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INTRODUCTION GENERALE

Parmi les dispositifs actifs hyperfréquences a 1'état solide, déve-
loppés pendant cette derniére décennie, les oscillateurs et les amplificateurs
utilisant des diodes 3 avalanche et 3 temps de transit trouvent de nos jours
une place de choix dans des systémes centimétriques et millimétriques.

Le fonctionnement d'une diode 3 avalanche et 3 temps de transit
(ATT) est basé d'une part, sur la création de porteurs par avalanche dans une
jonction abrupte, d'autre part, sur le phénoméne de transit & travers la zone
désertée. La premiére description du ﬁrincipe de fonctionnement est dlie 2 Read
[1, (1958) 1. Depuis lors, de nombreux articles de synthése sont parus sur ce
sujet [2, 3 1.

La production de puissances €levées en hyperfréquences associée a
un rendement avantageux constitue le principal attrait des diodes ATT. Malheu-
reusement, le bruit présenté par ces dispositifs est assez importanf et c'est
pourquoi de nombreux travaux s'y rapportant ont été publiés. Il parait donc in-
dispensable, afin de bien situer le cadre de notre travail et de préciser ses
apports et ses originalités, de présenter un historique du sujet relativement
détaillé.

Le probléme de bruit présenté par des diodes 3 avalanche et 3 temps
de transit en régime linéaire (en 1'sbsence d'oscillations ou en amplification
faible niveau) a été abordé dés 1966. Les premiéres théories ont été élaborées
par Mac Intyre [4, (1966)] et Hines [5, (1966)]1 qui ont utilisé des modé&les
simplifiés. On y admet que le bruit tire son origine de l'effet de grenaille
associé a la création de porteurs par ionisation. Le bruit résultant est alors
calculé analytiquement a 1'aide de 1'équation de Read la plus simple. La connais-
sance de la température de bruit et de 1'impé&dance présentées par la diode 3
avalanche permet de caractériser le dispositif a partir de sa mesure de bruit

[61 . Un peu plus tard, Gumel et Blue [7, (1967)] ont traité le probléme sur
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ordinateur et ont apporté une excellente compréhension globale du probléme.
D'autres auteurs se sont attachés a parfaire le modéle de Read et, 3 1'aide

de développements analytiques, ont donné des résultats qui tiennent compte de
différents phénoménes précédemment négligés : vitesses et taux d'ionisation
différents pour les €lectrons et les trous, réaction de charge d'espace dans

la zone d'avalanche, coefficient de multiplication fini, effet de la diffusion en
zone d'avalanche et en zone de transit.

(Convert [8, 9, (1971)] Haus et al [10, (1971)] , Kuvds [11, (1972)] ,

Gupta [12, (1973)]1 , Perichon [13, (1971)1 , Le Borgne-Perichon [14, (1974)] ,
Le Borgne [15, (1974)]1 , Castelain~Perichon [16, (1974)] . La comparaison entre
résultats théoriques et exp€rimentaux est en général satisfaisante. De nombreux
travaux expérimentaux en témoignent..Parmi ceux-cl nous devons citer les résul-
tats donnés par Haitz et Voltmer [17, (1966)] , Haitz [18, (1967)] , Haitz et
Voltmer [19, (1968)] » Goedbloed [20, (1972)] et dans notre laboratoire par
Constant et al [21, (1967)] , Kramer [22, (1968)] et Perichon et Constant

[23, (1971)]

Malheureusement, les résultats de la théorie linéaire nb sont pas
directement applicables dans un fonctionnement grand signal c'est-d-dire lors-
que la diode d avalanche est utilisée en oscillateur ou en amplificatgur. 11
n'est donc pas possible, & priori, d'utiliser les théories générales développées
principalement par Edson [24, (1960)] , Lax [ 25, (1967)1 , Kurokawa [ 26, (1968)]
En effet, ces différentes théories font 1'hypothése que la source de bruit est

blanche et indépendante du niveau d'oscillation, ce qui n'est pas vérifié pour

une diode & avalanche. On peut d'ailleurs montrer facilement en approximant le
courant de conduction & une impulsion de Dirac que le bruit délivré par une

diode @ avalanche est fort dépendant de la puissance hyperfréquence délivrée.
(Inkson [ 27, (1968)] ). Néammoins, ces précédentes théories générales conservent -

toute leur utilité pour résoudre le probléme de 1'interaction composant-circuit

~ hyperfréquence. C'est pourquoi quelques auteurs se sont attachés 3 adapter ce
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modéle général aux oscillateurs ATT (Thaler et al [28, (1971)], Vlaardingerbroek
[29, (1971)]1) sans toutefois expliciter la source de bruit associée au processus
d'avalanche dans un fonctionnement grand signal. Ce probléme constitue d'ailleurs
le point délicat et fondamental de la théorie du bruit dans les diodes a avalan-
che en régime non linéaire. En conséquence, ces théories [28, 29] ne peuvent &tre
utilisées que pour un fonctionnement faiblement non linéaire (Goedbloed [ 30,
(1973) O

Les premiéres bases d'une théorie regroupant tous les aspects fonda-
mentaux du probléme ont &té posés [31, (1969)1 et développés [9, (1971)1 par
Convert. La description du bruit est donnée a partir d'une équation aux pertur-
bations interne, obtenue par linéarisation de 1'équation de Read autour des dif-
férentes grandeurs grand signal (Eq. de Read-Langevin). Cette €quation est non
linaire et la source de bruit associée n'est pas stationnaire. Des effets de
mélange importants apparaissent pour le bruit entre les différentes fréquences
harmoniques, notamment entre la fréquence zéro et la fréquence d'oscillation.
En incluant les équations linéaires représentatives de la zone de transit et du
circuit extérieur, 1'équation aux perturbations peut &tre décrite pér un systéme
d'équations couplées représentatif du bruit basse fréquence et des bruits de
modulation d'amplitude et de fréquence. Convert a alors pu montrer que'la tension
source de bruit &quivalente €tait fortement dépendante du niveau hyperfréquence
et que les composantes en phase et en quadrature avec le signal hyperfréquence
€taient corrélées. Cependant, 1'exploitation des résultats n'a pas été menée a
son terme.

De nombreuses publications sont alors apparues dans les années sui-
vantes : Kuvds [32, (1972)]1 , Sj6lund [33 (1972), 34 (1973)], Hines [35, (1972)],
Fikart et Goud [36, (1973)] , Goedbloed et Vlaardingerbroek [37, (1974)] . D'un
point de vue qualitatif, toutes ces théories prédisent 1'augmentation du bruit
avec le niveau hyperfréquence. Cependant, en comparant les résultats, on observe,
du point de vue quantitatif, des écarts sensibles qui proviemnent des différentes

approximations faites dans le cours du développement.




Kuvds [32] a calculé le générateur de bruit hyperfréquence en circuit
ouvert et a trouvé qu'il croissait trés rapidement avec le niveau hyperfréquence.
En fait, 1'augmentation calculée est trop importante. L'inexactitude de ce ré-
sultat résulte d'une dérivation incorrecte des statistiques associées 3 la sour-
ce de bruit interne descriptive du processus d'avalanche.

Fikart et Goud [36] ont présenté une théorie générale permettant le
calcul du bruit d'un oscillateur libre et 1'ont appliquéed un oscillateur AIT.
Les hypothéses relativés a la source de bruit interne sont identiques 3 celles
données dans le travail de Kuvds. Par contre, 1'équation aux perturbations est
obtenue en linfarisant 1'équation différentielle de Read et non sa solution in-
tégrale. L'accroissement du bruit avec le niveau hyperfréquence est alors moins
important que dans le travail de Kuvds. Les résultats sont cependant sujets aux
mémes critiques. -

Hines [35] s'est intéressé plus particuliérement 3 décrire théorique-
ment le comportement paramétrique d'une diode i avalanche. Les effets de con-
version de fréquence pour un signal extérieur de faible amplitude en présence
d'un signal pompe, sont explicités. Le mécanisme de génération du bruit est en-
suite développé afin d'illustrer la théorie paramétrique. Les calculs du bruit
ne sont pas menés i ieur terme.

Goedbloed et Vlaardingérbroek [37J ont repris les travaux de Convert
et Hines et ont pu alors donner des résultats pour le bruit AM et FM d'un os-
cillateur 1iBre. Les résultats théoriques et expérimentaux semblent en bon ac-
cord. Cependant, les coefficients de correlation associés 2 la fonction généra-
trice du bruit utilisée, ont été négligés.

Sjélund [38, 331 a présenté une théorie quelque peu différente des
précédentes. En effet il n'a pas utilisé 3 proprement parler, une &quation aux
perturbations mais s'est par contre attaché 3 calculer le courant extérieur de'
bruit produit par la source de bruit interne assocife au processus d'avalanche.
Les résultats sont ensuite exploités numériquement pour une structure idéale de

type PIN. Ce travail a permis de montrer que le bruit était approximativement




inversement proportionnel & la valeur minimum du courant de conduction pour
un fonctionnement non linéaire. A partir de ce résultat, Sjolund a pu alors
proposer qu'il était possible de réduire le bruit, en utilisant des structu-
res présentant un courant de saturation élevé. De ce fait, pour des niveaux
hyperfréquences importants, on limitait ainsi la valeur du courant de conduc-

tion minimum.

Parallélemeﬁt d ce travail théorique, de nombreux résultats expé-
rimentaux pour le bruit AM et FM ont été présentés : Jpsenhans [39 (1966) 1,
Scherer [40, (1968)]1 , Harth et Ulrich [41, (1969)] , Ulrich [42, (1970)] ,
mise en évidence de 1'augmentation du bruit FM avec la puissance hyperfréquen-
ce, Cowley et al [43, (1970)], possibilité de réduction de bruit par 1'emploi
d'une cavité en transmission, Ashley et Searles [44, (1968)1 par synchronisa-
tion au voisinage de la fréquence d'oscillation, Hines, Collinet et Ondria
[45, (1968)1 ou a4 1'aide d'un sous-harmonique, Perichon [46, (1970)] , mise
en évidence de 1'influence des bruits de type génération-recombinaison et
1/£ pour des barriéres métal semiconducteur et des diodes 3 1'arséniure de
gallium, Perichon et Constant [23, (1971)1, Mircea et Perichon [47, (1974)]
mise en évidence della saturation du bruit FM & puissance élevée dans des
structures AsGa haut rendement, Mircea, Constant et Perichon [48, (1975)].
Ce dernier résultat expérimental a été interprété, pour ces structures en
supposant la présence d'un courant tunnel injecté d travers la barriére
métal-semiconducteur. Un peu plus tard, Vlaardingerbroek [49 (1976)] a
proposé que le courant injecté pouvait &tre 1ié a 1'ionisation des porteurs.
dans la zone de transit.

Parallélement a ces travaux expérimentaux, un effort th€orique

important a été effectué dans 1'hypoth&se d'un courant de saturation non nul,




les précédentes théories ayant négligé celui-ci. Les résultats de ce travail
ont &té publiés, Perichon-Constant [50, (Oct. 75-Nov. 76) 1. Simultanément,
Kuvds (Science Center, Rockwell International [51, (Mai 75-Avril 76)1 et

Statz et al. (Raython Research Division et M.I.T.) [52, (Dec. 75-Sept 76)]X
ont présenté des résultats comparables.

Cet historique, aussi complet que possible pour les problémes im-
portants, montre que nous avons participé assez activement aux efforts de
recherche entrepris dans ce domaine. Par rapport aux autres travaux effectués,
les points suivants nous paraissent constituer la partie la plus originale de
notre apport :

du point de vue expérimental
- mise en évidence de 1'influence du bruit de génération recombinaison sur
les performances de bruit de diodes ATT 3d 1'arséniure de gallium [23, 47 ]

- mise en évidence de la saturation du bruit M dans des structures AsGa haut

rendement et interprétation de cet effet par 1'existence d'un courant tunnel
du point de vue théorique :

- €laboration d'une théorie non linéaire permettant d'expliciter quaﬁtitati—

vement les deux phénoménes décrits précédemment [ 50 1

Dans ce présent travail, nous nous proposons d'exposer ces diffé-
rentes contributions.

Le premier chapitre est consacré exclusivement 3 la présentation
de la théorie non linéaire que nous avons é&laborée.

Le second chapitre présente les résultats numériques obtenus i
partir de cette théorie et décrit les performances de bruit d'une diode ATT
utilisée en oscillateur (libre ou synchronisé)ou en amplificateur.

Enfin dans le dernier chapitre, aprés avoir décrit les appareillages
de mesure mis au point, les résultats expérimentaux sont exposés et confrontés

aux résultats théoriques.

La premiére date indique la date de réception du manuscrit, la seconde

la date de publication

%% en collaboration avec A. Mircea du Laboratoire d'Electronique Appliquée




CHAPITRE I

THEORIE DU BRUIT EN REGIME GRAND SIGNAL

I. INTRODUCTION

Dans ce premier chapitre, nous nous proposons de décrire la démarche
théorique qui nous a permis d'accéder aux performances de bruit d'un dispositif
oscillateur ou amplificateur utilisant une diode & avalanche et @ temps de tran-
sit. Le procédé utilisé est schématisé dans 1'organigramme (figure 1). Il est
long et complexe et c'est pourquoi il nous est paru intéressant, avant de 1'ex-
poser en détail, d'en décrire qualitativement les principales €tapes.

Dans le paragraphe 2, aprés avoir rappelé ce qu'est le phénoméne
d'avalanche, nous étudions les origines physiques, microscopiques, des fluctuations
associées au phénoméne d'avalanche et nous nous efforgons d'obtenif 1'expression
de la source macroscopique locale qui rendra compte de ces fluctuations.

Dans le paragraphe 3, nous cherchons alors le systéme d'équations
qui caractérise globalement la diode é‘avélanche, soumise en régime d'oscil-
lation ou d'amplification & un champ électrique continu mais aussi & un champ
hyperfréquence sinusoidal de fréquence fo et d'amplitude élevée (régime grand
signal). Dans ce but, nous nous intéressons aux propriétés de ce que nous
appelerons la zone d'avalanche, c'est 3 dire la région ol se produit 1l'essentiel
du phénoméne d'avalanche. Cette région, ol les porteurs sont produits par ioni-
sation par choc, est le siége deé non-linéarités du dispositif et nous utilisons
1'équation de Read pour calculer 1'expression du courant de conduction produit

par le mécanisme d'avalanche en fonction du champ hyperfréquence. Dans cette

équation, le bruit est introduit par un terme de Langevin [531] obtenu 3 partir
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du bruit macroscopique local. L'équation de Read-Langevin constitue 1l'outil de
base de notre travail et il nous est paru essentiel, avant tout calcul, d'en
discuter la validité. La solution permanente grand signal sans bruit est alors
présentée et sa validité discutée.

Dans le paragraphe 4, 1'équation caractéristique du bruit est obte-
nue en séparant le probléme grand signal du probléme bruit en supposant que les
fluctuations des courants et des champs restent faibles par rapport d leurs
valeurs moyennes grand signal. On montre que le courant de bruit injecté par la
zone d'avalanche résulte :

- d'une part d'un courant primaire directement 1ié aux fluctuations du nombre
de porteurs produits par avalanche

- d'autre part, du courant 1ié aux fluctuations du champ électrique produites
au niveau de la zone d'avalanche et dont le calcul peut s'effectuer d partir

de 1'expression de 1'admittance paramétrique.

Le syStéme étudié h'étant pas stationnaire mais périodiquement stationnaire, la
densité spectrale de la source de bruit primaire et 1'admittance paramétrique
sont représentées a 1'aide d'une &criture matricielle. Cette écriture nous per-
met de relier entre elles les différentes grandeurs du bruit qui apparaissent
aux fréquences : f v £ et f, o0 f est la fréquence de modulation habituel-
lement comprise entre 1 Hz et 1 GHz.

Les calculs effectués ci-dessus sont représentatifs du mécanisme
de la zone d'avalanche. Les équations caractéristiques des phénoménes de tran-
sit qui ont lieu dans le reste de la diode sont donc introduites et prises en
compte dans le paragraphe 5 et nous pouvons ainsi obtenir une représentation
compléte du composant.

Le dernier stade du calcul est exposé dans le paragraphe 6. On y
définit le mode de fonctionnement choisi pour le composant (oscillateur, am-
plificateur) et on fixe par 13 méme le circuit de charge adéquat. On peut ainsi

obtenir la valeur du champ hyperfréquence E, régnant dans la zone avalanche et
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accéder aux grandeurs de bruit mesurables, caractéristiques du dispositif
étudié.

Enfin, dans le paragraphe 7, nous &tudions 1'influence des sources
de bruit (G. R., thermique...) d'autre origine que le mécanisme d'avalanche
et montrons comment nous pouvons en tenir compte pour obtenir les caractéris-
tiques complétes du bruit présenté par une diode avalanche en régime d'oscil-
lation ou d'amplification.

2. EQUATIONS FONDAMENTALES - HYPOTHESES SUR LE BRUIT D'AVALANCHE

De nombreux auteurs ont précédemment décrit le phénoméne d'ava-
lanche dans un semiconducteur. Nous nous contenterons d'en faire une des-
cription succinte afin de pouvoir inﬁroduire les équations fondamentales
s'y rapportaht et discuter de la source du bruit associée.

Observons par exemple le courant continu dans une jonction p-n
polarisée en inverse, lorsque 1l'on augmente la tension de polarisation. Pour
une tension de polarisation faible, le courant traversant la jonction est le
courant de saturation (v nA). Pour une tension suffisamment €élevée, supérieure
3 la tension d'avalanche, le courant traversant la diode devient alors impor-
tant (vmA). Dans le plan de la jonction et 3 son voisinage (zone d'avalanche
le champ électrique E ést alors suffisant pour produire 1l'effet d'ionisation
par choc. En effet, les porteurs thermiques (€lectrons et trous) qui consti-
tuent le courant de saturation acquiérent, sous l'action du champ &lectrique,
une énergie au moins supérieure 3 la largeur de la bande interdite et peuvent
créer des paires &lectron-trou lors des collisions avec les atomes du réseau.
Chacun des nouveaux porteurs ainsi créés (Electron extrait de la bande de
valence et trou associé) est accéléré par le champ €lectrique et peut ainsi
produire de nouvelles paires électron-trou. Le phénoméne est cumulatif d'ol
son qualificatif de '‘phénoméne d'avalanche'. De facon quantitative, 13 ol les
ionisations sont possibles, on introduit les taux d'ionisation des électrons

et des trous a et B qui donnent le nombre moyen de paires &lectron-trou

)>
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(*dl ou Bdl) créées par un seul porteur pour un parcours dl dans la direc-
tion du champ €lectrique E. Les &lectrons et les trous se déplagant respecti-
vement 3 des vitesses v, et vp, n et p, Jn et Jp étant respectivement les
concentrations locales et les densités de courant des électrons et des trous,
on peut alors calculer le nombre de paires €lectron-trou créées en moyenne
dans le volume dv pendant dt.

(M dN(r,t) = G(r,t) dt dv

ol r est le rayon vecteuf donnant la position du volume élémentaire dv, G

le taux de génération moyen qui s'exprime X par :

(2) G(r,t) = or,t) vn(r) n(r?t) + B(r,t)vp(r) p(r,t) .

les équations de continuité prennent alors la forme :
3 1 >

(3) — p(r,t) + - v. Jp(r,t) = G(r,t)
ot g

9 1 - '
Sf-n(r,t) "3 v . Jn(r,t) = G(r,t)

Ces équations de continuité ne tiennent pas compte des fluctuations
locales du nombre d'ionisations par choc. Celles-ci peuvent €tre représentées
par g(r,t) qui est alors défini comme la déviation instantanée 3 G(r,t).

g(r,t) dt dv donne alors le nombre d'événements qui se sont produits en plus
ou en moins du nombre moyen dN(r,t). én conséquence, les équations de continuité

qui rendent compte du bruit doivent alors s'écrirent :

) 1 >
— p(r,t) +—- v . J (r,t) = G(r,t) + g(r,t)
ot q P
(4)
3 1 >
— n(r’t) -=V . J'n(r,t) = G(T,t) + g(r’t)
ot q

x v et vp étant toujours dirigés suivant la direction du champ, ces quantités

n'interviennent que par leurs modules.
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Remarquons que dans le taux de génération G(r,t) de 1'équation 4,
sont incluses les fluctuations de n et de p dont 1l'origine se situe dans d'autres
volumes €lémentaires dv' et 2 des temps t'.

11 nous faut maintenant caractériser la fonction aléatoire g(r,t).
Pour des épaisseurs de zone d'avalanche supérieures d 0.2 um et dans la bande
de fréquence (<30 GHz) ol nous nous proposons d'observer les fluctuations des
dispositifs 3 avalanche, on peut admettre que les créations de paires électron-
trou sont instantanées et ne sont corrélées ni spatialement, ni temporellement.
La fonction aléatoire g(r,t) est donc additive sur 1'espace et sur le temps.
Les créations de paires €lectron-trou sont donc des événements indépendants.

En conséquence, la statistique de Poisson peut €tre utilisée pour calculer les
moments de g(r,t) soit :

<g(r,t)> =0

(5) <g(r,t) g(x',t") >= <a(r,t) vn(r) n(r,t) + B(r,t) Vn(r)‘p(r,t)>
s(r-r') s(t-t")
= <G(r,t)> s(r-r') s(t-t')

Les fluctuations du taux de génération g(r,t), en chaque point de
la zone d'avalanche sont 3 1'origine du bruit présenté par une diode 3 avalanche.
Ce bruit résulte du caractére essentiellement discret de 1'ionisation par choc
(1e nombre de créations de paires est forcément un nombre entier) et en con-
séquence le bruit local d'avalanche est trés analogue 3 un bruit de grenaille.
Les €quations (5) sont générales, c'est 3 dire qu'elles s'appliquent 3 un sys-
téme dynamique non linéaire périodique'tel qu'un oscillateur & avalanche et 3
temps de transit o, B, n et p sont des fonctions du temps et g(r,t) est alors

une grandeur aléatoire stationnaire périodique [541.
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Nous allons a présent illustrer 1'équation (5) dans un cas simple.
Si les taux d'ionisation des €lectrons et des trous sont égaux (« = B), 1'é-
quation 5 s'écrit directement en fonction de la densité du courant de conduction
instantané local JC : )
(6) €(r,t) grit)> = ¢ <alr,t) I (r,00> s(r-r') s(t-t")
et dans le cas ou le systéme est stationnaire, c'est 3 dire par exemple lorsque
le circuit extérieur associé a la diode ATT ne permet pas d'oscillations,

1'équation (6) devient :

(7N <«g(r,t) g(r',t")s> = % <a(®)> I, s(r-r') s(t-t")
oil Jo est la densité du courant continu traversant la diode. Dans ce cas, on

peut alors calculer 1'intensité spectrale de la source de bruit locale g(r,t)

qui s'exprime comme un bruit blanc :
(8) | Sg(r,r',f) = % <a(r)> Jq §(r-r")

Nous avons précédemment exposé ces résultats [55, (1969), 13 (1971) 1.
Ils sont a nouveau présentés ici de maniére plus classique. Par ailleurs nous
devons citer, pour cette partie du travail, les approches de Hines [5, (1966)1,
Gummel et Blue [7, (1967)1, Convert [8, 9, (1971)] pour un systéme purement
stationnaire, et de Conﬁert [56, 9, (1971)] pour un systéme stationnaire pé-
riodique. ‘

3. MODELE DE READ - EQUATIONS DE READ-LANGEVIN

3.1. Structure des diodes étudiées et le modéle de Read

Considérons a présent une jonction p+n, polarisée en inverse en ré-
gime d'avalanche. Dans le cas ol le diamétre de 1a.jonctidn est beaucoup
plus grand que 1'épaisseur de la zone désertée, nous pouvons utiliser un mo-
déle unidimensionnel. La direction du champ électrique est choisie suivant
1'axe Ox et toutes les grandeurs Vectofielles précédentes ont pour direction
l'axe Ox et ne dépendent alors que de la variable x.

~

Le modéle de Read [ 1 ] consiste 3 séparer la diode 3 avalanche et
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3 temps de transit en deux zones distinctes : une zone avalanche de faible
épaisseur, de champ &lectrique €levé ol ont lieu les créations de paires électron-
trou suivie d'une zone de transit oli les porteurs se déplacent & leur vitesse
limite quelque soit la tension appliquée. En guise d'illustration nous présen-
tons figure 2 le profil de dopage, le champ électrique et 1'allure de o pour une
jonction p+ nn' 2 profil de dopage constant. Le modéle de Read proprement dit
est représenté fig. 2d.

Ce moddle est trés souvent admis et se justifie méme pour une diode
a profil plat, du fait de la variation trés rapide du taux d'ionisation avec le
champ électrique. Il est encore plus exact lorsque la structure utilisée est

du type "hi-lo" ou "lo-hi-1o"*

et permet d'obtenir moyennant quelques hypo-
théses que nous allons préciser, 1'équation de Read-Langevin en intégrant la
somme des deux équations de continuité sur la longueur de la zone d'avalanche

1a' On obtient alors :

a1 I (1)
(9 T3 &+ C = I1.(t) + i _(t)
dt M(t) 1 g

ou IC est le courant de conduction, Ii le courant 1ié aux porteurs injectés
dans la zone avalanche, Y5 le temps de réponse intrinséque et M le facteur
global de multiplication instantanée ;.ig'(t) est le terme de Langevin'et Té-
sulte des bruits de grenaille associés aux phénoménes d'avalanche et aux fluc-

tuations du courant d'injection Ii' Nous verrons ultérieurement que le courant

% Il s'agit ici de la terminologie anglo-saxonne. Le profil de dopage est fai-
ble puis élevé (hi-lo) ou faible-€levé et faible (lo-hi-lo). Le profil de do-
page et la carte de champ relatives & ces deux structures sont représentés fig.3.
La structure hi-lo est d'ailleurs trés voisine de celle propdsée initialement

par Read [11




0 » 0 >
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Ii injecté peut provenir des différents mécanismes suivants : effet thermique
(courant de saturation), effet tunnel (passage direct d'électrons 3 travers

la barriére de potentiel), ionisation dans la zone de transit (fig. 2). Dans le
cas oll les taux d'ionisation et les vitesses des €lectrons et des trous sont

égaux on a :

T T 1a/2V .
(10) { a _
1/M(t) = 1 - alx,t) dx =1 - o(t) 1a
o
. 1a .
1g(t) =qA g(x,t) dx + 1i(t)
o

les statistiques de i1g(t) s'obtiennent directement 3 partir de celles de

g(x,t) (eq.5). Elles s'écrivent :

<ig(t)> =0
(1)

<i (1) ig(t")> =q [<Ic(t)'a(t)> 1+ <L (1)>) s(t-t")

3.2. Hypothéses permettant 1'établissement de 1'équation de Read.

Discussion de sa validité

S - — — -
.

L'équation de Read-Langevin a &té obtenue en supposant que le courant
de conduction IC €tait indépendant de 1'abscisse. Cette hypothése n'est en fait
jamais vérifi€e. En effet, cette condition entraine que le champ électrique
dans la zone d'avalanche est également indépendant de 1'abscisse, ce qui est
en contradiction avec 1'équation de Poisson. En fait la charge d'espace due
aux porteurs mobiles ne peut étre'compensée qu'au milieu de la zone d'avalanche
mais pas 4 ses extrémités ol le courant de conduction ne provient que d'un seul
type de porteurs. Le courant de conduction IC(t) doit &tre en fait considéré
comme un courant moyenné sur la longueur de la zone d'avalanche [9].

1 1a

I.(t) =— ' I.(t,x) dx

1a o
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L'équation de Read-Langevin peut €tre généralisée au cas o # 8

et v, # v .[13 (Eq II-4)]. Les différents paramétres qui interviennent dans

p
1'équation 8 sont alors modifiés et dépendent de o~8 de la maniére suivante :

1 fla X . .
YTy R exp [[ (B~ dx' 1dx
n - p
0 o)
(1 X
1I/M(t) =1 - | 3 exp [ (B-a) dx'jdx
jo o)
’ 1
(1) I,(0) =1, +I (1) exp [[ 2 (gm0 dx ]
n P o
1a X
i(t) =qA gx,t) exp[ |  (B-a) dx' 1dx
g o 0
1,
+ ii (t) + ii (t) exp [ (B‘U-) dX]
n P )

oll Ii et Ii sont les courants d'électrons et de trous injectés
n P

et ii et ii les sources de bruit associées.

n
Uie expression analytique de Ty plus exacte que celles données
par les équations (10) pour o= et (12) pour a#8 a d'ailleurs &té calculée
par Fisher [57] et Convert [9]. Dans ce calcul, un développement limité de
Ic(x,t) a été effectué au voisinage de x = o afin de mieux tenir compte de

la dépendance de IC avec X. Les expressions obtenues pour T4 s'écrivent alors

o - 3 - y
pour v, = v, = v

(13) B = o T la/SV
1 (e +8) 1, -2
B # a T, -a 2 (Ba)1/z /i a
4 (a - B) la

Dans la suite du développemént, nous supposons que les taux d'ioni-
sation des €lectrons et des trous sont égaux, ce qui &tait généralement admis

dans le cas de 1'arséniure de gallium [58, 59, 60]. Cependant, Stillmann
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et al, dans une publication récente [61, (1974) ] montrent que les trous sont
plus ionisants que les €lectrons dans le GaAs. Cette précédente hypothése n'est
plus alors totalement justifiée. Cependant, le fait d'avoir des taux d'ionisation
inégaux pour un matériau semiconducteur, ne modifie pas essentiellement, comme
nous allons le voir, 1'allure générale de 1'équation de Read-Langevin si on
modifie 1'expression du temps de réponse intrinséque T Cet exposé des hypo-
théses nécessaires 3 1'élaboration de 1'équation de Read montre qu'un certain
nombre de problémes se poéent et avant de continuer notre &tude théorique, il

nous parait essentiel de discuter la validité de 1'équation de Read.

Pour ce faire, nous proposons de comparer dans quelques cas particu-
liers voisins de ceux qui seront traités ultérieurement le courant de conduction
IC(t)»obtenu 4 1'aide d'un programme numérique complet [62] permettant de traiter

-~

le probléme en toute rigueur, 3 celui obtenu 3 partir de 1'équation de Read.

L'expression analytique donnant le courant de conduction IC(t) est
obtenue & partir de 1'équation 9 o 1'on a annulé le terme source de bruit ig(t)
et ol 1'on a supposé que le courant injecté &tait un courant de saturation
indépendant de t. Nous supposons en premiére approximation, qu'en régime d'oscil-

lation ou d'amplification fort signal, le champ &lectrique instantamné s'écrit

alors :
E(t) = EO + AEO + E] sin wot

ol EO est la variation du champ statique Eo résultant de la présence du champ

hyperfréquence d'amplitude E1 lorsque 1'on alimente la diode 3 courant constant

(effet de redressement).
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La solution de 1'équation 9 est bien connue lorsque le courant de
saturation est nul [63, 64, 65]. Si ce dernier n'est pas négligé, le courant

de conduction s'écrit : [32]

+o0
9 I (t) = s ) (-HP TPV In®) oJ (Prmuw t
¢ wy Ti PMTe DO + jm

ol on a posé

D =(1- &'(EO + AE)) 13)/wO T
(15)

juw)
n

1=t (B L, Byfug 1y

et ol Ip(D1) et Im(D1) sont les fonctions de Bessel modifiées d'ordre p et m
et d'argument D1. On peut alors déterminer la composante continue et les di-
verses composantes hyperfréquences a partir de 1'équation 13 en posant p + m

=0 et p +m = n. La composante continue s'écrit :

(16) I IZ(D1) . 2
I, = S ° (mt+2 5 (- 1)P.___J2___#__ ]
wy T4 DO p=1 1+ (p/D )

avec fp = Ip (D1)/IO(D1)

Cette équation permet de calculer 1'effet de redressement i.e.
1'abaissement du champ continu Eo, AE, d( 3 la présence du champ hyperfréquence
E1(t). En premiére approximation, pour des valeurs de Do faibles, on aboutit

i la relation classique [66] :
I

(17) £, = =2 (1 - 2 O/ 1,

D'autre part, la n'iéme composante du courant de conduction s'écrit

18 IS IO2 (D1) n s m
(18) I, = CIDI SN N C D
n w._ T D m=1
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fn—m + fn+m Y
1 + jm/DO 1—jm/Do

qui se simplifie et qui s'écrit classiquement pour D0 << 1 [65].

- n
I. = (GLD I P Y
n

La méthode numérique utilisée [62] par Allamando dans notre Labo-
ratoire consiste en une discrétisation sur le temps et 1'espace des différentes
grandeurs d'intérét. Les équations de continuité et 1'équation de Poisson,
caractéristiques de la zone d'avalanche deviennent alors un systéme d'équations
aux différences finies. En utilisant les conditions limites, on peut alors cal-
culer 3 1l'aide d'un processus itératif, les configurations spatiales et tempo-
relles des différentes grandeurs et en particulier celles du courant de conduc-
tion. IC est en effet dans ce modéle rigoureux, une fonction de x ét on peut
donc calculer le courant de conduction 3 1'abscisse 1a’ IC(1a,t) ainsi que le
courant de conduction moyen Ic(t) défini par :

I (1)> = - 1aI(tx)dx
c 1 c

a
o)

L'étude a été effectuée pour une diode p-i-nx (1a longueur de la
zone intrinséque 1a est de 0.25 ym) c'est 3 dire pour un champ électrique

quasi-uniforme, un champ hyperfréquence moyen de 0.85 105

v/cm correspondant
d un coefficient de non linéarité voisin de 6 pour le modéle de Read et un

courant continu IO de 40 mA.

x (et exemple a €té choisi car il correspond assez bien aux caractéristiques

des zones d'avalanche des diodes ATT que nous &tudions par la suite.
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Nous présentons les résultats tout d'abord pour un courant de satu-
ration faible IS = 1 nA dans le cas ol les taux d'ionisation sont égaux (a = B
fig. 4) ou différents (g = 10a fig. 5) puis pour un courant de saturation élevé
IS = 0,1 mA : o =8 (fig., 6) et 8= 10a (fig. 7). Nous avons représenté sur ces
figures, les variations temporelles du courant de conduction moyen <Ic(t)> s
du courant de conduction d 1'abscisse 1a’ IC (t,1a), calculés tous deux numé-
riquement ainsi que du courant de conduction calculé analytiquement Ica(t)'

Dans le cas d'uh courant de saturation faible (fig. 4 et 5) nous
constatons que le courant de conduction moyen et le courant de conduction ob-
tenu 3 1'aide de 1l'expression analytique (Eq. 13) sont en excellent accord 3
condition de modifier 1égérement l'eXpression du temps de réponse intrinséque
1. . Le temps de réponse intrinséque analytique (Eq. 13) doit €tre multiplié

1

par le facteur de correction K : T o= KTi avec K = 1,07 pourg=gBet K= 1,1
a
pour B= 10a

Remarques

. Le courant de conduction calculé analytiquement est plus proche du
courant de conduction moyen, que du courant de conduction existant 2 1l'abscisse
1a' La remarque de Convert [ 9 Jest donc tout & fait justifiée.

. Le résultat'pour o= gest un accord avec 1'étude d'Allamando [ 62 ]:

T, = 1a/2,8 v (en effet 1,b7/3 =1/2,8)

. Une étude plus détaillée montrerait que K ne dépend pas ﬁratiquement
de la valeur du champ hyperfréquence E, donc de la non linéarité D, du modéle
de Read.

. En pratique, nous nous sommes limités a une non lin€arité D1 voisine
de 6, car nous n'effectuons le calcul des fonctions de Bessel que jusqu'a
‘1'ordre 10. La validité du modéle analytique se trouve donc limitée 3 D1 < 7.

Si & présent nous considérons le cas oil le courant de saturation est
€levé (fig. 6 et 7) on remarque que les résultats restent en accord pour la
majorité du cycle. On constate cependant une 1égére différence dans la région

od le courant est minimum.
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Cette étude simple permet donc de conclure que 1'équation de Read
permet d'obtenir avec une bonne approximation les paramétres hyperfréquences
de la zone avalanche méme en grand signal. L'accord le plus satisfaisant est
obtenu en modifiant 1égérement 1'expression du paramétre ; et c'est donc les

formules que nous utiliserons dans 1'exploitation de notre modéle analytique.

4. EQUATION CARACTERISTIQUE DU BRUIT : EQUATION AUX PERTURBATIONS.

RESOLUT ION.

La solution générale de 1'équation de Read-Langevin (Eq. 9) (les
fluctuations et la source de bruit sont & présent incluses), s'obtient faci-
lement en posant Ic(t) égal au produit de deux fonctions indépendantes. La
déterminatioﬁ des constantes de la solution se fait en remarquant que la solution

doit &tre périodique. On trouve alors :
tl

t
: N s e
(19) IC(t) = T—l [ . [Il(t ) lg(t )] exp [ [t T]'_ M(t”) ]dt

La forme de cette solution est déji apparue dans un article de Kuvis
[32, (1972)]. Pour simplifier les calculs, nous supposons 3 ce stade que le
courant injecté est indépendant du temps, ce qui correspond physiquement au
cas d'un courant de saturation.

La solution générale &tant trouvée, nous pouvons séparer le probléme
grand signal du probléme bruit en supposant que les fluctuations des diffé-

rentes grandeurs restent faibles par rapport aux valeurs moyennes grand signal.

La linéarisation s'opére de la maniére suivante :
.
Ic(t) > Ic(t) 1C(t).

209 E(t) » B(t) + e (1)

M) = /M) ] ppgy * 55 DM T e (D)

IM () + LI/ (0] e, (t)
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L'équation grand signal sans bruit s'écrit alors :

IS t t' 1 dt"
) = - - v T dt'
(21) IC (t) Ti J exp [ % ,[.i MO (—“t ) ]

-0

Sa solution a été explicitée dans le paragraphe précédent (§ 3)

et 1'éauation linéarisée descriptive du bruit du systéme :

1 {t (t ea(t”)dt" (t 1 dt"
(22) (0 = o | Ggt) - Ig | ———J e [- | o] dt
i) p M LTy M

Au vu de cette expression, on doit remarquer que la composante de
bruit du courant de conduction définie pour une configuration grand signal, c'est

a dire en présence du champ hyperfréquence E;, peut 8tre séparée en deux parties :

i (t) =i () + i'c(t)
1t t o at"
(23) in(t) = — J ig(t') exp [- J — ————:——J dt'
Ti ! Ti Mo(t )

-00

I e (rdty t 4 4t
(24) =2 e -] ———1ar
1 - t! M O(t ) t! Ti Mo(t )

in(t) constitue la source de bruit primaire [5] , résultant directement des fluc-
tuations de la source de bruit interne ig(t). Ce bruit apparait (et est défini)

en 1'absence de toute fluctuation du champ électrique, e, donc pour une situation
de court-circuit. Par ailleurs, 1'équation 24 iie, en 1'absence de la source de
bruit interne ig(t), la composante du courant de conduction i'C(t) d la composante
du champ &lectrique e,- Celle-ci peut alors &tre décrite comme donnant le courant
de conduction, en réponse & une excitation eala de faible amplitude, lorsque 1la
zone d'avalanche est soumise 3 une tension pompe d'amplitude E11a‘ Elle permet

donc de déterminer 1'admittance paramétrique équivalente de la zone d'avalanche.

Nous allons donc calculer successivement :

. La source de bruit primaire in
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. L'admittance paramétrique.
Comme dans tous les dispositifs paramétriques, 1'exploitation des relations (23)
et (24) se fera en utilisant une &criture matricielle pour exprimer les composan-
tes des courants de bruit aux fréquences qui nous intéressent :
soit Q = 2 Hfﬁ’ Nw, + @ et Ny, - Q. Dans cette écriture rappelons que w, est la
fréquence de pompe, c'est & dire la fréquence d'oscillation ou d'amplification de

la diode.

4.1. Source de bruit équivalente grand signal (Eq.23)

Les statistiques de la source de bruit ig(t) ont déja été données pré-
cédemment (Eq.11). Nous avons montré que celles-ci pouvaient &tre décrites par un
processus de Poisson. Le courant de conduction instantané peut donc &tre repré-
senté par une séquence d'impulsions de durée infiniment courte, d'amplitude q, et
qui apparaissent 3 des temps tg aléatoires. La source de bruit ig(t) s'écrit donc
d'une maniére générale comme la différence du couranf de conduction instantané a
sa valeur moyenne.

(25) ig(t) = q 1 s(t-tg) - (IL(t) & (t) 1_ + Ig)
tg

Le nombre moyen d'impulsions élémentaires pm(tg) qui se produisent
entre tg et tg + dtg peut se calculer 3 partir de 1'Eq. 11.

1

(26) P (tg)dtg = Zi [T.(tg) altg)l, + Ig] dtg

Soit in(t',tg) le courant de bruit observable au temps t', lorsqu'une

seule impulsion § s'est produite au temps t_. in(t',tg) est alors la fonction de

g
Green [671}, solution de 1'équation de Read-Langevin (Eq. 9). Comme le nombre moyen
d'impulsions § apparaissant au temps tg, pendant dtg est Pm(tg), la fonction d'au~

tocorrélation élémentaire, dRin(t,t',tg) du courant de bruit pour tous les événe-

ments qui se produisent au temps tg s'écrit :
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(27) dRin(t',t,tg) = Pm(tg) in(t',tg) in(—t,tg) dtg

ot in(—t,tg) est la fonction de Green adjointe.

Pour calculer la fonction de corrélation totale, il est nécessaire
d'intégrer 1'Eq. 27 sur tous les temps tg possibles, c'est 3 dire pendant un temps
T qui doit &tre beaucoup plus grand que la période grand signal To'

: lim 1 +T )
(28) Rip(t',6) = g 77 | Bp(te) iy(t',te) i (-t,tg) dig
-T
Comme nous sommes en présence d'un processus non stationnaire, la fonc-

tion d'autocorrélation dépend de deux variables t et t'. Afin de calculer la densi-

té spectrale du courant de bruit, nous devons utiliser la double transformée de

Fourier :
400 +co . .
-Jw1t' jw,t
(29) Si. (wq, wy) = R: (t',t) e e dt dt'
In*™ 2 1In

La fonction d'autocorrélation étant périodique : Rin(t' + TO, t + TO) = Rin(t',t);
ceci implique que les fréquences w; et w, sont reliées par la relation

- = 1 LS 1 = = !
w1 W, 2 Hk/TO. W et w, doivent alors s'écrire W, swo + Q et wz s, + Q
s, s' et k sont des entiers et O est 1'écart de fréquence d'une raie centrée

1

Sur sw, ou s wO[SQL
En utilisant (29) et (28) on obtient :

Tooo

lim 1 T ) x
(30) Sinlopuy) = gp | Pefte) inlop,te) ip%wy,te) deg
T

;n(w1, tg) et 1n(w2,tg) sont les transformées de Fourier de 1n(t,tg) et
in(t',tg), 1'astérisque signifiant la quantité complexe conjuguée. Puisque

T >> Ty» il existe toujours un entier N trés grand qui vérifie T # NTo‘

De plus toutes les quantités sous le signe intégral dans (30) sont périodiques.

On a alors :
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lim 2y [ °© , x
Sip (wq,0,) = R P (te)i (wy,te)i” (wp,tg) dtg

N+ 2NT o

[e]
(31) Soit :

. . % L (TO ] Cx

Siploqwy) = 1wy 1y (wy) = - J P (tg) i (wg,t) i (w,,tg) dtg
00

Cette derniére équation va nous permettre de calculer les densités
spectrales du courant de bruit in aux fréquences Swy, * @ ainsi que les cor-
rélations entre les fréquences Sub’+ Q et s'mo + Q. Dans le cas qui nous
intéresse, il suffit de calculer la fonction de Green in(t,tg) a partir de
1'équation de Read-Langevin, d'en prendre ensuite sa transformée de Fourier
et de calculer 1'expression donnée par 1'Eq. 31. La fonction de Green in(t,tg)
s'obtient a partir de 1'Eq. 23 en remplagant ig(t') par q é(t'-tg).

On a alors :

t t "
(32) . LA b
in(610) < ¢ [ 8-t e [ [ gy
—00 t! .

soit en remplacant 1/Mo(t) par sa valeur :

* o 5ot8 Dorim) w,t (§9-D,)

. q P
(33) i(t,tg) = ¥;-IOZ(D1) , mi_m (-1 fpfme

e(t-tg)

ol g(t-tg) est la fonction unité.

Prenons alors la transformée de Fourier de in(t,tg) pour obtenir :

. . oJ (prmlugte -juwtg

. P

(34) i(w,tg) = T O N L
i p,m=-e WD = 3 (Puy = w)

Le calcul de (31) peut alors &tre effectué en utilisant 1'expression
de Pm(tg) (Eq. 26) et de in(w,tg) (Eq. 34). En posant wy = Swy * Q0 et wy =

s'wo + 0 on obtient alors :

i (s + 07 in* (s'wy*@) = i (s,s') =
(35) 1,20 1 o

Wm)" ﬁlc(tg) a(tg) 1, + I 1F(s,tg) F (s',tg).f(s,s',tg)dtg
o O
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G(tg)la = al, + al, B, sin v, tg .
JPw,te
' exp[D1cos wotg] +oo p
F(s,tg) (2 (D —
(36) I,y p=— D,-iL(p-s) - x]

n

f(s,s',tg) = exp [- jwo(s—s') tgl , x = Q/ W,

I1 est commode de rassembler tous les résultats de densités spec-
trales sous forme matricielle. in(s,s') est alors donnée par une matrice carrée
de dimension 2N + 1(-N ¢ s,s' ¢ + N). Les coefficients de la diagonale prin-
cipale représentent les autodensités spectrales aux fréquences - Nmo + Qs eee s

s eee N“b + 0 , les autres coefficients donnant les interdensités spec-

trales entre fréquences Sw, *et s'wo +Q.

4.2. Admittance paramétrique (Eq. 24)

L'équation 24 qui représente 1'équation aux perturbations sans bruit

est rappelée ci-dessous :

] dt?

I
S (t (t1 e, (t")
(24) iy = - -J [J — 2 dt"] exp [- J

t1 dt"
T T. 1 1" T,
‘lMO(t ) t!

1A}
1 i Mo(t )

-00 t'

Le fonctionnement paramétriéue de la diode ATT peut étre décrit de
la maniére suivante. On lui applique un signal périodique G”o) d'ampiitude
élevée dit signal de pompe ainsi qu'un signalx de faible amplitude de fréquence

. Le fonctionnement étant non linéaire, des courants et des tensions aux
fréquences Twy + wg vont €tre créés. Ces courants et ces tensions sont alors
dépendants 1'un de 1'autre et sont reliés par une relation matricielle(ana-
logue & celle domnée par la matrice &élastance pour les Varactors). Etant donné
la forme de 1'Eq. 24, nous obtiendrons une matrice qui a les dimensions d'une

admittance. Pour ce faire, il suffit d'utiliser les techniques usuelles de 1la

¥ Dans le cas qui nous intéresse ici, il s'agira du signal de bruit.
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transformée de Fourier. Aprés quelques changements de variable, qu'il serait

trop long d'exposer, on trouve :

I a1y +oo b Ip(D1)Im(D1) ea[w—(p+m)wO]
67 == —— T (-] . _
i "o 1 p,m=-e DO+3m wODO + j(w ~pw,)

ou ih(uD et ea(w') sont les transformées de Fourier de ic(t) et ea(t).

Comme précédemment, nous nous intéressons i des fréquences de la
forme sw + Q. Posons alors w = sw, + 2 et w-(p+m) w, o= s'wo +  afin de
mettre 1'Eq. 37 sous la forme :

+N
(38) - i'(s) =z Yogr Uglsh)
s=-N
ol ua(s') est la tension d'avalanche faible signal 3 la fréquence s'wo +Q
et oﬁ)rss, est la matrice admittance représentative des effets paramétriques.

On a :
- P

a' I o D fb +s'-s fp

W T: W T p=-  [D-j(p*s'-s) J[D *j (s-p+x]

(39) st ”

En additionnant les résultats des paragraphes 4.1. (Eq. 38) et
4.2. (Eq. 35) on peut alors exprimer 1'équation représentative du bruit (Eq.22)
dans le domaine fréquentiel par la relation matricielle suivante :

(40) [id = [y] [u,] + [i]

i, u, et in sont des vecteurs et y une matrice carrée de dimensions 2N+1.

a
Les coefficients de la matrice y sont donnés par 1'Eq. 39 et ceux de in véri-
fient la relation [in] [in] = i (s,s') (Eq. 35), le sigle dague signifiant

1'opérateur hermitien.
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5. REPRESENTATION DU COMPOSANT EN GRAND SIGNAL

Nous avon§ précédemment traité le probléme de la zone d'avalanche.
Pour obtenir une représentation du composant, il est nécessaire & présent |
d'introduire les équations caractéristiques de la zone de transit. Le modéle
utilisé suppose que les porteurs transitent dans cette zone & leur vitesse li-
mite et que le phénoméne de diffusion est négligeable. Cette derniére hypothése
peut €tre facilement justifiée 3 partir d'un précédent travail [16] ol nous
avons montré que le coefficient de diffusion des électrons dans 1'arséniure de
gallium restait faible en champ fort.
Dans un premier temps, nous allons donner 1'impédance grand signal représenta-
tive de la diode IMPATT puis 1la relation matricielle représentative du bruit

associé.

5.1, Impédance grand signal équivalente

Le courant extérieur est donné par 1'équation de conservation des
courants :

en zone d'avalanche, cette équation s'écrit :

dE(t)
4n I (t) =1.(t) + A e
e c at
en zone de transit, elle s'écrit :
dEt
42) I(t) = Ict(t,x) + aA-igg (t,x)

ot IC et Et sont respectivement le courant de conduction et le champ hyper-
t
fréquence en zone de transit.

Le courant de conduction en zone de transit, IC s'exprime en fonction du courant
t
de conduction a 1'abscisse 1a par la relation :
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x -1
43 1_(t,0 = I.(,t - T_j") #I(t-5

En utilisant (41), (42) et (43), on peut alors calculer le courant
extérieur Ie et la tension hyperfréquence aux bornes de la zone de transit V}
puis la tension totale hyperfréquence aux bornes de la diode ATT, VHF' En

notation complexe on obtient pour la fréquence fondamentale :

(44) Ie1 = EAU.)OE.I [1+ B1 eJ¢1] = ‘Ie1| er1
1 T 1 i
(A5 Vi = WE,L(I- D) x (@) BT - 501+ (1- 33 (- 1 @) Bye)

avec 1a longueur de la zone d'avalanche, W longueur de la zone active de la
diode, ¢ permittivité du matériau, A section de la diode, x (0) =
(1-cos ©) /6 , (@) = sin 0/0 , ol 0est 1'angle de traﬁsit,
W-1, . :
jot _
v Y% Ble ICI/EA'“)OEI
(17) pourn = 1.

O:

| eIl est donné par la relation

ot I =|1I
“1 1

C

L'impédance hyperfréquence de la diode est alors donnée par le rapport VHF/Ie

soit :

(1-1a/Wx @B, &1 = 311 + (1-1a/W) (1-1(6))By &®1]

1
(46) Zp(wy) = —

w.C

(6] 1+ B ej¢1

1

5.2. Equation caractéristique du bruit pour le composant

Les équations (41), (42) et (43) sont également valables pour le
bruit. En effectuant un calcul analogue, et aprés avoir pris les transformées

de Fourier, on dégage les deux équations suivantes :

x Le changement d'abscisse x - la-+ X a été effectué pour le dernier terme

de 1'égalité.
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a7 ie(w) = ic(w) + jw Caua(w)

L]

(48) u, (w) ig(w) -l (w) (A(®) - jx(@) 1 /jwCy

ie(w) et iC(UD sont les composantes bruit du courant extérieur et du courant
de conduction, ua(w) et ﬁt(ua sont les composantes bruit des tensiocns d'ava-
lanche et de transit, Oétant l'angle de transit 3 la fréquencew , A etX
étant les fonctions précédemment définies, Ct =eA/(W - la) la capacité de
la zone de transit, Ca =£:A/1a la caﬁacité de la zone d'avalanche.

Ces équations €tant linéaires, on peut les écrire sous forme matricielle pour

les fréquences w = s w g +§l, Seuls, les termes de la diagonale principale
sont non nuls. En associant aux équations (47) et (48) 1'équation (40), re-
présentative de 1'équation de Read-Langevin dans le domaine fréquentiel, on
aboutit alors en résolvant le systéme 3 la relation :

-1 -1
(49) [ul = (fal + [bMIyl + [w} [i ] - [bI{ly]l + [wl} [i_]

n

a, b et w sont les matrices diagonales dont les coefficients sont donnés par :

WSS = J woca(5+x)
(50) ags = [1-2(0) + jx(0.1] /ju Cy(s+x)
W 1la '
bss =1+ l—d— (1 - TV—) D\(@S) - jx (95)1

"y est la matrice admittance définie précédemment (Eq. 39), u, ie et in des
vecteurs représentant les composantes de la tension totale, du courant ex-
térieur et de la source de courant de bruit. L'8quation 49 s'écrit alors d'une

maniére simple :

(1) [ul = [2p)0i] - (2106
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Zp est la matrice impédance représentative des effets paramétriques du com-
posant, ZN la matrice impé€dance qui transforme la source de courant de bruit

in en une source de tension de bruit.

Quelques remarques sont 3 apporter aux hypothéses que nous venons de faire
implicitement. Nous avons supposé les équations descriptives de la zone de
transit lin€aires c'est 4 dire que nous nous sommes intéressés i des structures
confin€es et a4 des régimes oli la somme du champ hyperfréquence Etl et du

champ continu Eto en touf point de la zone de transit reste suffisamment

grand devant le champ de seuil ES au deld duquel on peut considérer que les
porteurs transitent 3 leur vitesse limite. Ces hypothéses ne sont pas vérifiées
pouf des structures non confinées [68, 69]. Pour celles-ci, on observe une
modulation de la vitesse des porteurs sur une zone de faible largeur mais
surtout une modulation de 1'épaisseur de la zone désertée. Pour chaque niveau
hyperfréquence, la longueur de la zone de transit est différente de celle
obtenue en 1'absence de tension hyperfréquence [ 70 1.

I1 serait possible ultérieurement de tenir compte en premiére approximation

de cet effet en définissant un angle de transit pour chaque tension VHF de

fonctionnement.

6. INTERACTION CIRCUIT-COMPOSANT. CIRCUIT DE CHARGE POUR LES DIFFERENTS
MODES DE FONCTIONNEMENT POSSIBLES. \

Jusqu'a présent, nous nous sommes intéressés i décrire les pro-
priétés intrinséques du composant dans un fonctionnement non linéaire. Pour
1'étudier dans une situation réelle, il est nécessaire de lui associer un
circuit de charge. Nous nous proposons donc tout d'abord de définir a partir
de la forme de 1'impédance de charge les trois modes de fonctionnement pos-

sibles pour un dispositif 3 résistance négative.
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6.1. Circuit de charge utilisé pour les différents modes de fonctionnement :

Un point de fonctionnement &tant choisi (le courant de polarisation
Io’ la fréquence de fonctionnement fo et le niveau de non linéarité D1x sont
fixés), on réalisera un oscillateur libre, un oscillateur synchronisé ou un
amplificateur en variant la résistance du circuit de charge Ry (1a somme des
réactances XD + XL est supposée nulle pour f = fO).

Lorsque R; est égal en valeur absolue & la résistance Ry présentée
par la diode, le systéme fonctionne en oscillateur libre.

Lorsque RL devient légérement supérieur i R,, le systéme fonctiomme
alors en amplificateur & gain €levé. Dans la zone ol R; est inférieur en valeur
absblue a4 la résistance linéaire RD " présentée par la diode, 1'amplificateur
ne peut €tre qualifié d'amplificateﬁr stable puisque si 1'on annule la puissance
d'entrée, on obtiendra un oscillateur libre dont la fréquence de fonctionnement
sera voisine de fo. Le systéme fonctionne alors en oscillateur synchronisé.

Si par contre R.L est supérieur en valeur absolue a la résistance lindaire de
la diode RDO, en absence de puissance incidente, aucune oscillation n'est

possible. Le systéme fonctionne alors en amplificateur stable.

Ces différents critéres sont rassemblés dans le tableau I.

% D1 dépend essentiellement de la tension VHF aux bornes du composant et
VHF sera déterminé en pratique par la résistance de charge RL en régime

d'oscillation et en régime d'amplification par R.L et la puissance d'entrée.
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Oscillateur ~ R+Rp=0
libre | XL+ XD =0

Oscillateur IRp,! > R > IRpl
synchronisé Xi+Xp=0

Amplificateur R > IRp,o!
stable X +Xp =0

-

TABLEAU I : Critéres utilisés dans ce travail pour

classifier le mode de fonctionnement

Le schéma équivalent descriptif de 1'un des trois modes de fonc-

tionnement est représenté d'une maniére générale de la fagon suivante (fig. 8) :

le (1) |z,

Ve (1)

FIGURE 8 : Schéma équivalent

ZD est alors 1'impédance équivalente du composant, ZL 1'impédance de charge

et Vé(t) la source de tension représentant le signal d'entrée dans le cas d'un




~33-

oscillateur synchronisé ou d'un amplificateur. Pour un oscillateur libre,
la source Ve(t) est alors nulle. Ie(t) est le courant circulant dans la maille.

Le circuit obéit 3 la loi d'Ohm et la solution stationnaire est donnée par

1'équation :
(52) Ioe " [Z W +Zy (Ig,w, I)I+V, e = 0
ol Ie ejlpe et Ve eJq)e sont les amplitudes complexes de Ie(t) et Vé(t). Si ce

schéma équivalent ne pose pas de probléme dans le cas de 1'oscillateur libre,
il n'en est pas ainsi dans le cas de 1'amplificateur ou de 1l'oscillateur syn-
chronisé. En effet, ces deux modes de fonctionnement nécessitent 1'emploi

d'un circulateur afin de pouvoir découpler 1'entrée de la sortie (fig. 9).

Z 1 ; D
VI@ _ A7 J.

Zp

FIGURE 9 : Schéma descriptif de 1'amplificateur

ou de 1'oscillateur synchronisé.

La source d'entrée (Vi,ZO) attaque le bras 1 du circulateur. Le
composant (ZD) est placé dans le bras 2 aprés le circuit de transformation T
et le signal réfléchi est recueilli dans la charge Zo placée dans le bras 3.

La charge ZL et la source de tension Ve (Fig. 8) dépendent donc des
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caractéristiques du circuit de transformation T. Afin de ne pas devoir définir
une matrice de transformation tenant compte du circuit T, on peut opérer de
la maniére suivante :

L'impédance de charge associée au éomposant est écrite d'une maniére
générale : ZL(w) =R +jLw

L'impédance de charge est selfique puisque 1'impédance présentée par
la diode est capacitive :  Luj = IXD(wOH

Pour un oscilléteur synchronisé ou un amplificateur stable, on admettra
en premiére approximation que les réactances doivent se compenser pour obtenir
le gain maximum. Le gain de puissance 3 la fréquence centrale sera obtenu alors

3 1'aide de la relation :

IR,| + R
(53) G, = Glwy) = (——ty?
R, - IRy

et la puissance incidente Pi sera reliée 3 la puissance de sortie Po dans le
fonctionnement envisagé, par la relation Pi = Po/Go soit dans le cas d'un
amplificateur stable une puissance ajoutée P, = Pi(Go - 1)

En résumé et pour les trois modes de fonctionnement, 1'impédance
prise par le circuit dé charge hyperfréquence, traversé par les compdsantes

i, b, +1) et i, (R + ) sera supposée égale 3 :

Z: (w Q) = R, + jL w_. (1+x) Q
Lo L 0 _
4) XTLTE,

ZL(—wO+Q) = RL - jLwo(1—X)

O
Q

ot la résistance RL est prise indépendante de la fréquence. Cependant, dans
la relation (54), le coefficient de qualité (= L(UO/RL) présente une valeur
minimale. En réalité, 1'énergie emmagasinée dans la cavité associée 3 un
oscillateur est beaucoup plus élevée. Pour tenir compté de cet effet, on doit
augmenter la partie réactive de la charge tout en conservant 1'égalité XLGUO)

+ XD(ub) = 0. Le schéma équivalent série de la charge peut alors se représenter

de la maniére suivante(fig. 10) :
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FRL

o

FIGURE 10 : Schéma équivalent de la charge ZL'

2 -
avec: Lo Co Wo 1

Lwo + XD(wO) =0

(55) _ ! _ Y ey
X, = @Lrlyw - o =T 3m
o L

ol QL est le coefficient de qualité de la charge.

Le circuit série Lo’ Co résonne a la fréquence wg €t ne change rien 2 1'égalité
X, ) * Xplug) = 0.

Le coefficient de qualité de la charge est alors plus élevé et 1'on peut ainsi
rendre compte des ordres de grandeurs pratiques.

L'impédance du circuit de charge aux fréquences wy ¥ § etw - Q s'éerit

alors :

1
Zr (w+2) = R + j [(L+L Dw,_ (1+x) - ——u ]
LYo L 0’0 Cowo(1+x)

1

Cowo(1—x)

(56)
Zp (wg*@) = Ry = § [(LAL)w (1-X) -

Le circuit hyperfréquence étant défini, il nous reste 3 préciser 1'impédance

de charge en basse fréquence. Le circuit le plus simple peut s'écrire :

Rtn

(57) Z.(Q) = R, +
L Lo :
T+ Ry, Coyy

ol RLo est la résistance placée dans le circuit d'alimentation et Rth et

Cth la résistance et la capacité thermiques de la diode (le second terme de
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la relation (57) représente 1'impédance B.F. présentée par la diode avalanche

diie aux effets thermiques)

L'intéraction circuit-composant sera donc caractérisée par 1'équation

matricielle suivante :

s8)  [Zpl [ig] - [Z00L1 = - [Z10i,]

La matrice Z; €tant une matrice diagonale dont les coefficients sont donnés par
les €q. 54 ou 55 et 56. L'équation 58 donne alors le courant de bruit extérieur
aux'fréquences “wg * 2, et(no + () soit :

-1
(59)  [i1={ [2p0 + (21} (2104,

REMARQUE : La dimension des matrices intervenant dans (59) est 3x3, I1 n'y a
pas lieu de tenir compte des harmoniques si on considére un oscilla-

teur accordé sur la seule fréquence de fonctionnement [ 26,71]

6.2. Grandeurs mesurables : bruit de modulation d'amplitude et de

fréquence, bruit basse fréquence.

Nous devons nous intéresser i présént aux bruits de modulation d'am-
plitude et de fréquence et basse fréquence.

Les courants de bruit aux fréquences
contribuent aux bruits AM et FM de la maniére suivante :
- pour le bruit AM, les composahtes de bruit sont en phase avec la porteuse

Ie(t). On a donc :

(59) liggl =1 - (gloy + @) + 1y (w, -2)
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- pour le bruit M, les composantes de bruit sont en quadrature avec la porteuse

Ie(t). On a donc :

60) ligyl = T (Gglug + ) + T @, - )
ol ; et ; sont les vecteurs unitaires, respectivement dans la direction de la
porteuse et en quadrature.

A 1'aide de (59) et (60), on peut définir une matrice de transfor-
mation qui permet de calculer les composantes AM et FM & partir des composantes
aux fréquences © _ + £ et v - £ [371
o) iAM ] 1 1 1 ie(wO-Q)

iy L j J i (w,*)

Nous devons rappeler que le calcul des composantes ieﬁuo—ﬂ) et
ie(wo+g) a €té effectué a partir d'une référence de phase bien définie, c'est 2
dire celle du champ électrique existant dans la zone d'avalanche E(t). La
relation (61) s'applique par rapport a la référence de phase du courant extérieur
Ie' Ie et E étant déphasés de 1'angle ¥, il y a lieu de faire une rotation
de phase de eV | En remarquant que ie(wo—Q) = i:(—wo +1) on aboutit alors
pour les indices de modulation d'amplitude et de phase 2 la relation. [36] :

3 3 - (
a(Q) 1 JV Y iy (- +2)

62 - : 3 - .
(62) () {IeE {_jer ie Jw. 1e(wo+Q) J

et en introduisant la composante du bruit RF
( X (-
a() ) 1/1, o /1, [ i( w0+9)]

0 1 o) ie(Q)

| (63)

i ()

[¢(9) J 74 VNI Vo | ielug*® |
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ol Ie est alors 1'amplitude complexe du courant extérieur grand signal Ie =
| Tl e . Cette derniere équation peut &tre écrite alors [q 1=1[T] LiJ. Les
composantes quadratiques du vecteur q peuvent alors &tre calculées a partir

de 1'équation :
(64) fal tart = m1origd gt om’
ol le signe ''dague' signifie matrice transposée.

Les termes diagonaux de la matrice qq+ donnent alors le bruit de
modulation d'amplitude, le bruit basse fréquence et le bruit de phase, les
autres coefficients donnant les corrélations AM-BF, FM-BF et AM-FM. L'expression
(64) permet donc de calculer en particulier les rapports des puissances de bruit
AM et puissances de bruit FM par rapport a la porteuse (PAM(ZBLfPo’ PHW(ZBL)/PO)
dans deux bandes latérales écarté€es d'une distance fm de la porteuse fo‘ A
partir de ces deux grandeurs, nous pourrons caractériser le bruit pour les
trois modes de fonctiomnement possibles. Une discussion sera ouverte dans le

chapitre suivant, lors de la description de nos résultats théoriques.

7. RAFFINEMENTS DE LA THEORIE : LES AUTRES SOURCES DE BRUIT POSSIBLES.

Nous nous sommes intéressés jusqu'd présent au calcul des fluctuations
associ€es au processus d'avalanche. Etant donné le caractére cumulatif du
phénoméne d'avalanche, cette source de bruit doit &tre le plus souvent prépon-
dérante. L'étude extensive de ses implications est donc entiérement justifiée.
Cependant, il est utile de situef les autres sources de bruit possibles qui

‘dans d'autres dispositifs constituent les sources principales; Nous pourrons
ainsi €tudier leur contribution et donner ainsi une explication suffisamment

compléte aux résultats expérimentaux.
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Les autres sources de bruit 3 considérer sont les suivantes :
- bruit thermique associé 3 la résistance série du substrat

bruit de diffusion dans la zone de transit

bruit associé aux fluctuations des porteurs injectés

bruit de génération recombinaison 1ié aux pi&ges pouvant exister

dans la structure.

Les deux premiers types de bruit sont presque toujours négligeables
pour un dispositif ATT. En effet, le bruit thermique est représenté par un
générateur de tension e tel que<<e2:> =4 k TS R B en série avec la résis-

tance Rs' Par exemple, la mesure de bruit linéaire doit s'écrire [ 15]:

<u?> + <e?> <u> T R

S S

+ - —— .

4KTB|Re(Z)|  4KT_|Rg-Rp| T, |Rg-Ry|

(65) M

<u%>‘est alors le générateur de bruit associé au phénoméne d'avalanche et RD
la résistance équivalente 3 la diode ATT. Le premier terme de 1'&quation 65
€tant toujours largement supérieur au second (30 dB ~ qq.dB), il y a lieu de
négliger la source de bruit thermique. Par contre, il est nécessaire de tenir
compte de la résistance série R.s quand celle-ci approche la valeur RD.

Pour le bruit de diffusion, Goedbloed 30] a calculé son ordre de grandeur pour
la zone de transit, en utilisant la méthode du "champ d'impédance' [72let a
montré qu'il est justifié:de le négliger par rapport au bruit d'avalanche tout

au moins dans la gamme de fréquences de fonctionnement d'une diode ATT.

Nous avons tenu compte implicitement du bruit associé aux fluctuations

des porteurs injectés (courant de saturation) dans la maniére d'écrire la
~source de bruit ig(t) (Eq. 10) et nous avons supposé que c'était un bruit de
grenaille. |
Le bruit de génération-recombinaison doit &tre souvent considéré

dans des dispositifs semiconducteurs. Cette source de bruit dépend de la
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pureté du matériau et de sa perfection cristalline. Il est 1ié principalement
aux fluctuations statistiques associées 3 la génération recombinaison des
porteurs libres (bruit G.R.) : On peut lui affecter différentes origines sui-
vant la localisation des piéges : bruit de volume dans la zone désertée de la
diode ATT, bruit de surface (interface semiconducteur) ou bruit d'interface
dans le cas d'emploi d'une barriére. Nous devons faire remarquer que le bruit
G.R. est un bruit intrinséquement basse fréquence, le processus de piégeage-
dépiégeage se produisantAavec des constantes de temps supérieures ou égales
a 10_75. Cependant en régime grand signal, il peut contribuer au bruit hyper-
fréquence par modulation du courant continu d'alimentation ou par unvprocessus
direct et interne de conversion que hous allons expliciter. La présence de
pieéges localisés implique des fluctuations locales de la densité de porteurs
en chaque point du semiconducteur. En régime dynamique, les grandeurs courant
et champ €lectrique hyperfréquences se trouvent donc localement modulées par
la source de bruit G.R. et varient lentement autour de leurs valeurs moyennes.
Les variables externes macroscopiques qui caractérisent le dispositif &tudié
(puissance et fréquence pour un oscillateur) en seront directement affectées.
Ce point de vue a été proposé par Mircea [731] et développé [74, 75] pour des
dispositifs 3 effet Gunh. Les fluctuations externes des grandeurs d'intérét
sont reliées aux fluctuations locales'par 1'intermédiaire de coefficients de
sensibilité & la modulation de fréquence ou d'amplitude. Cette étude\originale,
réalis€e sur ordinateur, a permis de montrer que le bruit résultant dépendait
de la localisation des piéges et du régime d'oscillation.

Cette méthode peut €tre appliquée 3 un oscillateur ATT. Nous hous
proposons, pour notre part, de calculer un ordre de grandeur descriptif du
- phénoméne de génération recombinaison pour un oscillateur IMPATT.
Pour ce faire, nous supposons que sous 1'effet d'un phénoméﬁe de génération

recombinaison apparaisse une fluctuation de la concentration de charges fixes

entre X et Xx +dx ; il en résultera une variation des différentes grandeurs
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externes du systéme €tudié et en particulier de la tension hyperfréquence VHF
et de la tension coentinue Vo‘ Nous définissons alors les sensibilités de con-

version hyperfréquence et continue 61(x) et 6o(x) d 1'aide des expressions

suivantes :
ND(X) AW Av1(x)
6,(x) =
AN(X) AVHF
(66) Np(x) AW av ()
_ 0
6,00 = ——
AN(X) VHF

ou A est la surface cde 1'échantillon, W sa longueur, ND(x) la concentration
moyénne de charges fixes dans le Volﬁme €lémentaire A AX, AN(x) la fluctuation
du nombre de charges fixes dans ce méme volume élémentaire, Avd(x) la variation
de la tension hyperfréquence V., Avb(x) la variation de la tension continue

Vb, consécutives 3 la fluctuation AN(x) qui simule le processus G.R.

Le calcul sur ordinateur ce 61 et 60 est effectué a 1'aide d'un
programme numérique utilisé largement dans notre laboratoire et congu par Mircea
et Lefebvre [76]. Les données du probléme sont d'une part le profil de concen-
tration en impuretés ND(x), d'autre part la variation temporelle du courant
total traversant le combosantx.

Dans un premier temps, on célcule la tension hyperfréquence VHF et
la tension continue Vb au repos c'est d dire pour des valeurs non pefturbées
de ND(x). La seconde phase du calcul consiste & calculer de nouvelles valeurs

V'HP et V'0 lorsqu'une perturbation AND(X) entre x et x + dx s'ajoute.a

Np (%) JE

- %X Nous nous limitons par la-méme 3 1'existence de piéges dans la zone de transit.
Le traitement de 1'influence de piéges dans une zone d'avalanche est d'ailleurs
plus complexe puisqu'il est nécessaire d'envisager deux types de porteurs et il

pourrait se faire avec un programme général [62].

*% Le calcul est effectué pour des perturbations positives et négatives é&gales

afin de vérifier 1'égalité des valeurs absolues des variations calculées.
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On en déduit alors facilement les sensibilités 61(x) et 60(x). Nous devons
faire remarquer que'ce calcul est effectué pour des courants hyperfréquence
et continu maintenus constants et que la phase du champ hyperfréquence d'ava-
lanche est prise comme référence. Les fluctuations AV1(X) et Avo(x) sont donc
calculées pour une situation de circuit ouvert et avec une référence de phase

identique & celle de notre modéle théorique développé dans les paragraphes pré-

cédents. Nous utiliserons donc, pour exprimerlﬁv1(x) et VHF la notation complexe.

La connaissance des sensibilités 61(x) et 6O(x) va nous permettre de
calculer les tensions de bruit hyperfréquence et continue en sortie de 1'échan-

tillon. A partir de 66 on obtient :

AN (x) AN(x)
Avi(x) = ——+-— 6. (x) Vp = — T(X)
M Ny ) AW *HE Ny () A W *
(67)
AN(X)
W (X)) = —— 6 (x) V
Yo NyGO) AW o™ Yo

La Variationlﬁv1(x) ayant été définie comme une variation quasistatique
autour de la fréquence porteuse fo, on peut alors calculer les différentes auto-
intensités et interdensités spectrales pour une représentation aux fréquences
- + 1 ) .

fo fm, fm et fo + fm' On obtient alors :

F;(x) + Fiz (x)

S ¥ =S | = S o f
Avy AV+ (X) Av. Av_ (X) NDZ (X) A2 W2 AN(X m)
6 2(x)V
(68) S =_0 0
AVO AVO*(X) N Z(X) A?. W2 SAN (X’fm)
D
r ?(x)-r.?(x) - 2j r._(x) I.(x)
_r i T i
SAV—Av,r*(X) - N2 (x) AZW? SAN(X’fm)V
D
. SRR S e
¥(x) = S X = V¢ X,
Av_Avo*(*) Mg By, N 7 (OA? W oX) Vo S a5 )

ol les sigles +, - et o sont respectivement affectés 4 la bande latérale supé-

rieure, inférieure et basse fréquence, ol rr(x) et ri(x) sont respectivement
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la partie réelle et la partie imaginaire deT (x), SAN (x,fhg 1'intensité

spectrale du processus G.R. 3 1'abscisse x.

Si 1'on suppose que les corrélations entre les différents volumes
€lémentaires situés dans une méme section droite sont nulles [ 77 1, 1'intensité

spectrale SAN (x,fm) s'écrit :
(69) SAN(X,fm) = So(x,fm) A Ax

So(x,fm) est alors 1'intensité spectrale associée 3 un processus G.R. localisé
dans le volume Aax. Celle-ci a pour dimension ™ - HZ-1 et par exemple dans

le cas d'un processus & un niveau de piéges s'écrit [781:

T

(70) o Corf) = 4 Negp() ——

ol N . est la valeur effective de la concentration de piéges dans le volume
A & et T la constante de temps du processus G.R.

En intégrant alors 68 sur la longueur de 1'échantillon, on obtient par exemple :

1T 1 (W
- l (T % (x) +T* (x)

1 So(x,fm)
V W

Ny* (x)

(71) SV+ V+* dx

Si la densité de piéges dans le volume est uniforme et si le dopage moyen est

constant, on a’alors :

S L 2o 2(x) + T
X= — < T x) + T'.AAx) >
(72) Ve Ve oy NDZ T 1
. T W
avec : <Fr2(x) + Fiz(x) > = & J (Frz(x) + Fiz(x))dx
Un calcul analogue donne S S S cee

VoVoX, “V-Vg%x, “V-vVox+
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A présent, la représentation du bruit G.R. peut donc s'effectuer a
1'aide d'une matrice, source de tension de bruit en circuit ouvert, analogue
3 celle que 1'on peut déterminer pour le bruit d'avalanche. |
En effet, si pour le bruit d'avalanche on observe une situation de circuit

ouvert, on a [ie] = O. On obtient alors 3 partir de 1'équation 51

e, = = [y

Soit en intensité spectrale :

+ . .o+ +
(73) luy] Tyl = [l L, 10T 12

Si ‘on veut tenir compte du bruit G.R., il y a lieu de prendre en compte un

générateur de tension de bruit en circuit ouvert qui s'écrit :

lucyIlug, 1 = Tugy ) )™+ Tugglyy Tucglyy

a

Le calcul des bruits basse fréquence, de modulation d'amplitude et de fréquence

se fera alors globalement 3 1'aide des équations (59) et (61).
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CHAPITRE II

RESULTATS THEORIQUES

1. INTRODUCTION

Dans ce second chapitre, nous‘nous proposons de présenter les résul-
tats numériques obtenus a partir du développement théorique décrit dans le chapitre
précédent.

Dans une premi€re partie, nous €tudions tout d'abord les propriétés
(impédance et bruit) de la diode avalanche telle qu'elle est étudiée habituellement,
c'est 4 dire en 1l'absence d'un courant de saturation important.

Nous nous intéressons en premier lieu aux caractéristiques intrinséques
du composant en 1'absence de circuit de charge. Les propriétés du composant sont alors
représentées par les générateurs de bruit Basse fréquence et hyperfréqﬁence en cir-
cuit ouvert, les impédances internes et la mesure de bruit. Nous pouvons ainsi mettre
clairement en évidence 1'influence, sur ces différentes caractéristiques,’des effets
1liés @ 1'augmentation de la tension hynerfréquence (ou plus exactement du coefficient
de non linéarité) ou du courant de polarisation.

Nous €tudions ensuite les propriétés du composant placé dans un cir-
cuit de charge. Nous définissons et comparons en premier lieu, les différents modes
de fonctionnement possibles et nous rappelons les théories générales de type quasi-
statique qui permettent la description du bruit AM et FM présenté par un oscillateur
(libre ou synchronisé) et un amplificateur.

| A la lumieére de ces théories, nous commentons les‘fésultats obtenus
d partir de notre mod€le et montrons que les variations du bruit AM et ™M en fonction
de la fréquence de modulation peuvent &tre décrites a partir du modéle d'Edson

sous certaines conditions qui seront explicitées et commentées. I1 nous est ainsi
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possible de caractériser complétement un fonctionnement non linaire a partir
de deux grandeurs : la mesure de bruit AM et la mesure de bruit M. Ces deux
grandeurs ne dépendent pas du mode de fonctionnement utilisé et nous pourrons
donc présenter une étude commune valable aussi bien en oscillateur qu'en ampli-

ficateur.

Dans la seconde partie de ce chapitre, nous étudions les propriétés
d'une diode avalanche caractérisée par un courant de saturation de valeur &lévée
et présentons de facon analogue au cas de la diode classique, les nouveaux résul-

tats obtenus. Les différences de comportement sont alors interprétées et expliquées.

Finalement, dans une derniére partie, nous poursuivons 1'exploitation
de notre modéle théorique en estimant le bruit supplémentaire 1ié au phénoméne
de génération-recombinaison pouvant apparaitre dans une diode ATT et nous utilisons

pour ce faire la procédure définie dans le paragraphe 7 du premier chapitre.

2. RESULTATS THEORIQUES DANS LE CAS D'UN COURANT DE SATURATION FAIBLE

2.1, Etude des caractéristiques intrinséques du composant.

L'équation matricielle, représentative du bruit du composant et in-

dépendamment du circuit de charge s'écrit (Eq. 51 chap. I § 5)
(51 [ul = [ZpIi 1 - [Z 011, ]

A partir de cette équation, il est alors possible, afin d'illustrer la théorie,
de donner une représentation du bruit pour le composant dans une situation de
circuit ouvert en annulant le vecteur (ie) dans 1'équation précédente. Ceci nous
permet d'accéder directement au générateur de tension de bruit en circuit ouvert

U L s'écrit -
co qui s'&crit

[ue ] = - [ZyJ00]
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soit en densité spectrale :
+ . R +
(73) [uc Jue 1™ = (210, 10E,] [2y)

A partir de ces équations, on peut alors donner pour chaque fréquence d'intérét

(—f0 + fm’ fm, fo + fm) un schéma équivalent de la forme suivante (fig. 11)

q

AN O

2
xRS

-0

Figure 11 : Schéma &quivalent représentatif pour

le bruit dans une situation de circuit ouvert.

ol u_., est le générateur de bruit en circuit ouvert a la fréquence considérée et
ol zqg =Tg* jxd est 1'impédance paramétrique 3 cette méme fréquence soit le
terme diagonal adéquat de la matrice ZD‘ C'est donc ces deux paramétres quivont
nous permettre de caractériser le composant sous une forme intrinséque c'est a
dire indépendamment du circuit de charge. De plus, nous serons i méme de définir
dans ce cas et par analogie au régime linéaire, une '"mesure de bruit' intrinséque

[79, 801 & 1'aide du générateur de bruit en circuit ouvert et de la résistance

paramétrique T4 Soit :

<u?. >
(75) MI = .9
4KT B[y
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Ces différentes grandeurs seront données sous forme normalisée. La
normalisation adoptée consiste a calculer chaque grandeur par rapport a sa valeur
linéaire. Ceci permet de présenter des courbes universelles qui dans le cas d'un |
courant de saturation faible sont indépendantes de 1'angle de transit. L'étude
est effectuée en fonction du niveau de non linéarité D1 avec Bo = faoz/fo2 en para-
metre. fao est la fréquence d'avalanche linéaire c'est-3-dire la fréquence de réso-
nance du circuit bouchon équivalent & la zone d'avalanche en régime linéaire.
Rappelons que D1 est 1ié directement a la tension hyperfréquence apparaissant aux
bornes de la diode et que fzao est proportionnel au courant de polarisation.

Le générateur de bruit basse fréquence, représenté figure 2, est une
fonction rapidement croissante de D1 et indépendante de BO . Un examen plus précis
montre que cette évolution est exactement caractérisée par la fonction analytique
12 ;)

Le générateur de bruit hyperfréquencex, représenté figure 13 décroit
tout d'abord légérement avec D1, particuliérement lorsque B0 approche 1l'unité.

Cet effet peut s'expliquer facilement de la maniére suivante. En régime linéaire,
la "mesure de bruit' et plus précisément le générateur de tension de bruit pré-
sentent un pdle 3 la fréquence d'avalanche c'est 3 dire pour B0 ## 1. En régime
grand signal, la fréquence d'avalanche diminue par rapport 3 sa valeur linéaire.
En conséquence, le pdle est obtenu pour‘un B, linéaire plus élévé et on observe
une diminution du bruit.

Le générateur de bruit hyperfréquence devient ensuite une fonction
croissante pour des valeurs de D1 élevées. On peut observer que 1'accroissement
relatif est alors indépendant de B, et qu'il se détermine trés approximativement

a partir d'une loi en Io(D1)3/2‘

x Si la fréquence fm est trés petite devant fo’ le bruit de la bande latérale

inférieure est &gal au bruit de la bande latérale supérieure.
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L'impédance paramétrique ou différentielle hyperfréquence est re-
présentée fig. 14. la résistance est normalisée par rapport 3 sa valeur en régime
linéaire R, , la réactance par 1'amplitude de la variation |xdl | XAVI ~
par rapportoé 1'amplitude de la variation linéaire [XDO| leV' ol |XAV1
est la réactance de la diode @ 1'avalanche (XAV = 1/Cub). Présentées de cette
manieére, les variations observées par la résistance et la réactance sont iden-
tiques. On observe une décroissance monotone quand D1 croit, d'autant plus rapide
que B0 est élevé®. |

I1 est intéressant de comparer 1'impédance paramétrique hyperfréquence

normalisée a 1'impédance hyperfréquence grand signal normalisée de maniére iden-

tique. Cette derniére, représentée fig. 15 peut s'écrire (Eq. 49), [651]

(76) Ry Il - Xyl 0 -3)0 - £))
Rp, |XDOI- Xayl 1-B, (0 - £)

Nous devons remarquer que la résistance et la réactance grand signal présentent
la méme allure que leurs homologues paramétriques et que pour toute valeur de D1,
elles leurs sont supérieures. Cette remarque est fort importante puisqu'elle
nous permet de définir un gain pour le bruit, Gn qui pour un oscillateur libre
gardera une valeur finielméme lorsqu'on se trouve trés prés de la porteuse. En

effet, pour un mode de fonctionnement quelconque, on a :

(77 |rd| < IRDI < Ry

x L'explication donnée pour le générateur de tension de bruit peut &tre recon-
duite car 1'impédance hyperfréquence devient également trés grande au voisinage

de la fréquence d'avalanche.
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FIGURE 14

RESISTANCE ET REACTANCE PARAMETRIQUES NORMALISEES,
EN FONCTION DE LA NON LINEARITE D1 POUR
DIFFERENTES VALEURS DU PARAMETRE Bo
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FIGURE 15

RESISTANCE ET REACTANCE GRAND SIGNAL NORYMALISEES
EN FONCTION DE LA NON LINEARITE D1 POUR
DIFFERENTES VALEURS DU PARAMETRE Bo
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FIGURE 16

MESURE DU BRUIT INTRINSIQUE NORMALISEE, EN FONCTION
DE LA NON LINEARITE D1 POUR
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En conséquence, la somme des impédances vues pour le bruit reste positive.

Gn pourra alors s'exprimer d'une maniére générale par :

_ (rd - RL)2 +(xg XL)Z

(78) G, (rd R RL)2 . (Xd R XL)Z
Nous utiliserons ce résultat et en discuterons sa signification physique dans
le § 2.2 2

La mesure de bruit intrinséque MI (fig. 16) présente en fonction de D1, une
évolution assez analogue 3 celle du générateur de tension du bruit. La décrois-
sance observée pour de faibles valeurs de D1 est moins prononcée puisque rd/RDo

diminue plus rapidement pour des valeurs de B0 Elevées.

2.2. Comparaison des modes de fonctionnement oscillateur libre, oscillateur

synchronisé, amplificateur.

2.2.1. Théories existantes

Avant de présenter les résultats obtenus d partir de notre modé&le
théorique, il nous parait nécessaire de rappeler les différents travaux théoriques

se rapportant au bruit associé 3 un dispositif 3 résistance négative.

Les premiéres thé€ories qui' ont donné une description claire des
spectres de bruit de modulation d'amplitude et de fréquence pour un oscillateur
libre sont dues 3 Edson [24, 19601 et Mullen [81, 1960]. Kurokawa [26, 1968]

a €tendu ces résultats au cas de 1'oscillateur synchronisé.

Dans les modéles utilisés, une conductance (ou une résistance) non
linéaire est généralement associ€e 2 un circuit résonant. La source de bruit est
suppos€e d'origine thermique et indépendante du niveau hyperfréquence. La puis-
sance de bruit AM et FM dans deux bandes latérales de largeur B, 3 la distance

fm de la fréquence porteuse fo s'exprime alors pour un oscillateur libre par les

relations (79, 80) [24, 26 ]
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P ‘) - k Ty B 1 .
(79) AM 2BL (s/2)2 1+ (2o M
s ‘e fo
8P 2Q,2 B 1
80 P (f) = ———— (—)? :
(80) FM 2BL “'m 2K Ty B fn P B

2 M o R Y
° T U T TET, B fo)

La température de bruit T, utilisée dans les expressions données
par Edson [24] a été remplacée respectivement dans les équations précédentes par
TAM et TFM
bruit AM et FM dans un fonctionnement gfand signal, (ce sera le cas pour un dis-

afin de tenir compte d'une non égalité éventuelle des températures de

positif i diode ATT [ 9]). Les autres quantités intervenant dans les précédentes
équations sont alors : s, le facteur de saturation d'Edson, qui illustre la

variation normalisée de la conductance non linéaire résultant d'une perturbation
hyperfréquence extérieure d'amplitude faible, Qe le coefficient de qualité exté-

rieur et P0 la puissance de sortie de 1'oscillateur considéré.

A partir des précédentes relations (79-80), on peut représenter
(fig. 17) 1'évolution théorique des puissances de bruit AM et FM en fonction de
1'écart a la porteuse, fm. La puissance de bruit AM présente pour des faibles
valeurs de fm’ un palier de valeur kTAM B/(s/2)2 et au deld de la fréquence de
coupure chNf sfo/ZQe varie proportionneliement a 1/fi. L'évolution de la puis-
sance de bruit FM est assez analogue : la courbe est caractérisée tout d'abord

2

par un palier de valeur 8P02Qe2B2/2k TFM fo et au-deld de la fréquence de coupure

chﬁ 2 k Ty B f02/4 Qez'poB , une décroissance en 1/fm2. Naturellement, la

fréquence de coupure du bruit M, fc est beaucoup’plus faible que celle du

MM
bruit AM, puisque le facteur 1/fCFM représente physiquement le temps de cohérence

de 1'oscillateur [ 24 | . La différence de comportement entre les puissances de

bruit AM et FM dans la gamme de mesure habituellement utilisée (chM < ﬁm < chM)




@B)
10 AM = kTam B/ (s/2
10
-20 _107° 10-2
| Iog (2 Qe )\
0 8P2Q2 /BY
~ 2kTgpqB \f,
FIGURE 17
REPRESENTATION THEORIQUE DES PUISSANCES DE BRUIT
. 40 AM ET BEM EN FONCTION DE L'ECART A LA PORTEUSE fm
POUR UN OSCILLATEUR LIBRE
.80
|_120
1

2 fm Po
log <4Qe To 2ETFM fo
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s'explique trés facilement en remarquant que pour un oscillateur libre, il

n'existe pas de force de rappel pour la phase.

Au vu de ces résultats, les grandeurs usuelles c'est 3 dire le
rapport puissance de bruit AM sur puissance de la porteuse et 1la déviation de
fréquence rms dans deux bandes latérales de largeur B, qui permettent de carac-
tériser le bruit d'un oscillateur libre, s'introduisent aisément. Pour une source
de bruit blanc (c'est a dire en 1'absence de bruit de scintillation) et pour

chM < fm < chM la puissance de bruit AM est indépendante de ﬁm et la puis-

) . . 2
sance de bruit ™M suit une loi en 1/fm » les grandeurs PAM 2BL/P0 et Afrms sont

alors- indépendantes de la fréquence de mesure fh et sont données par les relations :

kT B 1
AM
(81) p /P =
AM 2BL "o PO (5/2)2
p 1/2f. k T., B
82) Afrms = gn QJ@QZ@E) = 9 C__lﬁi_g1/2
P Q P
0 e o

Pour un osciilateur synchronisé, les expressions des puissances
de bruit AM et ™M s'obtiennent a partir'de la théorie de Kurokawa 26 . La puis*
sance de bruit AM résultante est sensiblement identique i celle obtenue dans le
cas de l'oscillateur libre. Par ailleurs, la puissance de bruit FM, résultante

s'écrit sous une forme explicite [55]
(83) Poy(f,) = PFMS (£ Si(E) + pmo(fm) S, (£,)

ot PFM et PFM sont respectivement les puissances de bruit M de 1'oscillateur

o s
libre et de 1'oscillateur synchronisant. Les facteurs S1 et 82 ont €té définis
par Hines, Collinet et Ondria [45] dans le cas de 1'égalité des fréquences, oscil-

lateur libre, oscillateur synchronisant (fo = fs) et s'écrivent :
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f p
S,(£) = 1/[1 + (== 0q)2 21

1( m (fo Qe p

S

(84)
fo 1 , P.S
Sz(fm) = 1/[1 + (f— -Q—) — ]

m e PO

ol Po et PS sont respectivement les puissances délivrées par 1'oscillateur libre

et 1'oscillateur synchronisant.

L'évolution de la puissance de bruit FM en fonction de la fréquence
fm est représentée figure 18. On peut remarquer que pour des fréquences fm supé-
rieures 4 la demi bande de synchronisation Bsx, la puissance de bruit M de 1'os-
cillateur synchronisé et de 1'oscillateur libre sont identiques. Pour des fré-
quences fm inférieures, on observe d'abord une région ol PFM est constant, puis
une région ol PFM est identique 3 celle du synchronisant. Ces résultats s'ex-
pliquent trés facilement en remarquant que l'oscillateur synchronisant fournit
une référence de phase d 1'oscillateur libre améliorant ainsi la stabilité de sa
phase dans la bande de synchronisation.

Le bruit d'un oscillateur synchronisé sera alors caractérisé par les
rapports P /P_et P

AM oL © 7 Py
mesurée dans la région ol celle-ci est indépendante de fm'

/PO, la puissance de bruit FM étant naturellement

Dans ce contexte, un amplificateur peut §tre considéré comme un oscillateur syn-
chronisé et en conséquence un amplificateur sera caractérisé de la méme facon.
Cependant, dans ce cas on recherche généralement un coefficient de quaiité Qe
trés faible, afin d'élargir la bande passante del'amplificateur et il en résulte
un €largissement de la gamme des fréquences ol 1'on observe une puissance de

bruit FM indépendante de fm'

%x La fréquence d'un oscillateur libre peut &tre déplacée dans une bande BS

autour de sa fréquence libre fo en variant la fréquence du signal synchronisant

A , Y5 Ps.1/2
fs dans ces mémes limites [82]. On a : B = 5~ /
' e o

O
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- Résultats en oscillateur libre. Introduction du facteur de satu-

ration pour un oscillateur 3 diode ATT.

Les puissances de bruit AM et FM relatives & un oscillateur libre
3 diode ATT, obtenues 3 1'aide de notre modéle théorique, sont représentées fi-
gures 19 et 20 en fonction de 1'écart a3 la fréquence porteuse, pour deux niveaux
de non linéarité (D1 = 3 et 5) correspondant 3 des puissances de 280 et 570 mW
et pour deux valeurs du coefficient de.qualité? La charge basse fréquence uti-
lisée pour ces calculs est constituée d'une résistance de 1 kQ.

On constate que la puissance de bruit AM présente une allure tout
3 fait identique 3 celle prévue par la théorie d'Edson. I1 en est de méme pour
la puissance de bruit FM lorsque 1'écart 4 la porteuse fm est suffisamment &levé.
En particulier, les lois en 1/fm2 et 1/Qe2 sont vérifiées. Par contre, le palier
prévu par la théorie d'Edson pour le bruit FM est difficile 3 trouver 3l'aide
de notre modéle théorique car pour des fréquences fm inférieures @ une trehtaine
de Hz, les problémes suivants doivent €tre considérés :
Notre théorie est descriptive du régime, permanent et on a fixé une réféfence de
phase pour le champ d'avalanche hyperfréquence sans avoir tenu compte du régime
transitoire. Par ailleurs, pour ces fréquencesvfm, le bruit ne reste pas négli-
geable vis 3 vis des grandeurs grand signal, puisque pour un oscillateur libre
aucune force de rappel ne limite la phase. En conséquence la linéarisation ef-
fectuée dans notre modéle n'est pas justifiée prés de la porteuse. On peut d'ail-
leurs remarquer 3 ce propos que, dans toute théorie ol on effectue une telle

lin8arisation, on obtient un pdle pour le bruit FM au voisinage de la porteuse

(.Lax [25], Kurokawal26, 711 et Kuvas [831]).

% Les paramétres nécessaires au calcul théorique (]a, W,Ti s ++s ) SONt rassem-

blés pour cette diode en annexe : Structure n° 1.
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|(12>[; IO = 50 mA
‘élEi) IS = 1 nA
50 D1= 5
40
D1= 3
30
20
| 8
|1 2 1102 2 1.04 o 106 o ‘\1.0 Py
| | | fm (sz |
FIGURE 19
Ai18
PUISSANCE DE BRUIT AM NORMALISEE POUR UN OSCILLATEUR (;;;;)

LIBRE EN FONCTION DE L'ECART A LA PORTEUSE fm ET POUR
DEUX NIVEAUX DE NON LINEARITE
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Ce probléme mis a part, donc pour des fréquences fm suffisamment
€levées, il apparait que les équations 79 et 80 de la théorie d'Edson permettent
de décrire les bruits AM et FM d'un oscillateur & diode ATT & condition d'uti-
liser des températures de bruit AM et FM qui dépendent, d'une maniére différente,
du niveau de non linéarité. On peut donc déterminer d partir des résultats de notre

mode€le théorique, le facteur de saturation s ainsi que les températures &quiva-

lentes de bruit TAM et TFM‘ En pratique, on utilise les relations suivantes :

£ P £
T AM m
(85) f >> f =59 M= Q2 (e
n “AM 2 Qe k TO B ° fo
T /T
86) - f <« f .§)2 - __AM o
mo Al 2 p, /KT B
AM o)
T f
0 o) o)

Ces différents paramétres sont rassemblés dans le tableau II pour différentes
valeurs de D1.

D'autre part, il nous parait intéressant de comparer le facteur s
obtenu précédemment aux facteurs de saturation s et r définis postérieurément
par Kurokawa [71] pour une formulation du probléme en impédancex. s et r sont

alors définis :

Ie 3R

(88) s=—1 _D
Rp  aley

(89) !
’ XD BIe1

%¥ Dans la formulation d'Edson, s 4 été défini pour un schéma paralléle et donc

pour une conductance, la variation de la susceptance étant supposée nulle.




D, TAM/TO TF.M/TO S S

Eags B3| Eag7 a3 | F986 Eq Q0
0001| 359 | 359 |38107 | 8107
01 359 | 361 [|38102% | 4103
05 35 | 36.3 |8510"2 | 91072
1 327 | 365 |026 0.28
2 285 | 402 |0.60 0.60
3 267 | 449 |0.83 077
5 a5 57 |093 0.89

TABLEAU II

DETERMINATION DU FACTEUR DE SATURATION D'EDSON
ET DES TEMPERATURES DE BRUIT EQUIVALENTES

A 2 -
TAM et TFM A PARTIR DE NOTRE MODELE (Eq. 85 87)

B
Uigg
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ol RD et jXD est 1'impédance grand signal équivalente au composant et Ie1 le
courant hyperfréquence extérieur circulant dans la maille.

Connaissant les expressions de RD et Ie1 (Eq. 46 et 44) il est pos-
sible d'écrire s sous forme analytique dans le cas d'un courant de saturation faible

[51]

2(£,2- £5)

(903 s

]
-
Hh
—
]
Hh
1l

(1-£,) [1 - B (1+£,-2£.2)] 0Py I.(0,)

Le facteur de saturation s est représenté fig. 21 en fonction de non linéarité

D1, B0 étant utilisé comme paramétre.

On peut donc déterminer le facteur de saturation s d'une part 3 partir de notre
modéle (Eq. 86) d'autre part 3 partir de 1'Eq. 90. Les valeurs ainsi obtenues

sont reportées et confrontées tableau II (Bo = 0.377). On peut constater un accord
assez satisfaisant en comparant les résultats obtenus par les deux méthodes. On
peut donc en déduire d'une part que pour une diode ATT on peut négliger le facteur
de saturation r 1ié & la variation de la réactance et que d'autre part la méthode

employée par Kuvas[51, (1976)]dans son article récent et la ndtee sont &quivalentes.

Remarquons qﬁ'il est facile de retrouver ce facteur de saturation
dans notre théorie d'une maniére plus directe. Puisque s représente physiquement
le changement de résistance autour d'un point de fonctionnement domné, ce concept
doit &tre 1i€ a la résistance dynamique dans notre théorie. En effet, on peut

montrer que le facteur s donné par 1'éq. 90 dépend directement de Ty et s'exprime

par la relation :

S-1 -
(o1 2
ol Ty est la résistance dynamique et Ry la résistance grand signal. D'autre part,

puisque les réactances normalisées(lxdl—KAVD/(lxDoi—IXAVI)et(IXDI—IXAV|)/(Bbol—|XAV|)

suivent les mémes lois que les résistances normalisées, nous pouvons écrire
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FIGURE 21

‘ REPRESENTATION DU FACTEUR DE SATURATION s

‘ ) S = 57— Uiig
RD 3161

‘ EN FONCTION DU NIVEAU DE NON LINEARITE D1 AVEC B0 EN
| PARAIMETRE




également :

1X,] -1yl

S
92 R ear—
(%2) : ‘XD| _‘XAV‘

et en analysant les Eq. 88, 89, 91 et 92, le facteur de saturation devrait s'é-

crire dans notre théorie :

s Xpl - Xyl

2

(93)

ol

X

le facteur (|Xp|=|Xay!)/1Xp] étant toujours bien inférieur 3 um, on justifie

par 13-méme le fait de négliger r devant s.

- Comparaison des modes de fonctionnement : &tude en fonction de

1'impédance de charge.

Un point de fonctionnement ayant &té choisi, (courant de polarisation,
non linéarité, puissance hyperfréquence délivrée par la diode) nous savons qu'il
est possible d'obtenir les trois modes de fonctionnement (oscillateur libre,
synchronisé et amplificateur) en variant la résistance de charge hyperfréquence RL
(Chap. I §6.1).

A titre d'exemple, nous représentons, en fonction de 1'écart a la portéuse fm’
1'évolution de la déviation de fréquence efficace Afrms (Fig. 22) et du rapport

Pam (ZBL)/Po (fig. 23) dans les différents cas illustrés tableau i

x Les calculs ont été effectués en supposant un signal incident parfaitement

sinusoidal non bruyant.
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Osciliateur libre
'21;1—52[):::() )(l:+=>(£):::() E?l_i¢7i53 g:! c:kg 1:5512

Osciilateur synchrenisé |
IRD0|> RL > IRDI RL#B.'IQ Go=40dB

X +Xp=0 R #8.4Q) Go=30d8B

Amplificateur stable
RL >IRp,| R #1520 Go=10dB
X+ Xp=0 R  #461() Go=3dB

Tableau III : résistance de charge pour les trois modes de fonc-
tionnement ol GO = Pi/Po est le gain de 1'oscillateur synchronisé ou de 1'am-

plificateur, Po étant la puissance de sortie.

Les résultats obtenus fig. 22 permettent d'effectuer leé remarques
suivantes :
1) Loréque le dispositif fonctionne en oscillateur libre la déviation de fréquence
rms est indépendante de fm.
2) Lorsqu'il fonctionne en oscillateur synchronisé, la déviation de fréquence
mms est d'abord proportionnelle 3 fm puis indépendante de fm tout comme dans le
cas de 1'oscillateur libre. La fréquence fm quidélimite ces deux régions, doit
étre égale 2 la demi-bande de synchronisation BS et 1'on remarque que les valeurs
calculées & partir des résultats représentés fig. 22 sont en bon accord avec

les valeurs calculées a 1'aide de la formule d'Adler [82] (voir tableau IV).

f P.

1,1/2

(94) Bs = 7. (“lgl) /
0O

o




GQ Pm BS 'Bs
dB mW MHz MHz
(notre modele) Eq94
40 0.015 21 2.3
30 0.15 7.2 7.3
TABLEAU IV

BANDE DE SYNCHRONISATION

VALEURS OBTENUES A L'AIDE DE NOTRE MODELE THEORIQUE ET

A L'AIDE DE L'EQUATION D'ADLER (Eq. 94)

ans
Utig /.
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FIGURE 23
RAPPORT PUISSANCE DE BRUIT AM SUR PUISSANCE DE LA
PORTEUSE, PAM/ PO POUR UN OSCILLATEUR LIBRE, SYNCHRO-
NISE OU UN AMPLIFICATEUR EN FONCTION DE L'ECART A LA
PORTEUSE £
m
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On peut remarquer par ailleurs que le bruit AM de 1l'oscillateur
synchronisé est peu différent de celui de 1'oscillateur libre, comme le prévoit
la théorie de Kurokawa [2§] (fig. 23).

3) Lorsque le dispositif fonctionne enAamplificateur la déviation de fréquence
efficace est proportionnelle 3 fm. Dans notre &tude Afrms redevient identique
a la valeur correspondant a celle de 1'oscillateur libre pour des fréquences

fm de 1'ordre de 100 MHz car on a conservé un coefficient de qualité &lévé équi-
valent 3 celui de 1'oscillafeur libre®.

En résumé, les résultats descriptifs du bruit d'un dispositif ATT,
obtenus 3 1'aide de notre modéle théorique sont en excellent accord pour les
trois modes de fonctionnement considéréé, avec les résultats théoriques généraux

développés dans le paragraphe précédent.

X Dans un cas réel, le coefficient de qualité associé 3 un amplificateur est

beaucoup plus faible car la bande passante doit généralement &tre importante.

On observe que le rapport PFM /P est indépendant de f_ dans la gamme cor-
Bl © m

respondant 3 la bande de 1‘amplificateur. Le rapport P /P_, dans la bande
_ AM

H
. (2BL) ©°
passante du bruit AM décroit au fur et 3 mesure que le gain G0 diminue (fig. 23).

En effet, 1'augmentation de la résistance RL et 1'injection d'une puissance ex-
térieure, stabilise le bruit AM. La bande passante du bruit est &largie quelque
peu lorsque GO diminue, cet effet étant dli 3 la diminution du coefficient de

qualité soit donc 3 1'augmentation de RL‘
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- Introduction des mesures de bruit AM et FM pour une diode A.T.T.

Pour caractériser le bruit d'un amplificateur, Haus et Adler [ 6 jont introduit

la mesure de bruit définie & partir du facteur de bruit classique par la relation

F-1

(95) M = -
1-1/G

M est un paramétre‘généralement plus significatif que le facteur de bruit et

son introduction devient particuliérement intéressante lorsque F ou le gain G
tend vers 1. Dans ces cas limites, 1'anmﬂificateur'1e moins bruyant est carac-
térisé quelque soit son gain par la plus petite valeur de M.

Par ailleurs, ce concept peut &tre rapproché de la mesure de bruit optimum
introduite par De Loach [801. I1 s'agit alors de la plus petite mesure de bruit
qu'il est possible d'obtenir pour un composant domné et qui peut &tre déterminée
d partir du générateur de tension de bruit du circuit ouvert et de la résistance

du composant utilisé :

< u? >

96 Mo = =
(96) ° a4k T, BlRe(zy)

Mo constitue un paramétre intrinséque du composant que nous avons d'ajlleurs
utilisé précédemment en &tendant sa définition au cas non linéaire. Cependant,
lorsqu'un composant tel que la diode ATT est utilisé pour réaliser un dispositif
oscillateur ou amplificateur, il n'est plus possible d'appliquer cette définition
""en circuit ouvert', puisque le générateur de bruit induit alors des composantes
en phase et en quadrature inégales avec le signal hyperfréquence. Par conséquent,
ii Yy a lieu d'introduire deux mesures de bruit c'est 3 dire une mesure de bruit
AM et PM,

En utilisant la formule de Haus et Adler (Eq. 95) pour un amplifi-

cateur on obtient pour la mesure de bruit FM :
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_ PFM 1
FFM =1+ —
kTOB Go
97
(97) v Pry 1
™

k TO B GO -1
ol PFM est la puissance de bruit contenue 3 la sortie de 1'amplificateur dans
deux bandes latérales de largeur. B 3 une distance fm de la porteuse et G0 =
Po/Pi le gain de 1'amplificateur. Pour le bruit AM, on doit considérer que le
gain associé 3 une modulation d'amplitude est inférieur au gain de la porteuse Go
pour un amplificateur non linéaire™. Ce gain Gn a d'ailleurs &té défini précédem-
ment (Eq. 78) en remarquant que la somme des impédances de la maille équivalente
vues .par le bruit &tait différente de zéro. On obtient alors pour la mesure de

bruit AM :

. PAM 1

k T, B Gn -1

(98) Mam

Cette définition de la mesure de bruit AM, obtenue pour un amplificateur peut
€tre aisément &tendue au cas de 1'oscillateur synchronisé et de 1'oscillateur libre
puisqu'il est toujours possible, dans ces deux cas, de définir un gain Gn' I1 en
est de méme de la mesure de bruit FM dans le cas d'un oscillateur synchronisé,
puisque dans la bande passante du dispositif, les puissances de bruit AM et BM
sont indépendantes de 1'écart 3 la porteuse fm;

Pour un oscillateur libre, nous avons montré par ailleurs que la
puissance de bruit FM suivait une loi en 1/fm2 et en 1/Qe2. Afin d'obtenir un
résultat indépendant de fm et de Q.» nous devons donc définir la mesure de bruit

FM pour un oscillateur libre de la maniére suivante [841] :

2
i Q” e - Lo Q2 " ms
© kT B g2

EM
k TO B

(99) My =

%X Pour une modulation de fréquence le gain utile est bien celui de la porteuse

puisque 1'amplitude de 1'onde incidente est constante.




FenaGatam | Mam | Mm
d3 aB Ea98 G3 | Eq97.99 €D
Oscillateur
libre 149 24.2 40.2
Oscillateur | 40 | 145 24.4 40.3
SynChroniSé 30 13-6 24.9 40‘3
Amplificateur] 10 6.6 28 .1 40.2
stable 3 2.1 29.5 40.3
TABLEAU V
MESURE DE BRUIT AM ET EM
GAINS AM ET FM A NIVEAU D, CONSTANT POUR
LES TROIS MODES DE FONCT IONNEMENT
\o/
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On obtient alors dans tous les cas une mesure de bruit représentée par un seul
chiffre, caractéristique non plus du dispositif étudié dans son circuit, mais du
composant.

Pour illustrer ces considérations, nous avons utilisé les Eq. 97-
98-99 afin de calculer, pour un facteur de non linéarité D, et un courant de po-
larisation donnés, les mesures de bruit AM et FM caractéristiques du composant
pour les trois modes de fonctionnement possibles. Les résultats sont rassemblés
dans le tableau V. On observe effectivement que la mesure de bruit FM obtenue
est indépendante du mode de fonctionnement et donc indépendante du circuit hyper-
fréquenﬁe associé. Elle constitue donc un paramétre intrinséque au composantx.
D'autre part, la mesure de bruit AM varie peu quand on passe de 1l'oscillateur
libre & 1'oscillateur synchronisé et augmente lég&rement dans le fonctionnement

en amplificateur.lorsque le gain diminue.

Au vu des conclusions, nous pourrons donc nous contenter d'étudier
un seul mode de fonctionnement (oscillateur libre) lors de 1'exposé de nos résul-
tats numériques. En effet, cette &tude sera suffisante puisque la mesure de bruit
M est indépendante du mode de fonctionnement envisagé et que, d'autre part, on
pourra considérer la mesufe de bruit AM obtenue pour un oscillateur libre comme

la limite inférieure i la mesure de bruit AM associée aux deux autres modes de

fonctionnement.

3. ETUDE COMMUNE A TOUS LES MODES DE FONCTIONNEMENT

3.1. Etude en fonction du niveau de non linéarité.

M., et M

- Grandeurs caractéristiques ; PAM/PO etAfrmS 5 Mpy M

¥ La résistance série Rs a €té négligée. Lorsque la résistance grand signal RD
est du méme ordre de grandeur que Rs’ il en résulte une augmentation de la mesure

de bruit.
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Avant de donner les résultats obtenus pour les mesures de bruit AM et FM, nous
présentons fig. 24 en fonction du niveau de non linéarité D1 un exemple d'évo-
lution du rapport puissance de bruit AM sur puissance de la porteuse et de la
déviation efficace de fréquencex.

On observe que les &volutions obtenues pour Afrms et PAM/Po sont assez analogues.
Lorsque D1 croit, on remarque tout d'abord une diminution car la puissance hyper-
fréquence de la porteuse augmente plus vite que le bruit, puis les effets ron
linéaires deviennent prépoﬁdérants et le bruit augmente alors plus vite que la
puissance de la porteuse et en conséquence Afrms‘et PAM./P0 augmentent alors

avec D1;u

Remarquons cependant que le coefficient de qualité varie avec D1 et que la me-
sure de la déviation efficace de fréquence n'a pas de signification si on ne
précise pas la valeur du coefficient de qualité du circuit. En conséquence, il
est plus commode de s'intéresser aux caractéristiques intrinséques du composant
représentées par les mesures de bruit AM et FM. L'évolution de MAM’ MFM
la puissance hyperfréquence P0 est donnée Fig. 25 en fonction de D1.-On remarque

et de

que la mesure de bruit FM est alors une fonction monotone croissante de D, : la

1
mesure de bruit AM présente par contre une allure similaire 3 celle observée

pour PAM/PO' Pour un niveéu de non linéarité nul, les mesures de bruit AM et FM
sort égales. La décroissance de la mesuré de bruit AM par rapport au bruit FM
lorsque la non linéarité et la puissance hyperfréquence augmentent peut &tre
attribuée 3 la limitation de 1'amplitude instantanée dans un fonctionnement grand

signal. Cette interprétation est confirmée par lefait que la résistance dynamique

T4 différe trés vite de la résistance négative grand signal R.D (fig.14 et15).

- Influence de la résistance de charge basse fréquence

¥ Ces deux grandeurs sont habituellement utilisées pour caractériser le bruit

d'un oscillateur libre car elles sont directement accessibles 3 la mesure.
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Le circuit d'alimentation est un paramétre important pour les oscil-
lateurs. En effet, il peut exister une conversion directe du bruit basse fréquence
présent dans le circuit d'alimentation en bruit AM et PM par modulation. Nous
présentons donc figure 26, les mesures de bruit AM et PM pour un circuit de pola-
risation simple. En basse fréquence, 1'impédance &quivalente de la diode ATT est
composée de la résistance de charge d'espace Rc et de 1'impédance thermique repré-
sentée par un dipdle paralléle Rth’ Cth@tﬁh1OOS2 s Cth ~ 0.1 uF). La charge
basse fréquence la plus simple est une résistance R Lorsque la résistance de
charge varie de 0 3 1 kQ , on observe une mesure de bruit AM d'autant plus grande
que RLo est faible et une mesure de bruit FM indépendante de cette mé€me résistance.
Ce résultat est en accord avec le résultat théorique de Goedbloed [85] qui a
montré que si 1'on utilisait le modéle de Read, il ne pouvait avoir que conversion
du bruit basse fréquence en bruit AM. C'est pourquoi dans la suite de 1'exposé
de nos résultats, nous limiterons le bruit de conversion en supposant une résistance
basse fréquence suffisamment élevée™ (R.Lo =1 k®). On peut remarquer dans ce cas

que le bruit FM est largement prépondérant devant le bruit AM.
- Influence du courant continu & fréquence fixe

Nous représentons figures 27 et 28 la "mesure de bruit'" FM et AM en
fonction de D, en prenant B comme paramétre, et en opérant a fréquencé fixe.
Rappelons que Bo est proportionnel au courant continu IO. On observe que la me-
sure de bruit FM est peu dépendante du paramétre B0 pour des niveaux de non li-
néarité élevés. Pour D1 faible, la mesure de bruit FM augmente 1légérement lorsque
BO approche la valeur 1 c'est a dire lorsque la fréquence d'oscillation fo approche

la fréquence d'avalanche [11, 15]

x Les résultats précédents ont d'ailleurs été donnés pour R.Lo = 1 kQ.
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Lorsque D1 est faible, il en est de méme pour la mesure de bruit AM. La zone
ou la mesure de bruit AM décroit est d'autant plus étendue que B0 est élevé.
Cette observation s'explique facilement en remarquant que plus Bo est élevé, plus
la résistance négative de la diode ATT est grande. Le gain GAM conserve donc une

valeur élevée jusqu'a des niveaux de non linéarité: D, plus grands.
J 1

- Influence de la fréquence de fonctionnement 3 courant fixe

Nous présentons figures 29 ef 30, la mesure de bruit AM et FM en
fonction de D1 avec fo comme paramétre. A niveau de linéarité constant, on observe
qu'illest plus intéressant de travailler 2 fréquence élevée. La tendance est
d'ailleurs inversée a fort D1 pour la mesure de bruit AM. Ce résultat est en fait
d 3 la décroissance de la mesure de bruit lindaire lorsque la fréquence fo croit

[65, 3z21.

3.2. Etude réaliste. Bruit et puissance de la porteuse.

Influence de la résistance série.

L'étude précédente a été effectuée en fonction du paramétre de non
linéarité D1 difficilemenf accessible 3 la mesure. Pour 1'utilisateur, il est
plus intéressant de présenter les résultats précédents comparativement 4 la puis-
sance hyperfréquence délivrée par la diode ATT.

I1 est nécessaire par ailleurs de tenir compte de la résistance série de la diode
car celle-ci limite la puissance hyperiréquence délivrée particuliérement lorsque
la résistance négative est peu élevée, c'est & dire lorsque la non linéarité est
importante et (ou) lorsque la fréquence de travail est &levée. Nous présentons
fig. 31 1'évolution de la mesure de bruit FM qui dans un oscillateur ATT est
prépondérante par rapport a la mesure de bruit AM en fonction de la puissance

hyperfréquence délivrée, pour différents courants de polarisation (B0 = 0.4, 0.6)x

¥ On rappelle que BO est proportionnel au courant de polarisation et inversement

proportionnel au carré de la fréquence.




14GHz | g 0CHE
12, 1110 ,
| 12GHz
[ /1
.70 | [
/1
/1
)
/
/ /
.60 /
/
/
50
_____ Structure N° 1 Rs =10
BO =0.4 3 12 GHz
— —  — B =0.63 12 GHz
.40 7 °
,,,,, ~
FIGURE 31
MESURE DE BRUIT FM EN FONCTION DE LA PUISSANCE HYPERFREQUENCE
P POUR DIFFERENTES FREQUENCES f \ }
15 20 25 3p fout (dB“‘)




-66-

et pour différentes fréquences de fonctionnement (10, 12 et 14 GHz). On cons-

tate que lorsqu'on travaille a forte puissance de sortie, il est préférable de
choisir un courant continu suffisamment élevé (B0 = 0.6 4 12 GHz) et une fréquence
de 12 GHz qui correspond ici 3 un angle de transit voisin de II pour obtenir le

meilleur compromis : puissance hyperfréquence et bruit FM.

4. RESULTATS THEORIQUES DANS LE CAS D'UN COURANT DE SATURATION ELEVE

4.1. Modifications des caractéristiques intrinséques du composant

Nous nous sommes intéressés jusqu'ad maintenant & une diode a avalanche

classique caractérisé par un courant de saturation trés faible et négligeable.

Nous nous proposons ici de montrer les modifications apportées aux performances

de bruit lorsque 1'on envisage un composant caractérisé par un courant de saturation
important.

Pour abréger quelque peu les développements, les caractéristiques
intrinséques du composant seront représentées uniquement dl'aide du générateur de
tension de bruit basse fréquence et de la mesure de bruit intrinséque. Ces deux
grandeurs normalisées par rapport 3 leurs valeurs en régime linéaire sont repré-
sentées fig. 32 et 33 en fonction du paramétre de non linéarité D1 pour différentes
valeurs de IO/IS ou plus précisément du paramétre Doo (valeur de DO en régime

linéaire) donné par la relation

1

I
(100) Doo = T T,

Un phénoméne particuliérement intéressant apparait sur les fig. 32
et 33. Lorsque le courant de saturation augmente, on observe une saturation du
générateur de tension de bruit basse fréquence et de la "mesure de bruit" intrin-
séque, pour des niveaux D1 élevés. Cette saturation se produit pour des valeurs

de D1 d'autant plus faibles que le courant de saturation est élevé.
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11 nous reste 3 démontrer que ce résultat important puisqu'il laisse
espérer de bonnes performances de bruit a fort niveau est conservé pour les gran-
deurs caractéristiques du bruit dans ur fonctionnement en oscillation ou en ampli-

fication.

4.2. Etude 3 charge hyperfréquence constante

Dans le cas d'un courant ce saturation faible, nous avons montré que
la mesure bruit FM était une fonction monotone croissante de la puissance hyper-
fréquence délivrée. Expérimentalement, ce phénoméne peut €tre observé trés facile-
ment dans le cas d'un oscillateur libre, en variant le courant de polarisation
pour un réglage de la charge hyperfréquence donné [ 48] . Ce mode de fonctionnement
est dit 3 charge fixe. Il peut €tre illustré & partir de notre modéle théorique
en opérant de la maniére suivante. La valeur du courant de saturation étant fixée,
nous calculons alors 1'impédance grand signal et le bruit présentés en fonction du
paramétre D1 pour différents courants de polarisation IO. On peut ainsi tracer un
réseau de courbes représentant la résistance grand signal en fonction de D1. Le
calcul est ensuite répété pour plusieurs véleurs du courant de saturation. I1 est
possible alors de choisir un point de fonctionnement correspondant 3 une résistance
de charge RL constante quelque soit le courant Io’ et de représenter pour différentes
valeurs du courant de saturation en fonction du courant continu, les mesures de
bruit FM et AM (figures 34, 35) et la puissance hyperfréquence délivrée (fig. 36),
a charge constante.

On observe alors que pour des courants de saturation faibles (1nA),
la mesure de bruit FM est une fonction croissante du courant de polarisation et
par conséquent de la puissance de sortie. Par contre pour des courants de saturation
plus €levés (100 pA), la mesure de bruit FM se sature d'autant plus rapidement que
le courant de saturation est €levé. L'amélioration théorique ainsi obtenue peut
atteindre une vingtaine de dB lorsque 1l'on considére des valeurs réalistes du

courant de saturation. La variaticn de la mesure de bruit AM (fig. 35) est moins
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significative. On observe cependant une amélioration du bruit AM pour des courants
de saturation €levés, mais de toute fagon la mesure de bruit AM est toujours treés
inférieure 3 la mesure de bruit FM dans le cas d'un circuit de polarisation haute
impédance.

I1 faut cependant remarquer que la puissance hyperfréquence délivrée diminue quand
le courant de saturation croit (fig. 36). En effet, la phase associée au courant
de conduction n'est plus optimale pour produire une résistance négative grand
signal optimale. En pratique, 1'amélioration des performances ne sera donc obtenue

qu'au prix d'une diminution de la puissance hyperfréquence délivrée par la diode.

4.3, Etude 3 courant de polarisation fixe

I1 parait donc intéressant d'efféctuer une étude comparative en fonc-
tion du courant de saturation, 3 puissancé hyperfréquence constante. Dans ce but,
il est préférable de travailler a courant de polarisation fixe et de comparer ainsi
3 méme puissance de sortie deux diodes qui présentent des courants de saturation
différents.

Nous présentons donc figure 37, 1'évolution de la mesure de bruit FM en fonction
du courant de saturation. On peut ainsi comparer facilement le comportement de
deux diodes semblables qui ne différent que par 1'intermédiaire de leur éourant de
saturation®™. Une diode présentant un courant de saturation faible donne une mesure
de bruit FM croissant rapidement avec la puissance hyperfréquence délivfée. Une
diode présentant un courant de saturation élevé donne 3 puissance de sortie élevée
une mesure de bruit essentiellement constante. Nous avons reporté sur cette figure
les valeurs des résistances de charge théoriques RL’ afin de souligner que ce

phénoméne n'est observable que dans la mesure oli la résistance présentée par la

diode reste suffisamment grande vis 3 vis de la résistance série.

x Les calculs ont été effectués pour la structure n° 2. Les différents paramétres

utilisés sont donnés en Annexe.
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4.4. Explication physique des effets obtenus

Nous vehons de montrer d'une part que le bruit généré par une diode
A.T.T. est une fonction rapidement croissante du niveau hyperfréquence 1orsqﬁe le
courant de saturation était suffisamment faible mais que d'autre part le bruit
produit 3 fort niveau peut &tre réduit d'un ordre de grandeur si le courant de
saturation est suffisamment élevé. I1 parait intéressant d'essayer d'interpréter
qualitativement ce phénaméne.

A fort niveau, le courant de conduction peut €tre considéré comme une
suite périodique d'impulsions &troites d'amplitude &levée, séparées par les inter-
valles de temps pendant lesquels ce courant est trés faible. A chaque période,
l'impdlsion de courant doit se reconstituer 3 partir de ce courant minimum. Du
fait du caractére cumulatif du phénoméne d'avalanche, le bruit généré pendant la
partie du cycle ol le éourant de conductidn est minimum sera largement amplifié.
Plus le niveau hyperfréquence est élevé, plus faible est la valeur du courant minimum
et par conséquent, plus le bruit généré est €levé.

Nous devons faire remarquer que le courant minimum posséde une»limite
physique. Lorsque le niveau hyperfréquence ést suffisamment élevé, le champ &€lec-
trique instantanné dans la zone d'avalanche est alors suffisamment faible pendant
une partie du cycle pour qu'aucune ionisation ne puisse se produire. Le seul courant
traversant la zone d'avalanche est alors constitué du courant injecté c'est 3 dire
en premiére approximation du courant de saturation. Si pour une raison quelconque,
ce courant de saturation est €levé, le courant minimum se trouve alors limité et
par conséquent, on peut s'attendre 3 une amélioration des performances de bruit
du dispositif.

Pour illustrer ce raisonnement, nous présentons tout d'abord figure 38,
la variation temporelle du courant de conduction Ic(t), pour deux valeurs de cou-
rant de saturation ceci pour le méme niveau hyperfréquence (D1 = 5). Pour un cou-

rant de saturation faible (1S = 14.3 nA), le courant minimum (Im5n = ;TO1£A) pour

est atteint pour une phase de 0°, et le courant maximum (I = 220 mA) pour une

max
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phase de 180°. Cést la situation habituelle c'est i dire que le courant de
conduction posséde une avance de phase de Il /2 par rapport au champ électrique.
Pour un courant de saturation élevé (IS = 41.2 yA), le courant minimum et le
courant maximum sont alors en avance par rapport d la situation normale. De plus,

la valeur du courant minimum est limitée dans ce cas 3 72 uA.

La situation grand signal étant décrite, nous pouvons nous attacher
3 présent d la description du phénoméne bruit. Pour ce faire, il est intéressant
de revenir 3 1'expression de la réponse impulsionnelle du systéme donnée par

1'équation 33, que nous rappelons ci-dessous :
)

a .
(100) in(t,tg) = ;—-IOZ(D1) exp[Dothg + D1 cos w, tg] exp[—DOmot - D1 cos wot]
i

Cette équation donne le courant de bruit primaire résultant d'un seul événement
produif au temps tg. La forme de in (t, tg) permet de faire remarquer que tous
les instants tg n'ont pas le méme poids. L'instant tg qui contribue le plus a in
(t, tg) est obtenu pour le maximum de la fonction Dowotg + Dy cos gy t c'est a

g
dire lorsque la fenction DO - D1 sin W tg passe par zEéro par valeur décroissante.
Cette derniére fonction est représentée figure 32 pour les deux valeurs.du cou-
rant de saturation précédemment considérées. On peut alors remarquer que pour un
courant de saturation faible, 1'instant tg primordial, tg max €St confondu avec
1'instant ol le courant de conduction est minimum. Pour un courant de saturation
plus €levé, la situation est tout autre puisque le courant minimum a déja été
atteint précédemment (24¢ ## 70°). D'autre part, le pic de courant de bruit i
(t, tg) observable & 1'instant t sera maximum, & 1'instant tmax’ pour la valeur
maximale de la fonction QOgw,t + D1 cos wot ) c'est & dire lorsque la fonc-
fion DO - D1 sinubt passe par z&€ro par valeur croissante.. Les instants od le
courant de conduction grand signal et le courant de bruit sont maximums, sont

naturellement confondus, quelque soit la valeur du courant de saturation. Cepen-

dant, pour un courant de saturation €levé tmax - tg max €St plus faible que pour
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un courant de saturation faible. Cette décorrélation importante, observée pour
un courant de saturation €levé est a l'origine de la limitation du bruit en

fonction du niveau hyperfréquence dans un fonctionnement grand signal.

S. BRUIT EN EXCES (BRUIT G.R.). SIMULATION THEORIQUE

Les principes généraux qui vont nous permettre de calculer 1l'effet
d'un bruit supplémentaire de type G.R. sur les performances bruit d'un oscillateur
A.T.T. ont été développés précédemment (Chapitre I. §5). Dans un premier temps
nous devons calculer sur ordinateur les différents coefficients de sensibilité
6O(x), I}(x) et Ii(x) définis a 1'aide des Eq. 66-67, pour différentes locali-
sations de la perturbation de dopage AN'b(x). Les valeurs efficaces et leurs cor-
rélations sont alors calculées moyennées sur l'abcisse. I1 est ensuite nécessaire
d'estimer 1'intensité spectrale associée au processus G.R. (Eq. 70) afin de

définir les coefficients de la matrice bruit G.R. en circuit ouvert ([ u. ] [uc 7 )

o o
gr gr
pour calculer ensuite les bruits basse fréquence, de modulation d'amplitude et de

fréquence 3 1'aide de notre modéle théorique. Des mesures de bruit faites par
Mircea [38] sur des échantillons Gunn perméttent d'en donner un ordre de grandeur.
En effet, on peut raisonnablement supposer que des piéges identiques sont sus-
ceptibles de se retrouver dans des diodes A.T.T. & 1'AsGa™. Pour effectuer notre
simulation on peut 2 titre d'exemple d'application identifier le spectre de bruit,
normalisé et mesuré 2 bas champ Sp(£)R’ 2 so(nyNg

Nous prendrons en pratique les valeurs numériques suivantes

~16
S,(6) 210

1
v avec fC 100 kHz par exemple

- - ™ 2
N2y 1 (£ /)

-~

% Les champs électriques présents dans des structures & avalanche sont beaucoup
plus importants que dans des structures i effet Gunn et les statistiques de pié-
geage-dépiégeage doivent sans doute €tre modifiées. Pour une bonne discussion de

cet effet on peut se reporter 3 la référence [75]
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Aprés avoir défini les paramétres du modéle de Read™ représentatif
de la structure étudiée sur ordinateur (structure n° 3), on utilise alors notre
théorie matricielle (Eq. 59-61) pour accéder aux différentes grandeurs de b;uit
(B.F. - AM - FM) pour les trois cas suivants :

- bruit d'avalanche seul,

- bruit G.R. seul,

- bruit d'avalanche et bruit G.R.

Les résultats sont rassemblés Fig. 40, 41 et 42 ol sont respectivement
présentés le rapport puissance de bruit AM sur puissance de 1a porteusé (PAM/PO)
la déviation de fréquence efficace (Affms) et le courant de bruit basse fréquence
(<ie2 >). Pour le bruit AM et ™M, on observe que 1'influence du bruit G.R. est
prépgndérante pour fm faible. Pour le bruit basse fréquence, le bruit associé au
processus G.R. est du méme ordre de grandeur que le bruit d'avalanche. Dans tous
les cas, pour fm >> fC la contribution du bruit d'avalanche est naturellement
prépondérante.

Nous devons remarquer que la contribution du bruit G.R. dépend du point de fonc-
tionnement envisagé. En effet si la non linéarité était plus &levée (ici D1 = 3)
le bruit d'avalanche serait alors plus important. En conséquence la contribution
du bruit G.R. au bruit total serait moindre si, par ailleurs les différentes
sensibilités restaient du méme ordre de grandeur.

‘Nous n'avons pas a ce jour poursuivi cette &tude d'une maniére sys-
tématique. Cependant, nous avons montré théoriquement que 1'existence de piéges
en volume dans 1'AsGa pouvait influencer défavorablement les performances de
bruit d'un oscillateur A.T.T.. Le calcul présenté ci-dessus ne constitue qu'une

premiére approche mais permet cependant d'obtenir une premiére estimation du bruit

de génération recombinaison que 1'on peut rencontrer en pratique.

¥ Les paramétres associés a la structure n° 3 sont donnés en Annexe.
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CHAPITRE III

RESULTATS EXPERIMENTAUX ET COMPARAISON
AVEC LES RESULTATS THEORIQUES

1. INTRODUCTION

Dans ce dernier chapitre, nous nous proposons d'une part, de présenter
nos résultats expérimentaux et d'autre part d'effectuer une comparaison entre la
théorie et 1'expérience dans les cas les plus intéressants. Les paramétres né-
cessaires au calcul théorique @,t; , ...) sont rassemblés pour chaque diode
étudiée en Annexe.

Nous décrivons en premier lieu, les bancs de mesures que nous avons
utilisés pour mesurer:les bruits de modulation d'amplitude et de fréquence ainsi
que les différentes cellules hyperfréquences qui nous ont permis de réaliser des
amplificateurs ou des oscillateurs a diode i avalanche.

Nous présentons ensuite les résultats classiques c'est a dire les
résultats obtenus pour des structures pour lesquelles on peut négliger le courant
de saturation. Cette étude est conduite en fonction des différents param@tres
suivants : écart 3 la porteuse fm, puissance de sortie, résistance de charge,
courant de polarisation.

Nous nous intéressons ensuite aux structures présentant 3 fort niveau,
un bruit anormalement faible. En s'aidant des différents résultats expérimentaux
obtenus en hyperfréquence, en basse fréquénce sur des structurés ATT hi-lo et sur
des photodiodes & avalanche, on apporte la preuve que les effets observés peuvent
s'expliquer par la présence d'un courant de saturation équivalent dont on précise

1'origine physique.
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Enfin dans une derniére partie nous donnons les résultats expéri-
mentaux qui nous ont permis de mettre en évidence le bruit en excés dans des
oscillateurs 3 diode 3 avalanche. Les conclusions auxquelles on aboutit sont

-~

confrontées a celles de notre modéle théorique.

2. BANCS DE MESURE ET CELLULES UTILISEES

2.1. Description des bancs de mesure

Afin de mesurer les bruits AM et M d'un oscillateur ou d'un ampli-
ficateur a diode ATT, nous avons été conduits 3 réaliser deux types de bancs de
mesure principaux.

2.1.1. Mesure prés de_la porteuse £ < 10 Miz .

Le premier type de banc a été réalisé dans notre laboratoire dés
1970. I1 permet de mesurer le bruit AM et FM d'un oscillateur libre ou synchro-
nisé pour des fréquences de mesure fh proches de la porteuse (fm < 10 MHz). Nous
en avons donné une description détaillée lors d'un précédent travail [13 (1971)].
Nous nous contenterons donc ici d'en donner le schéma synoptique complet (Fig. 43)
et d'en rappeler le principe de fonctionnement. De nombreuses publications ont
d'ailleurs &té consacrées 3 ce type de banc de mesure : Ashley, Searles-et Palka
[86, (1968)1, Ondria[ 87, (1968) 1, Goedbloed [30, (1973)], Fikart, Nigrin et Goud
(88, (1972)1 .

Un des principaux €léments nécessaire, consiste en uﬁ mélangeur
équilibré. Celui-ci est réalisé 3 1'aide d'un té hybride dont les bras transversaux
sont munis de cristaux appariés (diodes & pointe ou diodes Schottky) et terminés
par des pistons de court-circuit. Les sorties continues de ces deux cristaux
sont isolées &lectriquement afin de pouvoir commuter le mélangeur de sa position

-~

équilibrée 3 sa position non équilibrée.

- Mesure du bruit de modulation d'amplitude

Si la puissance de 1'oscillateur local est injectée par le bras H, le bras E
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étant terminé par une charge adaptée et si le commutateur série-paralléle (fig.44)
place les cristaux en série, le mélangeur est dit équilibré pour la voie oscil-
lateur local. On mesure alors le bruit du systéme. Si les cristaux sont placés
en paralléle, on mesure alors le bruit de modulation d'amplitude de 1l'oscillateur

local c'est 3 dire de 1l'oscillateur en essai.

- Mesure du bruit de modulation de fréquence

Contrairement 3 la mesure du bruit de modulation d'amplitude, la mesure du bruit

de modulation de fréquence nécessite 1l'utilisation des deux.voies de la Fig. 43.

La premiére voie dite voie de référence sert d'oscillateur iocal (bras H) et po-
larise les cristaux du mélangeur. Le méiangeur est placé dans sa position équi-
librée afin d'annuler le bruit AM, propre a cette voie. Le commutateur série-
paralléle place les cristaux en série.

Dans la seconde voie dite voie signal, est placé un filtre de réjection de porteuse

constitué de trois €léments : une cavité accordable, un circulateur 3 ferrite

et un circuit d'adaptation (adaptateur & vis). Le rSle de ce réjecteur est :

1) de diminuer le niveau de puissance globale appliquée au bras E ce qui permet
d'obtenir un bon fonctionnement du mélangeur &quilibré (la puissance du signal

est alors trés inférieure 3 celle de 1'oscillateur local)

2) de faire tourner la bande latérale supérieure d'une phase de +II/2 et la bande
latérale inférieure d'une phase de -I/2 ceci pér rapport 3 la phase de la porteuse:
initiale. Si on réintroduit la porteuse avec une phase convenable ( soit n  par
rapport a la porteuse initiale) au niveau du mélangeur équilibré (bras H), on a
alors transformé le bruit FM en bruit AM et inversement. Ce déphasage est obtenu

a 1'aide du déphaseur placé dans la voie référence et le filtre réjecteur est

ajusté de manidre 3 obtenir 1'absorption maximale pour la fréquence de la porteuse. -

2.1.2. Mesure loin de_la porteuse f > 10 MHz

Le second type de banc est dans son principe trés voisin du premier.
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Son principe a été décrit en fait depuis de nombreuses amnées par Bosch et
Gambling [ 89, (1961)]. Le schéma synoptique du banc de mesure complet est repré-
senté fig. 45. Il é ét€ réalisé dans notre laboratoire dés 1974, afin d'effectuer
des mesures du bruit AM et FM d'un ampiificateur a diode ATT [15, (1974)]. I1
permet en fait de mesurer également le bruit AM et FM d'un oscillateur libre ou

synchronisé loin de la porteusc,

Description générale du banc de mesure.

Le dispositif expérimental présenté fig. 45 comprend deux voies distinctes. Dans

sa version "amplificateur" la puissance de la source hyperfréquence de référence
(klystron VT 58) est partagée dans les deux voies # 1'aide d'un coupleur. La pre-
miére voie dite '"voie référence' fournit la puissance d'oscillateur local néces-
saire au bon fonctionnement d'un mélangeur équilibré du commerce (RHG type DM 1-12,
puissance de 1l'oscillateur local 5-10 dBm, fréquence d'oscillateur local, 1-12 GHz,
bande IF (10-200 MHz). La seconde voie dite ''voie signal'' constitue le signal
d'entrée de 1'amplificateur ou le signal synchronisant de 1l'oscillateur a diode
ATT. A la sortie du dispositif &tudié, la puissance de la porteuse est alors sup-
primée 3 1'aide d'un filtre de réjection identique a celui décrit précédemment.

La suppression de porteuse obtenue dépa§se 35 dB ce qui pefmet d'augmenter la
puissance de bruit glohale par rapport ﬁ celle de la porteuse, Les bandes latérales
de bruit sont alors appliquées a la voie signal du mélangeur équilibré pour appa-
raitre en fréquence intermédiaire dans la bande 10-200 MHz. Il est important de
remarquer que la cavité ne déphase pas les bandes latérales d'intérét puisque
celles-ci se situent en dehors de la plage d'absorption. (fm Z 10 MHz, Bc < 2MHz),
C'est la différence fondamentale par rapport au premier banc de mesure décrit. la
mesure de bruit AM et FM sera effectuée en réglant le déphasage 3 1'aide du dé-
phaseur placé dans la veoie référence. Au niveau du mélangeur équilibré, le dépha-
sage entre voie signal et voie référence devra €tre €gal 3 nll pour la mesure du

bruit AM et a nJ/2 pour la mesure du bruit FM.
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Le banc de mesure peut €tre utilisé pour mesurer le bruit AM et FM d'un oscil-
lateur libre en remplagant 1'amplificateur hyperfréquence par un court-circuit

et le klystron source de référence par 1l'oscillateur en essai.

Procédure d'étalonnage.

Lorsque 1'on varie le déphasage entre voie signal et voie de référence on obtient
alors 3 la fréquence intermédiaire fm’ un maximum et un minimum de tension détectée
qui correspondent aux positions en phase et en quadrature c'est 3 dire aux bruits
de modulation d'amplitude et de fréquence associés au dispositif testé. Pour dé-
terminer quelle est la position en phase ou en quadrature, 6n rajoute une modulation
cohérente suffisante dans la voie signai d 1'aide du pont modulateur. Le fonction-
nement et la procédure d'utilisation ont été décrites en détail par Goedbloed 30 .
Dans notre cas, nous rajoutons une modulation d'amplitude cohérente i.e. on ajuste
le déphasage de la voie directe du pont modulateur afin d'observer un maximum de
tension détectée a la fréquence fm’ d la sortie du détecteur d'amplitude placé
directement aprés le pont modulateur. On peut alors vérifier a la sortie IF du
mélangeur €quilibré que pour une des positions d'intérét du déphaseur placé dans la
voie référence, la tension IF détectée varie trd&s peu par rapport a8 1'expérience
sans modulation (cette position du déphgsage correspond au bruit FM), eé que
pour l'autre position (située a 11/2 de la précédente) la tension IF détectée aug-
mente largement par rapport a 1l'expéftience sans modulation (cette position du
déphasage cofrespond donc au bruit AM).

L'étaléermage proprement dit, s'effectue en comparant la puissance
de bruit délivrée par le dispositif étudié i celle produite par une source de
bruit solide placée dans la voie signal. La température de bruit de la source
utilisée est de 25 dB et est quasi constante dans la bande 1-12 GHz. La compa-
raison de la puissance de bruit AM ou M et de la puissance de la porteuse se fait
dans la voie signal au niveau de la source de bruit. En effet un commutateur permet

de mesurer dans ce plan la puissance de la porteuse.
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2.2. Cellules utilisées.

Afin de réaliser un oscillateur libre ou synchronisé, nous avons
utilisé deux types de cellules hyperfréquences : une cellule de type Iglesias [90]
et une cellule de type Kurokawa [91, 921,

La cellule Iglesias (fig. 46) est réalisée en structure coaxiale. Le
diamétre du conducteur central est de 3 mm, celui du conducteur extérieur de 7 mm.
L'imp&dance caractéristique de la ligne est alors égale 3 50 8. La diode est placée
d 1l'extrémité du conducteur central et est serrée dans une pince en cuivre. Un
manchon enserre cette pince et est muni d'une circulation d'eau froide ce qui permet
d'assurer une bonne évacuation thermique. Un ressort monté 5 1'autre extrémité
du conducteur central, du coté de la ficﬁe N assure une pression suffisante sur
le chapeau de la diode.

La transformatdon d'impédance nécessaire 3 la réalisation de la condition d'oscil-
lation est obtenue & 1'aide de deux slugs mobiles. Les slugs sont des bagues mé-
talliques isolées par une mince pellicule de téflon d'épaisseur 1/10 mm. Le dépla-
cement des slugs est rendu possible grace 3 une fente de 5/10 mm faite sur le
conducteur extérieur. |

Ce type de structure permet d'obtenir d'une maniére simple des impédances de charge
suffisamment faibles et continuement variables. Les coefficients de qualité extérieur
associés sont assez faibles et varient de 10 3 300 environ.

Pour obtenir des coefficients de qualités plus élevés, il est nécessaire
d'utiliser une structure en guide. La cellule Kurokawa,originellement décrite pour
obtenir un accord en fréquence fixe,combine les configurations coaxiales et guides.

Une configuration bande x de 1'oscillateur est représentée fig. 47.

La diode est placée 3 1'extrémité d;une ligne coaxiale d'impédance caractéristique
50 . Celle-ci est couplée par le c6té d'une cavité en guide 3 coefficient de
qualité €levé et résonant en mode TE 101.

L'autre cGté de la ligne coaxiale est formée sur une charge dissipative. Pour

optimaliser le rendement de la structure hyperfréquence, un slug 1/4 X g est
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placé directement 4 la suite de la diode. Le couplage oscillateur-circuit de
charge est réalisé a 1'aide d'une boucle située a 1'opposé de la jonction coaxial-
guide. Cette structﬁre permet d'obtenir des puissances €levées ou de réaliser

des oscillateurs a faible bruit [ 93] . L'emploi d'une ligne coaxiale fermée sur une
charge dissipative permet d'éviter des oscillations parasites souvent rencontrées
dans une structure Iglesias [ 94 1. La version 3 accord fixe peut étre modifiée en
incluant un filtre rejecteur de bande, de structure coaxiale qui permet d'éliminer
1l'effet de la charge dissipétive dans la bande du filtre ; on obtient ainsi une
bande d'accord plus large (1-2 GHz). L'accord de la cavité en guide est_obtenu
grace 3 un barreau cylindrique en alumine plongeant dans la cavité. On trouvera
des ipformations plus détaillées concerﬁant cette structure en Ref. [ 95, 96 1.

Les mesures en amplificateur ont &té faites dans une structure self
résonant [ 97 1 La diode est placée a 1'extrémité du conducteur central d'une cel-
lule coaxiale. Le circuit de charge est constitué par les éléments parasites du
boitier (F47) et d'une résistance pure RL' Cette derniére est obtenue 3 1'aide
d'une transition conique de longueur suffisante qui améne 1'impédance- caractéris-
tique de 1la ligne coaxiale 50Q) d la valeur RL désirée. Un tel circuit est simple
et bien défini dans une large bande de fréquences. Il permet de construire des

amplifieateurs 3 diode ATT en bande x pour le boitier F47.

3. RESULTATS EXPERIMENTAUX POUR DES STRUCTURES PRESENTANT UN COURANT DE SATURATION

FAIBLE.

3.1. Etude en fonction de 1'écart 3 la porteuse fﬁ.

Nous nous intéressons tout d'abord 3 1'étude des spectres de bruit
de modulation d'amplitude et de fréquence en fonction de la fréquence de mesure
fﬁ, pour les trois modes de fonctionnement &tudiés.

La figure 48 représente le rapport de la puissance de bruit AM et ™M
a la puissance de la porteuse pour un oscillateur 3 diode ATT i faible coeffiéient

de surtension. La cellule utilisée est du type Iglesias. L'oscillateur libre est
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caractérisé par un spectre AM plat et un spectre FM en 1/f§ (1a déviation de
fréquence efficace Afrms est plate). Lorsque cet oscillateur est légérement
synchronisé a l'aide d'un klystron (VT 58), le spectre AM n'est pas modifié sen-
siblement et le spectre FM devient indépendant de la fréquence fm dans une bande
de 1'ordre de 25 MHz. Pour des fréquences fm plus €levées, on retrouve alors le
spectre de 1'oscillateur libre. Ces résultats expérimentaux sont en accord avec
les lois théoriques présentées dans le chapitre précédent.

Pour cette exﬁérience la bande de synchronisation mesurée est voisine
de 18 MHz c'est 3 dire trés voisine de la‘bande oﬁ on constate une amélioration
du bruit FM. Les résultats expérimentaux précédents sont bieh décrits 3 1'aide
du modéle théorique présenté en Annexe.(Structure A).

Dans le cas d'un amplificateur a diode ATT stable (fig. 47), les
spectres de bruit AM et FM sont blancs. Ce résultat se justifie facilement si
1'on compare un amplificateur a un oscillateur synchronisé caractérisé par une
bande de synchronisation'trés large. Par ailleurs, il doit €tre souligné que pour
les trois modes de fonctionnement, la puissance de bruit AM est toujours inférieure

g la puissance de bruit FM.

3.2, Etude en fonction de la puissance de sortie.

La figure 50 présente la mesure de bruit FM et la mesure de bruit AM
en fonction de la puissance de sortie en amplificateur self résonant (cellule
coaxiale a cOne). On travaille ainsi 3 charge, courant et fréquence constants. .

Le coefficient de non linéarité D1 augmente avec la puissance in¢idente™.

x Nous devons remarquer que pour obtenir la mesure de bruit AM, nous avons utilisé
le gain en puissance de 1'amplifigateur et non le gain AM défini précédemment

dans la partie th€orique. La mesure de bruit AM réelle est donc supérieure a celle
représentée fig. 50.puisque GAM < Go' Si 1'on veut mesurer réellement MAM’ il est
nécessaire pour un amplificateur de moduler en amplitude la source incidente et

de mesurer 1'indice de modulation d'amplitude résultant 3 1l'entrée et 3 la sortie

de 1'amplificateur.




55

50

s

€e)

Mam: Mem

Amplificateur
IO =90mA
fo =91GHz
RL =200Q)

FIGURE 50

MESURE DU BRUIT AM ET FM

EN FONCTION DE LA PUISSANCE DE SORTIE POUR UN

AMPLIFICATEUR SELF RESONANT. COMPARAISON AVEC
LA THEORIE (STRUCTURE B)

théorie
- - — experimental

stable




FIGURE 51

MESURE DE BRUIT FM
EN FONCTION DE LA PUISSANCE DE SORTIE POUR UN AMPLIFI-

k M CATEUR SELF RESONANT. INFLUENCE DU COURANT DE POLARISA-
FM TION A CHARGE HYPERFREQUENCE CONSTANTE /
@) P
/
-50 /
| | ,/
Amplificateur stable ¢
RL = 1OQ . fO =9.38GHZ / /
_ / ,
lo /.( /
«80mMA | o /
A 100 mA k expérimental / /
+ 130mA /./ - , / o
/ A ,/
/ / y
40 ' / g / ! /
4 / /
7 | % /
7 d / d /‘
A / ’
- - P - 4
- - - A
- _ A -
- &
- & - -
— e
e —
30 15 20 25




mm €8
0 4
| r )
R lo fo / / /
- 50 3mA 876H |
175Q 43 mA 88GHz ¢ / ,’
+10Q  70mA  87GH: f [/
/
Amplificateur stable / £ /‘/
/ .
expérimental / / /
A | /
/ / #
/ / . //
& A
/A /
/ /
A
/ /
/A" /
» /
. ‘/ / ‘/
/7 v /
A
/ / /4
4 /
/7 7/
r 7z 4
o I'd 7
»40/////,"/ FIGURE 52
::*,‘// - MESURE DU BRUIT FM EN FONCTION DE LA PUISSANCE DE
- SORTIE POUR UN AMPLIFICATEUR SELF RESONANT. INFLUENCE
DE LA CHARGE HYPERFREQUENCE.
10 15 20 - 25




-81-

On retrouve les allures théoriques présentées pfécédemment. Pour une faible
puissance de sortie les mesures de bruit AM et FM sont voisines. Pour des puis-
sances plus élevées la mesuré de bruit FM croit d'une maniére monotone ; la mesure
de bruit AM passe d'abord par une valeur minimum avant de croitre ensuite pour les
puissances de sortie maximales. Une bonne comparaison expérience-théorie est
obtenue a4 1'aide de la structure B (Annexe).

Nous présentons fig. 51 et 52 des résultats expérimentaux pour la
mesure de bruit FM en amplificateur self résonant. Dans la premiére expérience
(fig. 51), la charge hyperfréquence est constante et le courant de polarisation
est un paramétre. L'amplificateur est stable c'est & dire que la valeur maximale
du courant de polarisation (130 mA) est'légérement inférieure au courant de départ
de 1'oscillation (Ig4). Dans la seconde expérience (fig. 52), la charge hyper-
fréquence et le courant de polarisation sont tous deux des paramétres. Le courant
de fonctionnement est de méme légérement inférieur a Ist'

Pour les faibles puissances de sortie la mesure de bruit FM dépend trés peu du
courant de polarisation. Elle croit d'autant plus vite que la charge ou le courant
est faible. Pour obtenir le meilleur compromis puissance-bruit M, il est sou-
haitable de travailler d courant maximal et donc & charge hyperfréquence &levée
dans un fonctionnement en amplificateur stable. En effet, en opérant de'cette
maniére, le gain de 1l'amplificateur conéerve une valeur &levée dans une plus large
gamme de puissance incidente ; il en résulte donc une puissance de softie plus
importante pdur une non linéarité identique. Remarquons par ailleurs que le

-

gain linéaire associé 3 ces expériences reste du méme ordre de grandeur (15-20 dB).

3.3. Etude en fonction de la résistance de charge R 3 fréquence et

courant continu fixes.

Cette étude a €té effectuée 2 1'aide de la cellule Kurokawa modifiée
décrite précédemment. Il est possible de faire varier la résistance de charge vue

par la diode en changeant le slug placé au voisinage de celle-ci. La variation




FIGURE 53

MESURE DE BRUIT FM ET PUISSANCE HYPERFREQUENCE
EN FONCTION DE LA RESISTANCE DE CHARGE HYPERFREQUENCE
A COURANT DE POLARISATION CONSTANT POUR UN OSCILLATEUR

LIBRE
Oscillateur libre AP,
lo=90mA an)
fo = 9.8 GHz
expérimental

WMem

500

'S

1250

10 RL @




-82-

de fréquence résultant de cet &change est compenéée en déplagant le barreau
d'élumine. On peut alors conserver une fréquence d'oscillation constante. Pour
chaque slug utilisé_on.mesufe la puissance, le bruit et le coefficient de qua-
lité extérieure puis la résistance de charge 3 1'aide de 1'analyseur de réseaux
Hewlett Puckard.

Nous donnons fig. 53 les variations de la puissance hyperfréquence et de la
mesure de bruit FM en fonction de la résistance de charge. Lorsque la résistance
de charge décroit, la puissance délivrée augmente, passe par un maximum et décroit
ensuite. La mesure de bruit FM par contre est continuellement croissante. La
diminution de la charge R.L est équivalente 3 1'augmentation du paramétre de non
linéarité D1‘

En conséquence, les allures observées sont en accordr.avec les résultats théoriques :

augmentation monotone du bruit avec D1, puissance maximale obtenue pour RD +

Rs * RHF = RL’ Rs et RHF étant respectivement la résistance série de la diode
et la résistance de pertes du circuit hyperfréquence. Ces résultats sont
classiques et ont &té publiés par ailleurs Cowley et al [43, (1970)]' Perichon
[13, (1971)1. |

3.4. Etude 3 charge fixe en fonction du courant.

Un autre facon de mettre en évidence 1‘*augmentation du bruit en
fonction de la puissance hyperfréquence consiste a €tudier un oscillateur en
fonction du courant continu. L'impédance de charge hyperfréquence est alors
constante et la variation de la fréquence d'oscillation est typiquement inférieure
a1 %. Un exemple est donné fig: 54. Nous y avons représenté la puissance hyper-
fréquence PO et la mesure de bruit FM en fonction du courant de polarisation.

La cellule utilisée est du type Kurokawa modifiée. La diode ATT est une jonction
P "n au GaAsa profil de dopage constant. Lorsque le courant To dépasse le cou-

rant de départ (I ) de 1'oscillation la puissance et le bruit FM croissent

start
tous deux rapidement. On obtient une mesure de bruit voisine de 50 dB pour une

puissance de sortie de 600 mw 3 130 mA.
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Ces résultats expérimentaux sont en bon accord avec les résultats théoriques

obtenus 3 partir de la structure C (fig. 55, Annexe). La valeur du courant de

saturation choisie pour le modéle théorique est de 1nA.

4. RESULTATS EXPERIMENTAUX POUR DES STRUCTURES PRESENTANT UN COURANT DE SATURATION
ELEVE

Les résultats expérimentaux précédents ont été obtenus pour des
structures 3 profil de dopage constant ou hi-lo, présentant un champ électrique
continu en téte relativement faible. Pour un ensemble de structures hi-lo, élfbrt
champ en téte, les résultats obtenus se présentent de fagon‘fort différente et
nous. allons montrer qu'ils peuvent 8tre expliqués en incluant, dans notre modéle

théorique, un courant de saturation important.

4.1. Etude 3 charge fixe en fcnction du courant.

Nous avons reconduit 1'étude a charge fixe en fonction du courant
de polarisation (chap. III § 3-4), pour une structure barriére métal semiconducteur

17 15 At/cms). La puissance

en GaAs de profil hi-lo (hi : 1,5 lo At/cms, lo : 5,5 1o
hyperfréquence et la mesure de bruit FM obtenues sont représentées fig. S6.
Contrairement aux résultats précédents {(fig. 54), la mesure de bruit FM n'est

plus une fonction monotone croissante du courant ou de la puissance. ?our des
courants continus faibles, la mesure de bruit ™ augmente d'abord, puis pour des
courants continus moyens, devient approximativement constante et finalement décroit
trés 1égérement pour les courants continus les plus &levés.

Ces résultats expérimentaux sont comparés aux résultats donnés par notre modéle
théorique. Les différents paramétres nécessaires au calcul sont rassemblés en
Annexe (structure D). Les résultats expérimentaux et théoriques sont confrontés
fig. 57. Pour obtenir un accord satisfaisant, il est nécessaire d'ajuster la

valeur du courant de saturation pour chaque courant continu tout en conservant

une résistance de charge approximativement constante. La courbe théorique
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représentative de la mesure de bruit FM (fig. 57)}est donc paramétrée en valeur

du cburant de saturation. On doit remarquer que pour les faibles courants continus
1'estimation du courant de séturation est délicate puisque la mesure de bruit FM
dépend trés peu de IS. Par- contre, pour des courants plus &levés l'estimation est
alors significative. Par ailleurs on observe que la valeur du courant de saturation
qu'il est nécessaire de choisir croit avec le courant continu ce qui illustre
1'élévation de 1la température de fonctionnement quand Io croit.

La saturation du bruit FM, pour une structure hi-lo s'accompagne d'une part d'un
effet de redressement important caractéristique des diodes haut-rendement [48]

et d'autre part d'une saturation du bruit basse fréquence qui a d'ailleurs été
prévue . théoriquement (fig. 32). Nous aurons 1'occasion de revenir sur ce dernier
effet dans la suite du développement.

Les deux expériences précédentes nous permettent alors de conclure que le bruit ™M
associé 3 la jonction p + n AsGa et 3 la barriére hi-lo AsGa sont respectivement

-

bien décrits par les modéles théoriques a courant de saturation faible et &levé.

4.2. Origine physique du courant de saturation équivalent.

La présence d'un courant de saturation équivalent permettant d'ex-
pliquer les variations expérimentales de, la mesure de bruit FM peut avoir diffé-
rentes origines : émission thermoionique pure, émission tunnel assistée thermique-
ment [48] ou injection de porteurs liée au phénoméne d'ionisation danszla zone
de transit [49].

Pour faire un choix parmi les différents mécanismes proposés, il nous
semble utile de faire remarquer que le comportement résultant de la présence d'un
courant de saturation €levé n'a été.observé jusqu'd présent que pour des barriéres
métal semiconducteur AsGa 3 profil de dopage hi-lo [48, 501 ou lo-hi-lo [52].

Dans ces structures, le concept de zoné d'avalanche reste bien significatif et
11 est peu probable que 1'on puisse expliquer la présence d'un courant de saturation

€levé a 1'aide du phénoméne d'ionisation dans la zone de transit.
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Pour les deux autres types d'injection, nous nous proposons de cal-
culer un ordre de grandeur afin d'expliciter netre choix.
En polarisation inverse, la densité de courant 1iée 3 une émission thermoionique

pure s'exprime 4 1'aide de la relation classique.
- AX 2 q F'
(101) JSo = T exp [- E 3]

ol Axest la constante de Richardson, E'B la hauteur de barriére, les autres
paramétres ayant ici leur signification habituelle.
Pour 1'arséniure de gallium, AX # 8.4 A/cm2 -2 g2 et pour une barriéré Pt - AsGa,
s # 0.89V, ce qui donne pour Jeo 24002 K
I, # 9.2 15° A/end
Si on tient compte 3 présent de 1l'effet de force image, la densité de courant
inverse devient
qQ q 1/2 2aNy 1/4

102 Jo = Jo. €xp [— (—) ¢( V) 1
(102) 5 "So KT 4l e

ol N, est le dopage de la région hi et V la tension &quivalente appliquée.

17 4

En prenant N = 1.5 1o At/cm3 et V = 10V on obtient alors 3 4002 K -

J. # 1.1 18" Afen?

Pour la structure D, précédemment étudiée, ce fésultat correspond alors 3 un
courant de saturation de 1'ordre de 20 nA, valeur tout 3 fait insuffisante pour
rendre compte des effets observés.

En polarisation inverse, la densité de courant liée 3 une émission
tunnel assistée thermiquement est donnée par exemple par la relation approchée

suivante, dérivée du travail de Padovani et Stratton [98]

q q
103 J_o# J_ exp [- — uE;]l exp [— (1-w)V]
( ) t 0 KT B KT




Mkt 3/2 1/2
oll Jo# 4 —) m (xV)
, h?
S p o= thx/x
| Ny 1/2
(104) x = qh(—5) ' “/4nkT
£€m

Dans ces relations EB est la hauteur de barriére en présence de tension inverse
appliquée, les autres paramétres conservant leur signification habituelle.
En prenant EB = 0.8 V pour tenir compte de 1'abaissement de la hauteur de bar-

17

riére en polarisation inverse, m* = 0.07 m, N, = 1.5 1o A._t/cm3 et V=1 Von

D
obtient pour J, & 400 2 K

. It # 1.8 A./m2
Soit pour la structure D, un courant inverse de 1'ordre de 300 pA.
I1 parait donc possible d'expliquer nos résultats par la présence d'un courant
tunnel assisté thermiquement.Ce phénoméne a €té €tudié en détail par Chive et
Kennis [ 69, 99] & partir de la théorie de Padovani et Stratton [ 98] . L'amplitude
da courant injecté dépend en toute rigueur du champ électrique hyperfréquence dans
un fonctionnement grand signal et on peut se demander dans quelle mesure le fait
d'identifier ce courant tunnel 3 un courant de saturation indépendant du temps
est justifié. Nous avons montré, (chap.,II §4.4.) que le courant de bruit résultant
des créations de paires &lectron-trou dépendait principalement de la valeur du
courant de conduction au voisinage du début du cycle, c'est i dire 3 un moment
ol le courant de conducticn est voisin de scn minimum et: le champ &lectrique voi-
sin de sa valeur continue. En premiére approximation, nous pouvons donc assimiler
cette valeur instantanée du courant tunnel 3 la valeur utilisée pour le courant
de saturation dans notre mod&le.
Lé validité de cette hypothése peut d'aiileurs étre vérifiée d'une autre fagon.
En effet, lorsque 1'on calcule numériquement 1'admittance non lindaire, la puis-

sance hyperfréquence ou le rendement soit avec un courant tunnel dépendant du
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FIGURE 58

DENSITE DU COURANT TUNNEL EN FONCTION DU CHAMP ELECTRIQUE
CONTINU MAXIMUM ET DE LA CONCENTRATION EN IMPURETES POUR
UNE BARRIERE DE Schottky AsGa . T = 300°K et 473°K
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temps, soit avec un courant de saturation équivaient, on obtient des résultats
peﬁ différents [69‘]

Nous présentons alors fig. 58 les résultats obtenus par Chive et Kennis [ 69 ]
pour la densité de courant tunnel en fonction de la densité de charges fixes
pour une barridre Schottky AsGa et pour les températures de 300°K et 473°K.

Ces résultats ont été &tablis en supposant que le courant tunnel ne dépendait

en premiére approximation que du champ maximum Emax 3 1'interface métal-semicon-
ducteur . En effet, sur les faibles épaisseurs franchissables par effet tunnel,
on peut toujours considérer que le champ est constant quelque soit le profil réel
de la diode étudiée. On peut alors remarquer que la densité de courant tumnel est
fort dépendante de la température et du dopage. En particulier, la valeur de ce
courant tunnel ne devient importante que pour des températures et des dopages
€levés. En pratique, son influence ne pourra donc &tre observée que pour des
structures hi-lo et lo-hi-lo et 2 des températures de fonctionnement élevées.

Par ailleurs, nous pensons que les résultats expérimentaux présentés par Statz

et al [52]peuvent s'expliquer également 3 partir d'un courant tunnel. En effet,
on peut remarquer que les résultatsprésentés, relatifs aux diodes lo-hi-lo A et B
sont assez différents, la diode A présentant un courant de saturation &quivalent
plus €levé que la diode B et par conséquent une mesure de bruit plus faible.

La diode A posséde son pic de dopage # une distance de 0.2 ym de 1'interface
métal-semiconducteur; la diode B a une distance de 0.38 um. Il en résulte que

la diode A présente un champ &lectrique maximum en t&te plus &levé que celui de
la diode B, ce qui facilite le passage d'un courant d'origine tunnel.

Cette premiére discussion montre que 1l'existence d'un courant tunnel assisté
thermiquement esttout 2 fait plausible dans ce genre de structure. D'autres
informations peuvent &tre obtenues expérimentalement 3 partir de la caractéris-
tique inverse I(V), et du comportement du bruit basse fréquence en régime non

linéaire (fig. 32).




Al M

-10

01

-100°C +20°C +1000C
+200°C

Structure Hi-Lo
Np (Hi) =1.5 10" At/cm3
Np (Lo) =55 10"° At/cm3

FIGURE 59

CARACTERISTIQUE INVERSE COURANT-TENSION POUR UNE BARRIERE @
A%
de SCHOTTKY AsGa Hi-Lo A DIFFERENTES TEMPERATURES

0 20 30 20 Vo (‘;)

2
-




FIGURE 60

CARACTERISTIQUE INVERSE COURANT-TENSION POUR UNE BARRIERE
DE SCHOTIKY AsGa Hi-Lo A DIFFERENTES TEMPERATURES

1102 Structure Hi.lo 0°C

Np (Hi) = 6.2 10"Akkp
Np (Lo) = 21 10™

10! At/c

110°

-10-1

1072

03

1/ 20 30




-8~

4.3. Caractéristique inverse courant-tension.

Nous présentons fig. 59 et 60 deux caractéristiques inverses courant-

tension 3 des températures différentes pour deux diode hi-lo. La premidre struc-

17 15 At/cm3 x’
15

At/cm3 et lo de 5.5 1o
16

ture (fig. 60) poss&de un dopage hi de 1.5 lo
la seconde structure (fig. 61), un dopage hi de 6.2 1o A,t/cm3 et 1lo de 3 lo
At/cms. On remarque pour les deux structures qu'aux faibles courants, le coeffi-
cient de température est négatif ce qui suppose la présence d'un effet tunnel
assisté thermiquement et qu'aux courants élevés, il devient positif ce qui ca-
ractérise le phénoméné d'avalanche. On remarque également pour la premiére
structure que le passage bas courants-fort courants se fait d'une maniére trés
douce pour des températures de 20° C, i00° C et 200° C. Pour observer une carac-
téristique I(V) abrupte, il est nécessaire de porter la température de cette
diode & 100° C. Par ailleurs, le point anguleux qui sépare les deux zones de
courant se trouve dans la gamme 2-6 mA. pour la seconde structure qui posséde

un dopage en téte moins €levé, les précédents phénoménes sont beaucoup plus atté-
nués. En particulier le point anguleux défini précédemment se situe dans une
gamme de courants beaucoup plus faibles (10uA - 200uA). La courbe I(V) présentée
fig. 59 est caractéristique des structures pour lesquelles on peut observer |

une saturation ou une décroissance de la mesure de bruit FM en fonction de la
puissénce hyperfréquence. Les courbes I(V) présentées par Statz et al [52] ont
une allure identique. Notons qu'il en est de méme pour des jonctions pn trés

dopées, réalisées pour produire de la puissance en millimétrique [100, 101, 102]

4.4. Bruit basse fréquence en régime non linéaire.

Afin de caractériser complétement la différence de comportement entre

deux diodes présentant ou non un courant de saturation, nous avons mesuré un

x La caractéristique I(V) présentée est relative 4 une diode de 1la méme série
que la structure D, cette derniére ayant rendu 1'dme lors d'une manipulation en

bruit.
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bruit de courant basse fréquence (fm = 60 MHz) en amplificateur self résonant

pour les structures A et D. La mise en oeuvre de cette expérience est trés simple
puisqu'il nous est‘alors possible de travailler 3 courant Io constant. Par ailleurs
le degfé de non linéarité peut &€tre facilement varié en jouant sur la puissance
incidente. Les résultats sont présentés en fonction de la puissance hyperfréquence
délivrée fig. 61, normalisés par rapport au bruit basse fréquence lindaire, c'est

d dire lorsque la puissance incidente est nulle..On constate alors que le bruit
basse fréquence augmente lihéairement avec la puissance de sortie pour la struc-
ture A. I1 en est de méme pour la structufe D a faible puissance de sortie. Par
contre, pour des puissances plus élevées, le bruit basse fréquence croit beaucoup
moins vite et a tendance 3 se saturer pour les puissances de sortie maximales.

On peut alors utiliser notre modéle théorique pour effectuer une comparaison
théorie-expérience. Si la valeur du courant de saturation est suffisamment faible
(ES = 1nA) on décrit alors une loi linéaire. Pour trouver un bon accord théorie-
expérience pour la structure D, il est nécessaire d'utiliser un courant de satu-
ration voisin de 200 pA. Cette valeur obtenue confirme 1'ordre de grandeur trouvé
précédemment lors de notre &tude en oscillateur (fig. 57 chap. III §4-1).

Nous avons répété le méme genre d'expérience 3 1'aide d'une photodiode 2 avalanche
fabriquée par la C.G.E. Dans ce cas, il est alors facile de faire varier le courant
de saturation en éclairant plus ou moing la photodiode. Le courant de saturation
équivalent est alors déduit de la caractéristique I(V) pour une tension de polari-
sation nulle. Pour différentes valeurs de ce courant, la photodiode est alors
soumise & une puissance hyperfréquence variable de fréquence 1.5 GHz. L'augmentation
du bruit basse fréquence résultant est alors mesurée pour une fréquence de 10 MHz
et un courant continu de 8mA. Les résultats expérimentaux sont présentés fig. 62.
On peut alors observer que les allures de variations sont identiques 2 celles
trouvées pour la structure D : pour de faibles puissances de sortie, 1'augmentation

du bruit basse fréquence est proportionnelle 3 la puissance hyperfréquence inci-

dente. Pour des puissances €levées, 1'augmentation du bruit basse fréquence devient
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quasiment constante. Par ailleurs, l'augmentatioh observée pour des puissances
inéidentes €levées est d'autant plus faible que le photocourant est important.
Remarquons que la saturatioh du bruit basse fréquence s'obtient pour des valeurs
de la puissance incidente assez faibles ( 100mw). En effet, puisque nous travail-
lons 3 fréquence faible (1.5 GHz), la non linéarité D1 =}E'I%laﬂndri, devient ra-
pidement importante. Les non linéarités possibles sont alors dans un rapport 6,
comparativement & 1'étude précédente, effectuée pour environ 9GHz.

A partir de ces résultats, nous présentons fig. 63, en fonction du
photocourant et 3 puissance incidente constante (PHF = 200mw), 1'augmentation
du bruit basse fréquence normalisé 3 sa valeur linéaire. On observe alors que
celle-ci est approximativement inversement proportionnelle a la valeur du photo-
courant. Un bon accord théorie-expérience est obtenu pour un niveau de non 1iné-
arité D1 = 6% et pour un temps de réponse intrinséque‘ri = 1. ps . Par ailleurs,
on peut remarquer que ce résultat, obtenu pour le bruit basse fréquence, est tout
d fait semblable au résultat théorique obtenu pour la mesure de bruit MM (fig. 37).
I1 en résulte que 1'étude du bruit basse fréquence en fonction de la puissance
hyperfréquence appliquée sur la diode ATT constitue un excellent outil expérimental
pour estimer 1'ordre de grandeur du courant de saturation &quivalent qu'il est
possible d'observer pour des structures hi-lo et lo-hi-lo; I1 est alors'facile
de prévoir 1'ordre de grandeur de la mesure de bruit M que 1'on pourra obtenir

lorsque cette méme structure sera utilisée en oscillateur.

x I1 faut toutefois noter que D1 a €té non pas calculé i partir de la puissance
hyperfréquence appliquée mais choisi de facon 3 obtenir le meilleur accord théorie-
expérience. Nous avons opéré ainsi car €étant donné le boitier d'encapsulation de
la photodiode, il était difficile d'estimer correctement la puissance réellement

appliquée a la photodiode.




FIGURE 64

MESURE DE BRUIT FM POUR DIFFERENTES DIODES ETUDIEES
EN FONCTION DE LA PUISSANCE HYPERFREQUENCE DELIVREE
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5. CONCLUSIONS PRATIQUES DE CETTE ETUDE.

Afin de terminer cette &tude expérimentale, nous nous proposons de
comparer les mesures de bruit FM relatives aux différentes structures AsGa que
nous avons &tudiées. Nous présentons les résultats obtenus fig. 64 en fonction
de la puissance hyperfréquence délivrée.

On observe que, pour des puissances de sortie faibles ( 100mw), les
jonctions p + n AsGa 3 profil plat présentent une mesure de bruit FM inférieure
a celle obtenue pour des structures hi-lo (30 et 37 dB). Par ailleurs les perfor-
mances de bruit, pour cette gamme de puissance sont beaucoup moins avantageuses
comparativement 3 un oscillateur 3 diode Gunn (20 dB).

Pour des puissances plus élevées, voisines de la puissance maximale
que nous avons pu obtenir avec nos structures, la tendance peut €tre inversée,
’par exemple pour 800 mw de sortie, on obtient pour un profil plat MFM ~ 52 dB
et pour un profil hi-lo MFM ~ 42 dB.

Nous devons faire remarquer par ailleurs que les meilieurs résultats
pour Mp,, sont obtenus & 1'aide de structures hi-lo dont le dopage de 1a Tégion

17

hi dépasse 1 lo A.t/cm3 (diodes 1-2 et 3). S'il n'en est pas ainsi, les structures

hi-lo donnent des résultats comparables & ceux obtenus pour des structures p + n
3 profil plat (diode 4et 5). Le meilleur résultat puissance-bruit a &té obtenu

d 1l'aide de la diode 2 dont les caractéristiques sont les suivantes : dopage hi

17 15

1.5 1o'/ At/cm®, dopage 1o 5.5 1o'® At/cn®, P =1.4w,n =16%, £ =9.9 G,

Io = 260 mA, M,, = 41 dB.

™
Ces performances montrent qu'il est possible d'obtenir un excellent compromis
puissance - bruit 3 1'aide de barriéres AsGa hi-lo et qui se montre plus avantageux

par rapport 3 un klystron de type TVSS.

6. BRUIT DE MODULATION DE FREQUENCE PRES DE LA PORTEUSE. INFLUENCE DU BRUIT EN EXCES.

Nous nous intéressons 3 présent dans ce paragraphe 3 la contribution

de sources de bruit autresque celle liée au phénoméne d'avalanche.
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FIGURE 65
VARIATION DU BRUIT DE TENSION BASSE FREQUENCE EN

FONCTION DU COURANT DE POLARISATION POUR DEUX DIODES
AVALANCHE AsGa

vy diode n°1
A diode n°2
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6.1. Mise en €vidence du bruit en excés par des mesures en régime linéaire.

La mesure du spectre de bruit de la tension aux bornes d'une diode
ATT, alimentée sous courant constant est le moyen le plus direct permettant de
mettre en €vidence le bruit en excés. Le bruit mesuré est fonction des paramétres
expérimentaux qui sont la fréquence, la température du semiconducteur et son
courant de polarisation. Pour caractériser le bruit en excés, il est nécessaire
de déterminer auparavant la contribution du bruit d'avalanche. Pour ce faire,
on doit mesurer le bruit du composant testé en fonction du-courant de polarisation
d une fréquence fm suffisamment élevée pour s'affranchir du bruit en excés dont
les effets ne se manifestent que dans une gamme de fréquenée basse.
La fig. 65 représente deux exemples de variation du bruit en fonction du courant
de polarisation relevés sur des dispositifs & barriére de Schottky AsGa [ 103 ]
d une température de jonction Tj proche de 1'ambiante et 3 une fréquence video
de 2 MHz. A bas courant, le bruit présente des variations trés fortes et non
ménotones qui sont dlies 4 1'apparition successive de microplasmas 1bcalisés.
Au dela d'un certain courant, qui varie d'exemplaire a exemplaire, l;avalanche
est uniformément réalisée sur toute la surface de la barriére et le bruit présente
alors une variation inversement proportionnelle au courant.
Ce type de variation (10—1) est caractéristique du bruit d'avalanche. La théorie

linéaire [ 5, 18, 7 ] fournit la relation approchée suivante :

<u®>a 2q W ,

(105) )

H
Af IO lau o

La relation (105) est bien vérifiée expérimentalement. Pour les exemples de la

fig. 65, la comparaison théorie expérience est faite dans le tableau VI*.

b
% Ce calcul a été effectué 3 1'aide de 1la loi o= a exp[-(EBJZ] ; a= 3.06

lo° cm % 5

, b =6.55 10°V. cm L [104]




diode n- 1 diode n°2

dopage INp=Npl ; ems 0.9 10 1.7 10"

W, pm 32 19

la ; pm 0.75 0.51
courant de polarisation lg : mA 25 10
<uss/pp caleulé ; V2 Hz! 0.5210" | 06610~
<u2/Af mesuré a 2 MHz 0.53 10 0.74 10-14
<UD/Af mesuré G 5 MHz 0.53 104 0.74 10"

TABLEAU VI
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FIGURE 66

VARIATION DU BRUIT DE TENSION BASSE FREQUENCE EN
FONCTION DE LA FREQUENCE POUR LES MEMES DIODES QUE
DANS LA FIGURE 65

y diode n'1 lo=25mA T _ -30C
A diode n"2 lo=10mA Tj=-200C
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Dans la derniére ligne du tableau, figurent les valeurs du bruit mesurées & une
fréquence encore plus élevée (5 MHz). On vérifie que le bruit est blanc (indé-
pendant de la fréquence) dans la gamme 2 & 5 MHz ; ceci correspond 3 la théorie
et confirme qu'il s'agit bien du bruit d'avalanche.
I1 n'en est pas ainsi si on s'intéresse a des fréquences plus basses.

Dans la fig. 66, sont représentés les spectres de bruit observés sur les mé€mes
dispositifs avec les courants Io du tableau mais i des températures différentes.
On constate une augmentatibn considérable du bruit vers les basses fréquences ;
ceci eSt di justement au bruit en excés qui vient s'ajouter au bruit dfavalanche.
Les spectres de bruit en excés présentent une structure assez complexe. Ceci n'est
pas surprenant car les contributions ébce bruit peuvent €tre multiples, en par-
ticﬁlier provenir de différentes régions du dispositif : région de charge d'espace
dans le volume, interfaces métal semiconducteur oﬁ semiconducteuratmosphére ambiante.
Par exemple, le bruit observé sur la diode 2 dans la gamme 2 kHz - 200 kHz s'atténue
rapidement quand la température s'écarte de 200° C.

| Pour les diodes 1 et 2, il a été€ possible d'obtenir la contribution
du bruit excédentaire en soustrayant le bruit d'avalanche du bruit total. Cette
contribution est présentée fig. €7 pour la diode n°® 1 et fig. 68 pour la diode n° 2.
La forme du spectre obtenﬁ pour la diode n® 1, peut alors s'approximer par la

fonction

<u? > A B
e _ .

Af f 1+f/fC

La constante A est choisie de telle maniére que 1'ondulation du palier représen-
tant la seconde composante (en pointillé fig. 67) soit inférieure a 0.5 dB. On
peut alors donner les valeurs numériques suivantes pour les différentes constantes :

=11 2 -14

A# 4 1o Ve, B# 8 lo V"’/Hzetfc# 50 kHz

Pour la diode n° 2, le spectre obtenu peut s'exprimer par la relation (fig. 68)
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FIGURE 68

SPECTRE DU BRUIT EXCEDENTAIRE POUR LA DIODE N° 2

Diode n°2 |
|°=10 mA Ti = 2OOOC
. composante __C

14{;/¥c)2

=14 .
107 € 6.3 10" VIl
f#120KHz

40715
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avec C = 6.3 1014 VZ/Hz et f_ # 120 KHz

Ces résultats montrent que 1l'on peut rencontrer dans les diodes AsGa diverses
combinaisons du bruit en excés : bruit de scintillation (A/f), bruit de génération-
recombinaison a un piége (C/(1 + (f/fc)z)) bruit de génération-recombinaison

pour lequel les piéges sont uniformément distribués dans 1‘'espace et en énergie
(B/(1 + £/£)).

Par ailleurs, pour la diode n° 2, il a été possible de relier le bruit aux pro-
priétés du contact arriére du dispositif, contact qui consistait en une barriére

de Schottky [471.

6.2. Influence du bruit en excés pour le bruit de modulation de fréquence

d'un oscillateur ATT.

On peut se demander dans quelle mesure 1'existence des fluctuations
se traduisant par le bruit en excés basse fréquence influence effectivement les
performances hyperfréquences d'un oscillateur ATT, comme nous 1'avons montré dans
la partie th€orique. Pour donner un début de réponse 3 cette question, nous avons
mesuré le bruit de modulation de fréquence 3 1'aide du montage représenté fig. 43,
pour la diode n° 1. Celle-ci est placée dans une structure’coaxiale. Les mesures
ont été effectuées 4 la température ambiante pour deux réglages différents de 1la
cavité coaxiale. Les caractéristiques Po (Io) obtenues pour ces deux réglages
sont représentées fig. 69. Les spectres de bruit ont été€ relevés pour un méme
courant, Io = 25 mA (points A et B). Les fré&quences d'oscillation et les puissances
de sortie étaient légerement mais pas essentiellement différentes ; par contre
le point A est situé dans la région de saturation de la courbe Po (Io) indiquant
uh régime fortement non linéaire en contraste avec le point B..Les deux spectres
de bruit sont représentés fig. 70. Le bruit de modulation de fréquence mesuré dans
le cas A est €levé et approximativement indépendant de la fréquence de modulation

fm. Le bruit mesuré est alors essentiellement dfi au bruitd'avalanche. Par contre,
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COURBES PUISSANCE HYPERFREQUENCE
EN FONCTION DU COURANT CONTINU POUR LA DIODE N° 1
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FIGURE 70

DEVTATION DE FREQUENCE EFFICACE Afrms DANS 100 GHz
DE BANDE EN FONCTION DE LA FREQUENCE DE MODULATION
fm POUR LES DEUX POINTS DE FONCTIONNEMENT A et B

PRECEDENTS. T = TA s IO = 25 mA
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SPECTRES DU BRUIT DE TENSION BASSE FREQUENCE POUR
LES DEUX REGIMES D'OSCILLATION A ET B PRECEDENTS.
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dans le cas B, on peut distinguer deux régions distinctes : Afrms suit alors

une loi approximativement en 1/f puis devient indépendant de fm.

Le bruit de tension basse fréquence mesuré dans les mémes conditions est présenté
fig. 71. Atitre indicatif, nous avons également porté sur cette figure le bruit

de tension basse fréquence mesuré en régime non oscillant (cas C). La comparaison
des fig. 70 et 71 indique une bonne corrélation globale entre le bruit ™M et le
bruit BF. Les variations sont similaires et 3 peu prés proportionnelles entre elles.
L'influence du bruit en excés sur les performances de bruit en oscillation n'est
observable que pour des fonctionnements faiblement non lin€aires. Si la non linéa-
rité est importante, la contribution du bruit en excés se trouve masquée par le
bruit d'avalanche. Par ailleurs, un rapide calcul montre qu'il n'est pas possible
d'exﬁliquer la présence du bruit en excés observé en hyperfréquence a 1'aide d'un
processus classique de modulation. En effet, le coéfficient de modulabilité en
fréquence mesuré dans le cas B est SFM = Af/Alo # 1MHz/mA. Le circuit continu
étant fermé sur une résistance de 1kr, le bruit résultant d%mme conversion BF-HF
ne dépasSe pas 1Hz pour fm = 100 KHz et 10 Hz pour fm = 0.5 KHz ceci dans une
bande de 100 Hz.

Dans ces conditions, 1'hypothése d'une conversion directe et interne trouve alors
sa justification, les résuitats expérimentaux confirment globalement les résultats

théoriques obtenus dans le chapitre précédent (chap. II §5).
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CONCLUSION GENERALE

Une théorie aussi compléte que possible, permettant de décrire le
bruit des diodes ATT dans un fonctionnement grand signala été présentée dans ce
travail. Les différents stades du calcul ont &té exposés en détail dans le pre-
mier chapitre. Comparativement aux théories précédemment développées [ 9, 32-371],
le probléme a &té résolu en tenant compte de la présence d'un courant de saturation.
Par 'ailleurs, une expression correcte pour la source de bruit primaire qui rend
compte du caractére non stationnaire de 1a source de bruit interne associée au
processus d'avalanche a été établie.

| L'association composant-circuit permet d'accéder aux différentes
grandeurs usuelles caractéristiques du bruit dans un fonctionnement grand signal
(RMW/PO;“gﬁA/Pb’ Afrms). Les lois classiques dérivées de théories du type quasi-
statique [24-26, 71, 83] pour des oscillateurs libres, synchronisés ou des ampli-
ficateurs sont valables pour des dispositifs ATT & condition d'utiliser des
températures de bruit AM et FM qui dépendent d'une maniére différente du degré
de non linéarité du fonctionnement envisagé. |

.Une large utilisation du concept de mesure de bruit généralisé 3
un fonctionnement grand signal OQWP h&mpls'avére trés attractive pour caracté-
riser le composant quelque soit son utilisation. D'une maniére générale, les
mesures de bruit AM et FM sont largement différentes. La mesure de bruit AM prend
une valeur &levée pour de faibles résistances d'alimentation, une grande partie
du bruit basse fréquence &tant alors converti en bruit AM. La mesure de bruit
FM reste alors inaffectée. Pour des résistances d'alimentation élevées, la mesure

de bruit M est alors supérieure 3 la mesure de bruit AM. La mesure de bruit
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FM est une fonction rapidement croissante du niveau de non linéarité tandis que
la mesure du bruit AM, en absence de bruit BF converti, décroit d'abord légérement
pour croitre ensuité»rapidement avec le niveau du signal.

En présence d'un courant de saturation important, la mesure de bruit
FM et le bruit BF sont réduits pour un niveau de non linéarité €levé et tendent
vers une valeur limite. Cette réduction du bruit est dlie 3 la timitation du
minimum du courant de conduction. Le déphasage courant de conduction, champ d'ava-
lanche devient alors infériéur 3 90° ce qui a pour conséquence de diminuer la
puissance hyperfréquence et le rendement. Pour obtenir un fonctionnement_optimal,
la fréquence de travail doit alors étre_plus élevée. A puissance hyperfréquence
constante et pour des niveaux de non linéarité conséquents, le bruit résultant est

approximativement inversement proportionnel 3 la valeur du courant de saturation.

Ces différents résultats sont mis en évidence expérimentalement. D'une
maniére générale, le comportement des diodes 3 profil de dopage constant et les
diodes hi-lo est bien décrit respectivement pour le modéle théorique sans courant
de saturation et avec courant de saturation.

L'origine physique du coﬁrant de saturation équivalent est attribuée
essentiellement 3 1'injection d'un courant tunnel assisté thermiquement. Par ailleurs,
la validité de notre modéle de calcul du‘bruit pour une diode @ avalanche pré-

sentant un courant de saturation élevé, est confirmée expérimentalement 3 partir

de 1'étude du bruit basse fréquence d'une photodiode 3 avalanche.

Un autre apport de notre travail est de montrer que le bruit en excés
dfi au processus de génération recombinaison existe dans les diodes 3 avalanche
au GaAs et peut affecter défavorablement leurs performances dans certaines conditions.
En particulier, en régime d'oscillation faiblement non linéaire, le bruit d'ava- .

lanche descend suffisamment bas et le bruit en excés peut alors devenir prépondérant.

La présence de ce bruit en excés ne peut s'expliquer entidrement par un processus
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de conversion par modulation des fluctuations basses fréquences mais par un

processus direct et interne qui a été expliciteé.

La théorie développée entre dans un contexte trés général (Etude
de processus stochastiques non stationnaires, effets paramétriques, effets de
mélange, synchronisation). lLes différentes tethniques employées et les résultats
acquis doivent permettre de traiter les problémes de bruit pour d'autres modes de
fonctionnement (multiplicateur, transposeur de fréquence a diode a avalanche) et
pour d'autres composants (dispositif a injection thermoionique et 3 temps de

-~

transit, BARITT, Transistor 3 temps de transit et a avalanche controlée, CATT).
L'étude physique de 1l'injection d'un courant tunnel assisté thermi-

quement doit &tre poursuivie plus en détail. L'effet doit &tre également observé
pour des jonctions p + n a avalanche utilisables en ondes millimétriques et une
étude dés performances de bruit de ces dispositifs, pour cette gamme de fréquence
doit &tre enviséagée.

| Si, dans la plupart des cas, une &tude systématique des sensibilités
de conversion pour le bruit en excés ne présente pas un intérét considérable pour
les dispositifs AIT, elle doit €tre développée pour des dispositifs BARITT qui
sont utilisés dané des applications faible bruit (oscillateur local, oscillateur

mélangeur) .
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PARAMETRES DESCRIPTIFS DES DIFFERENTES
STRUCTURES ETUDIEES

1

A=

Structure N°

aexp [ - (O/E) 1

5 1

2 100 em
7
0.7 10" cm/s

2 ps

a' =

1 =

a

Structure N°

0.3 V')

0.5 107 cm/s

4

0.38 107" cm

a' =

0.3 v

0.5 107 cn/s

4

0.15 107" cm

L}

5.5 10° V/cm [105]

3.99 10° V/cm

4

3.33 10 ' cm

5 ps

3 1074 cm?

3.75 107 cm
4 ps
10”7

cm

3.5 107 cm
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STRUCTURE A
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MODELE THEORIQUE

3.2 107 | 1

0.26 V! .

1.24 1074 cm?

PARAMETRES
EXPERIENCE

8.7 GHz
90 mA
15

90 mW
100

P .
P—° # 30 dB
i

STRUCTURE B
2.3 10" e

0.25 V!

1.665 10”4 cm®

0.4 104 cm

2.7 ps

‘THEORIE

8.7 GHz
90 mA
15
120 mW.(D1 =
11.8¢

30 dB

MODELE THEORIQUE

0.2 10 cm

18.

T.

i .1.34 ps

2)




EXPERIENCE

£ = 9.1 GHz
I = 90 mA

R, = 209
STRUCTURE C |
W=2.310"
o = 0.4 V!
A=1.36 1074
EXPERTENCE

£ = 9,8 Giz

R, = 3.80
STRUCTURE D
w=2.210"
o' = 0.3 V]
A=1,57 1074
EXPERIENCE

f =9,5 GHz
o]

R = 3.40

cm

2
cm

cm

2
cm
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PARAMETRES

THEORIE
9.1 GHz
90 mA

209

MODELE THEORIQUE

4
cm

1 0.52 10~

a

T.

i 5,55 ps

PARAMETRES

CALCUL

9,8 GHz

7.50
1 nA

MODELE THEORIQUE
' 4

1 =0.15 10"" cm

a

T. = 2 ps

1

PARAMETRES

CALCUL

9,5 GHz
4Q
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