-
tion de circulateurs large bande peut maintenant &tre résolu de fagon &légante par

1'utilisation de ferrites associées 3 des lignes microstrip ou microslot.

i.1. PRINCIPE DE L'ETUDE

Le schéma de principe d'um amplificateur dipole 3 résistance négative
par réflexion est représenté sur la figure (1). Le circulateur permet d'isoler
1'onde réfléchie par le dipole (ici, la diode & Avalanche) de 1'onde incidente.

Z_est 1l'impédance de charge sur laquelle est reccueillie la puissance hyperfré-

~

quence délivrée par 1'amplificateur, Zb

3 Avalanche ; Q est un quadripdle d'adaptation permettant de ramener sur la diode

est 1l'impédance équivalente de la diode

une imp&dance convenable, propre au régime d'amplification. Si l'on admet que ce
quadripdle est sans pertes, la diode associée a son circuit de charge peut &tre
représentée par le schéma &quivalent de la figure (2). Dans ce schéma, Z  est

IJ
1'impédance équivalente de charge vue par la diode. Il faut remarquer que les
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pertes éventuelles du quadripdle adaptateur de la diode peuvent étre assimilées a
o ¢ X S . .
1'effet d'une résistance parasite = en série avec la diode et que ZD peut par ail-

leurs représenter la diode et son encapsulation dans le schéma de la figure (1).

Si P, et PS sont respectivement les puissances d'entrée et de sortie

de 1'amplificateur, le gain en puissance s'exprime par [3] :
% 2

P 7. - Z
S l D 5

G = _ lD . ._.___..__._' 1)
P. |zD * 2z,

b

|2

ol p est le coefficient de réflexicn.

On définit "la puissance ajoutée' par la diode P_ comme étant la dif-
férence entre la puissance de sortie et la puissance incidente : Pa = Ps - Pi'
Toute 1'étude théorique de 1'amplification par réflexion repose sur le fait que
cette puissance ajoutée est égale a la puissance qu'émettrait la diode en oscil-
lation dans les mémes conditions de fonctionnement et notamment pour la méme ten-
sion hyperfréquence VHF ad ses bornes. En effet, sous des conditions de fonctionne-
ment données, la puissance émise par la diode Pe est : Pe = GD VHF2
ol GD est la conductance de la diode et ceci quelque soit le mode de fonctionnement

choisi (amplification ou oscillation), Cette conductance GD est une fonction :

- des paramétres caractéristiques de la diode : profil de dopage, surface,

paramétres propres au matériau.

- des conditions de fonctionnement : courant de polarisation, tencsion
VHF aux bornes de la diode, fréquence.
Si les conditions de fonctionnement sont choisies identiques en oscillation et en
amplification, il est évident que la puissance émise par la diode sera la méme dans

les deux cas: P =P =P pour les mémes conditions de fonctionnement.
e oscC. e ampli. a

¥ - Remarque : Dans ce cas, la puissance ajoutée par la diode doit &tre calculée
en tenant compte de cette résistance de perte. On utilise alors

la formule de correction suivante

X

Pa = Pe(l = TﬁgT)

ol P_ est la puissance émise par la diode.



Nous utilisons cette identité pour déterminer les ceractéristiques
de 1'amplificateur (gain, puissance de sortie, déphasage). On part d'un régime
de fonctionnement (notamment d'une valeur donnée ce VHF) et on &value 1'impédance
Zy de la diode et la puissance émise par celle-ci, c'est-a-dire la puissance ajoutée
connaissant alors 1'impédance du circuit de charge Z_, il est facile de déterminer

les caractéristiques de l'amplifacteur selon le schéma de calcul suivant :

-

|
/
\Y Pa o
l -
! 251 i i
I | s
| G
7 1 i
S
Données | {Caractéristiques de
i i
i i

1'amplificateur

On remarque que dans ce procédé, la puissance d'entrée Pi est un ré-
sultat du calcul au méme titre que le gain ou la puissance de sortie, ce qui sem~
ble en contradiction avec la logique expérimentale, ol la puissance incidente est
imposée par l'utilisateur. Néanmoins, cette fagon de procéder permet une &tude
trés souple de chaque paramétre, et rend ainsi l'optimalisation de ceux-ci plus
aisée. D'autre part, une automatisation du calcul est facilement réalisable : il

guffit d'utiliser un processus itératif, la valeur de V,__ étant modifiée jusqu'a

HF
ce que la valeur souhaitée de Pi soit atteinte. L'objection est ainsi partielle-
ment levée, et cette méthode posséde 1'avantage d'utiliser la somme des connais-—

sances déja acquises en oscillation.

I1.2. DETERMINATION DES CARACTERISTIQUES DE L'AMPLIFICATEUR

1.2.1. Etude de La diode

La diode est ici assimilée 4 un dispositif unidimentionnel divisé en

deux zones : une zone d'émission ou zone d'avalanche d'épaisseur § et une zone



A

de transit d'épaisseur W - § . Ce modéle est dans la plupart des cas satisfaisant
et les résultats obtenus sont tout & fait similaires & ceux obtenus avec des mo—
déles plus généraux et par 13 plus exacts, au prix d'un léger réajustement de
certains paramdtres propres au matériau. On considére séparément les régimes de
fonctionnement faibles signaux pour lesquels une étude analytique est possible
et les régimes 2 haut niveau pour lequels une étude numérique sur ordinateur

est indispensable.
a) Régime faibles signaux (théorie simplifiée)

Aux faibles niveaux hyperfréquence, la jonction semiconductrice est
le siége d'un champ sinusoidal dont 1'amplitude El est trés faible devant celle
du champ E . Dans ces conditions, l'utilisation de développements limités au
premier ordre dans les équations fondamentales permet d'obtenir les expressicns

de 1'impé&dance ZD présentée par la diode [d] s [5]

=R ti %
£ 2/f2 ‘ —
Ry ==t (- D) e el L I S O R 1) | >(2)
w (- %/£H% 4+ 5 i -
ao
- 2,.2 =
£ "/t r |
1 J ao Sy 2,.2 L
X, o= o= e S] 4 (1 == lox(8) + (1 - £ “/£%) 2x(®)|7
¥ wC L_ (1 - f 2/f2)2 . 02 W ao J
ao ]
fao : Fréquence d'avalanche en régime linéaire.
Mo v IO
f o=
ao 4 Wz £ S

M ## 3 (influence de la r2action de charge d'espace)

o Taux d'ionisation des porteurs

v Vitesse des porteurs



Io Courant de polarisation
3 Permittivité diélectrique du matériau

S Surface de la jonction

C : Capacité de la diode C = %g
. W~ 8
8 : Angle de transit g = el
] - cos 6
x(8) =
sin 6 8
ME) ==y W3
o : Déphasage fictif introduit pour tenir compte du temps de transit t_ des

S

porteurs dans la zone d'avalanche.
b) Régime grands signaux

Les formules analytiques précédentes ne sont valables que pour les
faibles niveaux mais ont 1'avantage de permettre une compréhension plus directe
des phénoménes . Dans le cas de forts niveaux, les calculs deviennent trop com-
plexes et il est nécessaire d'avoir recours & un traitement sur ordinateur. La
méthode utilisée a déja été exposée en détail par ailleurs [ﬁ:] et nous en ré-

sumons ici les principales &tapes.

L'évolution temporelle du courant de conduction dans la zone d'avalanche

est régie par l'équation de READ [7 ] modifiée comme suit :

§
T, 0
e I () =1 () o[ B (t + n‘)] dx - 1 (3)
O
avec T = é"
i My

Les valeurs du temps de réponse intrinséque T, et de 1 _ sont ajustées 3 1'aide

8



de méthodes de résolution plus générales, mais plus lourdes d'emploi pour tenir
compte du temps de transit des porteurs et de la variation spaciale du couvrnsn:
de conduction et du champ hyperfréquence dans la zone d'avalanche. On résoud
numériquement 1'équation (3) et on obtient alors 1'&voluticn du courant ot al

I qui parcourt la jonction

T

IT = lca(t) * 1dakt)

oli Ida(t) est le courant de déplacement dans la zone d'avalanche douné ypar

3 Ea(t)

Lda(t) =S at

Pour le traitement de la zone de transit, on pratique une double diz-
crétisation sur le temps et sur l'espace. On utilise 1'&€quation de conservatioa
des porteurs de champ avec comme conditions aux limites, le courant de conductiocy
émis par la zone d'avalanche et 1'équation de POISSON pour calculer le champ
électrique en tout point. L'équation de POISSON permet alors de calculer le champ
&lectrique dans la zone de transit, sachant que les porteurs émis par la zone
d'avalanche s'y déplacent & une vitesse v qui peut dépendre du champ électrique.

] A -
—;-Et (x,t) = % [ n{(t,x) - ND |

Y
o

oli q est la charge des porteurs et n(t,x) et N_ sont respectivement la densité

D
de porteurs mobiles et la densité de charges fixes dans la zone de transit.

Lors de la résolution de cette équation sur ordinateur, on considére
que la limite de la zone désertée W(t) est atteinte quand le champ dans la zone
de transit est égal au champ ES dans la zone nou désertée. Celui-ci, qui doir
8tre suffisant pour y assurer le déplacement des porteurs, est calecul? & paritiy
de 1'équation de conservation du courant total :

I (t) =SqgN_v(E) + e § é-—~E (t)

T D S dr s
A partir des évolutions temporelles et spaciales des différentes grandeurs
IT(t), Et(x,t), w(t), Es(t), on calcule les composantes harmoniques du courant
et de la tension par décomposition en série de FOURRIER. Nous en déduisons, i
la fréquence considérée, les paramétres caractéristiques du fonctionnement

impédance de la diode, puissance émise, rendement.



Cette méthode permet d'analyser facilement 1'influence de chaque
paramétre relatif & la structure de la diode ou aux conditions de fonction-
nement. Elle est, de plus, suffisamment compl&te pour tenir compte des prin-

cipaux phénoménes responsables du fonctionnement d'unme diode & Avalanche.

Pour obtenir un gain donné 3 une fréquence donnée, la relation (1)
montre qu'il existe une infinité d'imp&dances ue charge possibles. Néanmoins,
selon le type d'amplificateur désiré (3 large bande passante, d faible bande,
3 déphasage minimum, etc...), il est possible de choisir un type de circuit
de charge optimal. D'une maniére générale, les circuits d'accords utilisés
sont analogues i ceux employés avec les diodes tunnel en amplification. Il

faut cependant tenir compte dans la conception des circuits, de certaines

particularités liées a la mature mé€me de la diode 3 Avalanche :

- 1'impédance de la diode varie fortement en fornction du courant
de polarisation, de 1'amplitude et de la fréquence de la tension alternative

a ses bormnes.

-~ elle ne présente une résistance négative que. pour des fréquences

supérieures i la fréquence d'avalanche.

Ce dernier point facilite la résolution des problémes de stabilité en basses
fréquences, puisque dans ce domaine, la diode ne présente pas de résistance
négative en régime faible signal (il peut exister dans certains cas des résis-—
tances négatives induites [B]).-La condition de stabilité@ nous est donnée

par le critdre de NYQUIST qui s'écrit sous la forme suivante, compte tenu des

coefficients de qualité des diodes & Avalanche :

RD + RL > 0 pour XD + XL =0
ou GD + GL > 0 pour BD + BL =0

ot G, et G sont les conductances respectivement de la diode et du circuit de

charge et BD et BL leurs susceptances.



Cependant, R_ et XD (GD et BD) varient avec le champ hyperfréquence

D
appliqué aux bornes de la jonctidn semiconductrice et avec le courant de pola-
risation. L'amplificateur ne sera donc inconditionnellement stable que si ce
critére est satisfait pour tout niveau hyperfréquence et pour toute valeur du
courant de polarisation, c'est—da-dire pour toutes valeurs que peuvent prendre
RD et XD. Le‘traitement du probléme devient alors complexe, car les bornes des
domaines de variation de RD et X, sont difficiles, sinon impossibles, a déter-
miner analytiquement. Nous nous contentons donc, comme la plupart des auteurs

(9), (), d'utiliser une condition de stabilité beaucoup plus restrictive

mais plus facile & considérer :

Ryt R 0y (X X

ou (4)
L Gy + G >0 \1 (B, + B,)

Avec cette condition de stabilité&, les performances potentielles
sont sous estimées mais elle garantit en tout état de cause la stabilité in-~
conditionnelle désirée pour l'amplificateur. Il faut veiller, lors de la con-
ception d'un amplificateur, 4 ce que le circuit de charge satisfasse 3 la
condition de stabilité de la formule (4). Le choix &tant effectué, 1'évo-
lution de 1'impédance du circuit de charge en fonction de la fréquence é&tant
connue, le programme détermine automatiquement par une méthode itérative et
pour chaque valeur de la puissance incidente Pi’ les é&volutions du gain et

du déphasage apportés par l'amplificateur en fonction de la fréquence.
g

Cette méthode de calcul permet une étude directe de la lindarité,
de la conversiom AM>FM, de la puissance de sortie et du rendement de 1'ampli-
ficateur. Signalons par exemple que cette méthode nous a permis de vérifier
que la fréquence donnant le gain maximal pour une valeur choisie de la puis-
sance d'entrée Pi’ ne correspond pas a la fréquence de résonance de la diode

associée 4 son circuit de charge (XD + XL = Q).
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DISPOSITIF EXPERIMENTAL.




IT - DISPOSITIF EXPLRIMENTAL

IT.1. COMPUSANT

Les diodes en arséniure de Gallium gue nous avoms utilisées, lors de
1'étude expérimentale, sont rdalisées par les Laboratoires d'Electroniques et
de Physique Appliquée. La technologie de fabrication a té amplement décrite

par ailleurs [lij. Nous en rappelons simplement les principales phases.

Ces diodes sont obtenues & partir de couches épitaxiées de GaAs NN
déposées sur un substrat dopé au Silicium. La zone active est réalisée, soit
avec une jonction P+N par diffusion de Zinc, soit avec une barriére d'0Or ou
de Platine, ce dernier type &étant & 1'heure actuelle généralement préfére.

Deux types de diodes ont &t& réalisés pour la bande X, caractérisés par, soit
des profils de dopage constants, compris entre Ny = 51015 at.cmnB et 3;016 at.em

soit des profils de dopage différenciés (& deux palliers de dopage) [12. .

. . . . 2
Les sections des dicdes étant comprises entre 5000 et 15000 pm™, les
densités maximales de courant applicables sur la jonction sont comprises entre
-2 . ; . . .
500 et 2000A.cm”. Les tensions d'avalanche de ces diodes dépendent essentiel-

lement de leur profil de dopage : elles varient de 20 & 100 V environ.

Les diodes sont montéZes dans un boitier de type F 47 dont les valeurs
des é&léments parasites équivalents ont été dézerminées par DE WAARD [ﬂj : fig.
Nous avons pu vérifier la bonne concordarnce de ces valeurs avec nos propres
déterminations expérimentales. L'inductance Ly variable sur la figure (3},
traduit 1'influence de la longueur de ligne équivalente au pilier de la diode,

celui-ci pouvant &tre plus ou moins enfoncéd dans ls dissipateur thermique : fig.

[I.2. MONTURES HYPERFREQUENCES ~ AMPLIFICATEUR "SELF RESONNANT'"

Cette étude étant destinée & nous permettre de comprendre les phénec—
ménes propres & 1'amplification, il &tait nécessaire, pour pouvoir comparer les
résultats théoriques et expérimentaux, de connaitre avec une bonne précision les
imp@dances ramenges au niveau de la diode par le circuit de charge. Pour cette
seule raison, les montures hyperfréquences ¢n structure guide d'onde ont Eté

écartées d'office. Il restait i choisir entre les structures strip—line

(L

;o
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(ou slot-line) et les structures coaxiales. Les structures strip-line (ou slot-1i
ne pouvant comporter de piédces mobiles, ne permettaient pas de réaliser des impéd

ces de charge ajustables.

Les premiers essals expérimentaux ont donc été effectués sur des dispo-
sitifs coaxiaux du type IGLESTAS [14]. L'impédance de charge ramenée sur la diode
est continment variable grace a 1'utilisation de un ou plusieurs slugs mobiles.

-La gamme d'impé&dances de charge disponibles est trés vaste et ce circuit d'accord

est & priori d'une utilisation trés souple.

Cependant il présente de notables inconvénients : d'une part, lors des
manipulations, certaines positions des slugs sont critiques et provoquent 1'ap-
parition trés brusque d'un régime d'oscillations synchronisées. Il va sans dire
que la diode supporte mal la brusque apparition & ses bornes d'ume tension hyper-
fréquence importante et il en résulte scuvent la destruction de la jonction. ‘
D'autre part, il est techniquement trés difficile de concevoir une monture ol les
slugs soient trés prés de la diode. L'éloignement du circuit d'accord se traduit
alors par une évolution trés rapide de 1'impédance de charge en fonction de la
fréquence, et la bande passante de 1'amplificateur s'en trouve notablement ré-
duite. De plus, il y a dans ce cas, un risque d'oscillation sur une fréquence

harmonique ou sous harmonique [15].

Nous avons donc congu une monture coaxiale évitant dans la mesure
du possible les inconvénients précédents. En particulier, nous avons cherché
3 obtenir un circuit d'accord localisé, c'est—=3~dire de faibles dimensions devant
la longueur d'onde, et situé le plus prés possible de la diode. Nous avons donc
pensé utiliser les é&léments parasités inhérents & 1'encapsulation de la diode
comme circuit d'accord. L'impédance de charge ramenée par la monture au niveau

de la diode devait donc Etre purement réelle dans une large gamme de fréquences.

Parmi les différents procédés possibles pour réaliser ce circuit, nous
avond choisi 1'un des plus simples, fig. (5) : la diode est placée & 1l'extémité
d'une structure coaxiale, dans laquelle une transition conique assure le change-
ment progressif d'impédance caractéristique, de la valeur de la ligne de trans-
mission (50 Q) & la valeur de la résistance de charge R souhaitée. Celle~ci est

fonction du rapport des diamétres extérieur et intérieur de la transition.

ne)

an-

une
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La transition conique peut &tre place, soit au niveau du conducteur
intérieur du coaxial, soit au niveau du conducteur extérieur. Les deux solutions
ont &té essayées expérimentalement, et nous avons préféré la seconde. En effet,
si le conducteur intérieur a une forme conique, il existe une capacité de bord
importante au niveau de la diode : fig. (6). Cette capacité s'ajoute & la capa-
cité du boitier et le régime d'amplification est alors fortement modifié et ceci
d'autant plus que le diamétre du cOne est important, c'est-d-dire que 1'impédance
de charge ramenée sur la diode est faible. Cet effet est considérablement réduit

si la transition s'effectue au niveau du conducteur extérieur.

Nous donnons fig. (7) un exemple de 1'évolution théorique du taux d'onde
stationnaire (T.0.S.) introduit par la transition dans les deux cas envisagés
(transition intérieure, transition extérieure). Les calculs complets conduisant
a ces courbes se trouvent dans 1'annexe I. On voit que le T.0.S. décroit avec
la fréquence, et qu'il reste dans les limites raiconnables (T.0.S. < 1,3) si
le cGne a une longueur au moins égale 3 la longueur d'onde. Dans ce cas, les
impédances ramenées au niveau de la diode sont quasi réelles, comme le montre la
figure (8). Sur cette figure, nous donnons 1'évolution en fonction de la fréquence

des parties réelle et imaginaire de 1'impédance Z_ ramenéde au niveau de la diode,

L
par une transition conique (50 @ ~ 20 Q). On constate que la réactance reste
faible et que les variations de la résistance de charge autour de sa valeur nomi-
nale 20 Q sont peu accusées. Nous disposons donc 13 d'un circuit de charge pure-—

ment résistif et ceci dans une large gamme de fréquences.

Si la réalisation d'une transition de longueur quelconque au niveau du
conducteur intérieur ne pose pas de problémes, il n'en va pas de méme au niveau
du conducteur extérieur. A moins d'utiliser des techniques d'électroformage et
compte tenu des dimensions intérieures du coaxial bande X, la longueur maximale
réalisable est de l'ordre de 3 4 4 cm (dans notre cas, elle est de 35 mm). En
estimant que la fréquence minimale d'utilisation est telle que la longueur d'onde A
est égale 3 la longueur £ de la transition, cette fréquence est dans ce cas de
8,6 GHz. Les diodes que nous avons étudiées étant toujours optimalisées pour des
fréquences de l'ordre de 10 & 12 GHz, cette condition, d'ailleurs non critique,

semble bien remwplie.

La valeur de la fréquence centrale d'amplification &tant fixée par la
fréquence de résonance de la diode encapsulée, associée & son circuit de charge,

il peut paraitre a premiére vue qu'un tel systéme manque de souplesse et qu'il
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n'est pas facile de faire varier la fréquence centrale de fonctionnement. En
réalité, cette fréquence dépend de facon importante de la capacité présentée
par la diode comme le montre la fig. (9). Cette figure laisse apparaitre un
autre paramétre qui permet de faire varier la fréquence centrale : c'est la
self &quivalente au pilier LC. Celle-ci peut etre ajustée en modifiant 1'en-
foncement de la diode dans son dissipateur thermique : fig. (4). En conjuguant
les effets de ces deux paramétres, 1l est donc possible d'obtenir la gamme de

fonctionnement désirée et d'avoir la souplesse de réglage nécessaire.

IT.3. DISPOSITIFS DE MESURE

Les mesures des grandeurs caractéristiques de 1'amplificateur (gain,
bande passante, déphasage, linéarité, etc...) sont effectuées directement sur
un analyseur de réseau HEWLETT PACKARD, type 8410 A. Cet appareillage, qui n'est
autre qu'un réflectométre hyperfréquence, fig. (10), a &té utilisé avec deux

types de configuration, selon 1'ordre de grandeur des puissances incidentes dési-

rées.

Pour les trés faibles puissances incidentes (50 uW < Pi < 300 QW)
nous utilisons 1'analyseur dans sa configuration classique, préconisée par
le constructeur : fig. (11 a) ; ol les erreurs liées aux défauts de directi-
vité des coupleurs sont réduites au maximum. Les signaux proportionnels aux
ondes réfléchies et incidentes sont échantillonnées et un comparateur fournit
les valeurs du coefficient de réflexion et du déphasage du dipdle &tudié. Ces
informations sont obtenues directement par affichage numérique ou peuvent &tre
traitées sur table tragante. Signalons par ailleurs qu'il est également pos—
sible de visualiser ces caracté@ristiques sur un tube cathodique sur lequel

une abaque de SMITH est reproduite.

En insérant un atténuateur dans chaque voie d'échantillonnage ; la
gamme de mesure peut 8tre étendue jusqu'd une puissance incidente de 20 mW.
Cette limite supérieure est imposée par les caractéristiques de dissipation
des charges adaptées de 1'appareillage qui ne supportent pas plus de 2 W.

I1 faut en effet remarquer que le niveau nécessaire a 1l'entrée de 1'analyseur

doit 8tre, dans cette configuration, supérieur de 20 dB & la puissance regue

par 1'amplificateur A.T.T., soit 2 W a 1'entrée pour 20 mW sur l'amplificateur

etudieé.
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En 1égime fortement non linéaire, dans 1'étude des amplificateurs
a4 saturation par exemple, nous adoptons une configuration modifiée : fig. (11 b),
permettant d'appliquer des puissances hyperfréquences de 1'ordre de 5 W sur
1'amplificateur A.T.T. Il est nécessaire dans ce cas, que toute la puissance
issue du générateur utilisé& (amplificateur & tube 3 onde progressive par ex-
emple) parvienne sur l'amplificateur &tudié. La configuration précédente ne
le permet pas puisqu'elle comporte une atténuation de 20 dB. L'amplificateur
A.T.T. est ici placé dans la vole directe d'un coupleur bidirectionnel (ou de
deux coupleurs placés téte-béche). Les informations relatives aux ondes inci-

dentes et réflzchies sont prélevées sur les deux bras 3 et 4.

Cette configuration trés simple comporte de notables inconvénients.
Fn effet, les défauts de directivité des coupleurs introduisent des erreurs

de mesure importantes, tant sur la valeur de l'onde incidente V. que sur celle

o e g s . . X |
de 1'onde réfléchie Vr. On montre facilement que, s1 FD = pD e J ¢D est le
coefficient de réflexion complexe du dipdle &tudié, DCl et DC2 les directivités
respectives des coupleurs cOtés générateur et dipdle, Cl et C2 leurs coefficients

de couplage et Ve la tension hyperfréquence provenant du générateur, les tensions
incidente Vi et réfléchie Vr parvenant sur l'échantillonneur sont données par les

expressions suivantes

X
Vi = Cl Ve (1 + FD Dcl)
V_o# C V. (IE+D )
r 2 e D c2

soilt, en module :

X

A N ARIR S
o X

IV;# Cz}vl IiD +DC2|






L'erreur créte-créte peut atteindre 1,6 dB, la valeur réelle dépendant du

déphasage introduit par 1'amplificateur A.T.T.

On peut remarquer, que pour un dipdle actif présentant un gain de
10 dB ou plus, l'erreur majoritaire se manifeste au niveau de 1l'onde inci-
dente zVi}. Pour pallier 4 cet inconvénient, nous avons donc pensé remplacer
le second coupleur (c8té amplificateur A.T.T.) par un circulateur trois portes
large bande : fig. (11 c). Ce cette mani&re, la directivité D du circulateur

s'ajoute & celle du premier coupleur. L'erreur relative maximale sur ’Vi{

devient alors : € = D DC . Les circulateurs que nous avons

D =
°p “tot T Pp e .
utilisés ont une directivité DC de 1'o¥dre de - 20 dB. L'erreur sur ‘Vi'
i
est donc environ dix fois plus faible que dans la configuration précédente.
Néanmoins 1'erreur sur in’ est plus importante car la directivité du cir-
culateur est inférieure & celle du coupleur. Par un calcul analogue au pré-

cédent, on obtient

L'expression de l'erreur créte-créte e¢' exprimée en décibels devient donc :

1 - Dci/pD I+ oop DCi D )
e' = 20 |log . (6)
I + Dc./pD ] -~ p. D . D
1 1 0

En reprenant 1'exemple numérique précédent (amplificateur A.T,.T. présentant
un gain'de 10 dB), on trouve cette fois une erreur créte—créte : €' = 0,36 dB.
On voit donc que, dans cet exemple numérique, cette configuration permet une

mesure plus précise du gain de 1'amplificateur &tudié.

Cependant, ce calcul est insuffisant pour déterminer la configuration



la plus intéressante, c'est—a-dire présentant les erreurs minimales. En effet,
en comparant les formules (5) et (6), on constate que les deux configurations
présentent des erreurs de mesure évoluant en sens inverse en fonction du gain
présenté par L'amplificateur A.T.T. La figure (i2) montre que les deux con-
figurations présentent une erreur identique pour GD«#¥ 6 dB, On veit également
que la configuration & deux coupleurs est plus intéressante pour des gains
inférieurs, et que la configuration utilisant un circulateur est meilleure
pour des gains supérieurs. En pratique, & haut niveau hyperfréquence, il est
rare que l'amplificateur A.T.T. présente un gain supérieur & 6 dB. Nous avons
donc choisi la configuration & deux coupleurs dans la majorité des &tudes
expérimentales. En tout &tant de cause, 1l faut remarquer qu'il est toujours
possible de corriger les erreurs de directivité : il suffit pour cela d'effec-~
tuer un étalonnage de 1'appareillage, & 1'aide d'éléments de référence, par
exemple un court circuit mobile ou une charge adaptée. Néanmoins, il faut
alors effectuer des mesures '"point par point'" fastidieuses et on perd beau~

coup de la souplesse d'utilisation de 1'analyseur.
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111 - EVOLUTION ET OPTIMALISATION DES PRINCTIPAUX PARAMETRES CARACTERISTIQUES
DES AMPLIFICATEURS A DIODE GaAs

INTRODUCTION

EVOLUTIONS CARACTERISTIQUES DU GAIN EN REGIME LINEAIRE

Ce chapitre regroupe les différents résultats théoriques et expérimentaux

de notre &tude sur les amplificateurs A.T.T. & diode GaAs en bande X.

Dans 1'analyse théorique proprement dite, nous consid@rerons successive-—
ment chacune des caractéristiques de 1'amplificateur. Quelques aspects seront
précisés grdce 3 une &tude analytique simplifiée, mais la majeure partie sera
traitée par des méthodes numériques, que nous avons décrites dans le chapitre
I. On considérera 4 cet effet deux types de diodes optimalisées en bande X en
régime d'oscillation : fig. (13). La premiére est une diode a 'profil plat"
dont le dopage est constant sur toute la longueur. La seconde est une diode 3
"profil différencié", c'est-a-dire possédant deux palliers de dopage. A 1'épo-
que ol nous avons entrepris ce travail, les données caractéristiques du matériau
et les profils de dopage optimalisés &taient ceux indiqués fig. (13). Les études
entreprises au laboratoire ont permis récemment de définir des valeurs plus
exactes des paramétres et des profils de champ optimalisés quelque peu différents
[ﬁj. Toutefois cela ne remet pas en cause les principaux résultats de notre

8tude, qui restent relativement indépendants de ces é€léments.

Avant d'aborder 1'étude des principaux paramétres de l'amplificateur,
il nous parait utile de rappeler ici certaines évolutions caractéristiques du
gain d'un amplificateur A.T.T. en régime linéaire. Nous avons choisi un circuit
de charge simple, permettant de mettre facilement en évidence les phénoménes
intéressants : fig. (l14). L'impédance de charge au niveau de la diode est re-

présentée par une résistance constante RL en série avec une inductance L.

Nous donnons sur les figures (15) et (16) les courbes de réponse en
régime 1inBaire de cet amplificateur. Sur la figure (15), le courant de pola-
risation Io a été pris pour paramétre, et sur la figure (16), c'est la résis-

é
tance de charge R;. 0n voit que le gain et la fréquence centrale d'amplification
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croissent avec le courant de polarisation IO d résistance de charge RL constante.
Ces deux phénoménes peuvent s'interpréter facilement & partir du comportement

d'une diode a4 Avalanche en régime linéaire [1] :

-~ la résistance négative RD est une fonction croissante du courant de

polarisation tant qu'il reste inférieur au courant d'avalanche.

- la réactance X, est une fonction décroissante du courant de polarisation

dans la gamme oll la résistance de la diode est négative.

Par ailleurs, ces deux caractéristiques (gain et fréquence centrale) augmentent

lorsque la résistance de charge R, diminue, 3 courant de polarisation I0 constant,

L
le dispositif tendant vers le régime d'oscillation quand RL tend vers RD.

Sur ces courbes nous avons également porté les points ol la réactance
présentée par le circuit de charge XL est égale et de signe opposé i celle de
la diode XD (XD + XL = 0 ; condition de résonance série). On peut remarquer que
ces fréquences de résonance différent sensiblement de celles pour lesquelles le
gain est maximum, ce phénoméne étant dd au fait que la ré@sistance négative pré-

sentée par la diode n'est pas constante en fonction de la fréquence.

Aprés ces considérations préliminaires, nous abordons maintenant 1'étude
des paramétres caractéristiques des amplificateurs et tout d'abord celle de la

bande passaﬁte en régime faible signal.

ITII.]1. BANDE PASSANTE EN REGIME PETIT SIGNAL

)

Comme dans 1'étude des autres caractéristiques (linéarité, conversions,
etc...), nous essaierons de préciser les influences grdce 3 une méthode amaly-
tique simplifiée et nous donnerons des résultats plus exacts obtenus sur ordi-

nateur.

L'évolution du gain en puissance G, de 1'amplificateur, en fonction de
la fréquence est liée aux variations des impédances de la diode ZD, et du cir-
cuit de charge Z .
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2 2
2=(RL_RD)+(X'L+XD)
R+ R)P+ (X + X

G=op

(7)

Si la résistance négative RD présentée par la diode restait relative-
ment constante en fonction de la fréquence dans la garme d'utilisation, la for-—
mule (7) montre que la fréquence correspondant au gain maximum serait voisine de

la fréquence de résonance donnée par : X

+ = 0.
D XL 0

Dans cette hypothése (trés simplificatrice comme nous 1'avons vu précé-
demment) , la bande passante dépendrait donc surtout des variations respectives
des réactances (ou des susceptances) de la diode et du circuit de charge autour
de la résonance. Dans ce cas, un circuit d'accord idéal serait tel que sa réac-—
tance XL (ou la susceptance BL) serait de module &gal et de signe opposé a celle
de la diode 3 toute fréquence, la résistance RL (ou la conductance GL) restant
constante (ou mieux emcore proportionnelle & (|RD|). I1 nous a donc semblé intéres-—

sant d'envisager ce cas hypothétique afin d'évaluer les bandes passantes maxi-

males que 1'on peut attendre d'un amplificateur A.T.T.

a) Cas d'une compensation parfaite des susceptances &

toutes les fréquences

Dans cette étude, nous admettons que pour toutes les fréquences la
condition d'accord est satisfaite en susceptances : BD + $L = 0, et que la con-
ductance de charge GL est constante. Les variations du gain avec la fréquence
sont alors uniquement liées aux variations de la conductance négative GD. Ces
derniéres étant relativement faibles, les bandes passantes de l'amplificateur
sont alors trés importantes,bcomme le montre la figure (17) pour une diﬁde

optimalisée a 12 GHz pour plusieurs valeurs du courant de polarisation IO.

Nous avons représenté sur la figure (18) l'évolution des susceptances

BL que devrait ramener le circuit de charge dans ce cas idéal. Deux phénoménes

sont i noter : d'une part, les variations de B, sont trés rapides et d'autre

L
part, leur sens d'évolution en fonction de la fréquence est opposé i celui

qu'il est généralement possible d'obtenir avec des circuits de charge classiques

[,
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L'étude de ce cas quasi-~idéal laisse donc prévoir qu'avec les circuits
de charges réalisables en pratique, les bandes passantes seront notablement
plus faibles. Nous considererong tout d'abord dans ce qui suit deux circuits

de charge simples, physiquement réalisables.

Signalons que quelques travaux [ 18 ], [ 19 ] leur ont déja été consacrés
[ 20]’ [ Al ] mais que l'optimalisation du produit gain-bande en fonction des

paramétres de la diode et du régime de fonctionnement n'ont pas été abordés.
b) Circuit de charge (R, L) série

Le schéma de ce circuit de charge est représenté sur la figure (14). Ce
dispositif ne peut &€tre réalisé qu'en considérant une diode sans boitier as-
sociée par exemple i un circuit microstrip (ou microslot). Le gain en puissance

de ce dispositif nous est donné par la formule suivante :

XD + Luw

Bp "R T Ry

+
0 XD Lw

1 + 3
+ +
RD Rs RL

I+ j

oli Go est le gain présenté par l'amplificateur & la fréquence de résonance série

[ R - RY
o \&p * K, ¥R

(XD + Lwo =0) : G

a) Etude analytiqué simplifiée

Considérons le cas oli la self L est choisie afin que la fréquence de
résonance fO se situe dans la plage ol la résistance négative présentée par
la diode varie peu (c'est-3-dire au voisinage de sa valeur maximale). Recher-—
chons au prix de quelques approximations 1'expression de la bande passante 3
3 dB. La fréquence w qui donne une diminution du gain de 3 dB C%— =-%) est

obtenue & partir de 1l'expression suivante :
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(xD + Lw)z
(R, + Ry = R

(6 - 2] =1 (8)

Considérons le cas ou le gain GO en régime linéaire est élevé et ol la

bande passante est donc faibles on peut alors &crire :

X
D v _
XD + Lw = XDO + Gﬂr-ig Aw + LAw Lmo

ou XDo = = Lmo et Aw = w = wo
1%y
ou encore XD + Lw = LAw T 'Ej_ + i
o

En reportant dans 1'équation (8), on obtient :

1 b RD * Rs - RL
0xX

1 .°%p

| TGo

)+

w
o

D'autre part, a partir de 1'expression de G, on tire :

-2 fe
R, + R~ = (R, + R) (—)
D S RL RD s l_/-(z—\



_25..

La formule de la bande passante est donc :

4f ‘ R_+R
B=2EAf| = (o] - 1 D S
G / ] 2 X
o ] = —— 1 - 1 D
o ((—— + |
( /G Go XD L (Bw ) l
\ o wo
%
1 est voisin de 1. L'expres-

Pour un gain trés élevé, le terme

sion de la bande passante B devient alors

4f RD + Rs
G 1 D
© XD l; ('c)w ) o+ !
oL o |

La bande passante est donc inversement proportionnelle au gain en ten-

sion GO et au coefficient de qualité QD présenté par la diode & la résonance :

X
D

0]
TR,
|

*
Le produit gain-bande passante GoB dépend uniquement des conditions de fonction-

# REMARQUE : Pour une diode sans boitier, XD =+ - %a
8X | - X

. D 0
So : e = (—) E—
1t (Sw (cw / W

w w o
o) 0

=L

L'expression approchée de la bande passante prend la forme suivante :

2f %
B ## 2 ot Q =

% /S

présenté par la diode & la résomance.

(@)

Bp * R

est le coefficient de qualité
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nement (cour.unt de polarisation) et des caractéristiques de la diode ; il sera

d'autant plus grand que le coefficient de qualité QD de la diode sera plus fai-
ble. Nous avons donc étudié l'évolution du coeffcient de qualité QD d'une part

en fonction Jdu courant de polarisation IO, et d'autre part en fonction des

paramdtres de la diode (8/W, 9).

Considérons en premier lieu 1'influence du courant de polarisation I
P o

L'mmpédance de la diode ZD nous est donnée par 1l'expression suivante [ 4]

Zp = Ry + 3 Xp

2
1 § fao /f2
R, = - —= (I = =) x(6)
D wC W 1 - f 2/f2
ao
avec < I
/ £ /E
Xy =~ - —-’X(e) + 1
D | - f 2/f2
H ao

Pour simplifier cette étude, nous admettons que la résistance série RS
est faible devant !RD[ PR << IRDI ce qui est vrai en régime linéaire. L'expres-

sion du coefficient de qualité est donc :

NG (10)
x (8) wCRy

Q=

Soit, aprés remise en forme de l'expression :

>

P
D

~

2
+ K(f /fao -1) (1)

L
lwr)

It}
>
~

@
~

avec K = = G/é) 75 paramétre ne dépendant que de la diode.

2 2 . . .
Le rapport £ /fao étant inversement proportionnel au courant de pola-
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o 2 *
risation IO (fz/fao = T~2 ol IX est le courant d'avalanche), la formule (11)
0
montre qu'il en sera de méfe pour QD. On voit que le coefficient de qualité sera
d'autant plus faible et la bande passante plus large que le courant de polarisa-

tion IO sera plus élevé.

Nous étudions maintenant 1'influence des paramétres de la diode, et en
particulier, du rapport §/W et de l'angle de transit 6. Reprenons l'expression

du coefficient de qualité de la formule (10)

MPACPA—
Q =

(6
x(8)  wCR,

Un bref calcul nous donne :

_ 9 sin 6

QD " 1T - cos 8 E 5 7 Ko:l (12)
_ o 2,. 2

avec : K, T 7w (8/w + £ /fao 1)

ol KO est un paramétre dépendant de la fréquence, du courant de polarisation, et
du rapport §/W, mais pas de l'angle de transit. Pour optimaliser l'angle de transit,
c'est-3-dire rechercher la valeur de 6 donnant la valeur minimale decoefficient

de qualité&, il faut rechercher la valeur de 6 annulant la dérivée e

Aprés quelques calculs, on obtient

dQD K -1

_ o0 8]
I = 0 pour B = Ko tg (2) (13)

L'équation (13) ne pouvant &tre résolue analytiquement, nous 1'avons programmée
sur calculateur. La figure (20) donne la valeur de 1'angle de transit optimal,
solution de 1'équation (13), et la valeur correspondante du coefficient de qua-

lité Q 1.0 o0 fonction du paramétre Ko' On voit que la valeur optimale de ©
m



07 A¥NOId

€371dop t\aoo/wl¢._.



_28-

dépend notablement de K0 et que la valeur du coefficient de qualité est une
fonction croissante de Ko. Nous avons représenté sur 1? figure (21) 1'évolution
2 %o

(ou de —) pour quatre valeurs

- . 2
de ce paramétre en fonction du rapport f /fao T
. - P 2 2
du rapport §/W. On voit que Ko croit lin&éairement avec Te rapport f /fao et
donc décrolt avec le courant de polarisation. D'autre part il augmente avec

le rapport &/W.

De cette étude du coefficient de qualité, nous pouvons donc déduire
plusieurs conclusions importantes : pour chaque valeur du courant de polarisa-
tion, il y a un angle de transit optimum qui est d'autant plus grand que le
courant est &levé ; le coefficient de qualité est d'autant plus faible et donc

la bande-passante d'autant plus grande que le courant de polarisation est grand.

Signalons, par ailleurs, l'influence du rapport §/W, donc du profil
de dopage de la diode. Le paramétre KO et donc le coefficient de qualité
sont des fonctions croissantes du rapport §/W, & IO/Ix constant. La bande-pas-
sante sera donc d'autant plus large que le rapport G/Wpsepa faible. Pour un
rapport f/fao = 1,5 par exemple, une diode a profil de‘dépage constant (8§/W = 0,3)

présenterait un coefficient de qualité voisin de 2,15 (60 = 0,88 ) et une

pt.
diode 2 profil de dopage différencié (§/W = 0,05), un coefficient de qualité
égal a 1,7 (eopt. = 0,96 m).

On voit donc 1l'intérét des diodes & profil de dopage différencié :
dans 1'exemple numérique choisi, la bande passante obtenue serait de 257 supé-
rieure 3 celle que présenterait un amplificateur utilisant une diode & profil de

dopage constant, dans les mémes conditions de fonctionnement.

L'approche analytique précédente n'est valable que pour des valeurs
de gain &levées, compte tenu des approximations faites. Dans le cas général,
il n'est pas aisé de donner une expression analytique exacte de la bande passante.
Nous avons donc mis au point une méthode de calcul num@rique sur ordinateur, &
partir des formules (2) relatives & 1'impédance de la diode en régime petit si-—

gnal et de la formule exacte du gain (I).
B) Etude numérique

Nous nous sommes intéressés & 1l'é&volution du produit gain-bande
G B

£
c

fonction du courant de polarisation Io.

normalisé( de la diode associée 3 un circuit de charge (R, L ) série en
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On a considéré une diode & profil de dopage uniforme optimalisée a
12 GHz. Ces &volutions sont représentées sur la figure (22) ; soit & résistance
de charge RL constante, soit & gain constant. Ces courbes mettent deux phénoménes
en évidence : d'une part le produit gain-bande augmente quand le gain décroit ;
d'autre part, il existe une plage de courants pour laquelle le produit gain-bande
est maximum. Il y a donc 13 une possibilité d'optimaliser la bande passante en
ajustant le courant de polarisation. On peut remarquer que, pour des valeurs
€levées du gain et pour des courants élevés, le produit gain-bande reste quasi-
indépendant du gain de 1l'amplificateur, comme prévu & partir de la formule sim-

plifiée (9).
¢) Circuit de charge (R, L) paralléle

Le schéma de ce circuit de charge est représenté sur la figure (23).
La méthode est analogue & celle décrite précédemment pour l'accord série (numé-
rique). L'évolution du produit gain-bande est représent€e sur la figure (24) :
elle est tout & fait similaire 3 celle relevée dans le cas de 1l'accord série.
La valeur maximum du produit gain-bance est l&gérement inférieure & celle de
1'accord série : 50% au lieu de 60%. Par contre les variations du produit
gain-bande en fonction du courant de polarisation sont nettement moins prononcées
dans le cas de l'accord paralléle et la plage de courants favorables est beau-
coup plus étendue. Il semblerait donc que ce circuit d'accord soit plus intéres-
sant que 1'accord série. Ceci provient du fait que les variations relatives de

G, et Bd avec le courant de polarisation sont plus faibles que celles de RD et

Néanmoins ces deux types d'accord ne sont pas facilement réalisables
avec les circuits hyperfréquences classiques notamment avec des diodes encapsulées :
nous abordons donc maintenant 1'étude de l'amplificateur "self résonnant'" en struc-
ture coaxiale que nous avons décrit précédemment et que nous avons utilis& dans

nos &tudes expérimentales.
d) Cas de l'amplificateur "self résonnant"
Le circuit d'accord est ici constitué par les &léments parasites

gquivalents au boitier de la diode dont nous avons donné le schéma é&quivalent

sur la figure [3). Compte tenu de la complexité des calculs nécessaires, nous
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avons mené cette étude sur ordinateur en considérant la méme diode que dans les
deux cas précédents. En premier lieu, il nous a semblé utile de connaitre 1'influen-
ce de la valeur de la self LC équivalente au pilier de la diode sur le produit
gain-bande, figure (25) : on observe une diminution du produit gain~bande lorsque
LC augmente & courant de polarisation constant. Il semble donc intéressant de
minimiser la valeur de cette self en vue d'améliorer la bande passante. En effet,
il faut remarquer que le fait d'augmenter LC entraine une diminution de la fré-
quence de résonance de la diode associée & son circuit de charge, et par conséquent
de la fréquence centrale d'amplification. Celle-ci se rapprochant alors de la
fréquence d'avalanche, la bande passante ne peut que diminuer. Ceci est d'autant
plus vrai que le courant de polarisation est important, puisque la fréquence d'ava-

lanche augmente avec le courant.

Nous avons porté sur la figure (26) les &volutions du produit gain-bande
en fonction de la densité de courant comme dans le cas des circuits de charge série
et paralléle. On voit que 1l'allure générale des courbes est tout & fait semblable
et que les produits gain-bande obtenus sont comparables & ceux observés précédem-
ment sur les figures (23) et (24). Par ailleurs, on peut remarquer que les perfor-
mances de l'amplificateur "self résonnant" ne sont nullement inférieures i celles

de circuits plus complexes décrits dans la littérature [ Y] ].

Enfin, 1'étude théorique a permis de confirmer que les bandes passantes
gtaient légdrement meilleures pour les amplificateurs utilisant des diodes & profil
de dopage différencié dont le rapport ¢/W est plus faible, comme l'avait laissé

prévoir 1'@tude analytique simplifiée.

Comme nous 1l'avons dit dans le paragraphe 11.2., 1'étude expérimentale
de la bande passante a été effectuée dans sa quasi-totalité sur des ampliricateurs
du type "self resonnant". En effet, 1'é&tude théorique a montre que la bande passante
serait d'autant plus large que les coefficients de qualité respectifs de la diode
et du circuit de charge seraient faibles. La transition conique progressive semblait
donc constituer un circuit de charge tout indiqué. De plus 1'impédance de charge
qu'elle raméne au niveau de la diode est relativement bien connue et ceci facilite

la comparaison qualitative entre les résultats théoriques et expérimentaux.

Nous avons représenté sur la figure (27) des évolutions typiques du gain
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en fonction de la fréquence pour des courants de polarisation variant de 35 a 100 mA.
La diode utilisée est ici une diode & profil de dopage différencié présentant une ré-

sistance négative assez importante (l'impé&dance de charge R est de 40 Q). L'évolu-

L
tion de la courbe de gain en fonction du courant est tout & fait conforme aux pré-
visions théoriques de la figure (15) : lorsque IO décroit, le gain décroit également
et la fréquence centrale diminue légérement. Cependant 1'allure globale des courbes
présente une particularité qui n'avait pas 8té mise en évidence dans 1'étude théo-
rique : dans ce cas particulier, et pour la majorité des amplificateurs "self reson-
nants'" que nous avons &tudiés, la courbe de réponse fréquentielle présente deux
maxima ou deux palliers (courbes a "deux bosses"). L'interprétation quantitative de
ce phénoméne est difficile. Néanmoins, il est trés probable qu'il soit af a 1'influ-
ence d'un ensemble de réactances parasites supplémentaire localisées au voisinage de
la diode. Elles proviendralient non pas de la transition conique, mais du passage
entre la structure coaxiale et le boitier. EISENHART [23] a donné trés récemment

un schéma équivalent traduisant ces effets, mais les valeurs des paramétres sont
difficiles & déterminer. En tout &tat de cause, cet effet ne dégrade en rien les

performances de 1'amplificateur et peut méme, comme nous le verrons par la suite,

contribuer dans certains cas & un élargissement de la bande-passante.

Sur la figure (28), nous avons représenté pour la méme diode que dans
le cas précédent, et pour une valeur particuliére du courant de polarisation,
1'évolution du gain en fonction de la fréquence pour plusieurs valeurs de la
résistance de charge. Ces courbes sont i comparer aux courbes théoriques corres-
pondantes reportées sur la figure (16). Les évolutions sont tout & fait similaires ;
en particulier on remarque une diminution du gain lorsque 1'impédance de charge
augmente et, dans le méme temps, une légére décroissance de la fréquence centrale
d'amplification. Toutefois, comme sur la figure (27), on observe un phénoméne de
"couplage' modifiant d'autant plus 1'allure des courbes que 1'impé&dance de charge
est élevée. En particulier, dans le cas RL = 40 {}, on observe un élargissement
notable de la bande-passante vers les basses fr8quences di sans doute au méme effet

que précédemment.

Nous nous sommes également intéressés & l'évolution du produit gain-bande
B GO
normalisé 3 en fonction de la densité de courant J, Des résultats expérimentaux

. c . . . .

typiques sont reportés sur la figure (29). L'allure générale des courbes est en bon
accord avec les prévisions théoriques de la figure (26). Toutefois, les valeurs des
produits gain-bande passante expérimentaux sont un peu inférieurs aux prévisions

théoriques ; cet &cart est d'autant plus marqué que le gain est plus E&levé. En effet,



-2
Jo= 1290 A.cm

FIGURE 27 R.L = 40 Q ; € ¥ 8000 umz



20

15

G dB

le_::ifi S:!

30\

FIGURE 28

10

J = 1160 A em” 2
o]

. S g 8000 um




A - 500

40Q

G =15dB'
RL=20Q |
25 | i,
10 ' L
-+ . ¥ " ' T T——— ' 2?1-{:>
500 1000 Jo A.cm 1500

FIGURE 29 S = 8000 ym?



=~

pour dee gains de 5 4 6 dB, les résultets expérimentaux et théoriques coineident.
Les diffévences constatées sembient, 1& aussi, provenly du cavactdre {ncomplet du

charge de la diede, A cause des nombreux £leéements pavasit

effet 2su prédeminant 4 goin trés 2le

Loovioue,

Nowvs avons représenté sur i (30) une des weilleures €

frégquentielles que nous ayons cbtenues avec un amplificateur du type "self resonnant’

La diode utilisée

est optinalisée vers {1 CGHz et posse uip profil de dopape diffs-

repcié. La bande est d'ewnviron 1,3GHz pour un gain de 11 dB et une dersité

v
de courant JP = 700 Aem 7. Le produit gain-bande passante npormalisé est de 427.
=)

mavquens gu'a partir deg courbes théorigues de la figure (26) le produit

théorique est de 40% pour un P dBb et une densitd de courant de 700

Dans ¢e cas, La concordance césultats rhéovigues eb ewpbrimontans

fufin, 1l nous a parue intéressant de comparey dans uwu cas

fonetionn

tes bandes passantes obtenues dans les m@mes conditious

amplificateur "self resomnant " et un amplificateur & slug. Clest pourquol nous

avons Lr sur la figure (30), l'évolution fréquentielle du gain pour un amplifi-
cateur du type LCOLESIAS comportant un slug dont 1'impédance caractévisticue est fe
-

36 2, pour le mBme courant de polavisation (4= 700
o

). La comparaiscen do3d

deux ocourbes met jmmédiatement en évidence les

i la bande passante Jde awplificareur

in maximuw de 9 dE @ le prodult gain-bande est de 287, slors
de 427 pour 'amplificaceur Tself vesonnant”. La différence coustatfe provient &
notre avis du caractidre plus lucalise de 1'accord réalisé dave 'aoplificateuy self-

resounant”

Ti1.2. DINKARITE DE ['AMPL:

"une des cavactéyistiques essentlelles qu'il convient oétudier, lors

de la conception d'un amplificateur est sa lindarit&. En effet, dans noambre d'ap-

olications en £Eli

comuunications par exemple), 1'amplificateur doit trapsmettre

simul tar

ment plusieurs canaux correspondant & des signaux de fréguences dif-

ferentes, généralement modulés en fréquence ou en phase : il peut donc déteriorer

les informations qu'ile véhiculent (self-modulation). De plus, 1'amplification peut
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introduire des interférences entre les différents canaux, c'est-d~dire des "fuites”
des informations transmises, d'un canal a un autre (cross-modulation). Fn outre, les
non linBarités de l'amplificateur peuvent entrainer la création de fréquences harmo-—
niques et de fréquences images, résultant de la combinaison des {réquences de deux

ou plusieurs canaux (intermodulation).

Ces effets peuvent €tre reliés aux variations du gain avec la frégquence
et la pulssance :

~ la variation du module du gain avec la puissance est la caractéristique
la plus connue (compression ou expansicn du gain) : elle n'est pas toujours la plus
utile, car les signaux sont rarement modulés en amplitude, wais elle est la cause

principale du phénoméne d'intermodulation.

- La varilation du module du gain avec la fréquence est caractéristique
des effets de conversion modulation de fréquence - modulation d'amplitude, qui, pour
les mémes raisomns que précédemment, n'ont pas de conséquences dramatigues, tout au

moins 4 l'intérieur de la bande d'utilisation.

- la variation de la phase du gain avec la puissance est caractéristique
de la conversion modulation d'amplitude + modulation de fréquence. Elle est la cause
esgsentielle des effets de cross-modulation. C'est un paramétre trés important en
faisceaux hertziens par exemple, car toute variation accidentelle de la puissance
d'entrée (due par exemple 3 des variations de l'atténuation de 1'onde) introduit
des variations de phase qui peuvent dépasser les limites admissibles : c'est le

cas notamment des télécommunications en modulation quadriphase.

-~ signalons enfin que la variation de la phase du gain avec la fréquence
détermine le temps de propagation de groupe dans la structure : elle doit €tre pri-~
se en compte en télécommunications quand de nombreux Equipements fonctionnent en

cascade.

De nombreux procédés de caractérisation de ces phénoménes existent 2
1'heure actuelle [24:], [25] . [26], mais la corrélation entre les différentes
méthodes ne semble pas évidente. En effet chaque méthode caractérise la linéarité
de 1'amplificateur en définissant un ou plusieurs paramétres caractéristiques qui
sont différents, ce qui rend d'autant plus délicate la comparaison des résultats.
On peut la caractériser soit par la variation du gain (module et phase) avec la
puissance et la fréquence, soit par les modifications apportées au signal a ampli-

ier.

iy
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Pour notre part, nous avons étudié la linéarité de nos amplificateurs

i 1'aide de deux méthodes expérimentales différentes

-~ la premiére méthode, que nous avons utilisée pour l'étude de la
‘quasi-totalité de nos amplificateurs, considére les variations du module et de
la phase du gain avec la puissance et la fréquence. Nous en avons amplement décrit

le dispositif expérimental dans le chapitre II.

- la seconde est la méthode des deux signaux inégaux 3 deux fréquences
voisines [ 21 ]. Nous ne 1'avons utilisée que dans quelques cas particuliers afin
d'en confronter les résultats avec ceux obtenus par la premiére méthode. Nous en
détaillerons le principe par la suite. Nous décrivons au préalable, les principaux

résultats de 1'étude théorique relative 4 la premiére méthode.

111.2.1. Etude thiorique

a) Approche analytique

Dans une premiére étape, nous avons tenté d'élaborer une approche ana-—
lytique du probléme de la linéarité du gain. Nous n'aborderons pas ici le probléme
de la variation de la phase avec la puissance, dont 1'étude analytique s'est révé-

lée trés complexe.

En premiére analyse, une &tude de la linéarité du gain peut se traduire
par 1'évaluation de la puissance de sortie de 1l'amplificateur pour un gain inférieur
3 1 dB au gain en régime linéaire. Une bonne linéarité entraine donc une puissance
de sortie &2 — 1 4B de compression (PS —IdB) importante. Nous verrons d'ailleurs par
la suite que cette définition n'est pas toujours applicable pour caractériser la
linéarité d'un amplificateur. Toutefois, il sera intéressant d'étudier les conditions

d'obtention d'une puissance de compression optimale, et en particulier, de recher-

cher la valeur optimale du courant de polarisation Io de la diode.

Pour simplifier les calculs, nous avons étudié la puissance de compres—
sion & -~ 1 dB, & la fréquence de resonance de la diode associée & son boitier

(XD + X =0), (cf. § III.1.1.). Si V est 1'amplitude de la tension hyperfréquen-—
P

HF
ce aux bornes de la diode, pour laquellg le gain diminue de 1 dB, la puissance de

sortie correspondante de l'amplificateur est :
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G

P = e P (V
s — 1 dB G - 1 Pa( HFO)
ot Pa(VHF ) est la puissance ajoutée par la diode. Or celle-ci est une
o)
fonction du courant de polarisatiom I et de la tension hyperfréquence VFF s
0 1
qui elle-méme dépend de I ©
P =k £ (I = (3 1
a e £ Wy ) (14)
o]
v = f (.
HFO B(Io)

L'optimalisation de Pa se révéle donc complexe et nous nous contenterons de
dégager, de facon qualitative, les principaux sens d'évolution de Pa en

et es nétres I t Vv :
fonction d parame o © HFO

- 4 tension hyperfréquence V constante, la puissance ajoutée Pa croit en

HF
. 0 . . .
fonction du courant de polarisation IO (ou de fao/f si fao est la fréquence

d'avalanche en régime linéaire), et passe par un maximum pour fao #£ £,

~ & courant de polarisation Io constant, P est une fonction continiment
a

croissante de la tension hyperfréquence VHF , tout au moins dans la plage

. . . o
de variations qui nous 1ntéresse.

Pour pousser cette étude plus a fond, il est nécessaire de connaltre

1'évolution de la tension hyperfréquence V (qui donne une diminution du

HF
gain de 1 dB) en fonction du courant de pola%isation L. Si on néglige les

variations de la réactance XD de la diode en fonction de la tension hyper-
fréquence (termes du second ordre au voisinage de résonance), la variation
du gain est liée uniquement aux variations de la résistance négative. En

effet, & la résonance, le gain en puissance s'écrit :

s

N2
\
G = |

D ——

+
RD

o8]

d'ol 1l'on tire facilement :

d §
g%*ﬁ‘k}i(ﬁ‘*lﬁ

D
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Or la variation de la résis:ance négative en fonction de VHF s'ex—

prime par [ 4‘%

2
fao
— F(V_)
2 HF
R = - 1 (1 - §J 1 - cos B8 f
D w C W 8 £ 2
ao )
f2 HF

ol F(VHF> est une fonction continliment décroissante de VHF’ tendant vers 1

quand V,__ tend vers zéro (régime linéaire). La valeur de la tension hyper-

HF

fréquence V qui donne une compression du gain 1dB peut alors &tre tirée

HF
de 1'équation°suivante, déduite de la realtion précédente :
2
g
Vg ) # 1 = \, 3 |
o) \ D‘ N f
\

soit  F(V ) # 1 - ;dc\ 2/ £2) (15)

o :

{

VG - lqu | € io \

\

ol é%f ## 0,2 pour une compression de 1 dB.
o

Cette expression montre que la valeur de V sera d'autant plus

HF
élevée que la rapport faoz/ f2 sera petit, donc que e courant de polari~

sation IO sera faible.

On aboutit donc & des conclusions opposées quant & la valeur op-
timale du courant, quand on considére séparément les deux relations (14)

et (15). En pratique, si 1'on tient compte de 1'encapsulation qui mpdifie

uF ), la puissance de sortie Ps _ 1 4 @ 1 dB de com~

. . o .
pression maximale sera obtenue pour une valeur du rapport f/fao volsine

de 1,5.

1'expression de F(V

Remarquons par ailleurs, que si le gain dlmlnue,i-*——, augmente

\\ ;O
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et que par conséquent VHF augmente &galement. La puissance de compression
~ . (o] . . . . .

sera donc plus élevée pour les gains faibles. Signalons enfin que la puis-

sance ajoutée et donc la puissance de compression sont maximales pour un

angle de transit 6 de w.

Cette approche apalytique ne nous a donc permis qu'une &tude
qualitative des phénoménes. De plus elle n'est valable qu'au voisinage
immédiat de la fréquence de résonance, alors qu'en pratique on souhaite
connaltre la linéarité de 1'amplificateur dans toute sa bande d'utilisa-
tion. Seule une étude numérique sur ordinateur de 1'&volution du gain de
1'amplificateur en fonction de la fréquence et de la puissance d'entrée

permet une analyse compléte de la linéarité du gain.

b) Etude numérique

Afin d'E€tre en mesure de comparer nos résultats théoriques et expé-
rimentaux, nous n'avons considéré dans cette étude que le cas de 1'amplifi-
cateur '"self resonnant'. Nous représentons sur les figures (31), (32) et
(33), 1'évolution du gain de l'amplificateur en fonction de la fréquence
pour différentes vaieurs de 1la buissance d'entrée Pi (nous considérons
toujours le méme type de diode). Sur les figures (34), (35) et (36), nous
portons les &volutions du déphasage correspondant apporté par l'amplifi-
cateur dans les mémes conditions de fonctionnement. Quand la puissance
d'entrée Pi augmente on observe, d'une part une diminution de la fré-
quence donnant le gain maximum et d'autre part un élargissement important
de la bande passante vers les fréquences inférieures : cet effet peut se
révéler trés intéressant pour l'utilisation des diodes A.T.T. comme ampli-

faicateur 3 forte puissance de sortie.

Dans les mémes conditions, lorsque la puissance incidente augmente,
les courbes de phase font apparaltre une diminution de la fréquence de
résonance de la diode associ@e & son boitier (¢ = 0). Cet effet, corrélé
53 la diminution paralléle de la fréquence d'avalanche justifie la décrois-
sance de la fréquence centrale d'amplification. On observe aussi une évo-
lution moins rapide de la phase en fonction de la fréquence, phénoméne qui
favorise encore l'utilisation des diodes A,T.T. en amplificateur & forte

puissance de sortie.
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Par ailleurs, les évolutions du gain et de la phase en fonction de

la puissance d'entrée sont trés diverses suivant la fréquence considérée,

dans la bande d'utilisation. On peut distinguer trois principaux types,

selon que l'on se place & une fréquence inférieure, voisine ou supérieure

a4 la fréquence centrale d'amplification. Nous avons porté sur les figures

(31) et (34) trois points A, B, C symbolisant ces trois régimes de fonction-

nement possibles :

..A:

f> fc’ la fréquence (f = 10,6 GHz) est supérieure & la fréquence fc
donnant le gain maximum. Le gain diminue continiiment en fonction du
niveau hyperfréquence et la puissance de compression &8 - 1 dB est
relativement faible ; dans 1'exemple choisi, elle est de l'ordre de
35 mW, pour un gain linéaire Go de 13,5 dB. Par contre la phase varie

peu avec le niveau et la conversion AM~-FM est trés faible (< 0,5 °/dB).

f= fc = 10,2 GHz, on se trouve & la fréquence centrale. Le gain décroit
toujours continfiment avec la puissance d'entrée, mais la puissance de
compression & - ! dB est plus importante : elle est voisine de 65 mW
pour un gain Go de 16,5 dB. Par contre, la conversion AM-FM est trés
élevée (> 4 °/dB) et les phénoménes de distorsion deviendraient im-

portants si le signal &tait modul& en fréquence ou en phase.

f < fc’ on remarque que le gain commence par croitre avec la puissance
hyperfréquence pour décroitre ensuite. La puissance de compression 2

- 1 dB ne suffit donc plus dans ce cas 3 définir la linéarité. Ce phé-
noméne s'explique facilement [4.} 3 partir de 1'&volution de la résis-
tance négative R, qui augmente avec le niveau pour certaines valeurs
du rapport faozlfz. Cette zone de fonctionnement peut dans certains
cas 8tre intéressante, lorsque 1'on cherche 3 obtenir des puissances
de compression importantes. Néanmoins, 1'augmentation du gain avec la
puissance incidente ("self-expansion") s'accompagne d'un ph&noméne
d'intermodulation trés virulent qui ne peut &tre toléré dans la quasi
totalité des utilisations, et notamment en télécommunications. Quant

3 la conversion AM-PM, elle est du méme ordre que dans le cas précé-

dent (f = fc)’ c'est-d-dire voisine de 4 °/dB.
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L'analyse de ces courbes fait apparaitre des conclusions importantes

pour l'utilisation des amplificateurs & diode & avalanche :

- d'une part, la linéarité du gain ou de la phase, &volue trés rapidement &
1'intérieur de la bande passante. [l est donc tout & fait insuffisant de
la définir uniquement & la fréquence centrale. Si une bonne linéarité est
nécessaire pour une application donnée, seule une partie de la bande pas-
sante 4 — 3 dB sera utilisable. Par contre, dans une utilisation & bande
étroite oll seule, une bonne linéarité du module du gain serait désirée, il
pourrait @tre avantageux de travailler & une fréquence légérement inférieure
d la fréquence centrale fC ¢ en effet, la fréquence centrale diminuant lors-—
que le niveau hyperfréquence augmente, la réduction du gain peut ainsi étre

relativement bien compensée.

- d'autre part, il faut remarquer que s'il est possible d'améliorer la puis-
sance de compression & -~ 1 dB ou la linéarité en phase de l'amplificateur
en choisissant judicieusement la bande de fréquence utile, il semble qu'il y
ait une quasi-incompatibilité dans 1'obtention simultanée de ces deux per-
formances. En effet, les figures (3!) et [34) par exemple, montrent que
lorsque la puissance de compression est maximale (65mW), la variation de
phase est trés &levée (> 4 °/dB), et inversement : si la conversion AM-FM
est favorable (## 0,5 °/dB) la puissance de compression & - 1 dB est fai-
ble (# 30 mW).

Signalons enfin que la valeur optimale du courant de polarisation
I déduite de l'étude analytique (f/fao ## 1,5) se trouve vérifiée par
1'dtude numérique, comme le confirme le tableau I oll nous avons porté les
valeurs de la puissance de compression & la fréquence centrale pour diverses

valeurs du courant de polarisation :
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I f G P - 14dB
o c fc/fao o s
(mA) (GHz) (dB) (mW)
60 10,2 1,6 16,5 65
100 11,5 1,4 15,5 56
140 12,8 1,3 14,5 38
TABLEAU I

a) Méthodes de caractérisation

Comme nous l'avons signalé précédemment, les diverses méthodes
utilisées & 1'heure actuelle pour €tudier la lin&arité& des amplificateurs
sont fonciérement dissemblables les unes des autres. Il semble méme & pri-
ori que chaque méthode définisse des paramétres spécifiques et caractérise
la linéarité d'une maniére qui lui est propre ; de plus il n'est pas toujours

possible d'effectuer des corrélations entre les ré@sultats qu'elles donnent.

Pour notre part et dans la quasi totalité de nos études expérimentales,
nous avons utilisé la méthode la plus directe et donc, & priori, la moins
susceptible d'€tre critiquée ; comme nous l'avons déja dit dans le chapitre

II, elle consiste & étudier les &volutions du module et de la phase du gain



en fonction de la puissance d'entrée. Souvent, la distorsion et 1'intermodu-
lation sont caractérisées par 1'évolution du gain et de la phase différentiels
de 1'amplificateur en fonction du niveau hyperfréquence. Ces deux paramétres
sont définis comme étant les rapports des variations respectives du module

et de la phase du gain sur la variation correspondante de la puissance d'en-

trée (le gain et la puissance d’'entrée &tant explicités en décibels) :

- ?1""“""“pG Ejﬁi gain différentiel
o (dB.

k'p = 3 32 } phase différentielle (ou conversion MA>MP)

Les paramétres C et k'p représentant les pentes des courbes :
G(dB) = F Pe(dB) et 6(0) = ¢ Pe(dB) , on voit donc 13 1'intérét et la
simplicité de cette méthode dont les résultats constituent nos "éléments
de référence'". Remarquons par ailleurs que 1'évolution du gain en fonction
de la puissance incidente nous renseigne également sur la valeur de la puis-

sance de compression & - | dB.

Cependant, dans le but d'envisager d'autres méthodes de mesures, nous
avons utilisé dans quelques cas particuliers, une méthode différente appelée
"méthode des deux signaux'. Cette méthode, décrite pour la premiére fois en 1956
[ 2 ‘reste d 1'honneur de nos jours dans de nombreux laboratoires. Elle permet
en éffet, a 1'aide d'une expérience relativement simple et d'une abaque, de
déterminer a4 la fois le gain et la phase différentiels d'un amplificateur pour
chaque point de fonctionnement. Cette méthode consiste & envoyer simultanément

deux signaux sur l'amplificateur & tester :

- 1'un de forte amplitude A et de fréquence f
- l'autre de trés faible amplitude prise pour unité de référence

(au moins 20 dB au-dessous de A) et de fréquence voisine (f + Af).

L'ensemble de ces deux signaux constitue un signal modulé a la fois en
amplitude et en phase avec un taux de modulation trés faible (m ##4%). A la

sortie de l'amplificateur, il apparait un troisiéme signal & la fréqueunce
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(f - Af) résultant des phénoménes d'intermodulation. Les figures (37) a et b
mobntrent 1'aspect du spectre hyperfréquence observé sur un analyseur, 3 1'en-—
trée et 3 la sortie de 1l'amplificateur & tester. Si par une atténuation con-
venable, on rend 1'amplitude du signal de sortie & la fréquence f &gal & A,
et si on exprime par S] et 82 les amplitudes respectives des signaux de sor-
tie aux fréquences (f + Af) et (f - Af) en prenant pour référence le niveau

du signal d'entrée & la fréquence (f + Af), on montre que 1'on a (annexe II)

(16)

.
) 2 202 202
| kP --v/2(s1 8, - (5,7 = 8,07 -
rvee p 6 240
SV V. T,
o
Soit kp = $-8C) -2 90 10 kp ## 6,60 kp

d Pe(dB) ki

REMARQUE :

Nous ne voudrions pas passer sous silence une troisiéme méthode de
mesure, trés proche de la "méthode des deux signaux inégaux" par son principe,
et qui a fait ses preuves dans de nombreux laboratoires. Elle consiste & en-
voyer sur l'amplificateur deux signaux d'amplitudes égales et de fréquences
trés voisines. Le spectre du signal de sortie de l'amplificateur observé a
1'analyseur de spectre montre alors une multitude de raies aux fréquences
fl’ I + f2, 2f1, 2f2 (termes d'ordre 2), 2f] * f2’ 2f2 * fl
(termes du 3° ordre) et ainsi de suite : figure (38). On montre que si 1l'on

f2 (fondamental), £

trace 1l'évolution des puissances de sortie aux diverses fréquences (échelles
log-log), on obtient un réseau de droites présentant des pentes égales a
1'ordre des rales considérées (c'est-d-dire 1 pour les termes fondamentaux,
2 pour les termes du 2° ordre, etc...) ; ces droites convergent toutes en un
point appelé "point d'interception' : figure (39). La connaissance des coor-
données de ce point particulier suffit donc pour déterminer les niveaux des
raies d'intermodulation d'ordre quelconque, et ce pour toute valeur de la

puissance incidente.
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Pour notre part, nous n'avons pu & ce jour mettre en pratique cette
derniére méthode car elle nécessite un matériel trés important. En effet, cette
méthode nécessite 1'utilisation de deux sources hyperfréquences de forte puis-—
sance pour produire l'ensemble des deux signaux d'entrée aux fréquences f] et
f,. Dans toutes nos expérimentations, notre source forte puissance était cons-
tituée d'un générateur hyperfréquence suivi d'un amplificateur & tube & onde
progressive (T.0.P.). Dans 1'expérience envisagée ici, il nous aurait fallu
disposer de deux T.0.P. En effet, le branchement de deux générateurs sur le
méme T.0.P. n'est pas envisageable puisque ce dernier présente un taux d'in-
termodulation non négligeable. Nous espérons pouvoir expérimenter prochaine-
ment cette méthode dont le principe nous a semblé& particuliérement intéres-—
sant. Toutefois, nous ne pensons pas que cette méthode permette de donner
des résultats exacts & des niveaux de puissance élevés, en particulier en
régime de saturation : le "point d'interception" résulte en effet de 1'inter-
polation de la zone linéaire de courbes qui présentent un effet de saturation

a haut niveau : figure (39).

b) Résultats typiques

-~ Mesures & 1'analyseur de réseau

Comme nous 1'avons signalé précédemment, nous avons effectué la
majeure partie de notre expérimentation sur un analyseur de réseau Hewlett
Packard 8410.A, ce qui nous a permis d'étudier directement les &volutions
du module et de la phase du gain en fonction des divers paramétres (IO, f, RL’
Pi’ etc...). Seules quelques comparaisons ont &té effectuées & l'aide de la
"méthode des deux signaux' dans le but d'étudier les corrélations entre les

deux méthodes.

Dans 1l'ensemble, les résultats expérimentaux sont en bon accord avec
les prévisions théoriques. Nous avons représenté sur la figure (40) un exemple
typique des variations expérimentales du gain en fonction de la fréquence pour
plusieurs valeurs de la puissance d'entrée, et sur la figure (4!) les variations
correspondantes du déphasage introduit par l'amplificateur. Ces courbes, obtenues
avec une diode & profil de dopage constant, font bien apparaitre les trois types

d'évolutions caractéristiques signalées précédemment (III.2.1.b) correspondant
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aux trois points A, B et C des figures (31) et (34). En particulier, on observe
bien une augmentation du gain avec le niveau pour les fréquences inférieures &
la fréquence centrale fc' Pour ces fréquences, la puissance de compression &

- 1 dB est maximale (140 mW), mais 1'é@volution de la phase montre que la con-
version AM>FM est trés défavorable (5 °/dB). Par contre, pour les fréquence
plus élevées, la variation de phase est beaucoup plus faible (< 0,5 °/dB) mais

la puissance de compression n'est plus que de 21 mW.

Nous avons représenté sur la figure (42), 1'évolution de la puissance
de compression & - | dB en fonction de la fréquence 3 l'intérieur de la bande
de fonctionnement, pour unm gain constant de 9 dB. Cette courbe caractéristique
montre que la puissance de compression décroit en fonction de la fréquence. Dans
ce cas, elle passe de 150 mW (& 10 GHz) & 20 mW (& 11 GHz). La partie de 1la
courbe tracée en pointillés correspond & la zone ol le gain commence par crolitre
légérement en fonction du niveau pour décroitre ensuite. Comme nous l'avons
signalé précédemment, 1l est rare que l'on puisse utiliser l'amplificateur dans
cette zone, car ce phénoméne 3 priori intéressant, s'accompagne d'une forte

intermodulation.

D'autre part, nous avons représenté sur la figure (43) les évolutions
de la puissance de compression 3 - 1 dB en fonction du courant de polarisation,
a la fréquence centrale de l'amplificateur, et pour deux valeurs de la résistance
de charge. On remarque que pour une résistance de charge donnée, la puissance de
compression décrolt continUment en fonction du courant alors que le gain augmente.
Pour un courant donné, elle est une fonction croissante de la résistance de char-
ge alors que le gain diminue. Ces évolutions sont trés intéressantes pour prévoir
l'optimalisation de la diode. En effet, si 1'on désire, pour une valeur du gain
donnée, obtenir une puissance de compression maximale, il semble qu'il soit pré-
férable de travailler avec un fort courant de polarisation et une résistance de
charge é€levée. Pour un gain de 10 dB par exemple, on obtient une puissance de
compression de 15 mW pour une impédance de charge de 20 et un courant IO de

88 mA contre 28 mW pour une impédance de charge de 30 et un courant de 107 mA.

Nous pouvons tirer quelques conclusions pratiques de cette &tude sur la

puissance de compression & — 1 dB :

- si on veut réaliser un amplificateur de gain donné, on aura tout in-
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térét a4 le faire fonctionner au courant de polarisation maximal et & utiliser
une résistance de charge élevée pour obtenir une puissance de compression maxi-

male.

~ d'autre part, si on s'impose une valeur minimale acceptable de la
puissance de compression, la bande de fréquence dans laquelle 1'amplificateur
présentera les caractéristiques requises sera inférieure & la bande passante

-

a4 - 3 dB du systéme.
- enfin, 11 en sera de méme pour la conversion AM>FM et la gamme de

fréquence ol celle-ci sera acceptable sera fondamentalement différente de celle

oli la puissance de compression sera élevée.

~ Méthode des "deux signaux inégaux" : comparaison

La figure (44) montre une comparaison des résultats obtenus par les
deux méthodes précitées, sur un méme amplificateur. Cette figure représente
1'évolution du module et de la phase du gain en fonction de la puissance in-
cidente, mesurés & l'analyseur de réseau. Nous avons porté sur ces courbes,
quelques valeurs de la puissance incidente, les valeurs des pentes (repré-
sentant le gain et la phase différentiels) déduites des mesures effectuées
4 1'aide de la "méthode des deux signaux'". Comme nous 1'expliquons par la
suite, les résultats tirés de cette derniére sont entachés d'une erreur assez
importante. C'est pourquoi, pour chaque valeur de la puissance incidente,
nous avons représenté les valeurs minimales et maximales que peuvent prendre
les pentes, compte tenu des erreurs de mesures. On remarque que l'accord entre
les deux méthodes est acceptable et que les résultats concordent relativement

bien.

La méthode des deux signaux, qui semble donner des résultats en bon
accord avec ceux de la méthode directe nous apparait fort séduisante, parce
que trés simple et permettant de caracté@riser le fonctionnement dynamique et
non statique de 1'amplificateur. Toutefois, il y a lieu de s'interroger sur
la précision des déterminations qu'elle fournit. Les mesures des niveaux des
signaux sont effectués & 1l'analyseur de spectre et il est difficile de les

apprécier & mieux que 0,5 dB prés. En effet, les fréquences des différents
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signaux sont trés voisines et il est donc trés difficiles de les séparer.

D'autre part, les niveaux des signaux sont trés différents
(de 30 dB au moins), et si 1l'on veille & ne pas saturer 1l'analyseur de
spectre par le signal de fréquence f en atténuant convenablement, les
niveaux des signaux aux fréquences f + Af et f - Af sont alors de 1'or-

dre du niveau de bruit de 1'analyseur.

Une telle imprécision entralne dans les cas représentés sur
la figure (44) des erreurs de * 16 3 24% sur k'p
et de * 25 36Z sur C.

[\Vig

Nous pensons donc que cette méthode ne peut permettre de
caractériser valablement le dispositif : elle ne peut donner que des
"indications" sur son comportement. Pour en faire une véritable carac-—
térisation il faudrait une précision de mesure de l'ordre de * 0,! dB

et donc un dispositif de mesure nettement plus complexe.
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III.3. PUISSANCE AJQUTEE PAR L'AMPLIFICATEUR. FONCLIONNEMENT EN
REGIME DE SATURATTION

Dans up certain nombre d'applications ol des puissatces lmportanies
gsont nguessaires, la diode & Avalanche est le composant ds cholx pour la vésiisa

tion d'amplificateurs. Ces amplificateurs sont destinés & foucticnner nen pas dans

la gamme de puissance ol leur comportement est linéaire, mals pluldl e régilae ge
sapuratien, c¢'est-d-dire 1& oili la puissance ajoutée est waximale. 11 nous a done
serxblé particuliérement important de comnaltre les possibilités d'additivité des
puissances dans un amplificateur & diode & Avalanche et d'évaluer 1'importance

de la gonversion AM-PM dans le cas particulier du fonctionnement en régime de sa-

tyration.

Nous abordons en premier lieu 1'étude thorigue de ce végime de
founctlonnement afin de distinguer les particularités qu'il présente face aux rg-
gimes 3 moyens ou & faibles niveaux hyperfréquences que mous avons étudiés

précédemment ~

Pour étudjer le fonctionnement des diocdes IMPATT en yx€gime grand
gignal, une approche analytique est quisiment impossible., Er effet, les non-—
linéarités présentées par la diode sont dans ce cas trés importantes, et une
dégpmposition en série au premier ou deuxiéme ordre dans 1'&quation de READ

n'est plus suffisante pour en traduire correctement le comportement,

Nous avons donc mené cette &tude uniquement par des méthodes
mumér jques sur ordinateur, gque nous avons déjé décriaes dans le paragraphe 1X.Z.
Comme néus 1'avons vu dans le chapitre I, il ya identité parfaite entye la puis~
sance ajout@e par la diode en amplificateur et la puissance qu'elle produirait en
oscillation dans les mémes conditions de fonctionnement, c'est-&~dire & la méme
tréquence, pour le méme courant de polarisation, et quand la diode est soumise &
la m8e tension hyperfréquence. On pourra donc prévpir facilement la puissance
gue la dipde sera susceptible de fournir en amplification, dans un régime de
fouetiopuement donné. Signalons qu'en pratique, si le circoyit présente des pertes
nop négligeables, il y aura une différence entre puissance ajoutée et puigsance
en oscillation, différence d'autant plus grande que les pertes ou le gain seront

€levés et lp résistance négative de la diode, faible. Dans la suite de 1'@tude



thZorique, nous négligerons ces pertes, en premiére approximation, car il nous
semble difficile de les caractériser théoriquement de maniére indiscutable et

valable quel que soit le type de monture.

a) Influence du courant de polarigation

En premier lieu, nous avons étudié 1'influence du courant de pola-
risation sur 1'évolution de la puissance ajoutée Paj par la diode en fonctioy dg
la puissance incidente Pi’ pour une valeur copstante de la ré&sistance de charge
figure (45). L'amplificateur choisi est ici du type "self résonnant” [?gj, [ZQ]
et la d%pde utilisée est un composant GaAs & profil de dopage uniforme optimalisé
pour la bande X [lﬂ. On voit que la puissance ajoutée passe par un maximum (&gal
& la valeur maximum de la puissance en oscillation), pour décroftre ensujite. Nous
appellerons 'zone de saturation” la zone de fonctiopnement pour laquelle la puis~
sance ajoutée ast voisine du maximum.

Tout d'abord, on remarque gue la puissance ajouté@e mawximale augmente
avec le courant de polarisation I, 3 cet effet est évidemment directement corrélé
4 1'augmentation de la puissance d'oscillation avec Io, On remarque &galement
que la saturation se produit pour une valeur sensiblement constante de la puis-
sance incidente (Pi ## 2 W dans ce cas) quelque soit la valeur du courant de
polarisation (dans les limites chojsies tout au moins). Cet effet s'explique
gqualitativement en considgrant 1'expression de la tension hyperfréquence VA aux
bornes du dipSle amplificateur en fonction des tensions incidentes Vi et de sor-

tie V
8

On a : - vV, =V _ +V,

il

1¢ Ly . . e . .
Or VA FVi od I = pe“¢ est le coefficient de réflexion de
L'gmplificateur

Soit = Vi(l + 1)

Va

Ou, en modules :

v {v '

< = } A{, - i A‘ PR

‘Vil I AR | (7
' Vi + p% + 20 cos ¢

Si on augmente le courant de polarisation I la tension hyperfré-

quence 1Y&| donnant la saturation augmente légérement ‘QL



o
P Lo PP SN =
Bt o= % S 0008 ## 5 QUU\
ZHY 01 = d _ (0 TAE o 01 = 93uE3ISuO) = g cn M¥NDId

LT b

L 10 100

. [ [ T U Y W i ' | S W T TS T i ) ﬂ-PﬂO

, 0001t
N /S 5 "GLT1

,ﬂ» 4 y \\\\Oﬂmr
4 | 7 -~ ~ » 08L1=0p

L)




.._49...

D'autre part, le gain présenté par l'amplificateur croit également comme nous

I

ifavons montré sur la figure (15). La formule (I17) montre donc que si le depha-

se ¢ introduit par 1'amplificateur n'évolue pas trop rapidement en fonction

Sad

a

a4 fen

el

Ju couvant,{nous verrons par la suite que cette hypothése est vérifiée},
s1on lncidente !Vil nécessaive pour obtenir la saturation reste relativement ypons-
Tente. La saturation se prodﬁira done pour une valeur de la puissanae incidente
quieiment inddpendante du courant de polarisation ; cependant, il faut remarquer

que le gain @ saturation est d'autant plus 8levé que le courant de polarisation

o

est élevé., On aura donc tout intér@t a faire fonctionner 1'amplificateur au cou-
cant de polarisation maximum permis par les caractéristiques de dissipation du

composant.

Sur la figure (46), nous avons représenté l'évolutjion du déphasage
¢ introduit par 1'amplificateur en fonction de la puissance incidente, dans les
mémes conditious de fonctionnement que dans le cas de la figure {(45). Les courbas
montrent que la conversion AM>PM est nettement plug faible 2 fort wmiveau hyper-
fréquence. En particulier, elle est optimale pour une valeur de la puissance
incidente de 1'ordre de la moitié de la valeur donnant la puissance ajoutée
maximum, Dans ce cas, pour P, ## | W, on obtient des taux de conversion AM>PM
de l'ordre de 1,6 °/dB, alors qu'ils sont compris entre 3,7 et 5,2 °/dB & sa-
turation. De ce point de vue, le fonctionnement 3 haut niveau présente done un
intér8t certain. Par ailleurs, bien que les variations soient relativement faibles,
au voiginage de la saturation il semble que le taux de conversion AM>PM dé&croisse

légérement avec le courant.

b) Influence de la résistance de charge

Sur la figure (47), nous avons veprésentd 1'influence de la résis-
tance de charge sur l'@volution de la puissance ajoutée en fthtion de la puisgsance
incidente, cecl 3 courant de polarisation constant, et sur la figure (48), les
varigtions correspondantes du déphasage apporté par l'amplificateur. On remarque
que la pulssance ajoutée maximale reste constante quelque soit la valeur de la
résistance de charge, mais que la puissance incidente correspondante augmente avec
R . Ep effet, la puissance ajoutée maximale est égale a la puissaunce d'oscillation

~

meximale que 1'on obtiendrait dans les mémes conditions de founcticnnement (I , f,
. LS .
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La tension IV &4 saturation aux bornes de la diode est indépendante de la

HFl
charge : une augmentation de RL se traduit par une diminution du gain de 1'ampli-

ficateur, et la pulssance Pj nécessaire pour obtenir la saturation augmente donc

avec RL'

La figure (48) montre que le taux de conversion AM>PM décrolt
légérement quand la résistance de charge augmente. Il semble donc qu'on ait

int8rét & travailler avec une résistance de charge €levée et un fort courant

de polarisation pour compenser la diminution du gain qui en résulte.

¢) Influence de la fréquence de fonctionnement

(w1

Sur les figures (45) et (47), on a pu constater que le gain
la saturation était toujours inférieur 3 4 dB. Afin d'étudier 1'évolution de
ce gain en fonction de la fréquence, nous avons tracé sur la figure (49)
1'évolution de la puissance ajoutée en fonction de la puissance incidente
pour plusieurs valeurs de ia fréquence autour de la fréquence centrale a
saturation (fc cat = 10 GHz). On remarque que la puissance ajoutée passe par
un maximum maximorum en fonction de la fréquence pour f = 10 GHz, qui est
évidemment la fréquence optimale de fonctionnement en oscillation. D'autre

part, le gain & saturation est maximum pour cette fréquence (XD + X, = 0).

L
Sur la figure (50), on a représenté les variations correspondantes de la

phase du gain : ces courbes montrent que la conversion AM»PM est toujours

plus favorable pour une fréquence lég&rement supérieure 3 la fréquence centrale
(ici, pour £ = |1 GHz), comme nous l'avons déjé mis en évidence dans le para-

graphe III.2.1.b. dans le cas de pulssances hyperfréquences plus faibles.

Il faut signaler gue pour des fréquences de 11 et 12 GHz oG il
est encore possible d'obtenir des puissances ajoutées proches du maximum, le
taux de conversion AM»>PM peut devenir trés faible et inférieur & 0,5 °/dB.
Le gain est alors évidemment relativement faible et il semble qu'il faille
faire un compromis entre ces deux exigeuces contradictoires, gain et taux de

conversion AM->PM.

D'autre part, il faut remarquer que la fréquence pour laquelle
la puissance ajoutée est maximale en régime de saturation est trés différente
de la fréquence centrale en régime lindaire. En effet, la partie imaginaire
XD de 1l'impédance de la dicde varie avec le niveau hyperfréquence, et la con-

dition (Xp + X;) = 0 n'est donc pas vérifiée pour la méme fréquence dans les



/v 92In3TI BT 9p S9][@D B sanbrjuspl sSuUCIITPUOD 8% AYNOIA

84S
LILLE

06—

KRS

o) ~001



it
HOO0l=4d

1




g% 2and1] ©7 °9p sayled B sonbiiuapl SUOTIIPUL) Q% H¥NDId

llﬂﬂﬂ// Nmu =00 L-

L1

R
LLLE

—001

(o) ¢ jOOC



deux types de régimes. Nous illustrons cet effet sur la figure (51) qui représente
1'évolution du gain en fonction de la fréquence, en régime linéaire (Pi = 1 mW) et
& saturation (Pi = 2 W). On voit que les gains maxima sont obtenus pour des fréquences

trés différentes (10,5 et 8,5 GHz). Il ne sera donc pas possible d'utiliser un ampli-

ficateur 3 diode & Avalanche avec des niveaux d'entrée trés différents, car les zones

de fréquence utilisables & faibles et forts niveaux hyperfréquences sont trés diffé-
rentes. Cet effet ne facilite d'ailleurs pas la résolution des problémes de stabilité

et il faut en tenir compte lors de 1'é€tude d'un prototype.

La figure (51) met en évidence un effet trés intéressant : la bande
passante & fort niveau hyperfréquence peut &tre beaucoup plus élevée qu'en régime
linéaire. Dans le cas étudié, la bande passante & — | dB atteint 7 GHz alors qu'elle
n'était que de 400 MHz en ré&gime linéaire. On voit donc 13 un des principaux intéré@ts

gue présente l'amplification & fort niveau pour un amplificateur & diode & Avalanche.
d) Probléme du gain maximum permis

Nous nous sommes demandé s'il était possible d'augmenter la waleur
du gain & saturation, et de réaliser, par exemple, un amplificateur & saturation
ajoutant une puissance de 2 W, avec un gain de 10 dB. Un raisonnement simple sur
un exemple pratique permet de dégrossir le probiéme. Considérons un amplificateur
présentant en régime lin€aire une résistance négative de - 15 Q. En régime de sa-
turation, la résistance négative sera environcing fois moindre soit -~ 3 © (évolution
typique pour une diode i Avalanche). Pour obtenir un gain appréciable a saturation,
il faudrait donc choisir une résistance de charge voisine de 3 Q, ce qui n'est pas
possible puisque la condition de stabilité Ry + R >0 ne gserait pas vérifiée en
régime linéaire : si pour une raison quelconque, la puisgsance incidente venait 3

diminuer, l'amplificateur aurait alors de fortes chances d'entrer en oscillations.

Essayons maintenant d'évaluer la valeur maximum possible du gain

en fonction de la puissance ajoutée pour une diode donnée : ceci nous donnera en

v

particulier la valeur maximale du gain & saturation. Si g, est le gain en tension
4 la fréquence centrale en régime linéaire (XD + XL #= 0), on a :

RL + RD
0

g, = E"..“T"‘]'




e

wo ¥ gl &

¢ 1
5 og = ¥
Nea 0008 # S
g-0TAT g Ol = R 1C qunold m\.wM\
< Nw—. . me . Mw . ﬂw
—_— ZHOD 4 \ \ 0
, 1Y : X
Mm: // /
M S

oov“
L/

Ol

Mmwi=Yy

gl 1o 10D Bo.o
G's
"6
-6’6
0l
ZHY 2% Awm.cr

Ve

01




_52_

En régime non linéaire, pour la nouvelle fréquence centrale, la forme du gain est
la méme, la résistance négative de la diode &tant cette fois RD. Soit n le rapport
R
‘Do
——=|. La relation entre la nouvelle valeur du gain g en régime non linéaire et la

%

valeur du gain g, en régime linéaire est :

gON + 1

g, * N
avec N = n + 1

n - 1

La formule (18) montre que si l'on tolére 3 1'extr@me limite un régime lindaire
voisin de 1'oscillation (go + ®), le gain en régime non linéaire (&ventuellement

4 saturation), tendra vers N. La figure (52) fait apparaitre la dépendance entre

%

. L NP ) s s . .
le gain en régime non linéaire et le facteur |-—| caractéristique de la diode uti-

lisée , pour différentes valeurs- du gain en régime linéaire. Dans l'exemple numérique

R
Do
choisi précédemment |——| = 5 , on voit qu'on obtiendrait un gain maximum maximorum

%

de 3,5 dB & saturation. Dans un cas plus réaliste oli le gain en régime lindaire serait

-~

‘de 15 dB, la valeur du gain maximum 3 saturation ne serait plus que de 2,5 dB.

On peut se demander si ce rapport n est réaliste. Dans ce but nous
avcns représenté sur la figure (53) 1'évolution de IRDI en fonction de la puissance
ajoutée par la diode, pour un composant d profil de dopage uniforme. Nous avons tracé
cette &volution a la fréquence centrale d'amplification en fégime linéaire

R
(F = 11,2 GHz). On voit que le rapport D0 est égal dans ce cas a 11,5, valeur
RD
sat

qui domnerait un gain maximum & saturation de 1,5 dB.
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