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Le développement de la technologie dans le domaine des 

hyperfréquences et la nécessité d'établir des liaisons à grande capa- 

cité ont motivé les travaux sur les transmissions en ondes millimé- 

triques. Toutefois, pour des liaisons à grande distance, les pertes 

dues aux canaux de transmission nécessitent la mise en place de 

répéteurs L'immunité au bruit et le souci de véhiculer le maximum 

d'informations dans une bande de fréquences réduite, ont conduit 

au développement de nouvelles techniques de modulation notamment 

le codage de phase à n états ou "moments". On module de cette façon 

une porteuse décimétrique qui est ensuite transposée dans la bande 

des ondes millimétriques par un mélangeur à bande latérale supérieu- 

re constituant ainsi un canal de transmission. 

La figure 1 nous donne une configuration simolifiée d'un 

répéteur. Le mélancpurd'émission reçoit le signal modulé en phase, 

de fréquence F1 et de puissance Pl que l'on ap-elle fréquence inter- 

médiaire, ainsi qu'une porteuse de fréquence F2 et de puissance P2 

provenant de l'oscillateur local. Le systsme doit assurer deux fonc- 

tions : 

. Générer un signal de fréquence F3 telle que F3 = F2 + F1 
avec une puissance P3 suffisante, du même ordre de gran- 

deur que la puissance de l'oscillateur local, pour s'af- 

franchir d'un étage amnlificateur. 

. Posssder une bande passante suffisamment large pour effec- 
tuer la transmission correcte des informations. Etant donné 

le type de modulation utilisé, la distorsion de phase ou 

de temps de ~ropagation de groupe doit être la ?lus faible 

possible. 

Pour réaliser ces fonctions,   lu sieurs composants hyper- 
fréquences peuvent être utilisés. De nombreux laboratoires spéciali- 

sés L11 21 [ 3 ]  ont jusqu'à ?résent utilisé des diodes varactors ou 

schottky. Celles-ci ayant bénéficié des progrès de la technologie, 

on obtient couramment des puissances de l'ordre de 12 dBm à 40 GHz, 



Figure 1 : Synoptique simpl i f i 6  d ' u n  r6pGteur de ti2lécommunication 
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La diode à avalanche -résentant également une non linéari- 

té dans sa zone d'émission, peut aussi convenir et procurer des 

avantages supwlémentaires liés aux possibilités d'obtention de résis- 

tance négative,[51 à [lo].Dans ce dispositif, le courant de conduc- 

tion est une fonction exponentielle du taux d'ionisation des porteurs, 

lequel est lui-même une fonction exponentielle du cham? ap?liqué. 

Cette relation est donc deux fois non linéaire et il a-parait que 

la présence de deux champs El et E2 de fréquences F1 et F2, induit 

un courant ~ossédant des com;?osantes aux fréquences F1 et F2, mais 

aussi nF 1, mF2, mF2 - nF1, mF2 + nF Chaque com-osante -eut engen- 1 ' 
drer dans un circuit adéquat, un champ de même fréquence. Ce rai- 

sonnement élémentaire nous montre bien comment le spectre des fré- 

quences émises peut contenir des raies de multiplication et de trans- 

position. 

De nombreux travaux publiés [Il] à [i4], ont montré 1 ' in- 
térêt de ce composant dans les systèmes oscillateurs, amplificateurs 

et multiplicateurs. Nous nous prolosons d'étudier ici les -ossibi- 

lités offertes par l'utilisation d'une diode à avalanche et temps 

de transit comme composant non linéaire permettant la transposition 

de fréquence. 

Dans une première partie, nous décrivons théoriquement 

le comportement d'une diode à avalanche en -résence de signaux à 

trois fréquences différentes : les résultats nous permettent de pré- 

voir les performances du mélangeur d'émission et d'en étudier les 

propriétés en fonction des caractéristiques du composant utilisé. 

Ce dernier est en fait inséré dans un circuit hy-erfréquence et il 

est donc important d'étudier son influence sur les performances. 

Considérant le système com~let (diode + circuit de charge), il 
nous est possible d'étudier le fonctionnement dynamique du mélangeur, 

en particulier, de mettre en évidence la corrélation entre les -ha- 

ses d'entrée et de sortie et d'étudier ainsi les possibilités d'em- 

ploi en télécommunication. 

La seconde partie de cette étude est expérinientale. Nous 

présentons les résultats obtenus sur des mélangeurs réalisés au 

laboratoire. L'influence des conditions de fonctionnement sur la 

puissance de sortie est mise en évidence sur deux structures hyper- 

fréquences différentes. 3n s'attache en particulier à vérifier le 





C H A P I T R E  1 



ETUDE THEORIQUE 

1.A - METHODE D'ETUDE --------------- --------------- 

1.A-1 Modèle utilisé 

Nous utilisons un modèle à deux zones qui est justifié 

par le profil de dopage des diodes utilisées : 

. une zone d'avalanche d'épaisseur 6 où se crée l'émission 
de porteurs. 

. une zone de transit d'épaisseur W - 6. 

Les équations de Poisson et de continuité permettent de 

déterminer la relation liant le champ et le courant de conduction dans 

la zone d'émission. Ces calculs se simplifient en considérant les 

hypathèses suivantes:: : 

It : courant total 

- la diode est unidimensionnelle. 

It _ 

- le courant de saturation IS est négligeable. 
- le courant de conduction et le champ électrique dans la zone 
d'avalanche ne dépendent que du temps. 

, la zone d'avalanche. 

zone 
'd'avalanche 

6 

- les taux d'ionisation des porteurs sont égaux. 
a = a  = a .  n P 

- les vitesses des porteurs, électrons et trous, sont toutes deux 
égales à la vitesse limite. 

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  
:: 

Ces hypothèses sont assez lo in  d 'ê tre  vér i f iées  dans l e  eas du Silicium. 

NcSanmoins, i l  faut signaler qu'une équation de Read généralisée ( t r è s  voisine 

de l fQquation ( 1 ) )  peut ê t re  encore obtenue lorsque les  hypothèsss précédentes 

ne sont plus valables. [il] 

Ica: courant de conduction dans - 
v la zone d'avalanche. 

Ida: courant de déplacement dans 
Ida 

r 

zone 
de 

transit 
W - 6  



Ces approximations conduisent 5 l'équation de Read 1151 qui permet 

le calcul du courant de conduction produit dans la zone d'avalanche 

et injecté dans la zone de transit : 

Nous considérons un taux d'ionisation équivalent intro- 

duit par Mac Kay dans le cas du Silicium [16] de la forme : 

a = a  e XE 
O 

'4 -1 
avec a = 0,28.10 rn 

O 

Le champ électrique au niveau de la zone d'avalanche comprend une 

composante continue Eo liée à la polarisation de la diode, et un 

champ électrique alternatif e(t) résultant des champs aux diffé- 

rentes fréquences : 

L'intégration de l'équation (1) donne alors le courant de conduction 

sous la forme : 

t 
2 )  /r~.n(Ea(t)) - 11 dt - 
T S  , 

Ica(t) = Ico e C) (2 

On remarque que le courant de conduction Ica(t) dépend du champ 

électrique de façon doublement non linéaire : Ica dépend exponen- 

tiellement de a qui lui-même dé~end exponentiellement de E. Il peut 

donc y avoir multiplication et transposition de fréquence. Dans notre 

étude, nous supposerons que le circuit de charge associé à la diode 

n'est accordé qu'aux fréquences -1, F2 ,  L2 I FI et que lvim?édance 

qu'il présente aux autres fréquences est nulle. En conséquence, nous 

considérons un champ électrique Ea(t) de la forme : 



E a ( t )  = Eo + E l  c o s ( o l t  + Q1) + E2 c o s ( w 2 t  + @ 2 )  

+ E3 c o s  ( w g t  + Q 3 )  + E4 c o s ( w 4 t  + m 4 )  

F1  f r équence  i n t e r rhod fa i r e  
I 

o s c i l l a t e u r  l o c a l  

O F1 F4 F2 F3 F F3 = F2+F1 bande l a t é r a l e  s u - é r i e u r e  

F 4  = F2-F1 bande l a t é r a l e  i n f é r i e u r e  

S i  E4 = O nous obtenons  un mélange à bande l a t é r a l e  s u p é r i e u r e .  

S i  E3 = O l e  mélange es t  à bande l a t é r a l e  i n f é r i e u r e .  

1.A-2 Traitement analytique cle l a  zone d'avalanche - 

L1exp6r i ence  a c q u i s e  dans  d ' a u t r e s  modes d e  fonc t i onne -  

ment d e  l a  d i o d e  à ava l anche ,  a niontré l a  v a l i d i t é  t o u t e  r e l a t i v e  

d ' u n  t r a i t e m e n t  a n a l y t i q u e  e n  régime à f o r t s  s ignaux  [ 1 7  1 .  Toute-  

f o i s  ce c a l c u l  a i d e  à l a  compréhension d e s  -hénomènes e t  permet d ' é t u -  

d i e r  l ' i n f l u e n c e  d e s  d i f f 6 r e n t s  pa ramèt res .  

Dans l e  paragraphe  p r écéden t ,  nous avons montré que  l a  

r e l a t i o n  l i a n t  l e  c o u r a n t  d e  conduc t ion  au  champ é l e c t r i q u e  é t a i t  d e  

l a  forme : 
i 

2 h  [ G a ( E a ( t )  1-11 d t  
I c a ( t )  = I c o  e 7-8 J 

O ( 2 )  

a ( E a ( t ) )  n e u t  ê t re  développé e n  sgrie au  ler  o r d r e  s i  e (t) e s t  d e  

f a i b l e  amp l i t ude  p a r  r a p p o r t  3 E : 
Cl 

La c o n d i t i o n  d ' a v a l a n c h e  imposant : 

6.a (Eo)  -- I = O 



L'équation (2) devient : 

E3 E4 + - cos (w3t + O + - cos (w4t + 04) ] 
w3 3 w4 

Un développement au second ordre de l'exponentielle permet d'obtenir 

les composantes du courant de conduction aux différentes pulsations. 

Il est possible de relier chacune de ces com~osantes au champ corres- 

pondant par une fonctionnelle I' dite "conductivité d'injection". 

Ica (w) 
r (w) = = v(w) .e jY (w) 

y(w)  étant le module, Y(w) renrésente le déphasage entre le courant 

de conduction et le champ électrique. Nous donnons en Annexe 1 les 

expressions de r ( w )  qui dépendent chacune des champs et des ohases 
aux différentes fréquences. 

A chaque fréquence (Fl, F2, F3, F4) la puissance mise 

en jeu dans la zone d'avalanche est de la forme : 

I 

L'écriture de ces relations se simplifie en posant : 

Dans ce cas, nous obtenons : 

E3 E4 Pal = Aul 1- + - sin gr] 
3 w4 

E3 E4 Pa2 =  AU^ 1- - - sin OI1 
3 w4 



I Avant de commenter ces relations, il est important de 

1 rappeler qu'elles sont obtenues en limitant au premier ordre le 

développement de Y ( E )  intervenant dans l'expression du courant de 

conduction. Dans ces conditions, il est bien connu, [ 181 , 119 1 ,  
que les propriétés hyperfréquences liées à l'établissement de l'ava- 

lanche dans le semi-conducteur peuvent être décrites par le schéma 

électrique équivalent suivant : 

- Capacité liée au courant de 
déplacement. 

c--- Self due au mécanisme d'avalanche. 

Ce sont les non linéarités du coefficient de self induc- 

tion qui vont permettre les conversions de fréquences. L'élément 

non linéaire est réactif et en conséquence, les Lois de Manley-IZowe[201 

régissent les transferts de puissance aux différentes fréquences 

dans la mesure ail d'autres effets n'interviennent pas (pertes ou 

productions de puissances hyperfréquencesdues au transit des porteurs). 

l Il est cependant important de remarquer que ies non liné- 

arités du taux d'ionisation (non prises en compte dans la théorie 

analytique présentée ici) vont entrainer une modification de la ten- 

sion d'alimentation à courant constant et l'apparition d'une résis- 

tance en parallèle sur le coefficient de self induction. 

Cette résistance essentiellement non linéaire (elle n'apparait qu'avec 

les non linéarités) va à son tour produire des transferts de puissan- 

ces entre les différentes fréquences, et nous verrons par la suite 

que cet effet ?eut être dans certains cas essentiel. 

Les quatre relations (3) vont cependant nous permettre 

de mettre en évidence les différents modes de fonctionnement d'un 

mélangeur. Rappelons que Pa positif traduit une puissance fournie à 

la diode et que Pa négatif traduit une puissance émise par la diode. 

Le tableau ci-dessous résume les régimes de fonctionne- 

ment que fait apparaître cette théorie analytique simplifiée : 



sin$.[ < O 

sin$S > O 

mélangeur 
d'émission 

sin$S > 0 -  T""- 
/ 1 , \. C$ii LJ 

-". 
TABLEAU 1 : Modes de fonctionnement en mélangeur 
mis en évidence par la théorie analytique. 



ZONE 8 ZONE A 

Pal > O J 

Flpure ,2 : Variation des taux de conversion sur l e s  2 bandes laterales 
en fonction cb rappcrt Pa4/Pa3 



On ne peut retenir que le caractère qualitatif de ce tableau, mais 

néanmoins on voit apparaître que des relations étroites champ--hase 

régissent chaque mode de fonctionnement. 

Nous ne nous intéressons ici qu'au fonctionnement en 

mélangeur d'émission : les puissances Pa Pa2 sont positives donc 
1 ' 

fournies à la diode et les ~uissances Pa3, P% sont négatives donc 

émises par la diode. 

Nous pouvons écrire le système d'équations (3) sous la forme sui- 

vante : 

On retrouve ici les Lois de nlanley Rowe régissant le fonctionnement 

des diodes varactors lorsque les pertes dues aux résistances séries 

sont négligées [ 2 0 1 .  L'effet paramétrique est lié ici à la non liné- 

arité du coefficient de self induction présenté par la diode à ava- 

lanche [ 211 . 

Les taux de conversion sur les fréquences émises sont de 

la forme : 

La figure 2 nous montre comment varient ces relations en fonction 

du rapport Pa4/Pa3. Compte tenu des conditions de signe sur les puis- 

sances Pal et Pa2, seule la zone A traduit l'émission simultanée des 

deux bandes latérales : 



On rernarque que le taux de conversion de la bande latérale supé- 

rieure est plus élevé que celui de la bande latérale inférieure. 

D'autre part, &g-&gux de conygrsion de la bande latérale sug& 

r ~ e u r e , e ~ t ~ o n ~ l m u r n l ~ ~ s ~ ~ ~ ~ I ; ~ ~ ~ ~ i s s a ~ ~ ~ ~ ~ ~ i ~ % ~ % ~ ~ ~ ~ ~ ~ s ~ ~ ~ ~ ~ ~ a ~ s  
inférieure est nulle : Pa4 = O .................... 

On constate donc que l'on a intérêt à faire fonctionner le sys- 

tème en mélangeur à bande latérale supérieure et à accorder le 

circuit de charge de façon à ce qu'il n'y ait aucune ~uissance 

émise à la fréquence image F4. Seul ce tyne de mélangeur sera 

étudié par la suite. 

Il faut noter enfin que le mélangeur ne peut ?as fonctionner 

correctement en ne générant que la bande latérale inférieure 

seule : L'examen des équations (4) nontre l'incompatibilité 

des conditions de fonctionnement de ce ty?e. 

Il semble donc que, pour une zone d'émission seule, on ne ~uisse 

obtenir une transposition en bande latérale inférieure sans 

générer simultanément une bande latérale supérieure. 

1 . A - 3  Traitement numérique de la zone d'avalanche 

Le traitement analytique de la zone d'avalanche ne 

donne des résultats corrects que dans la mesure 03 le dévelop- 

pement limité au premier ordre de l'équation de 4ead n'introduit 

pas d'erreurs importantes. 

Nous avons développé Y (Eo + e ( t ) )  au ler ordre. 

En admettant une erreur de 10 % sur Y(Eo + e(t)), il faut que 
e(t) soit inférieur à 3.109/cm. 

Nous avons ensuite dévelo2pé l'expression ex-onentielle du 

courant. Pour obtenir une précision inférieure à 10 % ,  il faut 

que : 
- 2A - Ei soit inférieur à 1/2 
~6 Wi 



ce qui limite les champs à : 

El < 7.10~ V/cm pour F1 = 1,5 GHz 

E2  GE^ < 1,7.10~/c.m pour F2 =: F3 -: 35 GHz 

Cette deuxième condition est beaucou? plus restrictive. L'utili- 

sation de ces valeurs de champ dans le développement limitd de 

Y(E) n'introduit qu'une erreur de 3 %. 

La validité du calcul analytique est donc limitée 

des champs électriques relativement faibles. Les puissances cor- 

respondantes mises en jeu seront peu importantes (quelques di- 

zaines de milliwatts). L'impossibilité de poursuivre le dévelop- 

pement de l'exponentielle 3 des ordres supérieurs nous a conduit 

à résoudre numériquement l'équation de Read et à nous affranchir 

des limitations précédentes pour étudier les régimes correspon- 

dant à des puissances plus importantes. 

Le traitement numérique envisagé ne diffère pratiquement 

pas de celui effectué pour d'autres modes de fonctionnement 

(oscillation, multiplication) [ 11 1 [ 12 1 [ 14 1. Dans notre cas, 
une difficulté apparait dans le choix des bornes d'intégration : 

l'ordinateur ne pouvant effectuer une intégration sur un temps 

infini, nous prenons comme période d'intégration celle du signal 

E(t) = El sin(wlt + $1) + E2 sin(w2t + 92) + E3 sin(wjt + $ ) 3 

Compte tenu du fait que w3 = w2 + wl et w4 = w2 - wl, 
cette période est le PPCM de Tl = 211/wl et T2 = 2Ji/02. 

Pour diminuer le temps de calcul, il faut donc choisir des 

périodes Tl, T2 telles que leur PPCM soit le plus petit possible, . 

et qu'elles ne soientpas harmoniques pour éviter les phénomènes de 

multiplication de fréquences. 

En pratique, nous avons utilisé les valeurs suivantes : 

F'1 = 1,s GHz 

2T1 = 47 T2 I__) F2 = 35,25 GHz 
+ 

2T1 = 49 T3 - F3 = 36,75 GHz 

2T1 = 45 T4 ___Ic F4 = 33,75 GHz 
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Figure 3 : Organisation du traitement numérique de la diode complète 



Nous rappelons pour mémoire la procédure utilisée. L'équation 

de départ est celle de Read 
2 jt 
-r 6 Y (Ea (t) ) -1 dt 

Ica (t) = Ioo e 
O 

avec 
XEa (t) 

Y (Ea(t)) = dx 

Ea(t) = Eo + El sin ( ~ ~ t + @ ~ )  + E2 sin ( w  2 t+@ 2 ) 

+ E3 sin ( ~ ~ t + @ ~ )  + E4 sin ( ~ ~ t + $ ~ )  

On détermine le champ continu Eo pour que le système soit 

stable (c'est la condition d'avalanche). L'équation Ica(t) est 

ensuite intégrée et la const.ante d'intégration 1 est déter- 
00 

minée en égalant la valeur moyenne de Ica(t) au courant Io. 

Une analyse harmonique de Ica(t) donne les valeurs des compo- 

santes du courant de conduction, et donc le module et la phase 

des conductivités d'injection. 

Que ce soit purl'intégration ou l'analyse harmonique, 

le traitement numérique de la zone d'avalanche, effectué avec 

des temps de calcul raisonnables, ne peut se faire que pour 

des fréquences précises". Cela exclue toute possibilité d'études 

en fonction de la fréquence. 

L'organisation du calcul est donnée figure 3. 

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  ., .. 
IZ e s t  important de remarquer que ce t te  l imitat ion e s t  Ziée au procédé 

numérique u t i l i s é .  Cela n'implique nullement que l e  fonctionnement en 

méZangeur n ' e s t  possible que pour certaines valeurs précises des fréquences. 



1 .A-4  Méthode de calcul des performances du mélangeur 

Les paragraphes précédents ont montré les relations 

fondamentales du mélangeur dont le fonctionnement est lié aux non 

linéarités existant dans la zone d'avalanche. On peut se demander si 

une diode possédant une zone désertée plus importante comprenant une 

zone d'avalanche et une zone de transit, ne peut émettre plus de puis- 

sance et si le taux de conversion ne peut être amélioré. 

Nous calculons l'impédance et la ?uissance totale mise en jeu dans 

une diode ainsi constituée ( §  1 . A - 4 , ) .  

Ce composant est ensuite glacé dans un circuit hy~erfréquence, et 

nous calculons les puissances a-?liquées au système Diode + Circuits 
( §  I . A - 4 3 )  

I.A-4? TRAITEMENT DE LA ZONE DE TRANSIT ............................... 

I .A-41.1 CaZcuZ de Z 'impédance de Za diode 

Nous considérons une zone de transit de dimension 

constante 1 2 2 1 .  Les expressions du courant de conduction et du cou- 

rant de déplacement à la sortie de la zone d'avalanche étant connues, 

il est possible de déterminer l'évolution s-atiale du champ électri- 

que dans la zone de transit 1 1 2 1 .  Le courant total traversant la diode 

est la somme du courant de conduction et du courant de déplacement. 

La tension aux bornes de la diode s'écrit : 

avec : 

Nous calculons numériquement l1im?édance de la diode aux différentes 

fréquences : 



I.A-41. Calcul de la pu<ssance to ta le  

La puissance totale mise en jeu dans la diode est : 

Soit : 

p = -  Eaiy 6 cos $ +  
2 

- O O 
l Ea2y(w-6) {u(i-cos01 + 2 sin 7 . cos(* - T ) ~  2 n 

Les deux termes de cette expression représentent les puissances 

émises ou dissipées respectivement dans la zone d'avalanche et dans 

la zone de transit. On peut calculer également le taux de conversion 

du mélangeur. : 

I.A-42. INFI;UENCE DES PERTES - PUISSANCES UTILES. ...................................... 

Nous introduisons une résistance série Rs qui repré- 

sente la résistance du substrat ainsi que celle des connexions et 

des circuits. Celle-ci est généralement fonction de la fréquence, 

aussi nous utiliserons en pratique la relation suivante : 

en prenant les valeurs numériques suivantes : 

R~~ variant en fl : 0,09 il à' 1 , 5  GHz 

0,48 Q à 35,25  GHz 



Si le calcul numérique donne la résitance RDi de la diode à la pul- 

sation wi et la puissance émise Pi, la puissance utilisable est 

alors : 

IïVFLUENCE DES CIRCUITS - PUISSANCES APPLIQUEES AU SYSTEME ................................................... 

Toutes les relations de puissance établies précédemment 

sont valables au niveau du composant. En fait pour l'utilisateur, 

il est prus intéressant de connaitre les puissances à appliquer au 

système compte tenu des circuits d'entrée et de sortie. L'impédance 

de charge joue un r61e prépondérant sur les conditions de fonction- 

nement de la diode et il est donc important d'établir la variation 

de la puissance de sortie en fonction de la charge. On se rend compte 

de la difficulté du traitement étant donné le nombre de paramètres 

du problème (valeurs des impédances et des puissances aux différentes 

fréquences). Pour en effectuer une approche, nous pouvons calculer 

( analytiquement, connaissant les impédances des circuits, les puis- 

1 sances appliquées au système en fonction des puissances au niveau 

du composant ( 1 .A-43 ) . 

Ce programme de calcul peut être inclus dans le traite- 

ment numérique de l'équation de Read et des ouissances Pi. L'organi- 

sation de ce calcul est donnée figure 3. 

Cette,méthode est évidemment la plus simple, mais le 

dépouillement des résultats est très long et nécessite de nombreux 

passages sur ordinateur. 

Nous avons donc élaboré un second programme de calcul 

( §  I.A-43,2) qui nous permet d'imposer non pas les champs aux diffé- 

rentes fréquences mais les puissances appliquées et de voir le com- 

portement du système en fonction des impédances des circuits. 



I . A - d 3 .  Calcul analytique des puissances appliquées 

a) circuits d'entrée 

A partir du schéma équivalent ci-dessous, on détermine 

facilement la puissance appliquée au système. 

b) Circuit de sortie 

Le fonctionnement du dispositif en générateur de puis- 

sance implique une adaptation de l'impédance de la diode au circuit 

de charge : 

La puissance utile est donc donnée par la relation suivante : 

RD3 étant ici négatif. 

I.A-43. Progrme de caZcuZ nlmérique correspondant à l 'application 

de puissances constantes sur Za diode. 

Comme nous l'avons signalé précédemment, les relations 

analytiques permettant le calcul des puissances appliquées neuvent 



être jointes au traitement numérique de l'équation de Read. Ainsi 

à partir d'un triplet de valeurs de champset de phases correspon- 

danteson peut calculer les trois puissances appliquées ou fournies 

à la diode ainsi que l'impédance Zc3 qu'il faut présenter à la diode 

à la fréquence F3. Cependant en pratique, dans le fonctionnement en 

mélangeur, la puissance appliquée à la diode à la fréquence F2 

(oscillateur local) et l'impédancze du circuit à la fréquence F3 

sont maintenues constantes. Il est donc plus commode d'essayer de 

mettre au point un programme correspondant à ces conditions de fonc- 

tionnement : par exemple, calcul de la puissance P3 en fonction de la 

puissance fournie PF pour une valeur donnée de la puissance P F ~  et 1 
de l'impédance de charge Zc3. 

Ce type de programme a fait l'objet de travaux soit 

dans d'autres laboratoires [23], soit dans nos autres équipes de 

recherches [24]. En particulier,, Monsieur ROLLAND utilise en multi- 

plication de fréquence, pour une diode à zone d'avalanche seule, un 

programme où la puissance de sortie est déterminée pour une ouissan- 

ce d'entrée et une impédance de charge données. Dans ce régime à 

deux fréquences, la relation de convergence (Puissance-Champ) est 

analytique, de même que celle liant le champ â l'impédance de charge. 

Le problème se complique en transposition de fréquence 

où, une puissance PF2 et une impédance de charge étant fixées, nous 

voulons calculer la puissance de sortie pour une puissance d'entrée 

P F ~  donnée. 

Si nous considérons le point à déterminer comme une solution d'un 

systeme d'équations, nous disposons de 6 variables qui sont les 

champs El, E2, E3 et leurs phases relatives Q1, @2, Q3 pour résoudre 

le systéme d'équations suivant : 

RJJ~ = f5(E1 E2 E3 $1 $2 $3) 

X ~ 3  = f6 (El E2 E3 Q1 +2 Q3) 

@el et Ge2 étant les phases des signaux appliqués à l'entrée du sys- 

tème (Diode + Circuit d'entrée). 



A partir des relations (5) (6) donnée au § I . A - 4 ]  , on 
peut exprimer la tension VD aux bornes de la diode comme étant le 

produit du champ et d'une longueur équivalentedépendant de la zone 

de transit et des conditions de fonctionnement (Y, w,S ...). 

Le schéma électrique ci-dessus permet d'écrire l'équation : 

On calcule le champ EC et la phase P H I C  qui vérifient cette expres- 

sion, et ces valeurs son-c introduites dans le système d'équations. 

Pour faire converger le programme vers la solution finale, on déter- 

mine après chaque cycle de calcul, une quantité qui permet d'estimer 

le degré de convergence : 

P~~ PHIC 1 PFC 
D2 = (1 - 1 - 1 ) 2  + (1 - 1  I l 2  + (1 - 1 - 1 ) 2  

1 P H I E l  

P H I C 2  RDC3 2 XDC 3 
+ (1 - 1  I l 2 +  (1 - 1  l i +  (1 - 1 - 1 ) 2  

P H I E 2  RC3+RS3  XD 3 

P F ~  et P étant les puissances imposées. Il est ~ossible de minimi- 
F 2  

ser D  en travaillant soit sur les 2uissances fournies au système, 

soit sur les puissances utiles. On peut ainsi étudier le fonction- 

nement en tenant compte des circuits d'entrée ou en considérant 

l'adaptation permanente de ces circuits à l'impédance du com-osant. 

Comme nous l'avons dit précédemment, la quantité D est 

calculée à chaque itération. Si la valeur obtenue est ?lus grande 

que celle obtenue lors de l'itération précédente, on rétablit les 

valeurs des champs et phases correspondantes et on modifie le sens 

de variation des incréments (DE, DPHI). Si D est plus petit que 

précédemment, on effectue à nouveau le calcul à partir du point 



~btenu, avec un incrément plus faible ( ~ ~ 1 2 ,  DPHI/~). 

L'organigrame de calcul est donné en Annexe 2. 

Le sous-programme "Fonction" détermine la quantité D 

et comprend les procédures d'intégration et de calcul de puissances 

définies au paragraphe 1.A-3 (c.f. fig.3). 



1.B - RESULTATS DE L'ETUDE THEORIQUE .............................. .............................. 

Dans le chapitre précédent, nous venons de préciser les 

différentes techniques de calcul utilisées pour déterminer théorique 

ment les performances du mélangeur. Nous nous proposons maintenant 

de décrire les résultats obtenus dans le cas du mélangeur 2 bande 

latérale supérieure : ce mode de fonctionnement est le plus intéres- 

sant et de plus, une étude tenant compte de la bande latérale infé- 

rieure augmente les temps de calcul et ne facilite pas la compréhen- 

sion des phénomènes vu le nombre de paramètres utilisés. Ces para- 

mètres sont étroitement liés, de ce fait, il est difficile de présen- 

ter notre étude avec un ordre rigoureux. 

Dans une première étape, nous ferons abstraction du 

circuit et nous nous limiterons à la détermination des performances 

au niveau de la diode elle-même (en tenant compte éventuellement des 

pertes). Nous étudierons l'influence des champ électriques El,E2,E3 

existants dans la zone d'avalanche, puis l'influence de la structure 

de la diode. 

Cette première partie ( §  1.B-1) nous oerrnettra de déter- 

miner les valeurs des champs El, E2, E3 les plus favorables. 

Nous pourrons évaluer les performances maximales qui peuvent être 

obtenues (pour ces valeurs de champ) avec le composant étudié. 

Nous déterminerons les impédances optimales que doivent présenter 

aux différentes fréquences, les circuits d'accord. 

Enfin, nous rechercherons la structure semiconductrice permettant 

l'obtention des performances les plus intéressantes. 

Dans une seconde étape, nous étudierons la diode asso- 

ciée au circuit et nous aborderons le fonctionnement du composant 

dans un système réel ( $  1.B-2). 

1.B-1 Recherche des performances maximales du composant 

Etant donné le nombre de paramètres de l'étude, il a-- 

parait intéressant de rechercher les paramètres essentiels et d'en 

étudier le rôle. Dans le même esprit, nous considérons tout d'abord 



une diode PIN limitée à une simple zone d'avalanche et nous nous 

proposons d'étudier les non-linéarités qui se limitent à cette zone, 

pour ensuite essayer de comprendre ce que peut apporter l'adjonction 

d'une zone de transit (obtenue par exemple en utilisant une diode 

dont l'épaisseur de la zone désertée est plus importante). 

I .B- I l  ETUDE DES NON LINEARITES AU NIVEAU DE LA ZONE D'AVALANCHE ........................................................ 

Au cours du premier chapître nous avons établi une théorie 

analytique très simplifiée de ces non-linéarités et nous avons cons- 

taté que, dans le cadre des approximations utilisées, les transfert? 

de puissance entre fréquences n'étaient possibles que pour des valeurs 

de champs El E2 E3 différents de zéro. L'un des résultats importants 

de l'étude numérique a été de montrer qu'il n'en était rien et qu'il 

était possible de travailler en générateur de courant à la fréquence 

intermediaire. La diode limitée ici à une zone d'avalanche, orésente 

alors une impédance nulle et le champ El à la fréquence intermédiaire 

est négligeable. Le régime de fonctionnement n'est plus alors déter- 

miné que par les valeurs des champs E2, E3. Nous nous proposons d'étu- 

dier tout d'abord ce type de fonctionnement. 

La diode utilisée ici ne possède qu'une zone d'avalanche 

de largeur B = 0,5 p. 

Fonctionnement en courant à Za fréquence intermédiaire 
I e B - I 1  a) = 

Nous nous proposons tout d'abord de montrer que ce type 

de fonctionnement n'est rendu possible que par les non-linéarités 

du taux d'ionisation. Dans ce but, nous avons successivement utilisé 

dans les calculs, trois expressions du taux d'ionisation a(E) : 

- une expression linéaire : 

- une expression limitée au 2e ordre : 



- l'expression exacte de Mac Kay : 
u ( ~ )  = a. e A(E~ + E) 

Les résultats obtenus sont représentés figures 4a et 4b QQ nous 

avons tracé l'évolution des puissances Pa2 et Pa3 et du taux de con- 

version q en fonction des amplitudes des champs E2 et E3, prises ici a 
égales, Il faut constater les points suivants : 

- pour un taux d'ionisation linéaire, les puissances 
obtenues sont quasi-nulles. 

- pour un taux d'ionisation non-linéaire, la puissance 
Pa2 est positive, donc doit étre fournie à la diode, 

alors que la puissance Pa3 est negative, donc émise 

par la diode. 

Les puissance, ?a, et Pa3 augmentent avec E2 et E3, mais 

le rendement de conversion émis na = I -[passe par un optimum de 
Pa2 4 

l'ordre de 70% pour des valeurs de champs E2 = E3 = 3.10 V/cm. 

Les résultats obtenus sont indépendants de la phase ini- 
a: 

tiale existant à l'instant t = O entre les champs E2 et E3. 

Un tel fonctionnement paraît intéressant, mais deux ques- 

tions peuvent cependant se poser : 

- Quelle puissance doit-on fournir à la fréquence intermédiaire 3 \ - Existe-t-il une corrélation de phase entre la fréquence inter- 
médiaire et la fréquence de la bande laterale supérieure ? 

En théorie, la puissance 3 la fréquence intermédiaire 

peut être nulle. En realité la diode présente toujours une résistance 

de perte qui dissipe une puissance relativement importante car le 

courant à la fréquence intermédiaire est particulièrement élevé : 
4 pour des champs E2 = E3, de l'ordre de 3.10 V/cm, la composante 

Cl du courant de conduction à la fréquence intermédiaire est de l'or- 

dre de 190 mA pour un courant de polarisation Io de 100 mA. 

Cette puissance devra par ailleurs être fournie par un 

générateur à la fréquence intermédiaire qui délivrera en réalité une 
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  
:c 
Un te2  r é su l ta t  pouvait se  prévoir.  Dwlant Z ' in terva l  Ze d ' intdgration égal à Za 

pkriode ae l a  fréquence intermédiaire F I  = F 3  - F 2 ,  t e s  champs E 2  e t  E3 prdsen- 

t en t  entre eux toutes l e s  phases possibles.  
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" a .  .. ," - l'expression exacte de Mac ~a~ : 

Les résultats obtenus sopt représentés,figures 4a et 4b O$* nous 

avons tracé l'évolution d~s.puissances ,Pa2 et" Pa3 et du taux de con- + 

version qa en fonction des amplitudes des champs E2 et E3, prises ici 

égales. Il faut cqstater les points suivants : # .  

U 

- pour un taux d'ionisation linéaire, les puissances 
obtenues sont quasi-nulles. 

+ a - pourkun taux d'ionisation non-linéaire, la puissance 
Pa est positive, donc doit être fournie à la diode, 2 
alors que la yissance Pa3 est nggative, donc émise 

par la diode. 

Les puissance> ?a, et Pa3 augmentent avec E2 et E3, mais 

le rendement de conversion émis na = I -lpasse par un optimum de 
Pa2 4 4 r .  

l'ordre de 70% pour des valeurs de chamws E2 = E3 = 3.10 V/cm. 

' Les rssultats obtenus sont indépendants de la phase ini- . 
'% L *  v .*,: -, - a  - -7 -a** 

tiale existant à l'instant t = O entre les champs E2 et E3. 

Un tel fonctionnement parait interesçant, mais deux ques- 

tions peuvent cependant se poser : . p.=.= ," *7. 

.' . * 
.+ - Quelle puissance doit-on fournir à la fréquence intermediaire ? , 
% ,a - ~~içke-t-il une corrélation de phase entre la fréquence inter- 
"4 

médiaire. e;k la. fréquence de .la bande - laterale sup6rieure 2 ,. ,,, 
b .  

i %' 

C 

3 .  

En théorie, la puissance à la fréquence intermédiaire 

peut étre nulle. En réalité la diode présente toujours une résistance 

de perte qui dissipe une puissance relativement importante car le 

courant à la fréquence intermédiaire est particulièrement élevé : 
4 pour des champs E2 = E3, de l'ordre de 3.10 V/cm, la composante 

, , 

Cl du courant de conduction à la ,fréquence intermédiaire est de l'or- 

dre de 190 mA pour un courant de polarisation410 de 100 mA. 

Cette puissance devra par ailleurs être fournie par un 

générateur à la fréquence intermédiaire qui délivrera en réalité une 
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  ., ,. 
Un te2 résuZtat pouvait se prévoir. Durant lfintervaZZe d'intégration égal c i  Za 

période ae La fréquence intermédiaire F I  = F 3  - F2,  l e s  champs E2 e t  E3 prdsen- 

t en t  entre eux toutes Zes phases possibles. 
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puissance beaucoup plus élevée, dans la mesure où son impédance inter- 

ne est plus grande que la résistance de pertes. Ces considérations 

sont illustrées par la figure 5, oi3 nous avons représenté 

l'augmentation de la puissance à la fréquence intermédiaire, dissi- 

pée dans la résistance série Rç de la diode ainsi que la puissance 

qui devrait être fournie par un générateur d'impédance interne 10 R 

et 50 R .  

Pour répondre à la deuxième question, nous avons conser- 

vé constante la phase de la tension délivrée par l'oscillateur local 

(F2) et fait varier la phase de la tension fournie par l'oscillateur 

à la fréquence intermédiaire (Fl). On constate (figure 6) que la phase 

du signal transposé suit parfaitement celle du signal F1. 

Le fonctionnement en mélangeur d'émission est donc -os- 

sible (du moins théoriquement) et nous donnons les variations des 

paramètres importants caractérisant ce régime. Les figures 7a et 7b 

m~ntrent les évolutions des impéclances en fonction des chamns E2 et 

E3 pris ici égaux. On remarque que ces impédances sont relativement 

élevées. En conséquence, le rendement de conversion tenant compte 

des pertes n'est pas très inférieur au rendement émis (figure 8). 

11 est par qilleurs intéressant d'étudier l'évolution des phases 

d'injection des courants aux différentes fréquences (figures 9a,9bt9c). 

La puissance obtenue est en effet directement proportionnelle à 

cos Y. Elle est nulle pour 1 ~ 1  = 90°, négative si I Y )  est supérieur 

à 90' et positive pour 1'4'1 inférieur à 90'. On remarque sur les 

figuras 9b et 9c, qu'au fur et 9 mesure qu'augmente l'amplitude 

des champs E2 et E3, le module de la phase d'injection Y2 diminue, 

donc la puissance Paî augmente positivement, alors que le module de 

la phase d'injection 'Yj augmente, la puissance Pa3 augmentant néga- 

tivement. 

. . Tous les résultats précédents ont été obtenus avec des 

champs E2, E3 égaux et il est intéressant de voir dans quelle mesure 

des taux de conversion plus élevés ne pourraient étre obtenus si E2 

est différent de E3. La figure (10) nous montre que dans ce cas les 

résultats ne sont pas très améliorés. 

En conséquence, on prendra par la suite des champs E2 et E3 voisins. 
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I. B-1 
1.b) Cas où Ze champ E l  e s t  diffdrent' de zéro. 

La théorie analytique a montré que les transferts de puis- 

sances (régis par la Loi de Manley Rowe) 3 partir des non-linéarités 
du coefficient de self induction lié au phénomène d'avalanche, ne sont 

possibles que lorsque les trois champs El, E2, E3 sont différents de 

zéro. 

Il est donc intéressant d'étudier un fonctionnement où le champ El 

n'est pas nul. En effet, il n'est pas toujours possible d'accorder 

le circuit d'entrée à la fréquence intermédiaire de façon à ce que 

le champ soit nul. Par ailleurs on pourrait penser que l'augmentation 

de ce champ contribuerait à une amélioration du rendement de conver- 

sion. 

Les figures lla, 11 b et 12a, 12b, 12c montrent les 

évolutions des composantes Cl, C2, C3 du courant de conduction et 

des phases d'injection Y2 et Y3 lorsque le champ El n'est pas nul. 

Pour des champs E2 = E3 inférieurs à 3. lo4 V/cm, la phase Y2 passe 
de - 90' à - 50' lorsque El augmente. Par contre, la phase Y3 passe 

de - 90° à - 135O ce qui traduit une augmentation de la puissance 
émise. 

Pour des champs E2 = E3, supérieurs à 3 .IO* V/cn, la 

phase Y2 décroit lentement vers O alors que la phase Y j  tend vers 

- 90'. De ce fait, la puissance Pa3 tend vers une saturation, comme 

le montrent les figures 13a, 13b, 13c. 

 interprétation de l'évolution des puissances ?eut 

être faite de la manière suivante : 

le courant d'alimentation étant constant, la non-linéarité du taux 

d'ionisation fait apparartre une résistance non-linéaire. Cette 

résistance produit également des transferts de puissances entre 

fréquences. Le schéma équivalent de la zone d'avalanche devient alors : 

1 1  C .-* Capacité due au courant de 
déplacement 

CC Self due au mécanisme d'avalan- 
che 

O - Résistance due à la non linéari- 
té du taux d'ionisation. 

17 
L 

R 
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L'application du champ El tend à faire apparaître cette 

résistance plus rapidement comme nous l'ont montré les figures 12b et 

12c. De ce fait, les puissances augmentent plus vite en fonction de 

E2, E3, mais pour des champs E2, E3 très élevés, on tend vers une 

saturation semblable à celle existant lorsque le champ El est nul. 

Les figures 13 et 14 nous montrent comment évoluent les yissances 

et les impédances en fonction de E2,E3 pour des valeurs de champ 
4 El = O et El = 10 V/cm. Pour des champs E2 = E3 faibles, on a intéret 

à appliquer un champ El élevé pour améliorer la puissance de sortie. 
4 

Pour des champs E2 et E3 supérieurs à 3.10 V/cm, le champ El peut 

être faible puisque la puissance émise est alors essentiellement dé- 

terminée par les champs OL et BLS. Dans cette zone, le champ El tend 

à augmenter fortement la puissance Pal, donc à diminuer le rendement 

global du système. 

I. B-1 
1.c) Influence du eow9ant de poZarisation 

Nous venons d'analyser le fonctionnement du mélangeur 

constitué d'une diode à zone d'avalanche seule, en fonction des 

champs aux différentes pulsations. On peut se demander quelle sera 

l'influence du courant de polarisation sur les résultats obtenus. 

Les puissances mises en jeu dans la zone d'avalanche 

sont de la forme : 

Comme les composantes Cl, C2, C3 du courant de conduction sont 

proportionnelles au courant de polarisation, les puissances vont 

croitre continûment. De ce fait, nous ne pouvons pas faire 

apparaître un courant de polarisation optimum ; seules les carac- 

téristiques thermiques de la diode imposent un courant de polarisa- 

tion maximum. 

I.B-l2 INFLUENCE DE LA STRUCTURE SEMI-CONDUCTRICE 
........................................ 

L'étude précédente, en fonction des chamws aux diffé- 

rentes fréquences et du courant de polarisation, a été effectuée 

pour une diode du type PIN caractérisée par une simple zone d'ava- 

lanche. Les variations des puissances calculées en fonction des 



1 valeurs des champs et des courants, ne nous a pas fait apparaitre 

un régime de fonctionnement très critique et l'on peut donc penser 

obtenir une amélioration supplémentaire des puissances et du taux 

de conversion en optimalisant la structure du composant. 

Pour effectuer la recherche du composant optimum, nous 

avons maintenu la puissance d'alimentation continue 5 une valeur cons- 
tante (Po = 2W) correspondant à un échauffement raisonnable de la 

jonction semi-conductrice (moins de 100°C). 

La structure semi-conductrice est caractérisée essen- 

tiellement par son profil de dopage qui détermine les largeurs 6 et 

W - 6 des zones d'avalanche et de transit 1251. Il s'agit donc de 
rechercherles valeurs 6 et VJ - 6 permettant l'obtention des perfor- 
mances les plus intéressantes (à  partir des valeurs 6 et W - 6, il 
sera ensuite facile de déduire le profil de dopage optimum). On re- 

cherchera ensuite le courant de polarisation et la surface de la 

diode donnant les meilleurs résultats. 

I. ' - '2 .  a )  Influence de Za Zargeur de Za zone de t rans i t  

Les figures 15a et 15b nous montrent les évolutions des 

puissances et des impédances en fonction de W -6. On a pu constater 

que les composantes C2 et C3 du courant de conduction sont assez 
Par contre les phasesY2 etY3 des conductivités d'injection 

sont différentes : Y2 varie en moyenne autour de - 45' alors que 

Y3 est plus proche de - 135". Dans la formule de ~uissance donnée 
page 15 , le second terme 2 sin cos (Y - -) I l  présente des extremums 

n 2 2 
pour O = Y + - + kli . 2 

1') Dans le cas de l'oscillateur local, Y2 étant voisin de 

- 45 O ,  l'extremum est positif pour e2 compris entre C et 
90'. Les autres termes contribuent à rendre la fonction 

maximale pour Q 2  = 70" environ ce qui donne une longueur 

W - 6 de 0,s p. 

2') De même, O3 étant voisin de - 135'. l'extremum est négatif 

pour O3 compris entre O et 135'. La fonction est maximale 

pour O3 = 110' environ, ce qui donne une longueur ilJ-6: de Q7p. 
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Comme le montre la figure 15a, le taux de conversion 

devient supérieur à 1 au-delà de IV - 6 = 0,7 y mais les puissances 

utiles PU2 et PU3 décroissent rapidement. De plus, la puissance 

consommée à la fréquence intermédiaire augmente très vite avec W - 6. 
Ces variations imposent de conserver une largeur de zone de transit 

acceptable de 0,6 à 0,8 y environ. 

I -  -'2.b) Influence de la  largeur de l a  zone d'avalanche 

Les figures 16a, 16b, montrent les variations des puis- 

sances et des impédances en fonction de 6. Nous avons maintenu la 

largeur de la zone de transit égale à 0,6 y. En travaillant à puis- 

sance Po constante, le courant de polarisation Io décroit proportion- 

nellement 3 6. Les conductivités d'injection étant directement fonc- 

tion du courant, les puissances diminuent en fonction de la largeur 

de la zone d'avalanche. On prendra par la suite 6 = 0,s y. 

I. B-Zg INFLUENCE DU COURANT DE POLARISATION DANS LA DIODE COMPLETE 
------------------------.-------------------------------- 
(zone d'avatanche e t  zone de t rans i t )  

Les figures 17a et 17b nontrent comment varient les puis- 

sances et les impédances à chaque fréquence en fonction du courant 

Io. Nous considérons ces évolutions à champs El, E2, E3 constants. 

Les puissances sont des fonctions croissantes de Io et 

elles augmentent d'autant plus rapidement que les champs sont élevés. 

Il faut noter cependant que la puissance émise tend à se,sa%urer pour 

des courants très importants. Cette évolution à très tort courant de 

la puissance émise, entraine une diminution du taux de conversion. 

D'autre part, la résistance négative de la diode n'est 

supérieure à la résistance série qu'à partir d'un certain courant de 

polarisation. Ce seuil de courant augmente lorsque les champs sont 

plus élevés. 

I.B-Z4 INFLUENCE DE LA SURFACE DE LA DIODE 

Dans cette étude, nous avons maintenu la nuissance 

d'alimentation continue constante, Les évolutions des -uissances 

et des impédances sont données figures 18 a et 18 b. 

Les puissances consommées Pl et P2 au niveau de la 

diode sont des fonctions décroissantes nrévisibles en analysant la 

relation de la puissance totale : 

1 
p z -  Ea C 6 cos Y + 3 ' c2v w L ~ ç  (1-COS O) + - 9 O 

2 ECV . sin - .  cos(^ - 
W 2 
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Pour les fréquences F1 et F2, les trois termes de cette expression 

sont positifs, mais le second décroit avec la surface S. Etant in- 

versement proportionnel au carré de la fréquence, il est moins in- 

portant à la fréquence F2 qu'à la fréquence Fl. 

Pour la fréquence F3, le ~remier et le troisième terme sont négatifs, 

alors que le second terme est toujours positif. Comme il décroit avec 

la surface, la puissance émise P3 est une fonction croissante de S. 

La figure 18 b montre que la variation des impédances 

en fonction de la surface est très rapide, en particulier les résis- 

tances RD2 et R D ~  diminuent rapidement. De ce fait, les puissances 

utiles P et Pu3 dépendent très fortement de la surface. u2 

Il faut cependant noter que la variation de la puissance 

utile PU3 présente un maximum beaucoup plus large que celui constaté 

avec une diode en régime d'oscillation [26]. 
4 - 4  

Le maximum de puissance se situe ici entre 0,2.10- cm2 et 0,3.10 cm2 

ce qui correspond à des diamètres de 50 à 60 p. 

1.B-2 Insertion du comDosant dans un ciîcuit hv~erfréauence. 

Dans l'étude précédente, nous avons étudié le fonctionne- 

ment du mélangeur à partir des champs El, E2, E3 aux différentes pul- 

sations wl, os, ~ 3 .  Nous en avons déduit les puissances mises en jeu 
au niveau du composant, en tenant compte éventuellement des résistan- 

ces de pertes. L'étude de la structure semi-conductrice nous a permis 

de déterminer un composant donnant les performances optimales. 

Nous nous proposons maintenant de placer ce composant 

dans un circuit hyperfréquence. Dans ce cas, les ~uissances OL et FI 

appliquées au système sont constantes ou croissantes et nous calculons 

la puissance BLS disponible, compte tenu des impédances Zcl et Zc2 

des circuits d'entrée. Ce calcul se fait à impédance de charge ZC 
3 

constante, et il est important de déterminer, dans un premier temps 

l'impédance de charge donnant les meilleurs résultats ( §  I.B-21). 

Cette impédance optimale étant connue, nous déterminons 

l'évolution de la puissance de sortie en fonction de Pa puissance 

à la fréquence intermédiaire ( 9  1.B-2*). 



I .  B-2 CHOIX DU CIRCUIT  DE CHARGE 
1 ........................ 

Les puissances d'entrée appliquées au système PF1(FI) 

et PF2(0L) sont maintenues constantes. Nous supposons que les cir- 

cuits d'entrée Zcl et Zc2 sont adaptés aux impédances de la diode 

ZD1 et ZD (en tenant compte des résistances de pertes) : 2 

Dans ces conditions, les puissances utiles Pu1 et Pu2 

au niveau de la diode sont égales aux puissances fournies P F ~  et Pp 2 

Nous avons vu au paragraphe précédent que la puissance 

émise est liée aux amplitudes des champs E2 et E3. 

La figure 19a nous montre l'évolution de la puissance 

émise, compte tenu des pertes, en fonction du champ E2, lorsque la 

diode -____ est soumise à des puissances d'entrée constantes. La yissance 

PU3 augmente avec le champ E3 tant qu'il est inférieur à 4,104 V/cm. 

Au-delà de cette valeur, la puissance émise tend vers une saturation, 

puis elle décroit rapidement, mettant en évidence un maximum pour 

un champ E3 de l'ordre de 5.10" V/cm. Pour cette valeur de champ, nous 

pouvons déterminer l'impédance de la diode ZD3, figure 19 b. 

On constate que : XD3 X ~ 2  

Ce sont ces valeurs d'impédances que nous utilisons pour constituer 

le circuit de çharge optimal : 

Si nous considérons une diode de caractéristiques suivantes : 

8 = 0,5 1-i W - ô = 0,6 1-1 S = 5 0 p  
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Figure  19 b l  
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soumise à des puissances d'entrées Pu1 = 4 0 0  mW et PU2 = 200  mW, 

aveciun courant de polarisation Io de 1 0 0  mA, nous obtenons une impé- 

dance de charge optimale Zc3 telle que 

R C ~  = 9,4 n 

Remarquons que les irnpédances Z D ~  et ZD3 sont pratiquement égales 

(du moins en module) (figures19 b et 19 c). Un même circuit hyperfré- 

quence peut être utilisé comme circuit d'entrée de l'oscillateur 

local et comme circuit de charge à la fréquence trans~osêe à condition 

I de présenter les mêmes impédances aux fréquences F2 et F3 ce qui, 

compte tenu de leur écart, n'est pas essentiellement évident. 

VARIATIONS DE LA PUISSAATCE ET DE LA PHASE DU SIGNAL DE SORTIE EN I* B-Zs ............................................................ 
FONCTION DE LA PUISSANCE: A LA FREQUENCE INTERMEDIAIRE. ----------------------.----------------------------- 

Dans notre étude, nous souhaitons nous rapgrocher le 

plus possible des conditions pratiques de fonctionnement. C'est dans 

ce but qu'une procédure de calcul numérique a été étudiée. Ainsi, 

il est possible de tenir compte des impédances des circuits d'entrée 

Zcl et Zc2 et du circuit de charge Zc3. On peut donc connaitre le 

comportement du système en fonction des puissances réellement appli- 

quées. La difficulté vient surtout du temps de calcul qui est rela- 

tivement long et cette contrainte nous incite à ne coursuivre notre 

étude qu'en fonction de paramètres significatifs pour un mélangeur 

d'émission. 

Nous avons choisi d'étudier ici l'influence de la puis- 

sance d'entrée à la fréquence intermédiaire (Fl) sur la puissance et 

la phase du signal de sortie (F3), car l'information est transportée 

à cette fréquence. 

D'autres études sont possibles, en particulier 1' influ-',:..: 
' 

.. ._ 
ence du circuit de charge sur la puissance disponible, pour un com- 

posant donné 1271. Compte tenu des remarques précédentes, nous ne 

vérifions ici que le fonctionnement dynamique du mélangeur. 



La variation de la puissance de sortie en fonction de 

19 guis~anee d'entrée FI est donnée figure 20 a. La croissance est 
pratiquement linéaire pour des puissances d'entrée faibles, 150 mW. 

Au delà de ce niveau, une saturation de la puissance de sortie ap- 

paraXt. A 1 dB de compression de gain, la puissance d'entrée est 

de 150 mW qt la puissgnce de sortie de 110 mW. 

Nous avons représenté sur la figure 20 b la variation 

des impédances en fonction de la puissance d'entrée. Si les résis- 

tances demeurent pratiquement constantes, il n'en est pas de même 

des réactances qui décroient fortement. A puissance fournie PF2 

constante, la puissance réellement consommée Pu2 par la diode aug- 

mente donc modérgment. 

Nous pouvons tracer la variation de la phase de sortie 

en fonction de la puissance d'entrée, en maintenant la phase d'entrée 

et la phase de l'oscillateur local constantes. Cette variation est 

donnée figure 21 où nous avons reporté à nouveau l'évolution de la 

puissance de sortie. La phase du signal de sortie décroit avec la 

pui~sance : elle présente un minimum pour une puissance de 22 dBm, 

puis croft à nouveau avec la puissance d'entrée. On ne peut pas 
tirer use conclusiop définitive de ce resultat. La variation de la 

phase est fonction des inpedances de charge et il est possible d'autre 

part qu'eile décroisse lorsque le système est fortement saturé : 

une vérification de ce comportement est à l'étude. 

Cette variation relativement importante de la phase de sortie, 

entraXne Qvidemment une conversion AM-PM assez élevée comme le montre 

la figure 22. Elle reste inférieure à 2O/dB pour des puissances d'en- 

trée de l'ordre de 24 dBm. Au-delà de cette valeur, elle crozt très 

fortement. Le taux, de conversion global, c'est à dire tenant compte 

deq circuits d'entrée, est de -1,4 dB pour une puissance d'entrée de 

24 dPm. C'est un résultat non négligeable qui montre bien l'intérêt 

de ce dispositif. 

Nous souhaitons v6rifier le comportement dynamique du 

système en étudiant la variation de la phase de sortie en fonction 

de la phase d'entrée. Nous savons que, pour un point de fonctionnement 

donné, il y a toujours corrglation des phases des champs aux diffé- 

rentes fréquences. Il est important de vérifier que cette corrélati~~ 

existe également entre les phases des signaux d'entrée et de sortie : 
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pour un point de fonctionnement donné, nous avons effectué une varia- 

tion aléatokrede la phase d'entrée (la phase de l'oscillateur local 

étant constante). On constate que la phase de sortie suit parfaitement 

les variations de la phase d'entrée. L'ordonnée à l'origine de ces 

droites dépend de la puissance d'entrée , comme nous l'avons montrée 
sur la figure 23. 

Dans ce paragraphe où nous avons considéré le composant 

placé dans un circuit hyperfréquence, et étudié le fonctionnement du 

système complet, l'étude de la variation de la puissance émise en 

fonction de la puissance d'entrée nous montre que l'utilisation du 

mélangeur en télécommunications est possible. La linéarité de la 

variation de la puissance de sortie, à faibles puissances d'entrée, 

est intéressante dans le cas où le signal FI est modulé en amplitude. 

Des niveaux de sortie plus importants peuvent être obtenus avec une 

faible conversion AMZPM mais au détriment de la linéarité de la va- 

riation de la puissance émise. Cette zone de fonctionnement est uti- 

lisable dans le cas d'une modulation en ?hase du signal FI. 



1.B-3 Conclusion de l'étude théorique 

Les principaux résultats que nous venons d'analyser 

ont été ~btenus par simulation numérique du système complet : 

diode + circuits hyperfréquences. Cette procédure constitue le point 
de depart d'une étude numérique et des perfectionnements sont envi- 

sagés dans le but de minimiser les temps de calcul. Nous avons cepen- 

dant appliqué ce traitement numérique 3 un modèle relativement simple 

dans le but d'effectuer une recherche prospective des performances. 

Il faut cependant rappeler les principaux points de l'étude théorique, 

Zi partir desquels une orientation convenable des travaux a pu être 

donnée : 

- la non linéarité du taux d'ionisation a(E) est l'élément 
essentiel du mglange des signaux. 

- de ce fait, il n'est pas nécessaire d'avoir un champ El 
pour que le mélange se produise très élevé : le système 

fonctionne en générateur de courant à la fréquence inter- 

médiaire. 

L'adjonction d'une zone de transit permet d'obtenir upe 

puissance de sortie plus importante (environ 300 mW compte tenu des 

pertes) pt un taux de conversion supérieur à 1. La surface de la 

diode et notamment la résistance des pertes série, minimise cependant 

la croissance de la puissance de sortie. L'6tude du composant seul 

permet donc de définir une structure semi-conductrice donnant les 

meilleurs résultats. 

Nous plaçons ensuite ce composant dans un circuit hyper- 

frequence de façon étudier le comportement d'un système plus realis- 

te. On constate la croissance linéaire de la puissance de sortie pour 

une puissance d'entrée de l'ordre de 150 mW. L'étude de la variation 

de la phase est int6ressante mais doit être cependant développée de 

façon à montrer l'influence du circuit de charge. 





ETUDE EXPERIMENTALE 

La réalisation expérimentale d'un transposeur de fré- 

quences dans la gamme d'ondes millimétriques a été effectuée paral- 

lèlement 3 l'étude théorique. C'est d'abord le problème du choix du 

circuit hyperfréquence qui est envisagé : les performances sont évi- 

demment primordiales mais la facilité de réglage et l'intégration 

rapide du système dans un ensemble de télécommunications, sont des 

facteurs également importants. 

L'ordre de grandeur des puissances émises en fonction des puissances 

fournies est ensuite étudié pour différents types de diodes. Un joint 

de fonctionnement intéressant $tant obtenu, une étude dynamique est 

envisagée, montrant l'intérêt pratique du système en télécomrnunica- 

tions . 

1 I . A  - C H O I X  D U  C I R C U I T  H Y P E R F R E Q U E N C E  ............................... ............................... 

Deux circuits sont possibles : 

- un circuit en réflexion, qui est le plus utilisé pour d'autres 
modes de fonctionnement (oscillation, multiplication, amplifi- 

cation) . 
- un circuit en transmission qui, nous le verrons, présente des 
avantages certains pour un transposeur de fréquences. 

Quelque soit le modèle utilisé, il y a des critères com- 

muns à respecter si l'on veut obtenir un fonctionnement optimum. Ces 

points sont d'ailleurs les mêmes qu'en multiplication et nous ne les 

citerons que pour mémoire : 



:: La puissance à la fréquence internédiaire (FI) doit être ap- 

pliquée en totalité sur le composant. 

:: Il en est de même de la puissance de l'oscillateur local 

(O.L), qui de plus ne doit -as être réinjectée dans le cir- 

cuit F.I. 

:: Enfin, il faut que la puissance générée (BLS) soit maximum. 

Il est nécessaire d'assurer un découplage correct entre les 

deux circuits O.L, BLS, ce qui peut présenter des difficultés 

compte tenu du faible écart de fréquence entre F2(0QetF3 (BLS) . 
Il est confirmé, soit dans les publications techniques 1 2 8 1  à 

1301, soit par les expériences prowres du laboratoire [ 3 1 1 ,  

[1.4],  qu'une transition cclaxiale guide donne le ?lus de sou- 

plesse d'utilisation et répond en partie aux points cités 

précédemment. 

1I.A-1 Circuit en réflexion 

La figure 24 nous donne une configuration classique d'un 

circuit en réflexion. La diode reçoit le courant de nolarisation Io, 

et le signal FI (fréquence F1, puissance Pl) 2ar l'intermédiaire d'une 

ligne coaxiale. L'utilisation d'un circulateur -ermet d'a-nliquer la 

puissance OL (Fréquence F2, Puissance P2) et de recueillir le signal 

trans2osé (Fréquence F3, Puissance P3). En fait, le s-ectre de fré- 

quences obtenu après le mélange, contient outre la fréquence trans- 

posée et la fréquence de l'oscillateur local, toutes les fréquences 

parasites correspondant aux différents battements possibles. Un fil- 

trage est donc éventuellement effectué jour séparer ces difEérentes 

fréquences. Dans le cas d'utilisation de ce système mélangeur dans 

un répéteur de télécommunications, ce filtrage peut être effectué 2ar 

les filtres ngcessaires au multiplexage des différents canaux. 

Le signal FI est agpliqué sur le composant par la ligne 

coaxiale servant également à la polarisation. L'im-édance de la diode 

à la frSquence F1 variant avec le niveau, il est im~ossible d'obtenir 

une adaptation d'impédances correcte. Des dispositifs annexes d'adan- 

tation ne facilitent ?as les ré2lages surtout si l'on effectue une 
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Figure 24 : Configuration classique d'un mélangeur en réflexion 
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Figures 25 a ) ,  b ) ,  c l  : Dispos i t i f s  connus permettant de diminuer 1 'impédance 

vue par l a  diode. 
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REALISATION PRATIQUE DE LA CELLULE HYPERFREQUENCE 
UTILISEE EN REFLEXION. 



"wobulation" de la fréquence intermédiaire. On assure néamioins un 

découplage entre les fréquences F2 (OZ), F3 (BCS) et la fréquence F1 

Dar un tronçon de ligne de longueur hg3/4 de faible impédance carac- 

téristique. 

L'application de la puissance OL sur le composant et 

l'extraction de la puissance BLS sont plus délicates du fait des fai- 

bles valeurs des impédances à ces fréquences. Les figures 25 a) b) c) 

nous montrent différents dispositifs connus permettant de diminuer 

l'impédance vue par la diode : guide sous-dimensionné, cavité locali- 

sée, transition coaxiale-guide [ 3 2 1 [ 3 1 ] .  La figure 26 nous montre en 

coupe la cellule hyperfréquence utilisée dans ce circuit en réflexion. 

1I.A-2 Circuit en transmission 

Ce circuit est peu utilisé en am-lification à cause du 

mauvais découplage entrée-sortie. Par contre, il semble très intéres- 

sant en transposition de fréquences. En effet, l'utilisation de fil- 

tres étant nécessaire, il est utile de les placer judicieusement par 

rapport à la diode de façon à constituer des circuits d'entrée et de 

sortie pratiquement indépendants. 

La figure 27.a nous montre la configuration du circuit 

en transmission et la disposition des filtres accordés resnectivement 

sur les fréquences F2 (OL) et F3 (BLS) . 
Pour la fréquence F2, le filtre de sortie se présente conme un court- 

circuit. Tout se passe comme si la diode était placée dans une montu- 

re avec un plan court-circuit comme le montre la figure 27.b. 

Le même princiye est utilisé pour la fréquence F3, figure 27.c. 

Pour toute fréquence autre que F2 et F3, le circuit se présente comme 

une cavité de faible dimension si les entrées de chacun des filtres 

sont très proches du conducteur central. La nécessité de placer des 

vis d'accord entraine une difficulté technologique et impose de placer 

les filtres à une distance plus grande qu'on ne le désire, 

La figure 28 nous donne en cou-e la disposition des fil- 

tres et leur intégration possible dans la cellule contenant la diode. 

Contrairement au montage en réflexion, ces filtres sont obligatoires 

et, dans le cas d'utilisation dans un ré-éteur, le filtre de sortie 

peut faire double emploi avec les filtres utilisés pour le multiple- 

xage des canaux de transmission. 
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Figure 28 : Coupe de la cellule utilisée en transmission. 



REALISATION PRATIQUE DE LA CELLULE HYPERFREQUENCE 

UTILISEE EN TRANSMISSION. 



i g u r e  29 : Réponses en frgquence des fi 1 tres OL e t  



Le passage de la structure guide à la structure coaxiale 

s'effectue ici par une transition analogue à un "bouton de porte". 

En fait, le découplage nécessaire au circuit de polarisation détruit 

la continuité des lignes de courant dans la paroi du guide. On ne 

peut donc pas espérer obtenir un couplage parfait du coaxial au guide. 

Il serait possible d'utiliser un guide sous-dimensionné et une tran- 

sition coaxiale guide, mais la transition du guide réduit au guide 

normal, nous oblige à placer les filtres très loin du conducteur cen- 

tral et les bandes passantes obtenues seraient beaucoup moins im-or- 

tantes. 

Pour ce circuit, la réalisation de filtres a été néces- 

saire. Les fréquences d'utilisation (Fo : 35 GHz) et la bande pas- 

sante souhaitée ( =  400 MHz) imposent des dimensions d'iris extrême- 

ment faibles [ 3 3 ] [ 3 4 ]  ; de plus, il faut pouvoir les ajuster afin 

d'obtenir une adaptation suffisante. La réalisation de filtre3 iris 

est donc délicate et ce sont surtout les pertes d'insertion qui 

deviennent importantes. La figure 29 nous montre la bande passante 

des filtres réalisés. 



Figure 30 : Banc de mesures des puissances 



1 I . B  - BANC DE MESURE DES PUISSANCES ............................. ............................. 

Le schéma du banc de mesure des puissances est donné 

figure 30. Chaque branche "incidente" comporte un atténuateur et un 

mesureur de puissance. Une régulation de niveau peut être effectuée 

en utilisant les sorties "enregistrement" des milliwattm@tres. 

On dispose ainsi des informations Pl et P2 qui peuvent être appliquées 

directement à une table traçante. La branche de sortie comporte : 

- un milliwattmètre dont on peut utiliser également l'information 
P3 directement liée au niveau. 

- un analyseur de spectre qui permet une visualisation rapide de 
la fréquence émise. 

Ce montage est utilisable pour les deux circuits étudiés. 

1 I . C  - INFLUENCE DE L A  STRUCTURE DE L A  DIODE SUR LES PUISSANCES ........................................................ ........................................................ 
DISPONIBLES ----------- ----------- 

Dans le fonctionnement statique du transposeur, deux 

critères importants sont à retenir : d'une part, l'obtention de la 

puissance de sortie maximale, d'autre part, et c'est là l'intérêt 

majeur du système, la recherche d'un taux de conversion optimum. En 

effet, la puissance de l'oscillateur local est fournie par une diode 

3 avalanche en mode IMPATT ou une diode gunn. Les puissances dispo- 

nibles sont de l'ordre de 200 mFJ. Le transposeur de fréquence pré- 

sente un intérêt accru s'il permet de s'affranchir d'un étage ampli- 

ficateur.Avant d'établir expérimentalement les variations de la 

puissance de sortie en fonction des puissances d'entrée, nous avons 

essayé de sélectionner parmi les types de diodes connus, un composant 

donnant les performances optimales. L'état actuel de l'étude ne per- 

met pas de définir le type exact de diode à utiliser. Cependant, des 

résultats intéressants ont été obtenus avec des diodes prévues ini- 

tialement pour l'oscillation. La figure 31 montre les taux de conver- 

sion relevés pour diverses diodes. Des résultats modestes sont obte- 

nus avec des diodes optimalisées pour la multiplication. Par contre 

une diode longue à nrofil triangulaire nous a donné des taux de con- 

version supérieurs à 1. Les principaux résultats obtenus sur diffé- 

rents échantillons sont résumés dans le tableau ci-contre : il faut 

cependant être prudent pour interpréter les résultats obtenus. Le 
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F igu re  31  : Taux de conversion obtenus pour d i f f é r e n t s  types de diode, en f o n c t i o n  

du courant de p o l a r i s a t i o n .  
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type d'encapsulation peut jouer un r81e important dans l'obtention 

des performances. Ainsi, les diodes non encapsulées sont ici les plus 

performantes. Néanmoins, on peut remarquer que les parametres de 

1'6chantillon ( 6 ,  W-6 , D) sont tres proches de ceux mis en évidence 
dans l'étude théorique et que les résultats obtenus en puissance 

sont du même ordre de grandeur. 



1 I . D  - INFLUENCE DES CONDITIONS DE FONCTIONNEMENT SUR L A  ................................................. ................................................. 
PUISSANCE DE SORTIE 
------------------- 

Dans le paragraphe précédent, nous avons présenté les 

résultats obtenus avec différents types de diode. Nous considérons 

ici des diodes à profil triangulaire, non encapsulée c'est à dire 

des diodes qui ont donné les meilleurs taux de conversion. Il est 

intéressant d'examiner les performances obtenues en fonction du cir- 

cuit utilisé, et nous présenterons donc les résultats sur les deux 

réalisations effectuées au laboratoire. 

I 1I.D-1 Influence du courant de polarisation 

La puissance incidente de l'oscillateur local étant 

maintenue constante, le puissance de sortie croit avec le courant Io 

(figure 32 a). Elle passe par un extremum d'autant plus marqué que 

la puissance de la fréquence intermédiaire est importante (figure 32b) 

Sur la figure 32 a, la puissance de sortie obtenue en réflexion est 

de l'ordre de 170 mW, alors que la puissance obtenue en transmission 

n'est que de 60 mW comme le montre la figure 32 b. En fait, il faut 

se rappeler que les filtres d'entrée et de sortie ont des pertes 

d'insertion non négligeables. 

Nous avons donc porté sur ces courbes deux échelles de 

puissance : 

- la première correspond aux puissances réelles mesurées 
- la seconde correslond aux puissances mises en jeu au ni- 
veau de la diode, qui sont obtenues à partir des mesures 

précédentes en tenant compte des pertes d'insertion des 

filtres d'entrée et de sortie. 

Ces résultats montrent que l'utilisation de filtres à faibles pertes 

conduit à des valeurs de puissances tout à fait comparables aux 

performances obtenues avec le circuit en réflexion. 

Il est évident qu'une technologie plus avancée permet- 

trait de réduire notablement les pertes [ 3 5 1 .  
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Figure 32 a )  : Circu i t  en réflexion.  

Puissance de s o r t i e  e t  taux de conversion en fonction du courant 
de polar isa t ion.  
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- 2  Influence de la ~uissance de l'oscillateur local (OL) 

Les variations de la puissance de sortie et du taux 

de conversion sont données figures 33 a et 33 b. La puissance de 

sortie est nulle lorsque la puissance de l'oscillateur local est 

elle-même Ggale à O. Le mode de fonctionnement utilisé se différen- 

cie donc nettement d'autres modes de fonctionnement où la diode oscil- 

le sur Ta fréquence F3. Sur le plan pratique, cela montre qu'une 

défaillance de l'oscillateur local se traduit par la suopression con- 

plête de la fréquence transposée. On peut remarquer d'autre part que 

l'on tend très vite vers une saturation de la puissance de sortie 

d'autant plus rapidement que Pl est faible. Cependant une puissance 

Pl optimale est mise en évidence. Pour cette valeur, le taux de con- 

version mesuré est de l'ordre de - 5 dB et il demeure pratiquement 
constant en fonction de P2. Comme précédemment, si l'on tient compte 

des filtres, le taux de conversion réel ramené au niveau de la diode 

est très élevé, de l'ordre de 4,5 dB. (figure 33 b). 

1I.D-3 Influence de la puissance d'entrée (FI) 

Nous avons tracé l'évolution de la puissance de sortie 

en fonction de Pl pour différenks courants de polarisation Io 

(figure 34). Comme nous l'avons remarqué, un courant de polarisation 

optimum peut être mis en évidence, il est ici de l'ordre de 100 mA. 

Si l'on augmente la suissance Pl, la puissance de sortie décroit 

d'autant plus rapidement que le courant de polarisation est élevé. 

1I.D-4 Influence de la fréauence intermédiaire 

Pour faire suite à notre étude, nous avons vérifié le 

comportement du système en fonction de la fréquence F1. Cet essai 

a été effectué sur les deux circuits : le circuit en réflexion 

ne possède aucun filtre de sortie, par contre, le circuit en trans- 

mission comporte obligatoirement un filtre de bande. La figure 35 a 

nous montre que la structure en réflexion a une largeur de bande de 

fonctionnement relativement importante, de l'ordre de 700 MHz à 
- 3 dB. La même étude faite sur le circuit en transmission figure 35b, 
montre bien l'influence du filtre de sortie sur la puissance émise. 

La bande passante, alors limitée par le filtre de sortie est de 

350 MHz. 
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I1.E - MESURE DU BRUIT DE MODULATION DE FREQUENCE DU SIGNAL 
--------T---------T---------------------------------  .................................................... 
DE SORTIE 
--------- --------- 

La mesure correcte du bruit de modulation de fréquence 

apportée par le transposeur nécessite l'utilisation d'une source os- 

cillateur local tres pure. A ce dispositif doit se j~indre un dispo- 

sitif discriminateur. En fait la mesure du bruit en ondes millimétri- 

ques présente certaines difficultiss 1 3 6 1 .  La plus importante est cel- 

le de la source locale. L'oscillateur que nous avons utilisé était 

un oscillateur ài diode ATT à faible coefficient de qualité,dont le 

bruit propre de modulation de fréquence était de l'ordre du kHz dans 

100 Hz. D'autre part, la rgalisation d'un discriminateur très effi- 

cace s'est avérée délicate E 3 7 1 .  Nous nous sommes donc tenus à une 

comparaison des spectres du signal transposé et du signal d'entrée. 

Les deux photographies ci-contre montrent que ces spectres sont sen- 

siblement identiques, mais nous avons pu remarquer cependant, que la 

diode à avalanche utilisée dans le transposeur apportait un bruit de 

modulation d'amplitude supplémentaire. 

1I.F - INFLUENCE DES CONDITIONS DE FONCTIONNEMENT SUR LA PHASE DU 
----c-*----------i--3---iiii-------------------------------------- 
- - - - - - - - - - C - - - - - - - - - - - - v - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - F -  

SIGNAL DE SORTIE ---------------- ---------------- 
L'un des paramètres importants d'un transposeur de fré- 

quences utilisé en télécornmunication estla variation de la phase 

du signal de sortie en fonction des puissances appliquées à llen$rée 

de systeme, et du courant de polarisation. Pour uq point de fonction- 

newent dgnné, cette phase peut être étudiée pour différentes fréquen- 

ces, ce qui permet de calculer les variations du temps de groupe 
du melangeur. En fait, la mesure ne peut se faire que sur des signaux 

de meme fréquence. Il faut donc mélanger à nouveau le signal trans- 

posé avec l'oscillateur local pour obtenir une £réquence intermédiaire 

FT2 dont la phase dépend évidemment de la phase du signal d'entrée 

FX1 mais aussi du déphasage apporté par le système complet. De ce fait, 

on ne peut effectuer la mesure qu'en englobant les circuits hyperfyé-, 

quences (filtres, guides) . i 

La figure 36 nous montre le dispositif de mesure utilisé. 

La structure hyperfréquence est ici une cellule montée en réflexion. 

Le signal d'entrée est appliqué sur l'élément non linéaire et sur la 

voie référence d'un analyseur de raseau Hewlett Packard type (8410 A). 



i g u r e  36 : Banc de mesures des v a r i a t i o n s  de l a  phase du s igna l  de s o r t i e .  



L'oscillateur local est simultanément appliqué sur la structure et 

sur une des entrées d'un mélangeur équilibré. Ce mélangeur reç~it 

également le signal transposé F 3  ; le signal FI2 ainsi obtenu est 

appliqué à l'entrée test de l'analyseur de réseau. Les dispositifs 

d'analyse de spectre et de mesure de puissance déjà rencontrés lors 

de l'étude statique complètent ce banc de mesures. 

La différence de phase entre le signal d'entrée et le signal trans- 

posé peut donc être mesurée pour divers points de fonctionnement. 

- Influence du courant de polarisation Io 
--C-------C-3-------------------------- 

La figure 37 a nous montre l'influence du courant de 

polarisation pour deux fréquences F = 1,4 GHz et F = 1,s G H z .  Pour 

une fréquence donnée, la variation de phase dépend fortement du 

courant. Lorsque l'on dépasse le courant optimum mis en évidence 

sur les figures 3 2  a et 3 2  b (environ 150 m A ) ,  la variation de phase 

n'excéde pas 2' pour un écart de courant de 10 mA. 

- Influence de la puissance de l'oscillateur local ................................................ 

Comme on peut le constater sur la figure 37  b, la phase 

décroit lorsque la puissance OL augmente. Les résultats dépendent 

de la fréquence mais on peut constater que la variation de la phaae 

est minimale lorsque la puissance atteint un régime de saturation 

qui se produit ici pour une puissance de l'oscillateur local de 

l'ordre de 20 dBm. Pour une puissance inférieure, la variation 

de phase n'est pas excessive : environ l,SO/d~m pour une puissance 

- Influence de la ~uissance à la fréquence intermédiaire 

La puissance de l'oscillateur local a été placée ici 

à 20 dBm, ce qui assure un maximum de puissance de sortie. En modi- 

fiant la puissance d'entrée, la différence de phase varie très forte- 

ment jusqu'à une puissqnce FI d'environ 20 dBm (figure 37 c). On 

remarque à nouveau qu'en régime de saturation, l'évolution de la 

phase devient peu importante : de l'ordre de 2'/dBm. 
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Figure 37 b r  : Circuit  en réflexion. 
Variation de l a  phase du signal de s o r t i e  en fonction de l a  

de 1 'osc i l la teur  local.  
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Ces résultats relevés pour différents points de fonctionnement con- 

firment l'utilisation possible du mélangeur en télécommunication. 

La recherche d'une puissance de sortie maximum délimite une zone 

de "polarisation" où la variation de puissance émise est faible, de 

ce fait, les informations susceptibles d'être appliquées au système 

ne peuvent être modulées en amplitude. D'autre part, dans cette 

même zone, la variation de phase est inférieure à 2O/dBm ce qui est 

favorable a une transmission d'informations par modulation de -hase. 

- Distorsion de phase en fonction de la fréquence intermédiaire ............................................................. 

Une modulation de phase occupe un spectre de fréquences 

autour de la fréquence centrale et il faudrait effectuer les varia- 

tions de la phase dans toute la bande d'ukilisation délimitée par le 

filtre de sortie. Comme nous l'avons signalé précédemment, la me- 

sure ne peut se faire qu'en incluant tous les circuits hyperfréquen- 

ces nécessaires au relevé des points expérimentaux. L'une des diffi- 

cultés majeures est que nous sommes contraints d'effectuer un mélan- 

ge secondaire pour obtenir une fréquence intermédiaire F12. On ne 

peut donc pas faire une mesure référentielle en remplaçant le trans- 

poseur par un court-circuit et en compensant la phase de cette bran- 

che par une longueur de ligne placée dans la branche de référence. 

D'autre part, le mélangeur secondaire doit ionctionner dans les mê- 

mes conditions, c'est à dire les mêmes niveaux, quelle que soit la 

fréquence. Ces difficultés n'apparaissent pas en amplification [ 1 3 1  

où les signaux sont toujours à la même fréquence. Compte tenu de ces 

remarques, nous tenons à présenter nos résultats de mesures : celles-. 

ci ont été effectuées pour une puissance de sortie de l'ordre de 

10 dBm dans la zone où la puissance varie peu avec la puissance 

d ' entrée. 
La différence de phase entre les signaux F I 2  et FEliest relevée en 

fonction de la fréquence, comme le montre la figure 37 b. A partir 

de cette courbe, on peut calculer la variation de phase pour une 

excursion de fréquence donnée, ce qui constitue le temps de propaga- 

tion de groupe : 





La figure 38 nous montre les points relevés dans la gamme d'utilisa- 

tion : la variationcdu temps de groupe est inférieure à 2,5 ns ce 

qui constitue un résultat intéressant compte tenu de la méthode de 

mesure utiliséd. 



Le présent mémoire constitue avant tout une étude prospec- 

tive des possibilités de trans2osition de fréquences oar diode à ava- 

lanche. Le souci d'obtenir des résultats tenant compte des circuits 

hyperfréquences se rattachant à t.out composant actif nous a conduit 

a réaliser et mettre au ?oint un programme numérique adéquat. L'ex- 
périence montre que l'exploitation de cette technique est très lon- 

gue et cette difficulté rejoint celle de tout traitement de 2roblèmes 

multifréquences avec contrainte. Comme nous l'avons signalé au cours 

de l'étude théorique, ce programie peut servir de base à une 6tude 

plus générale sur les mélangeurs d'émission. 

Si l'on devait résumer rapidement les résultats in-ortants 

de l'étude, nous présenterions, pour le fonctionnement statique, la 

yccsibilité d'obtention d'une puissance de sortie assez élevée, de 

l'ordre de 100 à 150 mW avec un taux de conversion sugérieur à 1, de 

l'ordre de + 4 dB. Ce résultat est très important car il situe le 
mélangeur à diode à avalanche nettement au-dessus des dispositifs 

classiques. L'obtention de ces performances est cependant liée à la 

nécessité d'une technologie hyperfréquence très évoluée. Le comyo- 

sant utilisé ne présente pas de caractéristiques très sévères mais là, 

seule une étude plus détaillée, autant théorique qu'expérimentale, 

nous permettra de donner une conclusion plus définibive . s m  un; inddèle 

exact. Pour le fonctionnement dynamique, nous retenons surtout la 

mise en évidence d'une corrélation des ghases des champs aux diffé- 

rentes fréquences. Compte tenu du modèle utilisé, cette corrélation 

entraine une dépendance linéaire des phases d'entrée et de sortie. 

C'est un résultat partiel, mais il montre que si l'on neut en pra- 

tique se rapprocher des mêmes conditions de fonctionnement (présence 

unique de trois composantes de champ), le mélangeur est directement 

applicable à un système de télécommunication. La fluctuation de ~uis- 

sance dans la bande d'utilisation étant peu imnortante, on peut éga- 

lement utiliser ce système en wobulateur, en commandant la fréquence 

de sortie par le signal basse fréquence. 



A N N E X E S  



Expressions de r (u) 

Ioo peut se calculer en écrivant que la valeur moyenne de Ic (t) 

est égale au courant Io : 



ORGANIGRAMME DU TRAITEMENT NUMERIQUE DU SYSTEME : D I O D E  + C I R C U I T S  



40 C-nHnyc 

CALL f o N C  

DIST4 a Dl= 

b 



La procgdure PONC regroupe l e  traitement numérique de l a  

diode complete (I.A-43.1) e t  l e  calcul de distance (ï.A-43.2). 
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