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est l'étude des propriétés �m�a�c�r�o�s�c�o�p�i�~�u�e�s� d'un tel système et particulièrement les 

phénomènes résultant du transport et de la création de charges. Dans son principe 

général, une théorie statistique de l'avalanche permet �d�'�a�~�o�r�d�e�r� un tel problème 

(\raitement par une méthode apparentée à celle de Monte Cerlo par exemple). Mais la 

résolution proprement 'dite et notamment l'accès à des grandeurs physiques caractéris-

tiques de la diode revêt une grande complexité en raison des nombreux mécanismes de 

chocs susceptibles d'intervenir dans le processus d'avalanche. Cependant, à partir 

d'un certain nombre d'hypothèses et d'approximations qui sont largement justifiées 

dans le cas spécifique de la diode à avalanche on peut considérablement réduire le 

nombre d'informations physiques utiles et par là aboutir à des formulations moins cam-

plexes. 

IJ.1. 2 Hypothèses et approximations �g�~�n�~�r�a�l�e�s� 

Ces hypothèses et approximations constituant la basa de.la plupart des 

modèles utilisés dans notre laboratoire, nous ne ferons que les rappeler brièvement. 

Dans l'ensemble de la diode on néglige : 

- les phénomènes de génération et de recombinaison dus à l'agttation 

thermique : en effet les termes qui leur sont liés sont négligeables car les durées 

\ -8 
de vie des porteurs (environ 10' s) sont toujours très supérieures à léur temps de 

traversée de la structure (de l'ordre de �1�0�~ �1�1� s). 

- les phénomènes résultant des chocs multiples en raison du fait que 

les densités de particules ne sont pas suffisamment élevées. 

- les phénomènes de génération par effet tunnel ceci supposant que les 

tensions d'avalanche sont suffisamment élevées 

- les inhomogénéités spatiales éventuelles. dans le semiconducteur, 

ceci nous conduit à adopter des modèles unidimentionnels. 

Enfin le système sera supposé maintenu à une température constante T. 
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Nous considérons le régime permanent sinuso!dal. Un des problèmes majeurs 

réside dans le choix de la variable d'entrée pour caractériser le régime de 

fonctionnement 

- d'une part, la variable la plus immédiatement accéssible est la tension 

imposée par le circuit extérieur. Compte tenu des formes des circuits usuels, même 

dans un comportement violemment non linéaire, cette tension est couramment admise 

comme sinusoidale. 

- d'autre part, le comportement du composant est déterminé localement 

par la valeur du champ électrique. 

En pratique nous prendrons donc comme variable d'entrée le champ 

électrique dans le plan de la jonction et lui donnerons une évolution temporelle 

le plus souvent sinusoidale. Nous pouvons conna1tre par ailleurs la configuration 

spatiale du champ électrique statique consécutif à l'application de la tension 

continue de polarisation. A partir des hypothèses précédentes, la méthode utilisée 

réside dans l'exploitation des lois fondamentales sur la génération par avalanche 

et l'évolution des charges dans un semiconducteur pour conna!tre les grandeurs carac-

\ 
téristiques d'un état de fonctionnement de la diode. A cet effet, le procédé 

d'analyse consiste tout d'abord à déterminer, les évolutions temporelles du champ 

électrique et du courant total en tout point de la diode. Par la suite l'intégration 

spatiale du champ électrique donnera la tension totale aux bornes de la diode. Enfin 

le développement en série de Fourier du courant et de la tension permettra de 

connaître ou de déduire notamment à la fréquence fondamentalerle courant, la tension, 
' 

l'impédance, les puissances et le rendement. On vérifie en particulier que la tension 

totale est effectivement quasi sinusoidale et s'il n'en est pas ainsi on modifiera 

le champ en conséquence. Dans chacun des modèles, il sera précisé les hypothèses 

et approximations particulières et conséquemment les limites de leur champ 

d'application. 
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II.2. EXPRESSIONS DES PARAMETRES PHYSIQUES UTILISES. EQUATIONS DE BASE 

II.2. 1 Paramètres physiques 

Les paramètres physiques qui caractérisent le matériau ont une influence 

déterminanm sur le comportement de la diode A.T.T. Ce sont principalement les taux 

d'ionisation a et S (pour électrons et trou~) qui traduisent le phénomène de 

multiplication par avalanche, les vitesses et les coefficients de diffusion des 

porteurs libres (électrons et trous). 

Les lois d'évolution théoriques du taux d'ionisation en fonction du 

champ électrique qui sont les plus réalistes [76][77][7~ pour ce matériau et que 

nous avons de ce fait adoptées sont 

Les valeurs de 

j: ~ :: 
- bn(E 

e 

... bp/E 
e 

a , b , a b 
n n p p 

(_ 1 ) 

ainsi que des vitesses limites v ,v 
n p 

Utilisées et qui sont fonction notamment de la température sont celles fournies et 

Vérifiées expérimentalement par GRANT [78]. 

) 

Pour les études notamment en régime de mobilité, les expressions 

Utilisées pour la vitesse sont de la forme [79] : 

lJE 
v (E) "' (1 + '(~)2) 1/2 

s 

(2) 

OÙ v est la vitesse limite et 'Il la mobilité des porteurs considérés s 

Quant aux coefficien~de diffusion nous utilisons la relation 

Classique d'EINSTEIN mise sous la forme 

0 (E) = ~ v (E) 
q E 

(3) 
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- AsGa 

Dans ce matériau, on admet généralement l'égalité des taux d'ionisation 

dont l'évolution est donnée par la formule suivante [77][80] : 

a • - (b/El 2 
S = a e ( 4) 

Les valeurs de a; b ainsi que de celles de la vitesse v des 

porteurs sont celles fournies par les travaux de PRIBETICH [40]et vérifiées par 

ailleurs [81] 

avec 

En régime de mobilité, nous exprimons la vitesse comme suit [24] 

llE + v (E/E 14 

v (E) • o v 

E # 4 103 V/cm v et 

1 + (E/E J4 
v 

5 . 
v • 0,5 10 m/s à T = 200° c. 

0 

( 5) 

De même nous prenons la forme suivante [40][82] pour les coefficients 

de diffusion 
KT ll + os (E/E J4 . -. 

D (E) • g d (6) 

1 + (E/Ed)4 

où E ., 5 8 103 V/cm et D .. 20 cm2 -1 s d , 8 

\ 

II.2. 2 Eguatio~s· de base 

., 
Compte tenu des hypothèses et approximations_ précédentes, les équatio~s 

générales de l'électrocinétique appliquées aux semiconducteurs s'écrivent dans le 

cas d'une jonction PN : 

- ~g~~~!~~-9~-~~~~~~~~~!~~-9~~-~b~~~~~ 

an a (n ) Sv -Il -ax v + a v n + p at n n p 

{7) 
2.P. .. a (p ) Sv a x v + a v n + p at p n p 
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où n a n (x,t) et p • p (x,t) sont les concentrations respectives des électrons 

et des trous. 

aE (x,t) 

a x 
(8) 

N0 (x) et NA (x) sont respectivement les concentrations en atomes donneurs et 

atomes accepteurs, E est la permittivité diélectrique du matériau. 

A ces équations on ajoute les expressions donnant dans un semiconduc-

teur les densités du courant de particules Je du courant de déplacement J0 et du 

courant total JT 

Jn 
an • qn vn - q 0 -n ôx 

courants d'électrons et de diffusion 

Jp • qp v + q 0 JE. 
p p ax 

courants de trous et de diffusion 

(9) 
Je • J + J 

n p 

Jo .. e: ôE (x, t) 
at 

J • J + 
T C Jo 

Le proèessus d'étude consiste à déterminer à partir des équations 

(7) et (8) les grandeurs macroscopiques locales n (x,t), p (x,t) etE (x,t) J 

Par la suite il est aisé d'obtenir à pattir des équations (9) les courants 

Comme on le constate la résolution de ces équations peut être très 

complexe notamment en raison de la dépendance non linéaire entre les taux d'ionisa-

tian et le champ électrique et surtout du fait qu'elles sont interdépendantes. En· 

Pratique, seule une méthode de simulation sur ordinateur permet de les résoudre 

correctement. Les modèles généraux sont basés sur une telle résolution. Comme le 

modèle général nous servira de référence, nous allons rappeler brièvement les 

Principaux éléments notamment de la méthode de résolution mise au point par 

ALLAMANDO [41] 
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11.3. MODELE GENERAL 

II.3. 1 Pr>inaip_e 

Pour résoudre les équations précédentes (7 et 8) on effectue une double 

discrétisation sur le temps et sur l'espace des différentes grandeurs caractéristiques. 

L'épaisseur W de la diode est divisée en L parties égales et la période T du 

signal alternatif en N intervalles égaux. On a donc comme incrément spatial 

W T 
6x • L et comme incrément temporel .6t = N. Cette discrétisation conduit à écrire 

les équations de continuité et l'équation de Poisson sous la forme d'un système 

d'équations aux différences finies 

6n 6 (n v ) .. 'fl 
_..,_ 

+ g 
t.t '6x 

~-
6 (p vE) 

( 10) + g 6t lSx 

6E .9. (NO-NA + p-n) -· 6x e 

où le taux de génération g • av n + ev p 
n P 

Pour la résolution numérique de ce système d'équations. la formulation 

à adopter doit 

- d'une part @tre compatible avec le sens respectif de propagation des 
\ 

électrons et des trous dans la jonction PN. 

- d'autre part satisfaire le principe de conservation du courant total 

en fonction de l'abscisse x pour éviter la propagation et l'amplification des erreuœ 

de discrétisation. Sans entrer dans les détails qui sont fournis par ailleurs [41], 

Précisons que ces deux exigences conduisent à adopter des formulations implicites 

Pour le système (10) tant en régime statique que dynamique. Par la suite on cherche 

à déterminer à chaque instant t les configurations spatiales du champ 

électrique et des concentrations n et p • 
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II.3. 2 M~thode de r~sotution 

Pour conna1tre l'état du syst~me en régime permanent un processus 

itératif permet de résoudre le syst~me d't~uations (1D) mises sous for~e implicite 

La méthode adoptée est dite de prédiction correction. Elle consiste à utiliser 

pour effectuer l'itération de rang i (qui fournit les valeurs "corrigées" de 

n (x,t~, p (x,t) et E (x,t) les configurations spatiales du champ électrique 

ainsi que celles des concentrations d'électrons et de trous obtenues à l'itération 

de rang i-1 (valeurs "prédites"). Ensuite les valeurs "corrigées" de l'itération 

de rang 1 sont utilisées co1m1e valeurs "prédites" à l'itération de rang i + 1. 

Le processus est arrêté lorsque, entre deux itérations successives, la modification 

de la configuration spatiale des électrons est relativement négligeable. 

Rappelons que pour le régime dynamique les conditions aux limites 

pour les grandeurs n (x,t), p ~x.t), et E (x,t) sont : n (O,t) = n et s 

P (L,t) • Ps (ns et ps sont les concentrations des porteurs minoritaires aux 

extrémités de la zone désertée) E (O,t), le champ électrique à l'abscisse x = 0 

est pris comme variable d'entrée. 

Quant eux conditions initiales, afin d'accélérer l'obtention du régime 

permanent, on utilise les valeurs obtenues à partir d'un modèle simplifié [83] 

Notons qu'on m.ontre [41] que les conditions de convergence qui doivent 

~tre satisfaites pour ce processus itératif sont 

R .. M:. v,· ~..!. 
n t.x n 2 

(11) t.t .;! R .. - v 
p t.x p 2 

II.3. 3 Domaines d'appliàation 

Le modèle général dont nous venons brièvement de rappeler la méthode 

de traitement est certainement le plus exact pour la simulation du fonctionnement 

de la diode à avalanche. Comme nous l'avons signalé, il permet de par son principe~ 
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de tenir compte des nombreux phénomènes de non linéarité et de limitation 

apparaissant notamment lors du fonctionnement grand signal. Cependant la méthode 

présente les inconvénients suivants : 

- le régime permanent est obtenu après un temps assez long, ce qui 

empêche toute étude systématique. 

- par cette méthode il n'est pas toujours facile d'avoir accès aux 

informations physiques nécessaires à la compréhension des phénomènes. 

Pour ces raisons, le modèle général s'applique esscntiallsment à : 

~ l'élaboration ou précisément, comme nous le détaillerons par la 

suite, l'aJustement de certains paramètres introduits dans les autres méthodes de 

résolution relatives aux modèles spécifiques 

- l'étude des conditions de validité de ces modèles plus simplifiés 

- l'évaluation de l'influence de certains effets très spécifiques 

tels : ionisation dans la zona de transit [84], injection de courants parasites 

[41][85], non localisation des taux d'ionisation [40]. 

11.4. DEFINITION DE MODELES SPECIFIQUES 

Chacun des modèles que nous allons décrire permet d'analyser, à des degrés 

d'approximation différents, le comportement en régime dynamique de la diode A.T.T. 

Les hypothèses et approximations particulières à chaque modèle dépendent de 

plusieurs facteurs : type de matériau (Silicium ou AsGa), conditions de fonctionne­

ment (notamment grand ou faible.signal), importance des phénomènes physiques 

susceptibles d'intervenir (effets de diffusion, effets de transit, etc ••• ). 

L'hypothèse de travail qu~ est commune à tous nos modèles spécifiques est 

d'admettre que la génération de porteurs est localisée dans une partie relativement 

faible de la structure semi-conductrice. De ce fait les modèles se composent 
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d'une zone d'émission où il y a génération et déplacement des porteurs (électrons 
~. . -

et trous) et d'une (ou deux ) zone (s) de transit où il y a simplement le déplacement 

d'un type de porteurs (électrons ou trous). Donnons quelques éléments d'appréciation 

sur cette division de la diode en zones distinctes. 

II.4. ·vivision de la diode~ zenes 
1 

!!.4. 1_1, Justification qualitative 

Considérons sur la figure II.1 des évolutions typiques du 

champ électrique E et du taux d'ionisation a des p~rteurs d~ns une structure 

semiconductrice d'épaisseur w où le dopage est constant (par exemple structure 
E,a 

E 
0 

Figuré II;1. Evolutions typiques de E(x) et a(x) dans une· diode ATT 

On remarque l'évolution très rapide du taux d'ionisation au 

voisinage de la jonction métallurgique (zone de champ électrique élevé). En effet 

dans un semiconducteur, le taux d'ionisation des porteurs dont l'importance candi-

tienne l'existence du phénomène d'avalanche est une fonction quasi exponentielle 

+ + du champ électrique. On voit donc que pour une diode considérée (par ex ; p NN ), 

on peut valablement distinguer une zone d'émission d'épaisseur ô relativement 

faible et une zone de transit d'épaisseur W•Ô où l'ionisation est négligeable et 

les porteurs se déplacent sous l'action du champ électri~ue appliqué. Notons que 

cette hypothèse est encore mieux justifiée dans le cas des jonctions assez abruptes 

où les variations spatiales du champ électrique sont très rapides. Par ailleurs nous 

admettrons en première approximation que l'épaisseur de la zone d'avalanche est 

indépendante du régime de fonctionnement (régime statique ou dynamique). Si cette 

dernière hypothèse parait quelque peu osée pour des régimes"violemment non linéaires 

nous avons pu vérifier qu'elle n'introduisait pas d'erreur importante (par comparai-
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son avec le modèle général) dans l'évaluation des performances. 

Notons que cette méthode de distinction de zones est généra­

lement admise dans la plupart des travaux [2 ][86][25] sur les diodes à avalanche. 

On peut comme suit préciser son~intér~t. 

II.4. 1.2• Intérêt de la distinction de zones 

Cette divieion de la diode en plusieurs zones distinctes 

permet essentiellement de simplifier considérablement les moaèles. En effet : 

- pour le traitement de la zone d'avalanche, l'application 

de la méthode générale demanderait un'temps de calcul beaucoup plus court. Par 

ailleurs, la faible valeur de son épaisseur permettra une représentation phénoméno­

logique beaucoup plus simple et cependant suffisamment correcte. 

- dans la zone de transit, le taux de génération étant 

considéré nul, la résolution des équations fondamentales devient nettement plus 

aisée. 

II.4. 1.3• ~thodes de détermination des dimensions des zones 

\ 

Nous avons utilisé deux méthodes de détermination des 

dimensions de zones suivant que la diode possède une seule (diode S.O.R.) ou deux 

zones de transit (Diode O.D.R), Ces méthodes s'appuient_ sur la résolution exacte en 

régime statique des équations fondamentales. Le programme numérique relatif à cette 

résolution, élaboré par LEFEVRE [87] , détermine notamment pour une densité de 

courant de polarisation considérée : les répartitions spatiales du champ statique et 

des densités de courants de particules, la tension continue et la résistance diffé­

rentielle présentée par la struct'ure. 

Rappelons brièvement ces méthodes q~i ont été décrites par 

ailleurs [77][83] 
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a) diode S.D.R 

La résistance différentielle calculée par le programme 

numérique étant quasiment égale à la résistance présentée par la diode pour des 

fréquences faibles'(résistance de charge d'espace) elle s'exprime par [38] : 

(12) 
2e: vS 

cD S est la section de la diode. 

On en déduit : ~ • w - { 2e: vs Re ( 13) 

b) "diode D.D.R. 

La méthode utilisée dans le cas d'une diode S.D.R. n'est ·pas 

applicable ici J en effet l'expression correspondante de Re est : . 

2e: v 
n 

s 
+ 

(W 
p 

2e: v s 
p 

( 14 ) 

W. ~ sont les épaisseurs des zones de tran~it.et d'avalanche dans la partie 
n n 

de la diode où l'influence des électrons est prépondérante (partie n) 
\ 

les dimensions correspondantes à la partie P• avec : 

sont 

( 15) épaisseur de la zone d'avalanche de la diode DDR 

( 16) w • w + w 
n P 

longueur totale de"la diode. 

Comme on le constate. la connaissance de Re et W est 

insuffisante pour déterminer les dimension~ • ~ • W • W qui sont nécessairffipour 
n p n p 

l'étude dynamique. En conséquence on emploie donc une autre méthode • 

. 
Considérons l'exemple suivant (figure II.2) où nous 

indiquons des évolutions typiques des densités de courant ds particules en fonction 



de la résistance x. 

Jn,Jp 

w n 

figure II.2 

x 
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Evolutions typiques de 
J (x) et J (x) 

n P 

Le problème est de déterminer la zone au delà de laquelle 

on peut estimer que l'ionisation est négligeable. Compte tenu des phénomènes de 

saturation des courants, la méthode employée ici consiste à considérer que èette zone 

est située entre les abscisses x2 et x1 (~ • x2 - x1) où les valeurs des courants 

de particules générés atteignent 95 % de celles du courant total injecté dans les_ · 

zones de transit. Notons que cette méthode est aussi couramment utilisée par ailleurs 

[19] pour déterminer notamment la zone d'avalanche d'une diode S.D.R. 

La connaissance de ~. W et du plan d'avalanche ~a 

suffit . pour déterminer les dimensions ~ , W , ~ , W • Signalons que ces détermi~ 
· n n p p 

nations peuvent ~tre amélbrées en effectuant une comparaisoR entre la valeur théorique 

oe Re calculée à partir de l'expression (14) et celle obtenue expérimentalement. 

REMARQUES 

Une analyse simple [38][88] montre que l'épaisseur de la zone d'avalanche 

est principalement dépendante des taux d'ionisation a, s. et surtout de leur 

raROQrt a/S pour une épaisseur W_ et un dopage considérés. De ce fait, par exemple 

dans le cas du Silicium (a>B), l'épaisseur de la zone d'avalanche équivalente pour 

+ + 
une structure du type N PP est inférieure à celle de la. structure complémentaire · 

+ + + + 
P NN • De même pour des structures de type P NN , une diode à l'arseniure de Gallium 

(a ~ S) possède une zone d'avalanche d'épaisseur relativeme~t plus faible que celle 

d'une diode au silicium. 
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Ce traitement concerne les mod~les physiques équivalents à la diode 

en régime grand signal. Ici les amplitudes des tensions hyperfréquences appliquées 

aur la diode sont assez importantes (par rapport notamment à la tension continue de · 

polarisation) et donc le comportement de la diode est fortement non linéaire. Dans 

ces conditions, la complexité des équations à résoudre rend impossible à moins 

d' hypoth~ses simpli ficatri.ce~ abusives, l'usage de méthodes purement analytiques. 

En conséquence, tout comme dans le cas du mod~le général, on utilise des méthodes 

numériques de traitement sur ordinateur. Nous allons analyser successivement les 

méthodes d'étude de la zone d'émission et de la zone de transit. 

II.4. 2.1. Zone d'émission 

Dans cette zone il existe simultanément un déplacement 

et un mécanisme de génération de porteurs (électrons et trousl. A cause du carac~ 

t~re cumulatif du phénomène d'avalanche le courant de conduction ém~s, comme nous 

l'avons indiqué dans le chapitre précédent, a la forme de "p:tcs" assez étr.oits. Le 

principal objectif est d'étudier les caractéristiques de ce courant ~ ampl~tude, 

temps de montée intrinsèque du pic, instant d'injection dans la zone de tran$it 
\ 

ou retard à l'émission. Dans cette optique, précisons au préalable les mécanismes 

physiques ainsi que leur influence dans la zone d'avalanche. 

II.4.
2 1 M~canismes physiques 

• • 1 

·Le courant de conduction émis résulte de la 

création de porteurs (électrons et trous) par choc et avalanche. Ce processus de 

multiplication dure tant que l'amplitude du champ électrique est suffisante pour 

que les porteurs acquièrent l'énergie d'ionisation. On comprend donc aisément que 

les caractéristiques des taux d'ionisation (notamment dépendance non linéaire avec 

le champ électrique) vont avoir une influence déterminante sur celles (retard 

à l'émission, temps de réponse) du courant de conduction. Par ailleurs durant leur 
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transit~ dans la zone d'avalanche pont l'épaisseur quoique faible est non négligea­

ble, différents phénomènes influent sur le comportement des porteurs : 

- la réaction de charge d'espace en modifiant l'amplitude de l'interac-

tian champ-porteurs modifiera en conséquence les caractéristiques du courant émis. 

De même la durée de transit retardera le moment d'injection. En toute rigueur, 

l'appl~cation de l'équation de Poisson permet de tenir compte de ces phéromènes. Mais 

en pratique ces effets ne sont pas très prononcés (et pourront donc être approximés) 

en raison d'une part de la faible épaisseur de la zone d'avalanche et d'autre part 

du fait que les deux types de porteurs y transitent. 

~ les phénomènes de diffusion en s'opposant au processua de crotssance 

du courant de conduction vont par là m~me augmenter le temps de réponse intrinsèque 

de l'avalanche. 

En plus de ces phénomènes, d'autre effets liés notamment au~ condit~ons 

de fonctionnement peuvent modifier les caractéristiques du courant ~jacté 

~ en très haute fréquence, quand la période du sign~l devient de 

l'ordre du temps de relaxation en énergie des porteurs. la vitesse de ceux-ci ne 

' peut être supposée con~tante même si le champ électrique statique est élevé : il y a 

modulation de vitesse sous l'influence du champ hyperfréquence 

- à cause de l'interaction électron-électron le taux d'ionisation 

effectif du matériau peut être une fonction décroissante [40] de la densité instan-

tanée des porteurs 1 ceci peut entra!ner un élargissement du pic de courant. 

ces méthodes que nous allons décrire visent à tenir compte de la plupqrt 

de ces phénomènes afin d'obtenir l'évolution la plus exacte du courant de conduction 

injecté. dans la zone de transit. Notons que d'autres ~urants parasites (courants 

tunnel, saturation) peuvent être simultanément injectés dan& la zone de transit, ici 

nous nous en tenons au courant injecté par avalanche en admettant donc que les 
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caractéristiques de la diode (tension d'avalanche, dopage, etc ••• ) et les conditions 

de fonctionnement (température, densitésde courants, etc ••• ) sont telles que ces. 

phénomènes sont négligeables• 

II.4.
2 

l Méthode I 
• • 2 

a) · Hypothè~s 

Cette méthode s'inspire de celles de READ [ 2 ] 

et LEE [17] sur le traitement de la zone d'avalanche dans les diodes àrAsGa et 

au Silicium. Rappelons l'hypothèse de base de ces méthodes : on admet que l'épaisseur 

de la zone d'avalanche et la fréquence de fonctionnement sont suffisamment faibles 

pour qu'on puisse considérer le courant demnduction comme uniforme à travers la 

w<S 
zone d'avalanche (-- << 1) et la diffusion négligeable. Il en découle que pour 

v 

~tre "autoconsistente" avec la conservation du courant total, cette hypothèse revient 

à admettre aussi que le champ électrique est uniforme et donc à négliger la réaetion 

de charge d'espace. Elle conduit ainsi à une importante s~mplification dans l'étude 

du comportement de la diode. Par ailleurs elle_est acceptable dans un prem~~r stade 

d'analyse et permet d'accéder à des informations qualitatives très importantes sur 

le comportement de la diode~ Par contre catte hypothèse manque da rigueur en vue d'une 

analysa quantitative réaliste des caractéristiques de la zone d'avalanche et par là 
\ 

même des performances da la diode. Ainsi, dans leurs travaux, Gummel et Blue [89] 

ont montré que cette hypothèse engendrait notamment une erreur de l'ordre de 20 % 

sur la valeur de la fréquence d'avalanche qui, comme on le précisera par la suite, 

constitue un paramètre important dans l'évaluation des performances. 

Pour tenir compte des phénomènes négligés 

par READ et LEE, nous faisons l'hypothèse que les distorsions que ces phénomènes 

font subir aux caractéristiques du courant de conduction sont faibles. Ces phénomènes 

modifieront principalement le temps de réponse intrinsèque de l'avalanche et 

l'instant d'injection dans la zone de transit J nous en tiendrons compte dans l'éva-

luation de ces grandeurs. 
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b) Eguatlon de base. Résolution 

En adoptant les formulations habituellement 

utilisées mais en y incluent les paramètres m et Ty qui·permettront de tenir 

compte de l'influence des effets de transit etœ réàction de charge d'espace 

(m et TY sont ici respectivement différents de 2 et 0, ce qui n'était pas le 

cas par exemple .de l'équation de REAO), on a : 

( 17) 

Tt5 a --­

V +v 
n P 

·-1 
M • 1 -

E = E (t+ty) 

a • a (E) 

temps de transit moyen dans la zone d'avalanche 

m (v +v ) 
n P 

exp [- r Ca-Bl 

x 

e • ë cEJ 

temps de réponse intrinsèque de l'ava­
lanche 

dx'.) dx M facteur de multiplication 

Notons q.ua. lorsqu&J- a :# f3 (AsGa) on a 

A partir des équations fondamenta~es et compte 

\ 
tenu des hypothèses précédentes l'équation différentielle permettant d'obtenir 

l'évolution du courant de conduction Ic (t) se met sous la forme suivante quand 

on néglige les courants de saturation 

di (t) 
c 

dt 
+ (M 1 l-1 I m 0 

i c 
( 18) 

Deux programmes d'étude 'numérique ont été 

élaborés pour la résolution par u~e méthode itérative de cette équation : l'un 
1 

concerne le traitement de diodes à l'arseniure de gallium (a. a J v =v) et n p 
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l'autre le silicium. Dans les deux programmes, la rêsolution numêrique nous permet 

d'obtenir l'évolution temporelle du courant de conduction à l'interface zone d'ava-

lanche-zone de transit. Par la suite il est facile d'en déduire l'évolution du 

courant total IT (t) en tenant compte du courant de déplacement Id (t) =€ S ~~ 

c) Discussions 

Rappelons tout d'abord que la différence 

fondamentale entre cette méthode et celles proposées par READ et LEE est l'introduc-

tian des paramètres m et Ty pour tenir compte des effets de transit dans la~zane 

d'avalanche. Nous déterminons ces paramètres en effectuant une étude comparative 

entre l'évolution temporelle du courant de éonduction déduite de l'équation l1B) 

(pour des valeurs "prédites" de m et· Ty) et celle obtenue dans des conditions ana~) 

logues à partir du modèle général. De par leur définition, les paramètres m et Ty 

dépendent essentiellement des c~ractéristiques de la zone d'avalanche (dont 

notamment l'épaisseur), du type de matériau (par l'intermédiaire des taux d'ionisa-

tian) et des conditions de fonctionnement (champs appliqués, fréquence, etc ••• ). En 
' 

pratique les nombreux essais effectués montrent que, pour une diode ·S.O.R. et pour 

des fréquences var~ant de la bande X à la bande Q, les valeurs de m sont comprises 

entre 2,8 et 3,2 tandis que TY est voisin de - T~/9 J particulièrement en régime 

grand signal où l'influence des phénomènes est plus marquée on peut prendre une valeur 

moyenne de m égale à 2,8. Rappelons que dans le modèle de REAO les valeurs carres~ 

pendantes de m · et TY étaient respectivement m = 2 et TY· c o. 

Dans le cas de diode O.D.R., un élément 

important révèlé par cette étude est le comportement très différent de la zone 

d'avalanche qui se traduit par des retards angulaires largement supérieurs à TI/2 

et nettement plus élevés que dans le cas de diodes S.O.R. tant en régime linéaire 

que non linéaire. Ceci résulte du fait que l'épaisseur équivalente de la zone d'ava­

lanche est comparativement plus grande pour les diodes O.O.R •• Notons que la transi~ 

tian PN, qui est localisée au centrè de la structure et est·nécessairement non 

abrupte, contribue à cet élargissement de la zone d'avalanche. Ainsi dans la bande 
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Q , la valeur de TY est de l'ordre de - T~/4. A titre d'exemple sur une diode 

D.D.R. symétrique au Silicium avec N • A 
16 3 

ND • 4 1D At/cm et ~ """"' o.s 11 1 

cette valeur de T'Y' entra!nera à 36 GHz un déphasage supplémentaire pour la 

composante fondamentale du courant de conduction égal à WTy # 23°. Cet effet 

implicitement négligé dans les théories précitées justifie en grande partie, comme 

nous allons voir par la suite, le fait que les angles de transit optimaux soient 

plus faibles que ceux prévus par une théorie classique. 

En ré~umé cette méthode, dont le degré de 

validité sera précisé par la suite, s'applique au traitement en régime non linéaire 

de 1a zone d'avalanche elle tient coropte : . 

des non linéarités des taux d'ionisation 

- des effets de transit (réaction de charge d'espace et 

durée de transit) par l'introduction de paramètres carree~ 

tifs m et TY 

11.4. Méthode II 
.2.1.3 

a ~·'Hypothèses~ ·DM 1 n 1 t rems 

\ 

Cette méthode dériva du modèle da KUVAS et Coll 

[18] • Elle se différencia principalement de la méthode r par : la façon de tenir 

compte de la réaction de charge d'espace et sa possibilité d'analyser l'influence 

des phénomènes de diffusion. L'hypothèse de base est d'admettre que l'influence 

de la réaction de charge d'espace est faible mais non négligeable. De ce fait on 

admet en première approximation que les distorsions qu'elle entrains sur les 

caractéristiques du courant de conduction sont similaires en régime statique et en . 

régime dynamique. A partir de ces considérations et de l'étude des équations fonda-

mentales en régime statique, KUVAS montre que la réaction de charge d'espace entrains 

- une modification du temps de réponse intrinsèque de 

l'avalanche qu'on peut évaluer en introduisant un facteur correctif K tel 
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Li • KL, L ~tant le temps de réponse ~ntér~e~rament déter~iné par L~ [17] 

- l'apparition d'un terme réactif A:: dans l'équation 

diff~rentielle du courant de conduction. 

Les expressions. de K et À sont essentiel-

lament fonction du type de jonction et de matériau ainsi que des taux d'ionisation 

A l'avalanche (M-1 
+ 0) on a [ ] : 

2 exe ~·a J (v +v ) 
K • n E -Log 2.- 2 

v +v (ex-{3)2 ex-13 e 
n p 

(19) 

ae ex 2 · 

Cex-eJ2 
(Log - ) - 1 

. 1 a [a•a V0cv ) ex '-ê, {3 
+-Log- -- E À • 

ex-~ ex+ e ex 4 S ex-S v +v 
-Log~- 2 n P ex-{3 

aD ex' et e• sont les d~riv~es premi~res de ~ et {3 par rapport au champ 

électrique statique. 

\ Notons que À est généralement faible et quasiment 

négligeable dans le cas de l'AsGa. 

LB même procédé d'analyse permet d'évaluer 

l'augmentation (facteur correctif Kdiff) dU temps de réponse qui résulte de 

l~influence de la diffusion~ Ainsi la correction totale due è la r~action de ~harge 

d'espace et à la diffusion est KT = K + Kdiff [90]. 

b) Equétlon de base. Ré~o1ûtlon 

A partir des hypoth~ses et définitions 

précédentes l'équation de base qui donne l'évolution du courant moyen de conduction 

s'écrit [18] (en supposant le courant de saturation négligèable) : 
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did (tl + [(MTil-1 - ÀdEJ I • 0 
dt dt c 

(20) 

Un programme numérique a été mis au point 

pour la résolution de cette .équation. Il détermine comme précédemment (dans la 

méthode !) les grandeurs macroscopiques caractéristiques de la zone d'avalanche. 

c) Intérêts de a méthode 

La méthode que nous venons de décrire tient 

compte, à l'image de la méthode !, de~ principaux mécanismes physiques qui agissent 

dans la zone ·d'avalanche. A la différence de _la méthode I elle peut ~tre utilisée· 

pour le traitement de dispositifs où l'influence de la diffusion est.importante. Par 

ailleurs la formulation analytique notamment de l'influence de la réaction de charge 

d'esp~ce en rend plus aisée la compréhension physique. 

11.4. 2.2• Zone (s) de transit et diode complète 

Rapp~lons que dans la zone de transit l'ionisation est 

négligeable. Les porteurs qui y sont injectés se déplacent sous 1•action d•un 

Champ électrique E'(x,t). On cannait par ailleurs, en raison du principe de 

conservation.l'évolution temporelle du courant total qui est identique à celle 

déterminée dans la zone d'avalanche. En conséquence, pour accéder aux grandeurs 

macroscopiques caractéristiques de cette zone, le principal problème est de 

déterminer la distribution du champ électrique E (x,t). Une telle détermination 

doit tenir compte d'une part des principaux mécanismes physique contribuant à 

modifier le champ électrique lors de la propagation des porteurs et d'autre part des 

conditions nécessaires à cette propagation. 

1!.4, 2 2 Analyse qualitative du comportement de la zone de 
. • 1 

transit 

A la différence de la zone d:émission, ie champ 



43 

électrique total peut ici devenir faible voir nul. Pour l'analyse des phénomènes 

à un instant t considéré, la condition de fonctionnement du dispositif permet de 
0 

scinder la zone de transit d'une diode S.D.R. en deux régions (fig. !!.3) : la zone 

désertée proprement dite (n ~ ND) d'épaisseur W (t ) - ô et une zone non désertée 
0 -

(n # ND) d'épaisseur W -W (t ) où le champ électrique résiduel E (t ) a pour 
S 0 S 0 

rOle d'assurer le déplacement des porteurs vers le substrat. 

E (t s 

E (x,t
0

) 

zone désertée 
---------~ ' 1 

l 1 

1.( zone non) 1 substrat 

-=---d-é_s_er_t_é_e-~/ 
x 

Figure !!.3 Modèle d'étude de la diode S.D.R 
Analysons les différents phénomènes qui se produi-

sent dans ces deux zones : 

- zone désertée ............. 
Tout d'abord cette zone est le siège de phénomènes déjà décrits 

dans la zone d'émission : réaction de charge d'espace, effets de diffusion, effets 

liés à la durée de transit qui condition~ent par ailleurs l'existence d'une résis-

tance négative. Concernant la réaction de charge d'espace, son influence est ici 

nettement plus importante en raison notamment de l'épaisseur plus grande de 

cette zone et du transit d'un seul type de porteurs (n ou p). Oe même les phénomènes 

de diffusion, en provoquant la dispersion des porteurs injectés, pourront affecter 

Plus sévèrement les caractéristiques de propagation de ces porteurs. 

En plus de ces phénomènes, l'épaisseur de la zone désertée, de par 

sa définition, évolue en fonction du temps. Cette modulation ~e largeur, qui résulte 

de l'influence de la tension hyperfréquence appliquée, engendrera un effet paramé-

trique analogue à celui qui se produit dans les diodes varactor. Qualitativement, 

Cet effet va entra1ner une modulation de la capacité équivalente à la diode et donc 
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introduire des non linéarités dans l'évolution temporelle du courant de déplacement. 

Une des conséquences de catte modulation de largeur est la modification de la 

réactance présentée par la diode à une fréquence considérée. Par ailleurs dans le 

cas de forte modulation la valeur de l'angle da transit effectif sera tr~s différen-

ta de celle en régime de faible signal. 

Enfin cet~a zone désertée peut comporter une région où le champ 

électrique n'est pas suffisamment élevé pour assurer le déplacement des porteurs à 

une vitesse égale à leur vitesse limite. Dans ces conditions, les porteurs se 

trouvant en régime de mobilité il en résultera un phénomêne de modulation de la 

vitesse des ~orteurs sous l'effet du champ hyperfréquence. Mais généralement cett~ 

zone est d'épaisseur assez réduite pour qu'on puisse l'assimilêr à u~e partie de la 

zona non désertée c'est à dire 9ù règne le champ résiduel Es 

- zone non désertée ................. 
Cette zone se comportant généralement comme une zone de collection 

des porteurs la réaction de charge d'espace y est nulle, la densité de porteurs y est 

égale au dopage (n • ND)'. Particulièrement lorsque les porteurs se dép~acent en 
\ 

régime de mobilité'à ~aible champ électrique (v • ~El • la conservation du courant 

total impose une dépendance linéaire entre le courant et le champ (ou la tension) 

résiduel. Du point de vue électrique, la zone non désertée est équivalente à une 

résistance ~massique~ dont la valeur, par l'intermédiaire de l'épaisseur de cette 

zone, évolue temporellement. A ce titre,de par la dissipation de puissance qu'elle 

engendre, elle pourrait constitue~ comme nous le montrerons par la suite dans le 

cas de forte modulation,un élément fondamental de limitation des performances. 

Remarquons cependant que dans le cas particulier des diodes AsGa à haut rendement 

cette zone non désertée peut être le siège de phénomènes complexes Csurfing mode~~ 

mis en évidence dans notre laboratoire par J. PRIBETICH [82] et qui contribuen~ 

dans les dides non confinées, à améliorer.les performances. Dans notre modèle, nous 

admettons un passage brusque de la zone désertée à la zone non désertée J l'appro-
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ximation qui en résulte étant parfaitement justifiée à l'exception qe certaines 

structures à l'AsGa [82]. Nous admettrons donc que la vitesse des porteurs dans 

la zone non désertée est aussi égale à la vitesse de déplacement de la frontière 

soit v (E) 
dW ·-dt 

II.4. Traitement de la zone de transit--. avec phénomènes 
2.2.2 

de diffusion n~gligés 

a) zone non désertée 

Le principe de conservation du courant total 

à travers la'structure permet d'y écrire : 

dE (t) 
s 

dt 
(21) 

Les expressions à ut~liser pour v (E ) 
s sont 

celles fournies en (2) pour le silicium et en (5) pour l'AsGa, Dans ·ces conditions 

la résolution de l'équation (21) pour déterminer E (t) ne peut se faire que par 
s 

une méthode d'iterations. Cependant, les valeurs de E (t) 
s 

étant généralement 

faibles,. la résolution devient nettement plus aisée quand on approxime.l'évolution 
\ 

de la vitesse en régimé de mobilité par la relation · v (E ) • ~E (approximation s s 

très justifiée particulièrement pour le silicium). Avec cette approximation, on 

écrit l'équation (21) sous forme discrétisée (~t = l) et on en tire : 
N 

ES 
avec K • --------------

1 ES + q SN
0 
~~t 

et K "' ~t 
2 ES + q SN0 ~~t 

Il suffit donc de connaitre E (o) pour 
s 

déterminer de proche en proche la configuration temporelle de E (t). Cette condition 
s . 

initiale sur E est obtenue en remarquant, par un raisonnement par recurrence que : 
s 
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N 

E
6 

(N~t) • K~ Es(O) + K2 l KN-i I (i~t) 
1 T 

N 

i•1 

La périodicité de Es(t) imposant E (0) = E (N~t) 
s s 

De la connaissance de E (t), on peut déduire 
e 

la position de l'extrémité W(t) de la zone non désertée, sachant qu'en ce point 

le champ E(x,t) caleulé de proche en proche dans la zone désertée doit ~tre égal 

à E (t). Notons évidemment que l'épaisseur W -W(t), de la zone non désertée est 
S B 

d'autant grande, conséquemment la résistance de dissipation équivalente plus élevée, 

que la valeur du champ électriq~e résiduel est importante. Afin de donner quelques 

éléments d'analyse sur les. sens d'évolution de E (t) 1 et donc de la résistance 
s 

de dissipation
1
supposons notamment que la fréquence soit suffisamment faible 

(par exemple en bande X) pour que le courant de déplacement soit négligeable dans 

la zone non désertée (équation 21). Dans ces conditions, pour v= vEs pn 

Ir (t J Obtient : Es(t) • vqNoS. On voit donc que le champ résiduel est proportionnel au 

courant total et dohc principalement à l'amplitude du signal hyperfréquence et au 

courant de polarisation. Par ailleurs il est inversement proportionnel à la mobilité 

et au dopage ·N
0

• 

zone v (E ) .. 
s 

dW(t) 

dt 

Notons enfin que la vitesse de modulation de largeur de la 

doit être égale à la vitesse des porteurs dans la zone non 

désertée. Il en découle une limitation fondamentale sur la valeur du courant 

total et par là même du signal hyperfréquence pour un courant de polarisation 

fixé. Nos calculs tiennent compte de cette limitation physique. 

b) Zone désertée; Diode complète 

Rappelons qu'à l'entrée deœtte zone. 

on cannait les évolutions temporelles du courant de conduct~on, du champ électrique 
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et du courant total. Les porteurs (électrons ou trous) s'y déplacent à vitesse 

constante. L'intéraction champ-porteurs est décrite par l'équation de Poisson de· la 

manière suivante 

(t- x-~) 
'ôE (x, tl • _r.:;c ___ v_ .9. 

+ e: t.JD (x) 
a x 

(23) 
e:Sv 

Pour déterminer les évolutions de E(x,t) 

on procède à une double discrétisation · sur 1' espace et sur le temps. Par la sui te 

à partir de la connaissance des conditions aux.limites, la résolution~de cette 

équation mise sous forme d'équation aux différences permet de déterminer à chaque 

instant t la configuration spatiale'de E(x,t) dans la zone désertée d'épaisseur 

W(t)- ô • 

Par la suite l'intégration spatiale du champ 

électrique dans les zones désertée et non désertée permet de calculer ~a tension 

aux bornes de la zone de transit Vt' puis en ajoutant V ~'obtenir la tension a 

totale VT. Le même procédé est utilisé pour les diodes o.o.R. : V = V +Vt +Vc 
T a n p 

(Vt et Vc respectivement les tensions aux bornes de la zone de transit de type n 
n P 

\ 

et celle de type p) •. 

En résumé, dans le traitement de la zone de 

transit, les phénomènes prédominants dont nous tenons compte sont ceux liés à la 

modulation de largeur de la zone désertée. Les principales conséquences sont : 

-une modification·de l'angle de transit effectif 

~ l'existence d'une résistance de dissipation équivalente à la zone non 

désertéaDn étudiera plus loin les effets de limitation, sur les 

caractéristiques ~e puissance et rendement de la diode, qui 

résultent de ce phénomène. 
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II.4.
2 2 

Traitement de la zone de transit avec diffusion 
• • 3 

a) méthode 

L'influence des phénomènes de diffusion liée 

à l'importance de gradients de concentration, dépend essentiellement du type de 

structure et du type de matériau ainsi que des conditions de fonctionnement. Dans 

les modèles où cette influence est non négligeable, le traitement de la zone 

désertée repose sur les équations sùivantes : 

(24) 

I (x,t) • qSn(x,tlv(E) + qSD(E)an(x,t) 
C dX 

êE(x,tl 

dX 

IT (t) = Ic (x,t) + ES aE(x,t) 
at 

En éliminant n (x,t) et Ic (x,t) dans ce système, on obtient : 

IT(t) • Stqv(E) (~ êE(x,t) ~ N (x))t qSD(E) (~ a
2
E(x,t) + ..2_ N (x) tES aECx,t) (25) 

. ..Jq ~x 0 ~ '. ' ~Cl. -'3x2 . . ctx 0 ) at 

Pour la détermination de E (x,t) on procède comme précédemment à une double 

discrétisation sur l'espace (x • i~x) et le temps~ = n~t), Dans ces conditions 

les dérivées partielles de E(x,t) peuvent se mettre, sous la forme d'équations 

aux différences finies : 

n n 
aE(x,tl Ei+1 - Ei-1 

= .9. n 
- Noir = (ni dX 

2~x 
E 

(26) 2 n n n 
Ei+1 - 2E + Ei-1 a E(x,t) ±·· = 

ax2 ~i 
En n-1 

dE(x,t) - E i i 
"' 

at ~t 

L'équation (25) prend alors la forme suivante 

(27) 
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Comme on le constate, cette équation fait intervenir par exemple pour un instant n 

considéré les valeurs du champ électrique aux abscisses i, i+1, et i-1. Dans 

notre laboratoire, pour une étude très affinée notamment des.diodes à haut 

rendement, un programme numérique ~ été mis au point pour déterminer l'évolution 

de E~ par une méthode dite de double balayage [40] Cette méthode a l'avantage 

de minimiser les erreurs de discrétisation mais le désavantage de nécessiter des 

temps_de calcul relativement longs. Pour notre part, nous avons préféré élaborer 

une méthode plus rapide ~ui exploite le principe de conservation du courant total! 

le courant total étant indépendant de x, on .écrit l'équation (27) à l'abscisse 

i-1 et on en tire n 
Ei qui est 

n ce moment fonction de IT et des valeurs du 

champ électrique aux abscieses précédentes (valeurs qui peuvent ~tre aisément dé­

terminées).l'expression En dans ces conditions devient : 
i 

(28) 

v et 0 sont les valeurs de la vitesse et du coefficient de diffusion à l'abscisse 

i-1. Cette méthode per~et la détermination du champ électriqqe dans lp zone déser­

tée; le champ résidue_l dans la zone non désertée étant par ailleurs déterminée de 

façon similaire au cas précédent, on en déduit la tension totale aux bornes de la 

diode. 

En résumé, la méthode que nous venons de 

décrire permet d'inclure aisément l'influence de la diffusion dans le treitement 

de la zone de transit. Elle est_particulièrement bien adaptée pour l!.analyse 

des performances des diodes que nous considérerons dans la majeur .partie de nos 

trayaux e•~st ~ dire les diodes à profil de dopage constant·, Comparativement à la 

méthode de double balayage elle est beaucoup plus rapide mais moins précise pour le 

traitement des diodes à haut rendement. En effet, dans ces structures, la 

différenciation des profils (plusieurs niveaux de dopage tel dans les diodes 

lc.Hi.Lo) et les conditions de fonctionnement à taux de modulation élavé amplifient 
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les erreurs de discrétisation et rendent notre méthode un peu moins précise. 

b) Quelques éléments d'a~alyse sur 1 'Influence 

de la diffusion 

La diffusion affecte essentiellement les 

caractéristiques de propagation des. paquets de porteurs dans la structure. Comme nous 

l'avons précédemment signalé, son influence se traduit au niveau de la zone d'émis-

sion par une augmentation. du temps de réponse intrinsèque de l'avalanche. Notons 

que dans les cas étudiés ici, eu égard aux amplitudes éievées du champ électrique 

dans la zone d'avalanche et donc aux faibles valeurs de coefficients de diffusion 

(0 est de l'ordre de 20 cm2;~ pour l'AsGa) et aux dimensions généralement consi-

. D 
dérées pour cette zone (-- < 0,15 pour AsGal l'influence de cet effet est quasi 

V6 

négligeable [91]. Par contre dans la zone de transit l'effet de dispersion du 

paquet de porteurs peut être assez notable. 

Dans le cas de diodes bande X ) haut rendement 

l'influence de la diffusion est étudiée en détail dans les travaux de J. PRIBETICH 

[40] • En conséquence, dan~ la suite de ce travail, nous nous limiterons à tenir 

compte de cette influence quand cela s'impose pour l'obtention de performances 
\ 

réalistes. A titre d'exemple, nous indiquons sur la figure II •. 4 pour une diode 

bande X à l'AsGa, les évolutions de la puissance et du rendement en fonction du 

taux de modulation en tenart compte ou non de la diffusi~n. Comme on peut le 

remarquer sur cet exemple, l'influence de la diffusion n'est appréciable qu'à 

partir de valeurs de taux de modulation de l'ordre de 25 %. En régime de saturation 

l'influence de la diffusion se traduit par une dégradation des performances qui se 

chiffre ici à environ 15 % pour la_ puissance et le rendement utiles maxima. 

Rappelons que cette influence est plus ou moins importante suivant le type de 

strucutre et de matériau et les co~ditions de fonctionnement. Ainsi pour le 

silicium où les coefficients de diffusion sont plus faibles, les effets résultants 

sont comparativement moins importants. 
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En résumé, dans le traitement de la zone de 

transit, nous négligerons les phénom~nes de diffusion dans des fonctionnements à 

taux de modulation modérés/ par contre nous les incluerons systématiquement notamment 

pour l'AsGa dans les études en régime de saturation. 

II.4. 3• Traitement [aibt~ signal. M~thodes analytiques 

II. 4. 3. ·1. Caractêri stiques du fonctionnement faible signal 

Nous nous situons dans l'hypothèse où l'amplitude du 

champ hyperfréquence appliqué est très faible par rapport à la valeur du champ 

émectrique statique. Dans ces conditions l'influence de certains phénomènes physiques 

(effets paramétriques, non linéarités de courant et de tension) est très atténuée 

voire négligeable. On peut ainsi faire les approximations suivantes : 

- dans l'équation différentielle de base (éq. 20), on effec-

-1 tue un développement ·limité du terme (Mti) au voisinage du champ continu 

d'avalanche E • a 

dans le traitement de la zone de transit on néglige les 

effets liés à la modulation de largeur. 

Ces approximations vont nous permettre d'élaborer des 

méthodes analytiques de traitement de la diode complète. L'intérêt de telles 

méthodes réside 

- dans 1~ facilité et la rapidité d'accéder à une compré-

hension précise du rôle de différents mécanismes physiques. 

- dans l'obtention dans certains cas de résultats plus 

exacts que les méthodes n'umériques où, à faibles niveaux, les erreurs liées à leur 

exploitation peuvent devenir relativement importantes. 
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II.4. 3.2• Zone d'êm1ss1on 

Pour obtenir, comme ~récédemment en fort signal~ les 

grandeurs caractéristiques du fonctionnement nous p~rtons de l'é~uation 

différentielle de la méthode II que nous rappelons 

c;j!c +{ (M'r ) -1 - À ~ }- I = 0 
dt i ot C 

avec E • E! + e (t+TT) et e(t) ·• E sin wt + !::.E 
0 . 1 

(29) 

!::.E étant la variation du champ électrique statique résultant des effets de rsdres-

semant. 

Le développement du terme (M-r
1

' ":'·1 , limité au 2èmeordre
1 

68 met sous la forme suivante au voisinage de E 
0 

posons et a2 

aE 
0 

1 . -
2 

0 

1 
a(t+tyl ~ Ï 

é? (MT J-1 
( -. :t-' } 

dE2 0 

0 

On peut à ce moment écrire (dans l'équation (29)), en tenant compta de la condi­

tion d'avalanche.\ 

avec 0 .. a !::,.E + a2 (/::,.E)2 + ,1 E2) 
0 1 2 1 

[À2 
.a t 2 a

2 !::.E 2] 1/2 
01 a E + ('1 ) 

1 w 

2 

02 
a2E1 ·-4w 

W1 • - WT'Y- arctg 
ÀW 

2 a
2 

6 E a1 . + 

w ·n 
2 . -- WT'Y 

2 2 
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L'équation différentielle (29) devient 

(30) 

Pour obtenir la solution en régime permanent de cette 

équation nous tenons compte des conditions suivantes 

·- le courant de conduction I (t) doit être périodique c 

soit donc I (t) • I (t+T). Cette condition impose que D soit égal à zéro, ce 
c c 0 

qui permet de déterminer la variation du champ statique · ôE, 

a1 
t.E • - . ( 31) 

- la valeur moyenne sur le temps du courant de conduction 

soit <I (tl> , doit être égale au courant continu de. polarisation I cette 
c 0 

condition permet de déterminer la constante d'intégration. 

Compte tenu de ces éléments, la solution de (30) donnant 

l'évolution tempo~elle du courant de conduction s'écrit 

cos 
(32) 

cos 

Par la suite le développement en série de Fourier 

de Ic(t) en supposant o2<< permet d'obtenir l'amplitude c
1 

et le déphasage 

t1 du courant de conduction par rapport au champ alternatif à la fréquence fonèa­

mentale. Soit : 
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(33) 

aD les BnCD
1

l sont les fqnctions d~ Bessel modifiées de 1~re esp~ce d'ordre n • 

Ainsi à la fréquence fondamentale, le courant de conduction 

généré dans la zone d'avalanche s'écrit 

Par ailleurs la courant de déplacement I • e:S dE(t) 
d1 s'écrit 

dt 

Et la courant total qui traverse la structure est 

11.4. 3.3. Zone de transit et diode complète 

Dans cette zone, oD sont négligés les effets de modulation 

de largeur, les calculs pour la détermination du champ électrique et de la tension 

sont relativement aisés en utilisànt les méthodes que nous avons détaillées par 

ailleurs [48][75]. En effet, connaissant la composante du courant de conduction 

à l'entrée de la zone de transit et en sachant qu'elle se propage avec une vitesse 

v, sa valeur à chaque abscisse x. de la zone de transit est donnée par l'expression 
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oD K • K + jK 
r i 

est la constante de propagation J dans le cas cD l'on néglige 

les phénomènes de diffusion on a K • 0 
r 

et • Ensuite l'utilisation dé l'é-

~uation de conservation du courant total permet de calculer le champ électrique 

(qui est la seule inconnue de cette équation) à chaque abscisse x et enfin d'en 

déduire la tension aux bornes de la zone de transit puis de la diode complète. 

Ainsi connaissant la tension totale VT1 et le courant 

total Ir
1 

on en déduit l'impédance pour la pulsation w : 

R • 
0 

. ' W-<5 x
0 

•..,. -E c
1 

1 

avec \) . 

c5 \J=! cos ~1 + h
1 

(v + sin ~1 ) + h
2 

cos ~1 

1 2 sin ~1 
1+--z+----

(35) 

.v v 

vh + 
c5 

(V + sin t
1

) + h
2 

sin t 1 - h1 COB ~1 2 w-~ 
·WJ --
w-<5 1 2 sin f 

1 -1 
• - + 2 v 

(36) 

\) 

Rappelons que c5 et W sont respectivement les épaisseurs de la zone d'avalanche 

et de la diode, E1 étant l'amplitude du signal alternatif. Par ailleurs les 

facteurs de transport h
1 

et h
2 

s'expriment par : 

- dans le cas où la diffusion est négligée 

1 - cos e 
h • w(W ê) 1 avec e angle de transit e = e 

(37) sin e v 
h .. 

2 e 
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dans la cas où on inclut dans la traitement la diffusion 

(38 

h • 
1 

K (W-\S) sin 
r 

Ki(W-\S) 

2 K ) (W-15) 
i 

K (W-\S) -Kr(W-\S) {K (W-\S) sin Ki(W-\S) - K (W-\S) cos Ki(W-\S)l 
r -a i r ~ 

h2 • ~----~~---------~-----------~-------------------------

(K~ + K~) (W-\S) 

Les constantes Kr at Ki sont déterminées à partir de 

la résolution de l'équation de continuité des porteurs en supposant un coefficient 

de diffusion·constant [90] 

(39) 

K • 
i 

2 v ·-D 

Ainsi on nota que pour D négligeable (wd >> w), on a K -+ 0 
r 

et 

- La puissance émise se met sous la forme : 

REMARQUE 

K -+ ~ 
i v 

Dans les expressions de l'impédance et de la puissance émise, on note 

que la diffusion intervient uniquement par l'intermédiaire des facteurs de transport 

h et 
1 

h2 • Rappelons que notamment_ en oscillation, c'est le facteur h
1 

qui 

influe fortement sur les performances de puissance J la puissance et le rendement 
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sont d'autant importants qua h
1 

est êlavê. Kuvas a montré [90] gue pour un 

angle da transit voisin da sa valeur optimale (9 ~3IT/4) la diffusion dans la 

silicium antrainait une rêduction du facteur h1 qui pouvait atteindre 15 % 

pour 0 < w < wd 

II.S. CONCLUSIONS GENERALES SUR LES MODELES. VALIDITE 

Nous avons rêcapitulé dans le tableau n° 1 les différentes méthodes d'étude 

mises au point pour l'étude du comportement de la diode. Nous ne figurons pas 

dans ce rêcapitulatif la mêthode de résolution gênérale ~ui, comme nous l'avons 

indiqué, nous a servi uniquement de'référence. Le problème qui se pose est de 

vérifier si ces modèles sont d'une part cohérents entre eux et d'autre pa* assez 

réalistes pour décrire le comportement de la diode. 

II.5.1. Copparaison des mo~Z~s 

La diode considérée dans cette comparaison est opt~albée en 

16 3 te puissance vers 35 GHz (ND • 2,8 10 At/cm • C 1 diode S,D.R. au silici~m 

d'êpaisseur W a 1,3 p). ·Nous nous intéressons à l'admittance YD de la diode 

. ,Rs 
- -)). La résistance parasite 

IR01 \ 

est et à la puissance utile 

prise égale à 0,5 n . Sur les figures II.S et II.6 nous avons représenté les 

évolutions de · GD, et Pu en fonction du taux de modulation VHF/V
0

• 

Ces évolutions sont déduites d'une part des deux méthodes numériques 

(méthode I et méthode II) associées à l'étude de la zone de transit discréttsée 

sans diffusion et d'autre part du modèle analytique. On peut faire une double 

constation qui découle directement des courbes de cet exemple : pour des taux de 

modulation inférieurs à environ 30 % les courbes d'admittances ou de puissances · 

sont assez voisines ;les écarts étant en grande partie dus aux erreurs de discré­

tisation en faible signal dans l'étude numérique J pour des valeurs supérieures 



Méthode de 
traitement 

Modèle 
analytique 

Méthode I 

Méthode II 

Tableau n° 1 :·Différentes méthodes d' étu.de mises au point 

D I D D E CD M.P LET E 

Z D N E D ' E M I S S I D N 

Régime 
étudié 

faiblement 
non linéaire 

non linéaire 

non linéaire 

Eléments spéci­
fiques d'appro­
ximation. 

approximation 
des non linéari~ 
tés de courant 
et de tension 
par des développe­
ments limités 

approximation de 
la réaction de 
charge d'espace et 

For.mulatiorl Méthode de 
des résul~atraitement 
tats 

Modèle 
analytique fil analytique 

du temps de tran• J numérique 
sit par introduc-

Discrétisa­
tion sans 
-diffusion 

tion des paramè-
tres ·rn et Ty 

approximation de ~ 
réa ct ion- de charge 
d'espace et de la 
diffusion à parti~ numérique 
de la méthode 
décrite par Kuvas 
[ 90] 

Discrétisa­
tion avec 
diffusion 

Z D N E D E TRANSIT 

Régime 
étudié 

Elélll&lnt& 
spécifiques 

- Effe~ paramétri­
ques négligés 

faiblement 1- inclusion possi­
non linéaire ble de l'influence 

de la diffusion 

- Effets paramétri­
ques et effets de 
limitation liés à 

non linéaire! la modulation de 
largeur 

- Effets paramétri­
ques et effets de 
limitation liés à 

non linéaire! la modulation de 
largeur 

- phénomènes de 
diffusion 

Formulation 
des résultats 

analytique 

numérique 

numérique 
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de taux de modulation on observé des ~carts de plus en plus importants. De cette 

double constatation, qui n'est autre qu'une confirmation de l'analyse phénoménolci-

gique que nous avons faite sur le comportement de la diode, on peut tirer les 

enseignements suivants : 

- à faible signal, nos approximations concernant notamment 

les non linéarités du taux d'ionisation et les effets paramétriques sont parfaitement 

justifié~B,Jusqu'à des taux de modulation de l'ordre de 30 % le mod~le analytique 

est suffisamment précis pour décrire le comportement de la diode. 

- a fort signal, les effets précédents constituent des 

facteurs importants de déterioration des performances dont il est capital de tenir 

compte. C'est ainsi qu'ici ils contribuent à une dégradation de l'ordre de 25 % . 

sur la puissance utile et de 15'% sur la conductance quand le taux de modulation 

VHF 
·a ea valeur optimale V =# 0,61 

0 

- les méthodes I et II sont parfait~ent cohérent~s voire 

équivalentes pour le traitement de dispositifs où les phénom~nes de diffusion ont 

une influence négligeable. De ce fait, vue la facilité d'exploitation de la méthode 
\ 

I, cetté méthode assoc~ée au traitement discrétisé de la zone de transit sera utilisée 

. pour la majeure partie de nos études en régime non linéaire. 

La méthode II permet, rappelons le, de tenir compte de la diffusion dans la zone 

d'émission. Par ailleurs, la méthode analytique qui en est déduite servira.pour 

toute l'étude en faibles signaux •• 

En résumé cet exemple nous aura permis de montrer la 

cohérence de nos différents modèles théoriques et aussi d'avoir une estimation de 

la limite de validité du modèle a~alytique. Il nous faut maintenant vérifier si, 

quantitativement, les résultats déduits de ces md~les sont réalistes comparativement 
. 

à des réalisations expérimentales. 



II.s. 2• Co~araison th~orie- e;r~rienae 

Une bonne partie de cette étude comparative sera axée sur les diodes 

à deux zones de transit au silicium (diodes O.O.R) avec l'objectif suivant : tester 

de maniêre générale la validité de nos mod~les théoriques et vérifier en particulier 

la conclusion théorique relative au comportement moins non linéaire de ces composants, 

Nous insisterons plus particuliêrement sur les résultats de la bande Q. 

En régime linéaire nous donnons sur la figure ii.7 les évolutions 
/ ' 

théoriques et expérimentales de la résistance R
0 

en fonction de la fréquence pour 

différents courants de polarisation. Les caractéristiques estimées de la diode 

sont indiqu~es sur 1~- figure. La dibde est symétrique (NA • N0 J et à ce propos la 

détermination des dopages moyens est effectuée avec un appareil de mesure réalisé 

par PLAYEZ [92]. Les mesures d'impédance ont été effectuées à partir d'une méthode 

mise.au point dans notre laboratoire [3~ :et qui est détaillée dans la th~se de 

DE JAEGER [93]. Signalons cependant que cette méthode est d'autant plus précise que 

le courant de polarisation est faible 1 ceci explique ici l'utilisation de faibles 

valeurs de courants de polarisation I • On note sur cet exemple un accôrd tr~s 
0 

satisfaisant quant aux vaieurs théoriques et expérimentales de la résistance R0• 

De manière générale, eu égard aux diverses autres comparaisons effectüées [9~, 
\ 

compte tenu des imprécisions de la mesure et de la difficulté d'une évaluation 

précise des dimensions géométriques de la diode on peut estimer que notre mod~le 

analytique est suffisamment valable et par là même assez réaliste pour le traitement 

du régime linéaire. 

Pour le fonctionnement en régime non linéaire indiquons tout d'abord 

dans les tableaux n°2 et n°3 les valeurs théorique et expérimentale de la puissance 

et du rendement utiles maxima obtenues avec différentes diodes dans les bandes X . 

(~ 8:12 GHz) etE (60- 90 GHz). Dans l'évaluation théorique des caractéristiques 

de puissance des diodes nous admettons que leur profil de champ électrique est 

juste confiné à l'avalanche c'est à dire que la zone déserts9 touche le substrat 
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Wsl la valeur de w5 est telle que la capacité équivalente C • tS/W5 est voisine de la 

valeur mesurée expérimentalement de la capacité è l'avalanche C , Cette approxima-
a . 

tian est validêe voire améliorée dans une comparaison des valeurs des tensions conti-

nues de fonctionnement. Dans la bande X, la résistance série parasite est prise 

égale à 0,5 n, valeur qui correspond en moyenne à nos mesures expérimentales [47] 

[B4]. Quant aux diodes bande E du type T74, les mesures révèlent des valeurs très 

faibles voire quasi nulles pour la résistance série. d'où la difficulté. de son 

estimation (ces diodes ont un substrat très mince). Evidemment ceci constitue une 

importante cause d'imprécisions étant· donné les valeurs assez faibles des résistances 

négatives présentées par ces diodes eu égard l'augmentation de la fréquence. Nous 

avons adopté ici pour nos déterminations théoriques, R # 0,1 n. Nous indiquons . s 

également dans ces tableaux les valeur's optimales correspondentes des taux de 

modulation rn (rapport tension hyperfréquence sur tension continue v ). 
0 

Diodes 

78Z13 

Ca • 0,52 pf 
Va " 55 vol tB 

19PP3 
Ca .. 0,33 pF 
Va • 58,5 volts 

Paramètres déduits pour 

les calculs théoriques 

Profil uni forme 
NO .. 1,2 1016 At/cm·3 
S .. 13470 (1Jm) 2 

Ws • 2, 9 wn 

Profil uniforme 
NO ~ 1,1 10 16 At/cm3 
s ,.· s3oo C)..lmr 

ws = 3,1 ).lm 

42Z8 Profil uni~orme 
Ca • 0 367 F NO = 1 '35 10162 At/cm3 

' P S • 8900 ().lm) 
Va • 50 · volts WS .. 2, 67 ).lm 

25AA1 
Ca • 0,133 pF 
Va "' 85 volts 

4PP15 
Ca .. 0,1 pF 
Va = 70 volts 

conditions de Performances Performances 

fonctionnement expérimentalEE théoriques 

F .. 8,25 GHz 
I .. 82,5 mA 

0 

F · 111 8, 5 GHz 
I 111 100 mA 

0 

F • 10,8 GHz 
I 0 "' 45 mA 

F .. 7 GHz 
I • 26 mA 

0 

F = 7,45 GHz 
I = 21 mA 

0 

rn = 0,45 
Pu • 717 mW 

# 12 % Pu • 761 mW 
nu # 13,9 % nu 

. 
Pu = 1 W rn = 0,56 
nu # 12,5 % Pu • 1,17 w 

(moyen) nu = 17 % 
-nuM = 15 % 

Pu = 330 mW rn ·= 0,45 
nu .. 12 % Pu = 35B_·mw 

nu .. 13 % 

rn = 0,548 
Pu "' 380 mW Pu = 460 mW 
nu "' 17 , 5 % n u = ..2 4 . % 

Pu • 295 mW 
nu # 20 % 

rn = 0,54 
Pu = 316 mW 
nu = 24,7 % 

Tableau n° 2 Performances diode S.O.R 
AsGa en bande X 
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~aramètres déduits pour conditions de Performances Perforamnces 
Diodes les calculs théoriques fonctionnement !expérimentales théoriques 

T74-1J Profil uniforme 

Ca • 0,54 pf ·N .. 1,2 1017At/cm3 
F = 85,8 GH2 Pu • 100 mW rn = 0,44 

s • 3125 (JJm~ Pu = 180rnW Va • 16,6 volts I • 170 mA # 2,55 % 
Wn • 0,34 JJm 0 

nu nu = 4,7 % 
Wp .. 0,38 JJm 

T74-2J Profil uniforme 
N .. 1,2 1017At/cm3 rn = 0,5 Ca • 0,54 pf s 3~25 (JJm)2 F • 77,8 GHz Pu .. 280 mW Pu 300mW .. = Va • 16,6 volts I .. 190 mA 6,5 % 
Wn • o. 34 JJm 0 

nu • nn .. 7 % 
Wp • 0,38 JJm 

T74-SJ Profil uni forme 

Ca • 0,54 pf N • 1,2 1o17At/cm3 
F • 75,2 GHz Pu • 244 niW 

rn ,.. .. 0,52 
s • 3125 (JJm~ Pu ::1 297mW Va • 16,6 volts Wn • 0,34 JJm I • 185 mA nu .. s. 9 '% 

7~1 % 0 nu = 
Wp • o, 38 JJm . . . 

Performances diodes D.D.R.-Si symétriques 

bande E N ~ N • N 
A D 

Signalons enfin que dans ces tableaux l'évaluation des paramètres de· la diode 

•'avère toujours difficile car les erreurs de mesure rendent nécessaires de nombreux 

"recoupements" sur les mesures ou déterminations de : la tension d'avalanche et de 

fonctionnement, la capacité à l'avalanche, la résistance quasi-statique, le dopage, 

la carte de champ stati~ue et la surface effective. De par le principe de cette 

détermination, les imprécisions peuvent rester notables dans certains cas. 

Concernant les résultats de la bande X (tableau n° 2) on peut noter que 

l'écart entre la théorie et l'expérience est plus important pour les diodes à profils 

de dopage différenciés (type Hi-la), Ceci peut résulter en grande partie : de 

l'influence des courants parasites injectés (courant de saturation [95], courant 

htunnel" [85]) que nous avons négligée et qui peut §tre assez prononcée dans ces 

types de structure J d'un confinement de la diode ou de l'existence de modes de 
. 

fonctionnement[40], Dans le cas des diodes bande X à profils de dopage uniformes, 

les résultats expérimentaux sont très proches des estimations ~éduites de nos modèles 

théoriques. En résumé, compte tenu par ailleurs des motifs d'impécision précédemment 
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signalés, on peut très justement estimer en bande X que l'accord entre la théorie 

et l'expérience est assez satisfaisante. Pour les résultats de la bandeE on peut 

tirer la même conc+usion pour les diodes T74-2J et T74-5J J par contre pour la 

diode T74-1J, qui a comme les autres un profil de dopage uniforme, l'écart entre 

la théorie et l'expérience est assez important. Pour mieux expliquer cet écart nous 

allons au préalable analyser l'étude comparative, plus détaillée pour les diodes 

DOR bande Q è profils de dopage uniformes, présentée dans le tableau n° 4. 

Dans ce tableau nous indiquons en plus les valeurs. théoriques correspondantes 

des impédances cz 0 • R0 + jX0 l présentées par la jonction semiconductrice. Compte 

tenu des imprécisions sur les valeurs expérimentales de résistance série parasite· 

R8 des diodes étudiées ici, nous avons évalué les puissances et rendements utiles pour 

deux valeurs extrêmes de ~S : dçns le cas de diodes è substrat aminci la résistance 

R8 est comprise entre 1 et 1,5 0) dans les autres"6as de diodes la valeur de R8 

est comprise entre 1,5 et 2 0 , Les performances expérime8tales sont à comparer 

aux valeurs théoriques dans la marge d'estimation ainsi définie à partir de ces 

valeurs de R8 • Sur cette étude comparative on peut faire la remarque suivante : comme 

on le constate, les valeurs des résistances IRol sont faibles pour le régime de 

saturation (valeurs typiquement voisines de 2,5 n pour les diodes O.O~R. bande Q et 
' 

enoore plus inférieures en bande E) et de ce fait toutes les imprécisions tant sur 

la résistance R que sur les dimensions réelles de la diode (épaisseurs, section) . s 
influent fortement sur les performances par l'intermédiaire du rapport RS/ 1 Roi· C'est 

ainsi par exemple que pour la diode E114-2I la puissance utile estimée varie de 

85 mw pour RS = 2 n à 155 mW pour RS = 1,5 n soit une majoration de l'ordre de 100 %• 

Nous pensons que ces imprécisions 'notamment sur les valeurs de RS contribuent en gran­

de partie à justifier pour certains cas, tant dans la bande Q. (diode E176-4B par 

exemple) qu'encore plus en bande E (diode T74-1J), les écarts relativement importants 

entre certains résultats expérimentaux et les prévisions théoriques. Mais comme on 

le remarque pour la majorité des diodes, l'accord est assez satisfaisant. En résumé 
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Capacité courant Performances Performances théoriques 
Tension· Section de Dopa~e moyen expérimentales Impédance ZD en n 

Diodes d'avalanche à 
la diode (10 1 At/cm3) de Pu en mW(puissance 

(volts) l'avalanche (llm) 2. polarisa- utile) rn n en % 
(pf) tian (mA) .,. . 

F en GHz(fréquence) taux de modulation r -29 , 
F -29 {p . 29 . rn •0,43 rn =0,37 r•56 IV-2E 44 0,16 3300 ./ 2,5 60 Pu •> 200-260 1Rs=1 . z

0
=-2,6-34J ·1Rs= 1• 5 

Zo=-3-34. 6J 
nu # 6-8 Pu=320 nu=10,71 Pu=220 nu=7.~ 

F + 39-40 F -40 1 r -40 r•4a rv-o 29,6 0,24 3300 4 120 • Pu + 240 R =1 
rn =0,4 

1 R5=1. 5 
m =0,34 

nu # 5,6 s z0=-2,1-18,Bj zo=-2,4-19J 
... Pu=385 nu= 8,21 Pu=229 nu=4,E 

'-r 40 1 r 40 
' 

{ F + 39-40 rn =0,33 rn =0,39 
E 192-A 31 0,27 3100 4 . 130 Pu -+ 210 à 270 Rs= 1• 5 Zo=-2,67-19,9j IRs=2 

z 0=-3-20J 
nu # 5 Pü=337 nu= 6,71 Pu=211 nu=4 r . 42 r 42 1 

{ F -42 
E 173-13N 26 0,245 3000 5 140 Pu = 180 rn =0,34 rn =o,266 

nu # 4 Rs=1 •5 z 0=-2,43-16,BJ 1Rs=2 z0=-2,84-17J 
F'u=216 nu= 4,51 Pu=12D nu=2,5 r 40 r-40 {F + 39-42 rn =0,3 1 rn =0.24 

E 176-48 25 0,32 . 3250 5,5 180 Pu • 100 Rs= 1•5 z0=-2,46-14,BJ 1Rs=2 z0=-2,94-15J nu .. 2 · Pu=205 nu=3,6 Pu=118 nu=2 
1 r -3s r -~ {F + 33-38 rn =0,266 1 rn =0,2 

~ 114-2! 31 0,32 3400 4 150 Pu = 100 Rs= 1 •5 z0=-2,45-16,2j Rs=2 z 0=-2,9-16,5J 
Pu=154 nu=2, 9 1 Pu=B3 nu=1, 6 

1 

=• Diodes à substrat aminci 

TABLEAU N° 4 Performances diodes DDR-Si symétriques bande Q 
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concernant l'étude intrins~que d'une diode A.T.T dont les paramètres physiques 

sont "connus", nous pouvons raisonnablement estimer que nos modèles numériques sont 

suffisamment exacts pour l'analyse des phénom~nes physiques et la détermination des 

grandeurs caractéristiques de la diode en régime fortement non linéaire. 

~I.s. 3• Conatusions g~n~rates 

L'étude développée dans ce chapitre nous a permis de présenter 

différentes méthodes de traitement de diode A.T.T, méthodes qui ont par ailleurs 

soit des degrés d'approximation soit des objectifs différents. Ainsi suivant les 

conditions de fonctionnement (en faible ou fort signal) ou l'importance des 

différents phénomènes physiques telle. la diffusio~ ces méthodes visent à décrire 

de la façon la plus exacte et la plus rapide possible le comportement de la diode 

à avalanche. Dans une étude comparative nous avons pu tester non seulement la cohé-

renee de ces méthodes entre elles mais surtout leur validité quant à l'évaluation 

des caractéristiques de puissance de la diode. A ce titre et par leur facilité de 

mise en oeuvre, elles constituent de puissants instruments d'analyse pour entrepren-

dre : 

- une analyse à la fois rapide et suffisamment exhau·stive de 

l'influence des nombreux paramètres qui interviennent dans le fonctio~nement de la 

diode à avalanche. Pa:r;- leur "souplesse" ces méthodes permettent de tenir compte 

de la plupart des phénomènes physiques inhérents au processus de génération par 

avalanche et au transit des (Ilrteurs libres. 

-une étude prospective réaliste des performances des diodes A.T.T. 

dans diverses applications telles l'oscillation, l'amplification, la multiplication 

de fréquence, etc ••• 

Nous nous proposons dans le chapitre suivant d'appliquer ces méthodes 
. 

pour l'optimalisation des performances de la diode A.T.T. en régime d'oscillation 

Elles seront également utilisées pour notre étude en amplification. 
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Comme nous l'avons signalé dans le premier chapitre, l'un des grands avan-

tages des diodes A.T.T. sur les autres composants à l'état solide réside dans la. 

possibilité d'obtenir des puissances élevées. 

L'étude décrite dans ce chapitre vise l'optimalisation des caractéristiques 

d'une diode à avalanche fonctionnant en mode A.T.T. J plus particulièrement nous nous 

intéressons au domaine spécifique des composants double drift en ondes millimétriques. 

Dans ce domaine, nous analyserons quelques effets da limitation en fré-· 

quence inhérents aux dispositifs A.T.T, en insistant particulièrement sur un effet 

que nous avons mis en évidence et qui nous para1t avoir une influence déterminante 

il s'agit de_la modulation de vitesse des porteurs à champ électrique élevé qui 

intervient quand la période devient de l'ordre du temps de relaxation en énergie. 

111. 1.· EFFETS DE LIMITATION EN FREQUENCE 

III.l. l. RgppeÇ de quelques ·e[[èts 

Le premier effet de limitation que nous rappelons est celui imposé 

par la réaction de charg~ d'espace et qui se traduit par l'existence d'une valeur 

maximale pour le courant de polarisation et le champ électrique alternatif et donc 

2· pour la puissance : Pf'X • K où P est la puissance maximum que peut délivrer la 

diode 1 f est la fréquence d'oscillation J X est la réactance de la diode qui 

1 ES · 
peut ~tre approximée à forts niveaux par- OW (C = 1J capacité de la diode), K 

est une constante qui dépend essentiellement des caractéristiques du matériau 

et de la température de fonctionnement. Compte tenu qu'en pratique les valeurs 

possibles. sans pertes appréciable~ des réactances de charge réalisables sont 

sensiblement constantes en fonction de la fréquence, il en résulte que la puissance 

maximum est une fonction rapidement décroissante de la fréquence. Ce phénomène 

est très largement détaillé dans le~ travaux de Oeloach [61]. 
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Les influences des résistances parasites sont nettement plus marquées. 

En effet ces résistances de perte ont des· valeurs plus élevées en raison notamment 

de l'effet de Peau et da la diminution des valeurs des sections des composants 

imposée par la nécessité de conserver une réactance constante. J.R. GRIERSON et 

S. O'HARA [96] ont étudié ces limitations sur le rendement d'une diode A.T.T. en 

montrant notamment qu'elles entra1naiènt une diminution de la valeur du taux de 

modulation optimum. 

L'influence de courants parasites injectés a été étudiée en parti-

culier par GRIERSON et O'HARA (courant de saturation) et dans notre laboratoire 

par M. CHIVE [85] (courant tunnel). Elle peut devenir très importante en haute 

fréquence et entrainer une dégradation de la.phase d'inJection d'autant que les 

températures de fonctionnement sont plus élevées et que les dopages et les champs 

électriques sont plus grands. 

un autre effet de limitation qui peut devenir important en haute 

fréquence résulte de la saturation du taux d'ionisation aux champs électriques 

élavés. En effet la puissarice et le rendement étant des fonctions croissantes de la 

dérivée du taux d'ionfsation il an découle une limitation des performa~ces plus 

particulièrement marquée dôns l'AsGa. Cet effet étudié notamment dans les travaux de . . 
MISAWA [19] constitue un des inconvénients de l'AsGa par rapport au silicium. 

Enfin en haute fréquence où notamment le temps de réponse intrinsè-

que de l'avalanche est de l'ordre de grandeur de la période du signal alternatif 

l'influence da la diffusion est plus renforcée, Ceci constttue par ailleurs un 

autre inconvénient de l'AsGa où les coefficients de diffusion sont plus élevés. 

A propos de ces différents effets que nous venons da rappeler, 

il convient de signaler qua les progpès de la technologie perm~ttent de réduire 

sensiblement l'importance de certains et notamment des résistances parasites. 
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Toutefois, à partir d'une évaluation réaliste de ces différents effets, les travaux 

ci-dessus mentionnés ne permettent pas de justifier les écarts considérables qui · 

existent entre les prévisions théoriques ée puissance des diodes A.T.T. en haute 

fréquence et les réalisations expérimentales. Cette constatation nous a amené à 

entreprendre des études dans ce domaine et ainsi à mettre en évidence un effet 

de limitation en haute fréquence résultant de la modulation de la vitesse des 

porteurs [97], Nous allons maintenant exposer l'essentiel de cette étude. 

III.1. 2• Effet de modulation de vitesse· 

Rappelons que dans une diode A.T.T. la valeur de le vitesse des 

porteurs influe principalement sur la durée de transit et les caractéristiques 

d'injection. A ce titre elle constitue un paramètre très important dans la définition 

et l'obtention de performances maximales. Habituellement dans les théories classiques 

sur là mode A.T.T. on admet que, lorsque le champ électrique est suffisamment élevé, 

la vitesse est consta.nte et égale à sa valeur limite. Cette hypothèse est valable 

tant que l'influence du temps de relaxation en énergie des porteurs est négligeable 

ce qui est approximativement le cas pour des fréquences de fonctionnement inférieures 

à environ 100 GHz. Par contre pour des fréquences supérieures (où ce· temps devient 
\ 

de l'ordre de grandeur de la période du signal) les mécanismes de relaxation contri-

buent à modifier l'évolution de la vitesse des porte~rs : en particulier la vitesse 

n'est plus indépendante de la valeur instantanée du champ électrique mais évolue 

avec celle-ci. Dans le cas où le champ électrique est de faible amplitude, des 

travaux à la fois théoriques et expérimentaux effectués sur le silicium dans notre 

laboratoire [98] et ailleurs [99] ont permis d'obtenir une estimation de la vitesse 

des porteurs compte tenu de ces phénomèn~de relaxation. L'originalité de notre 

travail ici repose sur : d'une part l'obtention d'une formulation de l'évolution de 

la vitesse des porteurs en régime d~ forts signaux hyperfréquences et d'autre part 

l'étude de l'influence de cette modulation de vitesse sur les performances en gamme 

millimétrique d'une diode A.T.T •. en régime d'oscillation. 
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III. 1. 2• 1. Exprès si àn ·'de'-' là 'vttè'SS'e'-''de's )?Ôl'teùrs soùmi s a un ch ame 

· · êlecttigu~· dé 'trê~ · haûtè · frêquèr'l-ce 

Con!idérons qu'un champ électrique E composé d'une 

composante continue de polarisation et d'une composante alternative (à fréquence 

et amplitude élevées) est appliqué sur le matériau (ici silicium). Pour obtenir 

l'expression de la vitesse des porteurs dans ces conditions nous partons des 

équations de transport traduisant les principes de conservation du moment et de 

l'énergie des porteurs dans le semi-conducteur. 

( 1) 

Ei .. qvE ~ ·_§_ 
dt · T~ 

où v • v(E) vitesse, T~(~) temps de relaxation du moment et Tt· temps de relaxa-

tian de l'énergie J ~ • ~e - ~ R (~e et ~ R sont respectivement" les énergies 

• des électrons et du réseau), q et m la charge et la masse effective des porteurs 

Pour obtenir la solution v(E) en régime per~anent 
\ 

du système (1), nous faisons les approximations suivantes : 

Tm(~) faible par rapport à T~ (ce qui est généralement vérifié [100]) est 

négligeable par.rapport à la période du signal: on pose ~ <<. v (dans le cas. 
dt T (~) 

m 
d'une excitation sinuso!dale cette approximation est équivalente à WT Ill(~) << 1) 

Cette approximation nous permet d'obtenir une relation entre la vitesse des 

porteurs et la valeur de T 
m v = qE 'tm (E;)/m • (2) J 

en première ~pproximation le temps de relaxation de 

l'énergie T~ est constant et indépendant de l'énergie. En régime statique et pour 

des champs électriques d'amplitudes suffisamment élevées (supérieures à environ 

10
4 

V/cm), la vitesse v est égale à la valeur limite vs co'uramment admise en 

régime de saturation. Cette condition nous impose une dépendance entre et 

l'énergie E; • 
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(3) 

Les expressions (2) et (3) permettent d'obtenir l'équation 

de l'évolution temporelle de l'énergie quand le champ électrique instantané reste 

élevé (E supérieur à environ 104 V/cm) 

(4) 

. En résolvant cette équation et compte tenu des 

expressions (2) et (3) on aboutit à l'expression suivante de la vitesse : 

avec r; • '[ rf2 

suivantes sur la vitesse 

\ 

v • vs E(t) (.ft E2 (t') exp 

-.co 

(-(t-t'J/r§;, dt·r1/2 
r§: 

(5) 

En examinant cette formule, on peut faire les remar~ues 

• elle n'est plus constante et égale à v 
s 

~ elle est fonction non seulement de la valeur du chsmp 

électrique à l'instant t, mais aussi de ses valeurs aux instants antérieurs (effet 

mémoire). 

Afin d'avoir quelques informations quantitatives sur 

cet effet, considérons le cas particulier d'une perturbation sinuso!dale et d'un 

champ électrique E indépendant de la position x de la particule de la forme : 

E(t) a E + E
1 

sin wt 
0 , 

(6) 

Dans ces conditions l'intégrale (5) donne 
E1 

vs (1 + ~ sin wt) 
0 

(7) 

1 • 



et pour les faibles niveaux E1 << E
0 

cette expression tend vers 

v • v 
s 

E 
(1 + _1 

E 
0 
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(8) 

Cette expression montre que. même lorsque le champ statique 

est tr~s élevé, la vitesse évolu~ constamment en fonction du champ électrique hyper-

fréquence. De même on remarque que cêtte modulation est déphasée par rapport à celle 

du champ hyperfréquence. Notons que ce comportement a été observé dans les travaux 

effectués par ailleurs [99] sur le silicium en faible signal. Pour mieux préciser 

un tel comportement, notamment en fort signal nous avons représenté sur la figure III.1 

les variatio~s temporellesde la vitesse v, déduites de l'expression (7), pour dif­

férentes valeurs des param~tres E1/E
0 

et wr~ . On observe ainsi qu~·la variation 

de la vitesse est en avance par rapport à celle du champ hyperfréquence et que son 

excursion est d'autant plus grande que le param~tre E1/Eo ou est élevé. Une 

première conséquence évidente est que les perturbations subies par la valeur de la 

vitesse augmenteront avec la fréquence. Ces perturbations vont engendrer un certain 

nombre da phénom~nes dans le fonctionnement d'une diode A.T.T. que l'on peut décrire 

au premier stade de l'analysa 

\ 

- au niveau de la zone d'émission la dépendance de la 

vitesse avec la champ hyperfréquence entra1nera une réduction du retard du courant 

de conduction (effet d'avance de phase) et donc une dégradation de la phase d'injec-

tian. Il en résultera une dissipation de puissance qui pourra être accrue compte 

tenu du caract~re non linéaire du phénomène. 

~ au niveau de la zone de transit elles pourront 

introduire une dissipation de puissance à cause de la composante de la vitesse en phase 

avec le champ et surtout des modifications de l'angle de transit effectif. 
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- la composante déphasée par rapport au champ hyperfré-

quence aura une influence équivalente à celle d'une permittivité diélectrique 

additionnelle. ·, 

Nous nous proposons maintenant de déterminer quantita-

tivement l'influence de cette modulation de vitesse sur les caractéristiques de 

puissance et de rendement d'un. oscillateur A.T.T. 

III.L 2 . 2 ~ ·Influence de la modulation de vitesse sur les performances 
. . 

d 1 un oscillateur A.T.T. 

Pour le traitement de la zone d'avalanche nous utilisons 

la méthode r· décrite au chapitre II (paragraphe· II.4.2.1.2) 1 mais l'équation 

(II .18) est mo di fiée comme suit. pour incl ure 1' effet de modulation de vitesse : 

(K+1) (a-B) dx)]dx' 

dx)]·ux' 

où v .. K. v ., v(E) ,,(K supposé constant) et rn # 2,8. 
n p 

1 d vCEl 
+ VTË) dt 

(9) 

Rappelons que dans la zone d'avalanche le champ électrique 

total s'exprime comme dans (6) où 

la zone de transit E = E (x,t) • 

E 
0 

est le champ critique à l'avalanche J dans 

Pour le traitément de la zone de transit nous exploitons 

le principe de conservation du courant total de manière analogue à la méthode 

décrite dans le chapitre II (paragraphe II.4.2.2.3) mais en supposant négligeables 

les phénom~nes de diffusion. Les autres efyets de limitation décrits dans le 

chapitre II sont inclus dans cette étude. 
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La diode que nous considérons ici est une diode O.O.R. 

symétrique qui a les mêmes caractéristiques et fonctionne dans les mêmes conditions 

que celle qui a permis à Kenneth P. Waller and al [101] d'obtenir expérimentalement 

à environ 140 GHz une puissance de sortie maximale de 80 mW. Les dopages moyens 

17 3 sont : NA • N
0 

= 4 10 At/cm J le diamètre est égal à 20 ~m , la température 

de fonctionnement de 523° K et la densité de courant d~ polarisation égale à 

60 000 A/cm2 • La résistance parasite constante équivalente aux contacts et au substrat 

est prise égale à 1 0 J ~aleur qui nous parait assez réaliste. L'impédance 

présentée par cette diode en régime linéaire est égale à Zo • ~ 3~5-15 j Cnl à 140 GHz 

Compte tenu des mesures expérimentales de temps de 

relaxation effectuées dans notre laboràtoire [9é] et ailleurs [102] nous considérons 

quatre valeurs de r~ 
-13 -12 comprises entre 7,5 10 set 2 10 s. Pour'ces différentes 

valeurs, nous avons étudié le comportement de la zone d'avalanche ainsi que l'évolu-

tian des caractéristiques globales de la diode (puissance, rendement, résistance 

négative) en fonction du taux de modulation. 

En ce qui concerne la zone d'avalanche, on peu~ faire 

deUX observations principaies 

\ 
- la dégradation de la phase d'injection reste "relativement 

modeste (de l'ordre de ·3 d0
) et ne peut donc entra1ner des diminutions de puissance 

importantes. 

- l'amplitude de la composante du courant de conduction 

(fig. III.E) à la fréquence fondamentale subit une diminution relativement importante:. 

par exemple pour r~ • 1,5 ps, elle est de l'ordre de 20% pour un taux de 

modulation voisin de 0,6. Cet effet est à notre avis prédominant au niveau de la 

zone d'avalanche. Il peut être carrelé avec la forme de l'évolution temporelle du 

courant de conduction (fig. III.3). te pic obtenu a une largeur plus grande et une 

amplitude plus faible. Ceci peut s'expliquer facilement en con~idérant l'équation (9)~ 

1 dv(E) 
le terme en v(E) dt est négatif Compte tenu des déphasages des divers termes, 

di 
quand d: est positif et il est positif dans le cas contraire. Il en é r sulte que 



200 

150 

100 

50 

OA 

~ 
0 

0.75ps 
1 ps 
1.5 ps 

06 
Figure III.2 Influence de la modulation de vitesse sur 

l 1 amplitude dÙ courant de conduction à la 
17 3 fréquence fondamentale (NA = ND = 410 At/cm · 

J = 60 000 A/cm2 ~ f = 140 GHz) . 
0 

0 



le 
mA 

600 

400 

200 

Figure III.3.: Influence de la modulation de vitesse sur 

l'évolution temporelle du courant de conduc~ 

tion généré (NA= ND • 4 10
17 ~t(cm3 

2 
J = 60 000 A/cm ; f = 140 GHz) 

0 

.,.... 



73 

l'effet de modulation de vitesse introduit bien un élargissement du pic et une 

réduction de son amplitude. 

Sur les figures III.4 et III.S nous avons représent~ 

les évolutions de la puissance et du rendement utiles ainsi que celles de la 

résistance négative (équivalente à la jonction) en fonction du taux de modulation 

pour différentes valeurs de r~. A propos de ces courbes, on peut faire les remarques 

suivantes ~ 

- dans le cas où on admet, que la vitesse reste constante 

et égale à la vitesse limite v
8 

(courbe a r~ • 0), les performances maximales pour ce 

type de diode : PuMAX ~ 260 mW nuMAX ~ 9,3 % R0 ~-2 n . Comme on le constate 

ces calculs qui pourtant tiennent compte des principaux effets de dégradation et de 

. limitation des performances des oscillateurs A.T.T, aboutissent cependant à des 

résultats largement supérieurs à ceux obtenus expérimentalement par Kenneth P. 

Waller et Al •• Ainsi la puissance obtenue par ces derniers est d'environ trois fois 

plus faible. 

-dans la cas où on tient compte de l'effet de modulation 

de vitesse (courbes b, c~ d, e) on nota de fortes dégradations des performances 

tant en ca qui conce~ne la puissance, le rendement que la résistance négative. De 

même, on observe une limitation du tauxde modulation optimum d'autant plus importante 

que r~ est élevé 1 on peut par ailleurs rapprocher ce phénomène aux limitations 

sur le taux de modulation dues aux résistances parasites. Enfin, en adoptant une 

marge d'estimation de la valeur de r~ s'étendant de 1 pa à 1,5 pa, ce qui semble 

raisonnable dans nos conditions de fonctionnement, les valeurs maximales de la puis-

sance utile comprises antre 140 mW et 80 mW deviennent nettement plus réalistes 

eu égard à la valeur 80 mW obtenue expérimentalement. 

Remarquàns que l'analyse de nos résultats numériques 

sur l'influence de la modulation de vitesse dans chacune des zones de la di~de 

montre que l'effet prépondérant de détérioration des performances a lieu danela 

zone d'avalanche. 



· .. Jl, 
mW 
250 

Diode 

D.D.R. - Si 

200 

100 

0 

Figure III .4 

0-2 
1 

"!" "" 523°K 
0 . 17 . 3 

NA • ND • 4 10 At/èm 

J a 60 000 ~/cm2 
0 

W ... ,0,134 llm 
n 

w = 0,182 lJll'. 
p 

R
5 

... 1 n 
F = 140 GHz 

\ 

OA 

1 
1 

1 

1( :0 

-....,,.- -..... + 
1Ju / ' 

/ ' / 

1( :0.75ps 

o.p 
Influence de la modulation de vitesse sur 

les performances EP et n ) en oscillation 
u u 

· de la diode. 

10 

7. 

5 

2 



IRol 
Q 

·3 

2 

025 

Figure III.5 : Influence de la modulation de vite$se sur 

/' 

la résistance négative ~ 

(mêmes conditions que sur la figure III.4) 

0.5 

1ps 
1.5ps 

r~ 

' 0 

0.75 1 
VHFIVo 



74 

Afin da voir l'évolution da l'importance des phénomènes 

liés à la modulation de vitesse an fonction de la fréquence, nous avons évalué la 

puissance produite pour trois diodes OOR typiques aux fréquences de 75, 100 et 140 GHz. 

Pour cela nous avons pris une valeur de r~ égale à une picoseconde. Ces résultats 

(tableau ci-dessous) montrent que l'effet de m~dulation de vitesse doit être pris en 

compte à partir de 100 GHz J mais qu'il demeure négligeable à 75 GHz et évidemment 

pour les fréquences encore inférieures à cette valeur. 

Pourcentage de détérioration des performances 

Fréquences Puissance Rendement 
(GHz) 

. 
140 45 % 50 % 

100 25 % 30 % 

75 
"' 

5 .,. '\1, 5 % 

j 

·En résumé cette étude permet d'affirmer que les 

phénomènes de relaxation en entreinant une modulation de le vitesse des porteurs 
constituent une des èauses fondamentales de limitation des performances de puissance 

et de rendemènt d'un oscillateur A.T.T. en hautes fréquences. (fréquencessupérieures 

à environ 100 GHz). Par là, ils justifient en grande partie les écarts jusque là 

observés entre les prévisions de théories classiques et les réalisations expérimenta-

les. Cet effet de limitation ejouté à ceux que nous avons rappelés constituent 

incontestablement de sérieux handicaps pour la montée en très haute fréquence des 

dispositifs à diode A.T.T •• Nous· ellons maintenant analyser les possibilités 

des diodes A.T.T. en fréquences inférieures plus particulièrement en bande Q où 

nous avons directement participé aux travaux d'optimalisation de composants dans le 
liC ~ 

cadre d'un contrat C.N.E.T. [103] • 

• 
Centre National d'Etudes des Telecommunications 
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111.2. OPTI~ALISATION DES CARACTERISTIQUES DU COMPOSANT 

Dans cette étude nous chercherons è définir les caractéristiques du composant 

en vue d'obtenir le maximum de puissance ou de rendement dans des utilisations tels 

que les oscillateurs et les amplificateurs. 

III.2. 1• Choix du mat~riau 

A l'origine pour la réalisation de diodes A.T.T. des essais ont 

été effectués plus particulièrement sur le silicium, le germanium et l'arseniure 

de Gallium. Mais è présent seuls sont utilisés de façon intensive le silicium et 

l'AsGa en raison notamment pour le germanium des inconvénients inhérents à la 

technologie et la relative faible valeur du produit 2 Pf X • Comme les conditions 

de fonctionnement influent parfois sur le choix du matériau, nous en tiendrons 

compte chaque fois que celà s'avère déterminant. Nous effectuerons notre analyse 

comparative aux niveaux de la production de puissance et des effets de limitation en 

puissance. 

III.2.l.l. Influence du matêriau sur les caractéristiques d1 injection 

et la puissance gênêrêe. 

Pour mieux comprendre l'influence du matériau, rappelons 
\ 

l'expression que houe ~vans obtenue dans des travaux précédents [48] et qui donne 

la puissance émise PE à la pijleation w par un dispositif quelconque à émission 

de champ et temps de transit 

{ (1- cos e
1
l v

1 
+ 2 

e1 
(~1 -~} 1 E2 W 

ô sin :2 cos 2 
PE ·-y (1 - -) 2 + ~ E

1
cos ~1 2 1 1 w 2 y1 

e1 
(10) 

avec y1 module de la conductivité d'injection J ~ 1 phase d'injection J e
1 

angle de 
y1 

transit et v1 ~ ---
WES 

Pour obtenir cette expression on a notamment négligé 

les effets de diffusion et de modulation de largeur. Le premier terme exprime la 

puissance produite dans la zone de transit tandis que le deuxième terme est relatif 
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ê la puissance dissipée dans la zone d'avalanche (pour lw11 < ~). 

Cette expression ainsi que l'étude réalisée dans nos 

précédents travaux permettent de dégager les éléments suivants 

- la puissance produite est une fonction croissante du 

module de la conductivité d'injection y
1 

J donc elle augmente avec la dérivée du 

da 
taux d'ionisation a' • (dË )E (E

0 
champ critique). 

0 

- la puissance dissipée dans la zone d'avalanche est 

d'autant faible que la phase d'injection est élevée (en module3 J donc elle diminue 

avec a". 

• Oe ces deux considérations il en découla que le choix 

de l'AsGa est nettement plus avantageux en basse fréquence (notamment bande Xl en· 

raiso~ principalement de l'évolution quasilinéaire de son taux d'ionisation. Cependant 

pour.des fréquences assez élavées, cet avantage est fortement réduit voire nul à 

cause du phénomène d~ saturation du taux d'ionisation nettement plus marqué dans 

l'AsGa. 

- l'expression (10) montre que la puissance produite 

croit quand le rapport ô/W diminue tandis que la puissance consommée qans la zone 

d'avalanche est proportionnelle à la valeur de ô. Rappelons que la valeur de ô 

dépend des taux d'ionisation des électrons et des trous et surtout de leur rapport. 

A cet égard, pour une structure 
+ + 

P NN , la choix de l'AsGa où notamment a~ B 

s'avère beaucoup plus avantageux. 

III.2. 1.2• Influence du matériau dans la dissipation de puissance· 

dans la zone de transit 

De l'analyse précédemment effectuée (chapitre II) sur le 

comportement de la zone de transit. ,il en découle que la dissipation de puissance 

dans cette zone est principalement due au phénomène de modulation de largeur de la 

zone désertée. Rappèlons que la résistance équivalente de dissipation est notamment 
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inversement proportionnelle à la mobilité du matériau et au dopage. A cet égard, 

l'As~a ayant une mobilité nettement plus élevée (environ quatre fois) que celle du 

silicium, la dissipation de puissance y est comparative~ent beaucoup moins importante 
• 

dans ce~atérlau et'en conséquence on peut y atteindre des taux de modulation plus 

élevés. Par ailleurs, cet inconvénient pour le silicium est encore accru par le fait 

que la valeur de son dopage optimum (qui fournit un angle de transit optimum) pour 

une fréquence considérée est plus faible (vitesse plus élevée que dans l'AsGa) que 

celle de 1 'AsGa. Remarquons que là e.ncore ces atantages de l' AsGa sont nettement 

atténués en haute fréquence en raison des faibles dimensions des structures et donc 

de la zone non désertée. 

111.2. 1. 3. Dimensions optimales influence de la vitesse 

Le fait que la vitesse des porteurs dans le silicium 

soit d'environt 50% supérieure'à celle des porteurs dans l'AsGa entra1ne, par 

exemple dans une structure P+NN+ devant fonctionner à une fréquence considérée, que 

- l'épaisseur optimale dans l'AsGa sera nettement plus 

faible que celle dans le silicium. 

- pour la ~me réactance, la section correspondante 

dans l'AsGa sera aussi p-lus faible. 

\ Si cette réduction des dimensions de l'AsGa est tolérable 

notamment dans la bande X, elle devient critique en bande Q et plus encore pour les 

fréquences supérieures. 

111.2. 1.4• Conclusions sur choix du matêriau 

Tout d~abord, en plus des principaux éléments que nous 

venons de rappeler sur l'influence du matériau, il convient de signaler d'autres 

effets liés au matériau qui, à un degré moindre, peuvent influer sur les performantes: 

l'influence de la diffusion plus i~ortante dans l'AsGa en raison des valeurs géné­

ralement plus élevées des coefficients de diffusion J les possibilités de dissipation 

thermique légèrement à l'avantage du silicium en raison notamment d'une conductivité 

thermique plus élevée J etc ••• 
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De cette analyse se dégagent les conclusions suivantes 

qui sont par ailleurs amplement justifiées par les résultats expérimentaux obtenus 

-
tant dans notre laboratoire [47] qu'ailleurs [96] 

- en basses fréquences (inférieures à environ 30 GHz et 

particulièrement en bande Xl le choix de l'AsGa est nettement plus avantageux 

quant à l'obtention de puissance et rendement élevés. 

- aux fréquences supérieures. les performances potentielles 

des deux types de matériaù sont comparables J mais en pratique le silicium semble 

présenter actuellement beaucoup d'avantages en raison notamment de la maîtrise 

atteinte dans sa technologie et du niveau des impédances obtenues. 

En conséquence. dans la suite de ce travail. nous choisi-

rans l'AsGa pour l'étude notamment des amplificateumen bande X et le silicium pour 

celle des fréquences supérieures. 

III.2. 2• qptimatiaation dea oaPaot~riatiquea 

Dans ce paragraphe nous distinguerons l'optimalisation des diodes 

à une seule zone de transit (diodes S.D.R.) et celle des diodes à deux zones de 

transit (diodes D.D.R). 

111.2. 2.1. Optimalisation des caractéristiques des diodes S.D.R. 

Nous n'effectuerons pas ici une étude exhaustive des 

conditions d'optimalisation des caractéristiques J ces co~ditions ayant été largement 

détaillées dans les précédents travaux de notre laboratoire ~5 ][47]. Nous rappel-

lerons de façon succinte les principaux éléments qui nous serviront de guide dans 

l'optimalisation des diodes o.o.R. J optimalisation qui constitue un des points les 

plus personnels de notre travail. 

a) Profi 1 de dopage 

Le profil de dopage impose la configuration spatiale 

du champ électrique statique et en partie l'épaisseur de la zone désertée : ceci 

lui confère une influence déterminante sur les performances (puissance et rendement 
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des diodes A.T.T. Son choix doit viser principalement deux objectifs d'ailleurs 

interdépendants optimalisation de la puissance générée et minimisation des 

dissipations de puissance dans les zones d'avalanche et de transit. L'influence 

du profil de dopage intervient par l'intermédiaire de la valeur de l'angle de 

transit à une fréquence considérée, la valeur du taux de modulation optimum et celle 

du rapport ô/W. Les précédents travaux ont permis de tirer un certain nombre de 

conclusions dont nous rappelons les plus importantes 

- supériorité des profils de dopage différenciés 

(Hi-La et La-Hi-La) par rapport aux profils de dopage uniformes. A ce propos, nous 

avons contribué à l'origine aux études qui ont abouti à la réalisation des premières 

diodes Hi-La à haut rendement [75]. 

- dans la réalisation de ces profils différenciés 

(notamment Hi-La) on visera des.dopages "crêt~" (dopage du palier supérieur) les 

plus élevés possibles et des transitions les plus abruptes possibles afin de 

ô minimiser le rapport . W • En plus des conditions imposées par le type de fonctionne-

ment désiré (angle de transit ou épaisseurs), les limitations sur lés valeurs de 

dopage résultent du souci d'éviter l'apparition d'effets parasites tels liinjection 

de courBnt tunnel et l'ipnisation dans la zone de transit. Enfin, rappelons que sur 

ces diodes à haut rendement des études spécifiques sont menées dans notre 

laboratoire [40]. 

- l'intér~t des profils différenciés est fortement 

atténué en bande Q et aux fréquences sup~rieures eu égard aux dimensions réduites 

des zones d'avalanche et de transit ainsi qu'aux sérieux problèmes technologiques 

que posent de telles réalisations~ En pratique nous utilisons en g~mme millimétrique 

des diodes à profil de dopage uniforme dont l'optimalisation est relativement 

aisée 

b) Angle de transit 

Comme il apparait dans notre étude du chapitre I, la 
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. W-ô 
durée de transit T • -v- et donc l'angle de transit 91 ~ WT à une fréquence 

considérée non seulement conditionne le transfert de puissance entre les porteurs et 

le champ ifllectrique mais surtout a une influence sur la valeur de la puissance 

générée par la diode. De l'examen de l'expression (10) de la puissance on peut en 

déduire [48] en 1ère approximation que l'angle de transit effectif (compte tenu 

notamment de la modulation de largeur) optimum e1o·est relié à la phase d'injection 

w1 par les expressions 

- pour la puissance émise en supposant très faible le terme v1 

de l'expression (10) : 3II 
.. 2 + w1 

(11) 
- pour le rendement lflmis 

De ces relations on comprend aisément l'influence sur e.1o\ 

par l'intermédiaire de w1' des différents phénom~nes physique caractéristiques de la 

zone .d'injection et décrits précédemment. Quand la phase d'injection a sa valeur 

"naturelle" (faible signal) de - II/2, l'angle de transit optimum est égal An pour la 

puissance émise et 3II/4 pour le rendement. Ces valeurs croissent quand le niveau 

hyperfréquence auimente (car !w11 di~inue). Remarquons que pour atteindre·cesvaleurs 

il sera généralement nécessaire d'avoir des angles de transit rlflels en régime 

faible signal encore'-plus élevés (supérieurs à II). Ces relations donneht ainsi 

des directions pour l'optimalisation de l'angle de transit. Sans doute elles sont 

assez sujettes à caution en régime violemment non linéaire à cause des effets de 

modulation de largeur. Notamment l'importance du terme v 
1 

·de l'expression ( 10) 

contribue à modifier e
1 

• Elles constituent cependant un guide précieux pour le 
0 

"design" des diodes (surtout des diodes D.D.R.) et permettent des interprétations 

plus aisées. 

c) Confinement 

Comme exemple, considérons une diode S.D.Ra à profil 

de dopage constant. Désignons par W la position où s'annule le champ électrique 

statique et par w s la position du substrat. Habituellement qn caractérise le 

confinement par le rapport w W = PTF (Punch Through Factor). Analysons succintement 
s 



... 81 

l'influence de ce facteur sur les performances de la diode. Pour un même angle de 

transit en r~gime faible signal à une fréquence désirée, trois configurations possi-

bles du champ ~lectrique statique sont indiquées sur la figure III.S pour un profil 

uniforme. 

PTF • 1 

Figure III.S 

PTF < 1 

1 w • w 
0 

E' 
PTF ,. 1 

~~ • ('' 
ws • w 

0 

x 

w 

Le gradient de champ électrique de la configuration III 

est plus faible que celui des deux autres et donc correspond à une valeur de ô plus 

élevée. Le principal objectif dans le choix de ces configurations est la possibilité 

d'appliquer des taux de modulation optima (compte tenu de effets paramétriques) les 

plus élevés possibles. A cet ég~rd la configuration III (PTF > 1) parait à priori 

la plus avantageuse. ·Mais en pratique eu égard à l'inconvénient d'avoir une 

épaisseur ô plus élevée et aux probl~mes dedssipation ~hermique et de fiabilit~ 

(claquage au niveau du substrat) elle s'av~re moins performante. Pour les deux autres 

configurations la limitation sur le taux de modulation résulte de l'influence de 

la zone non désertée (ou des effets consécutifs à la modulation de largeur). 

\ 
Dans le cas des diodes au silicium, compte tenu de 

l'influence prédominante dans ce matériau des effets de dissipation li~s à la 

modulation de largeur (mobilité plus faible), la structure génlralement adoptée 

+ + 
dans les diodes P NN est du type I (PTF#1) c'est à dire juste "Punch Through". Quant 

à l'AsGa où la mobilité est nettement plus élevée on préfère les structures du 

type II. Rappelons par ailleurs que particulièrement dans les diodes AsGa à haut 

rendement (par exemple type Hi-La) on pourra également bénéficier de l'effet de 

"transfert d'électrons" dans la zone non désertée que nous avons précédei'TY11ent 

signalé et que notai'TY11ent Constant et Coll. [82] ont analysé. 

111.2. 2.2. Optimalisation des caractéristiques·des diodes D.D.R. 

Cette étude a été réalisée essentiellement en bande Q 
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et en bande 60-90 GHz sur des diodes silicium en vue d'obtenir notamment des puis-

sances optimales. 

a) Perspectives et conditions d'étude 

La conception des diodes D.D.R. vise principalement 

deux objectifs : am~lioration des performances (puissance et rendement), augmenta-

tion dés possibilit~s de montée en fréquence. Comparativement aux diodes S.D.R., 

l'existence de deux zones de transit dans les diodes D.D.R. doit permettre très 

qualitativement au moins le doublement de la puissance et de l'impédance à 

une fréquence de fonctionnement considérée. Dans la montée en fréquence (bande Q 

2 et au dessus), l'interdépendance puissance- impédance et fréquence (Pf X= constant) 

doit entraîner de plus grandes possibilit~s pour les diodes D.D.R •• :Notons que 

certains chercheurs en particulier Scharfetter [104], se fondant sur une analyse 
' 

assez sommaire qui conclue à la possibilité d'appliquer dans les diodes D.D.R. 

une ·tension et un courant doubles de ceux correspondants à des diodes S.D.R., 

prévoient un quadruplement de la puissance g~n~rée.· De m~me le rendement devrait • 
vt 

être notablement augmenté en raison notamment de l'amélioration du rapport V +V 
· a t 

(V
8 

et Vt tensions continues respectivement aux bornes des %ones d'avalanche et 

de transit). 

\ 
Ces améliorations potentielles dépendent essentiel-

lament des éléments suivants 

- les contraintes thermiques t elles limitent la 

valeur du courant maximum admissible ou celle de la puissance continue applicable 

sur la diode. Cette limitation ainsi que ses conséquences sur les performances 

deviendront d'autant plus prédominantes que dans la montée en fréquence les 

densités de courant optima sont de plus en plus élevées et que pour une même 

fréquence de fonctionnement la tension continue des diodes D.D.R. est nettement 

plus élevée que celle des diodes S•D.R. 
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- les particularités des diodes o.o.R. : comportement 

moins non linéaire de la zone d•avalanche. problème de l'optimalisation simultanés 

des grandeurs caractéristiques (dopages. épaisseurs) dans les deux zones n et p 

dont les comportements sont assez différents. 

- les problèmes pratiques liés au fonctionnement 

aux fréquences élevées et aux nécessités de production de forte puissance. 

Notre étude vise à tenir compte de ces éléments pour 

dégager les conditions d'optimalisation des caractéristiques des diodes D.O.R. A cet 

effet rappelons que nous supposons que la température de fonctionnement est constante 

et égale à 200°C. Cette valeur constitue généralement le compromis adopté pour 

permettre l'application de densités de coura~t de polarisation importantes tout en 

se préservant des effets prohibitifs d'une température trop élevés. Notons que nos 

conclusions seront valables qualitativement pour une autre température de fonction-

nement. Par ailleurs on peut amoindrir une possible détérioration des performances 

par un système de compensation qui s'inspire de la connaissance de l'influence de la 

température. Cette influence s'exerce principalement sur la vitesse. la mobilité 

et les taux d'ionisation des porteurs qui sont des grandeurs qui diminuent quand la 

température augmente. La diminution de la vitesse entrains une augmentation de l'an­
\ 

gle de transit d'où une fréquence optimum plus faible 1 la diminution de la mobilité 

entrains une augmentation de~ résistance de dissipation équivalente à la zone non 

désertée et donc une diminution de la puissance 1 la diminution du taux d'ionisatio~ 

entrains une augmentation du champ électrique statique d'où notamment une augmenta-

tian du PTF et une diminution de la fréquence optimale. 

Pour l'optimalisation. nous appliquons sur la diode 

le courant maximum admissible compte tenu du fait qu'aux fréquences considérées la 

puissance est une fonction croissante des courants limites usuels. 

b) Optimal isation des profils de dopage et des dimensions 
' 

des diodes 

Rappelons que nous nous interessons uniquement aux 
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diodes ~ profils de dopage uniformes eu égard aux difficultés technologiques de 

différenciation des profils dans cette gamme de fréquences et au fait que l'intérêt 

des profils différenciés est assez limité aux fréquences que nous considérons. 

Nous analysons tout d'abord les diodes D.D.R. 

symétriques (NA • ND) band Q oD les profils de champ électrique s~atique sont tels 

que ces diodes sont juste confinées des côtés N et P pour la densité oe courant 

de polarisation et la tem~érature considérées. Nous fixons la puissance continue maxi-

2 mum applicable à une valeur d'environ 5,5 watts pour la section de 2500 (~ml 

considérée ici. Les figures III.7, III.B et III.9 donnent les dimensions (W , W , ~ , n p n 
~ ) pour les diodes ainsi que leurs performances en bande Q (puissance, rendement, 

p 

impédance) en fonction du dopage et en régime de saturation. Comme on le remarque ici, 

les valeurs optimales du dopage ne sont pas critiques : elles se situent au voisi-. 

16 3 . 16 3 nage de 410 At/cm pour la puissance utile et de 3,510 At/cm pour le rendement. 

16 3 A titre indicatif, pour le dopage NA • ND • 410 At/cm (fig. III.10) la puissance 

maximum est de 770 mW à 36 GHz et 730 mW ~ 39 GHz, la résistance négative est égale 

~ - 4 0 à 36 GHz et ~ - 3 0 à 39 GHz. 

Apr~s cette première phase empirique 1ui a permis de 

dégager les zones int~ressantes pour le choix du dopage, nous avons affiné notre 

étude compte tenu de lâ différence de comportement des deux zones n et p. 

Qualitativement cette optimalisation peut être guidée par celle de deux diodes 

+ + + + 
P NN et N PP à une fréquence considérée. Les éléments essentiels qui différencient 

ces deux types de structure si lbn néglige la diffusion sont : 

+ + 
structure-. N PP , 

~ 
- le rapport W plus faible (donc avantageux) dans la 

- la dissipation de puissance hyperfréquence dans la· 

zone non désertée est plus importante dans la structure N+PP+. 

Il convenait donc d'analyser dans. quelle mesure une 

dissymétrie (compte tenu de la ~ifférence de vitesse) ou une troncature dans les 

Profils de dopage des zones n et p pouvait permettre de réaliser le meilleur 

compromis. 
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Concernant la dissymétrie des profils, de nombreux 

essais effectués (ND • NA (1 ± D,2)) n'ont pas révélé d~èmélioration sensible des 

performances. Ce résultat peut s'interprêter à partir des faits suivants : 

-au voisinage de l'angle de transit optimum, les 

variations de la puissance restent faibles 

- l'épaisseur de la zone de transit du côté p est 

supérieure à celle du cOté n , ce qui contribue à 

compenser partiellement l'effet de différence de 

vitesse. 

Par contre, comme le montre le tableau ci..,dessous 

la troncature du profil modifie les performances. Dans ce tableau pour différents. 

cas de confinement de la diode (différentes valeurs de PTFl nous 1nd1Auons les 
. 16 3 . . . 

performances obtenues pour le dopage NA • ND • 410 At/cm à 39 GHz et la section 

égale à 2500 (~m) 2 • 

Profil W (~m) W (~m) RDWJ 
Pumax(mW) n (max)(%) 

n p (à Pumax) u 

Juste confiné o, e · 0,95 3,25 730 14,3 

confiné cOté P 0,8 0,85 3,32 750 .14, 9 

' 
confiné cOté P .o, e 0,75 2,9 790 j5,5 

confiné cOté P 0,8 0,7 3 750 14,9 

confiné côtés N et F 0,75 0,75 3,2 800 15,55 

confiné cOtés N et F 0,7 0,75 3,1 785 15,3 

' .. '. '· 

Notons que·cetts troncature contriBue à augmenter le 

rapport (effet défavorable) et à limiter les effets de dissipation de puissance 

dans la zone non désertés (effet favorable). Dans ce tableau on constate que le 

meilleur compromis à réaliser. concèrnant ces deux effets, réside dans un profil 

légèrement confiné du côté n (W = 0,75~ au lieu de 0,8~) et fortement confiné n 

du côté p (W = 0,75 ~mau lieu de 0,9SVml. En tenant compte de l'effet favorable 
p 
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de cette troncature, une étude systématique avec d'autres dopages nous a permis de 

1a 3 
mieux préciser la valeur du dopage optimum ~ut est de l'ordre de 3 jQ ~ttcm pour 

une fréquence de 39 GHz 1 dans ce cas (W • 0,85 11m et W • 0,9o.~m) les perform~nce~ n r p . • 

sont "u • 17,5% et RD s 3,12 Pu • 870 mW 

Signalons que de mani~re générale les ~ngles de tr~nsit 

optimum correspondant aux zones n et p sont voisins de n/2 en rég±me faible signal 

at donc ·assez inférieurs aux valeurs qua pourrait prévoir une théorie simplifiée 

[17][39]. Notons que catte constation est bien confirmée non seulement par nos 

résultats expérimentaux mais aussi par ceux obtenus ailleurs [105][35]. Elle peut 

s'interprêtar par le fait qu'à cause de l'importance globale de la zone d'avalanche 

les effets de transit et de. réaction de charge d'espace y sont prononcés et que la 

phase d'injection est tr~s inférieure à - TI/2. Typiquement pour le régime optimum 
. 

la pha~e d'injection est de l'ardre de- 110°, ce qui contribue à une réduction 

de l'angle de transit optimum. · 

c) Optimal lsatlon de la section 

Nous considérons une diode D.D.R. dont les autres 

caractéristiques (dopages, épaisseurs) sont fixées. L'existence et la recherche 

de la section optimale sont liées à deux facteurs : 

\ - d'une part la puissance émise '~st une fonction 

croissante du courant de polarisation. Comme le courant maximum applicable est 

d'autant plus élevé que la section est grande, il en découle que la puissance 

maximum émise est une fonction croissante de la section. A contrario,on peut admettre 

en première approximation, que la résistance thermique qui limite la valeur du 

courant maximum à une température considérée se comporte comme une résistance de 

constriction (rôle prédominant des effets de conduction) évoluant en 1/~ En 

conséquence la puissance· émise est proportionnelle à VS et le coefficient de 

proportionnalité est d'autant plus élevé que la résistance thermique Rth est faible. 

- d'autre part la résistance négative présentée par la 

diode est inversement proportionnelle à la section. Ainsi l'augmentation de la 

section entrains des pertes de puissance de plus en plus importantes dans les 
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résistances parasites, donc une dégradation de la puissance utile, bien que ces 

résistances parasites en particulier celle de la diode R5 diminue quand la section 

augmente. Cette limitation et notamment la valeur du taux de modulation optimum 

dépend évidemment de la valeur considérée pour les résistances parasites (R5 ) 

De l'analyse de ces deux facteurs, il en découle que 

la valeur de la section optimale dépendra beaucoup des possibilités technologiques 

concernant les valeurs de.Rth et R
5

• Ici apparait le point de relativité de notre 

optimalisation qui n'est valable en toute rigueur que pour les valeurs que nous 

choisirons de Rth et R5 , ces valeurs pouvant être améliorées grâce au progrès de la 

technologie. Pour cette étude nous adoptons des valeurs de R
5 

et Rth qui nous 
. . . ' 

paraissent assez réalistes compte tenu' des mesures expérimentales [106]. Par 
. 2 

exemple pour une section égale à 2250 (~ml la valeur considérée de Rth est égale 

à environ 37°/W. Quant à la ré~istance parasite ~s· afin d'englober les différents 

types de diode (substrat aminci ou non) nous choisissons trois valeurs : 

RS • 10 , R5 • 1,50 ~t R5 • 2n • Nous admettons que ces d.eux résistances (Rth et R5J 

évoluent en 1/VS: ce qui permet de déterminer pour chaque valeur de·section le 

courant maximum admissible ainsi que la résistance série correspondante. Dans ces 

conditions la figure II~.11 donne les évolutions de la puissance utile maximum 

en fonction de la surface pour les divers types de diode et pour f • 39 GHz. On 
\ 

peut observer dans chacun des cas l'existence d'une plage de sections optimales. 

2 Par exemple pour les diodes à faible résistance parasite (R5 = 1 pour S = 2250 (~rn) ) 

les sections les plus interessantes sont comprises environ entre 2000 et 2500 (pm)~ 

Par ailleurs, comme cela était prévisible, les sections optimales sont d'autant 

faibles que la résistance R5 est élevée. 

En résumé nous avons, pour une diode DDR. 

dont l'épaisseur, le dopage et la section sont optimalisés les conditions de 

fonctionnement et performances suivantes à 39 GHz : 

- densité de courant de polarisation 

section S = 2250 (~m) 2 

- résistance série RS = 1 n 

J ~ 4900 A/cm2 
0 

- puissance utile maximum : PuM ~ 890 mW 



Pu max 
900 mW 

5oo 

do 
Figure III.11 Influence de la section sur la puissance 

ut~le maximum 
16 3 

(NA = NDa3 10 At/cm 

f = 39 GHz) 

0;15 • 0.25 
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I = I 
0 0 

max 

.0.35 
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- rendement utile maximum : nuM ~ 19 % 

- impédance équivalente à la jonction pour 

Dans le cas du modèle réel où on inclut l'influence 

de la diffusion, on a PuM • 860 mW J nuM # 18,5 % J z0 (nJ = 3,5- 31,5 j 

d) Optlmaltsatton des diodes D.D.R. dans la bande 60-90 GHz 

Nous avons effectu€1 une étude analogue d'optimalisation 

des profils de dopage dans la bande 60-90 GHz et plus précisément à 75 GHz. Nous avons 

considéré une puissance continue maximum appliquée égale à 5 watts pour une section 

2 da 1000 (llf11L (soit Rth # 40°/W avec ~T + 200°) an se basant sur des valeurs de 

réalisations expérimentales, Dans ces conditions les figures !!!.12 at !!!.13 don-

nant les évolutions dss ~paissa~rs caractéristiques cwn. wp. ~n' ~p) et des perfor­

mances maximales de diodes D.D.R. symétriques juste confinées en fonction du dopage 

Comme on le remarque, le dopage optimum, sans être critique, se situe au voisinage 

de 9 1016 At/cm3• En ce qui concerne la section et en supposant comme précédemment 

une évolution en 1/VS des résistances parasite et thermique, sa valeur optimale 

est voisine de 600 (~mJ 2 • En résumé les performances maximales ainsi que les candi-

tians de fonctionnement à 75 GHz seront 

Diode D.D.R. symétrique 

juste confinée 

f • 

s • 

I = 
0 

R = s 
NA= 

p 
u 

nu 

75 GHz 

600 (pm) 2 

145 mA 

1,4 n 

ND = 9 1016 At/cm 3 

+ 575 mW 

.. 14,8 % 

Ra~pelons que les valeurs optimales des dopages sont 

étroitement liées aux valeurs des résistances thermiques. Le meilleur compromis, 

entre : 
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pm 
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Figure III.12 : caractéristiques pour ~a diodes D.D.R-Si 

symétriques bande E (60-90 ·œz) 
2 (S = 1000 (Jlm) ; I = I 

0 0 
max 

8n,Ôp 

pm 

o.3 

18 17 Va V 
2_ 

No=·NA {x1016AVtm3} 
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Figure III.13 : Influence du dopage sur la puissance uti­

le maximum pour diodes D.D.R.-Si 

·/symétriques bandeE (S = 1000 (Vm)
2 

; 

I = I ; RS = 1, 1 S1 ; f = 75 GHz) 
0 0 

max 

1 1 20 

'lu 

% 

15 

10 

Ne,= NA ( x1016 At/cm3 ) 
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- d'une part l'exigence d'avoir un angle de transit 

proche de l'optimum 

- d'autre part d'avoir la tension minimum de polarisa-

tian permettant d'appliquer une densit~ de courant 

suffisamment ~levée 

d~pend de la valeur de la r~sistance thermique ou de la puissance continue maximum 

applicable P0 M • Ainsi 

et pour P0 M • 2,5 watts 

pourP0 M • 5. watts et S • 1000 (llml 2 ~na Noopt=#9 1o
16

At/cm3 

et S • 100~ (llml 2 on a No t#1o17At/cm3 
op 

e) Exemple de comparaison entre diode D.D.R. et diode 

S.D.R. 

Il nous a paru interessant de chiffrer sur un exemple 

les avantages des diodes D.O.R. par rapport aux diodes S.D.R •• Dans cette optique 

nous avons consid~r~ deux diodes (S.D.R. et D.O.R.) optimalis~es dans la bande Q 

qui ont comparativement les mêmes possibilit~s de dissipation thermique quoique 

Blakey [22] aitf!lentionné dans se! travaux de! ~léments qu:t conferaient un certa:t.n 

avantage eux diodes D.D.R. dans ce domaine. Les caract~ristiques et conditions de 

fonctionnement de ces deux ·diodes sont 

ND 

0 

16 3 • 2,8 10 At/cm 
\ 

s 
' 2 

• 2000 (llml 

w • 1,3 llm 
Diode S.O.R. 

I Il 140 mA 
0 

R
5

=#-= 1 n 

les suivantes. 

Diode D.D.R. 

NA • ND • 3 1o16At/cm3 

S • 2250 (llml 2 

w .. 0,85 llm n 

w. .. 
p 0,9 llm 

I = 110 mA 
0 

Rs+ 1 n 

La figure III.14 donne les évolutions de la puissance 

et du rendement utiles en fonction du taux de modulation pour la fréquence f = 36 GHz 

les performances à saturation sont 

Pu .. 405 mW 

Dlode S.O.R. 

z0 cnl ~ - 4- 29,6 j 

Diode O.D.R. 

Pu .. 920 mW 

n #19,7% 
u 

z 0 Cnl ~- 4,1-3SJ 
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1 ., 
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~ ~D.O.R,..36GHz 
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/ 
/ 

1 

r1u 
f-~ 

~ ' ~ ., 
// ~ . . 

· 1 S. O. R. 36GHz , 

4 6 
Figure III.14 : Exemple de comparaison entre diode D.D.R. 

symétrique et diode S.D.R. 

15 

10 
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Ainsi sur cet exemple, l'usage d'une diode D.D.R. 

de préférence à une diode S.D.R. permet une emélioration de la puissance de l'ordre 

d'un facteur deux et d'un facteur supérieur à 1,5 pour le rendement. Notons que ces 

avantages sont encore plus marqués pour une valeur plus faible de la résistance ther­

mique. 

f) Problèmes pratlgues 

Tout d'abord, rappelons que nous avons déjà fourni au 

chapitre II les résultats expérimentaux obtenus avec des diodes D.D.R •• A partir 

d'une évaluation réaliste ·des cara6téristique~ (dopages, épaisseurs, section) de ces 

diodes nous avons pu effectuer une comparaison théorie-expérience qui s'est rév~lée 

très satisfaisante. En conséquence l'analyse du tableau comparatif (chapitre II, 

paragFaphe II.S) et de nos conditions o'optimalisation permet de donner quelques 

éléments de réponse quant à la modestie des performances de ces diodes pour les 

fréquences de travail considérées. D'une part les section des diodei expérimentales, 

particulièrement celles à substrat non aminci, sont assez supérieures aux valeurs 

optimales : elles sont généralement supérieures à 3000 (~ml 2 • Il en découle 

notamment pour les diodes à substrat non aminci (RS élevé.e), qui constituent la 

majorité, des pertes importantes de puissance. D'autre part les valeurs d~s dopages 

sont supérieures à leur valeur optimale pour la fréquence considérée. Bien que nous 

pensons que ces deux éléments sont en grande partie à l'origine des diminutions de 

performances constatée~. l'encapsulation peut en constituer une autre cause comme 

nous le verrons par la suite. 

A présent donnons un aperçu de quelques éléments 

qui nous paraissent importants,sur la réalisation et le fonctionnement pratique des 

diodes D.D.R. destinées à fournir des puissances importantes particulièrement à des 

fréquences élevées (bande Q et au-dessus). 

~ Signalons tout d'abord un phénomène qu'il convient 

d'éviter et qui est lié aux conditions de production de forte puissance tensions 

alternatives élevées, effets de redressement (dûs aux non linéarités du taux 

d'ionisation) et parfois effets thermiques importants. En effet, dans ces conditions, 

différents travaux [ 8 4][107] ont montré la possibilité pour.certaines diodes de 
dV présenter une résistance différentielle négative en présence d'oscillations (dl~ 0 
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où V et I sont la tension et le courant continus de fonctionnement). Ainsi il en 

découle l'apparition d'effets d'instabilité en plus basse fréquence dans le circuit 

de polarisation. Particulièrement Yasutake et Al. [107] ont montré que ces effets 

étaient plus marqÙés dans des diodes D.D.R. où notamment la résistance différentiel-

le induite par la tension hyperfréquence était nettement plus élevée. Il convient 

donc, de pallier ces inconvénients qui par àilleurs limiteraient la puissance de 

sortie et dégraderaient la qualité spectrale. A ce propos notons que plusieurs 

travaux [107][32] ont proposé, suiv~nt les conditions de fon~tionnements, des méthodes 

de stabilisation efficaces du circuit de polarisation : introduction impédances éle-

vées aux fréquences possibles d'oscillations parasites. 

- Les écarts par rapport aux caractéristiques désirées 

(profil de dopage, épaisseur) liés au degré de précision des technol~gies uti~isées 

(par exemple sur contrôle de l~uniformité du profil de dopage, raideur des transi­

tions) peuvent sensiblement modifier les performances. Par exemple lorsque la 

transition PN n'est pas suffisamment raide, la zone d'émission peut ~tre beaucoup 

plus large que prévu. Par ailleurs, vue l'importance du confinement, une assez bonne 

précision doit être atteinte sur le PTF désiré. Nous avons observé expérimentale~ 

ment [103][93] que ces écarts pouvaient entra1ner une grande différence entre les 

performances de diodes par ailleurs équivalentes 

\ - Comme nous l'avons précédemment signalé, l'influence 

des pertes dues à la résistance série Rs est déterminante (Fig. III.15) sur les 

performantes à pleine puissance. Rappelons que cette résistance est due à la 

résistance des fils de liaison pastille semi-conductrice-boitier et surtout aux 

pertes du substrat, aux résistances de contact et éventuellement aux pertes de 

l'encapsulation. Il est donc primordial dans la réalisation pratique de ces 

composants de réduire aux maximum cette résistance série. A cet égard l'améliorat~on 

+ + + 
du contact NN (diode P PNN ) et surtout l'amincissement du substrat [35] sont des· 

moyens efficaces pour atteindre ce résultat. Ceci a permis, dans les diodes réaliséœ 

par DMH• de réduire d'environ 50 % la résistance s~rie et donc d'améliorer 
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notablement les perfo~nces : ainsi pour une diode donnée bande Q. l'amincisse-

ment du substrat de 70 ~ à 20 ~ a permis de faire passer la résistance série de 2 Q 

à 1 Q et d'améliorer la putssance de 30 %, le rendement d'environ 50%. Par 

ailleurs et de façon analogue, lorsque les pertes RHF dues au circuit 

hyperfréquence associé à la diode sont importantes. les performances seront 

fortement dégradées. Si en premiêre approximation on les assimile à des pertes en 

ligne, leur influence sera d'autant plus importante que le coefficient de reflexion 

que doit réaliser le cifcuit d'adaptation est faible. 

~ Les éléments parasites provenant notamment de 

l'encapsulation de la diode et de son environnement (par exemple position de la 

diode dans.son dissipateur thermique) influent essentiellement sur l'impédance · 

apparente présentée par la diode. Nous verrons plus loin·les consé~uences sur le~. 

caractéristiques d'un amplificateur ê diode A.T.T. Dans le cas de l'oscillation, 

analysons l'influence des boitiers type W2 [93] qui ont été utilisés pour la 

majorité des diodes D.D.R. en bande Q. A partir des travaux de caractérisation 

détaillés dans la thêse de DEJAEGER [93] et ailleurs [103] les ~léments parasites 

équivalents à ce boitier peuvent ~tre assimilés en premiêre approximation à une 

cellule L -C dont les éléments ont les valeurs moyennes suivantes : s. p 

Ls • 0,25 nH et Cp • 0,15 pF. Nous comparons l'influence de ces éléments à celle 

des éléments para si t~is d 1 une structure di te non encapsulée (contact pris sur relais 

de quartz) dont les valeurs estimées sont : self due aux fils de contact égale à 

0,05 nH et capacité répartie égale à 0,1pF. La figure·rri.16 montre l'évolution 

fréquentielle de l'impédance tinéaire d'une diode D.D.R. expérimentale (type E192) 

dans ces deux types de structure. On peut remarquer que les éléments parasites 

du boitier w2 entrainent une résonnance (en bande Q et sur notre exemple vers 36 GHz) 

qui se traduit par une augmentation importante de la résistance apparente et une 

variation brutale de la réactance. Cette résonnance tendra à imposer une fréquence . 

préférentielle de fonctionnement et des accords assez "critiques". Un tel compor-
,, 

ternant peut poser des problèmes de reproductibilité en raison des incertitudes 

sur les valeurs réelles des éléments parasites qui peuvent évOluer en fonction 
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des conditions de fonctionnement, des montures utilisées, etc ••• Une solution à 

ces problèmes résid~dans la technologie du boitie~ à situer cette fréquence de 

réscnnanœen dehors de la bande d'utilisation du composant. De plus il n'est pas 

certain que les pertes entrainées par l'existence du boitier puissent être représen-

tées par une résistance série de valeur très faible et d'influence quasi négligeable 

comme le montrerait une détermination directe sur diode court-citcuitée. La campa-

raison, entre d'une part les excellents résultats expérimentaux obtenus vers 75 GHz 

avec des diodes D.D.R. sans boitiei (tableaux n° 3 chapitre II). et vers 35 GHz 

avec des diodes S.D.R. sans boitier [42] et d'autre part l~s performances obtenues 

avec des diodes à boitier, inciterait à penser ~ue cette résistance n'est pas 

négligeable. Il nous semble difficile d'avoir une position définitive sur ce 

problème. Bien sOr l'utilisation de diodes non encapsulées peut apparaitre extrê-

marnent intéressante mais l'avantage quant aux performances obtenues) d'une telle.· 

solution est à confronter aux problèmes de fiabilité, de maniabilité et d'utilisa-

tian ·pratique de ces composants, 

111.3. CONCLUSIONS 

De ce chapitre nous pouvons dégager un certain nombre d'enseignements qui 

apparaissent particulièrement instructifs tant pour la montée en fréquence des 

dispositifs à diode A.T.T. que pour l'optimalisation des performances en puissance 

et rendement de ceux-ci. 
\-

- En gammes millimétrique et submillimétrique, en plus des phénomènes 

classiques, intervient un effet de limitation que nous avons mis en évidence et qui 

est dO à la modulation de vitesse des porteurs. Nous avons .montré que ce phénomène 

entrainait une forte dégradation des performances. Sur l'exemple que nous avons 

considéré dans cette étude, il entra1nait une diminution supérieure à environ 40 % 

pour la puissance et pour le rendement d'une diode D.D.R. oscillant à 140 GHz. 
·• 
•.· 

-La comparaison effectuée entre l'arseniure de gallium et le silicium, basée 

sur l'influence des caractéristiques physiques de ces matériaux, est nettement à 

l'avantage des diodes AsGa pour les dispositifs fonctionnant notammment dans la 

bande X. Par contre en gamme millimétrique les performances pot.entielles des deux 

types de diode sont comparablei et de ce fait le silicium est actuellement préférable 
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en raison de la ma1trise de sa technologie et de la fiabilit~ des composants réalisés. 

\ Nous avons présent~ une ~tude assez exhaustive définissant les conditions 

d'obtention de puissance et de rendement maxima de diodes A.T.T. en gamme millimétri-

que. Dans ce cadre,les avantages des diodes D.D.R. comparativement aux diodes S~D.R 

peuvent se résumer essentiellement à deux éléments puissances et rendement plus 

élevés, plus grandes possibilités dans la montée en fréquence. Sur l'exemple 

considéré dans notre travail, le choix d'une diode D.D.R. à permis d'améliorer 

la puissance d'environ 100 % et le. iendement de plus de 50 %. Pa~ticuli~rement 

dans le cas des diodes D.D.R., notre étude dégage un certain nombre d'éléments 

relatifs à l'optimalisation des caractéristiques notamment dens la bande Q : 

- nécessit~ d'un fort confinement de la zone p et d'un faible confinement 

de la zone n 
1 , .... 

, ~ les angle~ de transit optimaux en faible s!lna~ correspondants aux zones 

n et p sont voisins de TI/2. 

~pour les diodes D.D.R. symétriques (NA • ND), l'optimalisation du 

dopage n'est pas critique. Il existe évidemment une interdépendance entre la valeur 

du dopage et celle de l'épaisseur, quand on recherche des valeurs optimal~s. 

,~da m~ma il exista une plage de valeurs optimales de la section. 

~ dans nos conditions d'étude nous avons défini des composants optimalisés 

tant dans la bande Q qu'à 75 GHz • 

• Enfin nous avons analysé certains probl~mes pratiques et avons fourni des 

indications visant à éviter ces probl~mes ou à atténuer leurs conséquences sur 

les performances. 
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C 0 N C L U S I 0 N (l~re PARTIE) 

Cette première partis de notre travail nous a permis d'apporter des connais­

sances nouvelles sur la compréhension du fonctionnement des diodes A.T.T. ainsi 

que les conditions optimales d'utilisation de ces composants notamment dans les 

dispositifs d'oscillation. Tout d'abord, l'élaboration de différents modèles physiques 

du composant, nous permet de disposer d'outils essentiels pour comprendre les rôles 

des principaux mécanismes physiques .régissant le fonctionnement d'une diode à 

avalanche. Ensuite les différents tests tant qualitatifs que ·quantitatifs effectués 

sur ces modèles se sont révêlés très satisfaisants. Ils constituent à ce titre 

une des principales preuves de la validité de l'étude portant sur l'optimalisation 

et les phénom~nes de ~imitation que nous avons entreprise. Dans le cas général, cette 

étude a permis de dégager les élément& essentiels de choix quant au type de matériau 

eux caractéristiques du composant, etc ••• , en vue d'obtenir les performances 

(puissance. et rendement) maximal as en oscillation. Dans des candi tion.s bien précis.es 

(notamment relatives aux possib~lités da dissipation thermique) nous avons pu 

définir pour des diodes D.D.R. fonctionnant en bande Q et aux fréquences supérieures 

les caractéristiques optimales (dopages, épaisseur, section) ainsi que les 

Performances corresp~ndantes. Les résultats ainsi obtenus. sur la puissance et le 

rendement d€!montrent la supériorité sans équivoques en gamme millimétrique des 

diodes A.T.T. sur les autres composants à l'état solide. 

Nous nous proposons maintenant dans la deuxième partie de ce travail de 

mener une étude aussi complète que possible sur les possibilités des diodes A.T.T. 

en amplification. Comme nous l'avons indiqué dans le chapitre introductif, ce 
• • \ 0 

domaine et particulièrement l'amplification dans les systèmes de télécommunication 

constitue un important champ potentiel d'application des diodes A.T.T. Dans cette 

optique les modèles physiques que nous avons élaborés nous seront précieux pour 

répondre à la question : les diodes A.T.T. sont-elles capables et suffisamment 

compétitives pour sa~aire les différentes exigences imposées de manière générale 

aux amplificateurs hyperfréquences et en particulier celles requises pour les 

amplificateurs de télécommunication ? 



CHAPITRE·· IV 

. . 

CARACTËRISATION···nE· L'AMPLIFICAT.EUR 

\ . 
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L'importance relative de chacune des caractéristiques dépend notamment 

du régime de fonctionnement envisagé et du type de signal à amplifier. Il serait 

évidemment fastidieux d'envisager une étude exhaustive de toutes les caractéristiques 

qui sont susceptibles de présenter un quelconque intérêt. En revanche certaines 

demeurent fondamentales pour la plupart des applications des amplificateurs hyper-

fréquences et particulièrement en télécommunication. Dans ce chapitre Qous allons 

préciser ces caractérist~ques tout en indiquant les principaux objectifs visés 

quand on cherche l'optimalisation de l'amplificateur A.T.T •• De même nous présentons 

les dispositifs ainsi que les méthodes tant théoriques qu'expérimentales que nous 

utiliserons pour leur détermination. 

IV.l. CARACTERISTIQUES ET COMPOSANTS ETUDIES 

IV.l. l. Ca~at~~istiqUes. 

Les caractéristiques auxquelles nous nous intéresserons sont 

- évolution fréquentiellR du gain 

• variation du module du gain : produit gain bande· 

• variation de la phase du gain : temps de propagation de groupe 

et ses variations. 

- linéarité du gain 
\ . 

, en amplitude : puissance à 1 db de compression du gain 

, en phase : conversions modulation d'amplitude, modulation de phase 

-puissance de sortie : puissance ajoutée par l'amplificateur 

Pour chacune de ces caractéristiques, les objectifs visés sont 

décrits ci-dessous 

• Evolution .fréquentielle du gain 

.variation du module du gain : valeur du gain à la fréquence centraÈ 
---------------------------------------------~----------------------

et bande passante • 

Cette évolution induit en pratique des effets de conversion 
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modulation de fr~quence-modulation d'amplitude. L'objectif visé est de minj.miser 

ces variations fréque~~~el~e9 du module du gàin afin : 

, d'une part d'augmenter la bande passante et donc de permettre 

par exemple en télécommunication l'utilisation d'un même ensemble (composant-cir-

cuit) pour un plus grand nombre de canaux 

, d'autre part de réduire les conversions FM-AM. 

Pour obtenir dans un fonctionnement pratique le gain à la 

fréquence centrale et la bande passante les plus élevés possibles, nous allons 

chercher à définir les conditions d'optimalisation du produit gain bande. 

, variation fréquentielle de la phase ~ : temps de propagation 
----------------~-----------------------------~--------------

de groupe 

Le temps de propagation de groupe s'exprime par d~/dw (durée 

de transmission d'une information centrée autour de la fréquence centrale consi­

dérée), Ce sont ses variations, notamment dans la bande passante de l'amplificateu) 

qui sont à l'origine de distorsions (par exemple bruit) du signal : il faut les 

limiter pour certaines. applications tels les faisceaux hertziens afin d'éviter 

d'avoir recours à des systèmes correcteurs très élabor~s. 

\ . 

• Linéarité du gain 

.linéarité en amplitude 

Elle caractérise la dépendance entre la puissance de sortie et la 

puissance d'entrée de l'amplifi~ateur. La nature de cette dépendance a une très 

grande influence sur la qualité de la transmission de signaux modulés en amplitude, 

En effet les non linéarités de la caractéristique AM-AM sont notamment une des 

causes des phénomènes d'intermodulation dans les systèmes à multiporteuses. Pour 

analyser la linéarité du gain de l~amplificateur, nous adoptons une méthode assez 

couramment utilisée et basée sur l'~tude de la ;puissance de.sortie à 1 db de 

compression du gain linéaire P J la linéarité en amplitude sera d'autant 
!1db 
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meilleure que la valeur de p 

~1db 
est élevée. Dans certains cas (faibles variations 

de la phase ~ et sens de variation constant du gain de l~amplificeteur) la 

notion de puissance de compression.est suffisante pour caractériser globalement la 

linéarité de l'amplificateur A.T.T. J par contre dans les autres cas que nous 

verrons plus loin, sa valeur ne permet pas de caractériser complètement la linéarité 

de l'amplificateur. 

, Linéarité en phase : taux de conversion AM.,..PM 
-----------------------------------------~---· 

Le taux de conversion AM-PM s'estime à partir de l'évolution du 

déphasage introd~it par l'amplificateur en fonction du niveau d'entrée. Cette 

conversion a pour conséquence d'introduire des distorsions (effets de cross modu-

lation) indésirables dans les systèmes FM et dans les systèmes de modulation bi ou 

quadriphase. On apprécie le taux de conversion AM-PM par la valeur de d~/dPi (en 

degré par db) pour le niveau et la fréquence considérés. Nous tenterons de 

déterminer les conditions qui permettent de réduire la valeur de ce taux. 

• Puissance de sortie et puissance ajoutée par l'amplificateur 

Nous ét.ud~erons ces caractéristiques particulièrement au voisinage 

de la saturation : elles sont évidemment primordiales dans les nombreuses applica­
\ . 

tians en forte puissance et notamment pour les émetteurs de télécommunication, Nous 

préciserons les conditions d'obtention d'une puissance ajoutée maximale ainsi que 

cell~qui permettent d'optimaliser le fonctionnement global de l'amplificateur 

A.T.T. en régime de saturation. 

REMARQUE 

Précisons que les études que nous ferons sur l'influence des 

conditions de fonctionnement sur les caractéristiques puissance de compression et· 

conversion AM-PM permettront par là même d'avoir des éléments d'analyse sur les 

distorsions d'intermodulation. On peut rappeler que ces distorsions, qui apparais-

sent dans l'amplification de signaux multifréquences en partir.ulier dans les 

télécommunications, proviennent des non linéarités de la fonction de transfert 



associée à l'amplificateur. Les niveaux des raies générées, par battement entre 

signaux ou avec le bruit,-doivent être réduits pour permettre une relative bonne 

qualité da transmission des informations tant sur la plan du rapport signal sur 

bruit que da la diaphonie. Cette réduction nécessita évidemment celle des non liné-

arités de la caractéristique AM-AM et da la phase. 

IV.1. 2• Composants 

Comma dans l'étude précédente, nous utilisons des diodes à l'arsaniure 

de Gallium (AsGa) pour nos travaux dans la bande X at des diodes eu silicium (Si) 

pour caux dans la banda Q. Las caractéristiques da ces diodes, inspirées globale-

mant da l'optimalisation précédente (chapitre IIIJ1 sont talles que certaines 

d'entre elles sont quasi optimalisées pour la puissance émise (principalement pour 

certaines diodes expérimentales banda X). 

IV .1.2•1• Bande X 

Les diodes étudiées dans catte gamme da fréquences ont une 

+ + 
seule zone de transit (diode S.O.R., P NN ) J les caractéristiques de celles qui 

nous ont servi de modèles théoriques sont indiquées sur la figura IV.1 •• Elles ont 

une section égale à 7800 (~m) 2 , valeur quasi optimale en bande X [47] J la valeur 

da la résistance série parasita est prise égale à 0,5 n. 

Les diodes utilisées dans l'étude expérimentale ont été 

• réalisées au L.E.P •• Nous ne détaillerons pas ici la technologie de ces diodes, 

ce qui a été largement fait ailleurs [10][47][11]. Précisons cependant que pour la 

majorité des diodes qui ont fourni des performances intéressantes la zone active 

est réalisée avec une barrière d'or ou·de platine. Ces diodes se caractérisent 

essentiellement par : 

L.E.P. : 

- sections variant de 5000 à 15000 (~m)2 

- densités maximales de courant de polarisation applicables 

Laboratoire d'Electronique et de Physique Appliquée F94450 LIMEIL 
BREVANNES 
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eur la jonction comprises entre 500 et 2000 A/cm2 

- deux types de profil : dopage uniforme et dopage à deux 

paliers du type HiLo. Les tensions d'avalanche sont comprisœ 

entre 20 et 100 Volts. 

Tant théoriquement qu'expérimentalement, les diodes sont 

analysées dans des boitiers du type F27D (
1111

). Les valeurs des élê~ents (inductance~ 

capacités) équivalents à .ce bo!tier (figure IV.2) ont été déterminées par 

De WAARD l&oe] J ces résultats concordent par ailleurs avec ceux de nos détermina-

tians expérimentales. Précisons que, eu égard aux valeurs des éléments parasites, 

la condition de résonnance du circuit éqùivalent au bo!tier n'est généralement 

remplie que·pour une seule fréquence dans la gamme où les diodes étudiées présentent 

une résistance négative : ceci contribue à réduire les risques d'instabilité pour 

l'amplificateur "self résonant" que nous allons analyser par la suite. Signalons 

enfin qu·'on peut faire varier l'inductance L
0 

équivalente à la longueur de ligne 

relative au pilier d~ la diode : L est d'autant faible que le pilier de la diode 
c 

est plus enfoncé dans le dissipateur thermique. 

IV.t.2.2 •. Bande Q 

Dans cette gamme de fréquences nous utilisons aussi bien 
\ 

des diodes S.D.R. que des diodes D.D.R. au Silicium. Elles ont toutes des profils 

de dopage quasi uniformes. 

a) diodes S.D.R. 

Les diodes de ce type ont été réalisées au L.E.P. 

La plupart d'entre elles sont montées sans bo!tier : structure dite non encapsulée 

avec contact pris sur relais de quartz: Elles ont des diam~tres variant de 50 ~m 

à 70 ~m. ies résistances thermiques correspondantes sont de 40°C/W (pour d # 50 ~m). 

et 33°C/W (pour d # 70 ~m) 

1(1( 

Référence D.M.H : Dispositifs Microélectroniques Hyperfréquences 
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Les tensions d'avalanche sont de l'ordre de 26 volts. 

Le mod~le théorique que nous adoptons et ~ui les 

décrit globalement de façon assez valable a les caractéristiques suivantes : 

Mod~le théorique 

diode S.D.R. bande Q 

ND = 2,8 1016 At/cm3 

. 2 
s = 2000 Cvml 

ws # 1,3 vm 

Pour les calçulst~riques, nous incluons les valeurs 

des éléments parasites (cellule L5 - CP) liés au système de montage de la struc­

ture non encapsulée que nous avons estimées J une inductance L
5 

égala à 0,05 nh 

équivalant~ aux fils de contact, un~ capacité parasite répartie c 
p 

égale à 

D,1 pF. La résistance série parasite est prise égale à 0,5 n, valeur caractéris-. 

tique des réalisations axpéri~antales. 

b) diode D.D.R. 
u 

Dans la plus grande~rtie da notre étude expérimentale 

en amplification, nous avons utilisé les m@mes diodes qua celles dont les caracté-

ristiques at les performances en oscillation ont été étudiées aux chapitres II 

et III (paragraphe III.2.2.2.f)), Rappelons en brièvement ~uelques éléments imper-

tants pour la suit~ de l'étude : leurs sections sont généralement supérieures à 

3000 CvmJ 2 et les résistances thermiques sont en moyenne inférieures à 35°C/W J 

bien que certains essais aient été effectués avec des diodes sans bottier; nous 

avons disposé dans la majorité des cas de diodes encapsulées dans des bottiers 

du type W2 J les tensions d'avalanche sont généralement voisines de 30 volts. 

Le modèle théorique que nous avons adopté correspond 

à des diodes optimalisées vers 40 GHz : il présente les caractéristiques 

suivantes 

Modèle théorique 

diode D.D.R. bande Q 

NA = ND a 4 1016 At/cm3 

S • 2250 (VmJ 2 

w a 0,82 ~rn n 

WP • 0,96 ~rn 
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Pour tenir compte de l'encapsulation dans les calculs 

théoriques, comme nous l'avons précédemment précisé, le bo1tier W2 est assimilé 

à une cellule L-C avec L • 0,25 nh etC • 0,15 pF. La résistance série parasite 

est prise ici égale à environ 1 n. 

IV.2. CIRCUITS DE CHARGE 

iv.2.i Objeatils 

Il est nécessaire de.réaliser une adaptation entre la diode et le 

circuit extérieur, A cet effet les circuits de charge requis ne sont pas fondamen-

talement différents de ceux utilisés notamment pour les diodes tunnel en amplifica­

tion P~!' reflexio.~ ·.~ Cer:>end~~, . ~1.! _ ~g.a.!:d !!~. ~ompor~~':"~~!- ~l?é~ifiq_U.~--· ~~ .. 1.' .~rn~~~ ' ,•,;· 

dance de la ~iode A.T.T, ils possêdent des particularités bien définies. Compte tenu 
. 

de llinfinité de combinaisons ~ossibles ~our obtenir une valeur donnée du gain, le 

choix du circuit d'adaptation peut avoir une influence déterminant~ ~ur l'éyglut~on 

de la valeur du gain en fonction de la fréquence ou du niveau. Pour effectuer ce 

choix nous visons principalement les objectifs suivants l 

~l'obtention d'un fonctionnement stable et fiable de l'emplif~cateur 

caractérisé par un produit gain ~ande le plus élevé possible et ceci tant dans 

l'étude théorique qu'expérimentale. Dans cette optique, nous avons cherché à 

\ 

réaliser des circu:tts ~yperfréquences dont les accords sont suffisamment localisés 

Pour permettre notamment d'obtenir des évolutions fréquentielles de l'impédance de 

charge assez le~tes. Globalement ceci doit se traduire par une fai~le valeur du 

coefficient de qualité QL associé à la charge vue par la diode, 

- dans l'étude thé~rique nous avons surtout recherché des circuits 

dont les comportements (impédances ramenées) non seulement soient relativement 

Voisins de ceux des circuits réalisés expérimentalement et permettent ainsi une 

comparaison plus aisée entre la théorie et l'expérience, mais ausei soient 

facilement compréhensibles. Ceci permettra de mieux apprécier l'influence intrinsèque 
. 

des caractéristiques de la diode et des conditions de fonctionnement, ce qui 

constitue par ailleurs l'un des principaux ôuts de notre étude théorique, 
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Pour atteindre ces objectifs nous avons effectué différents essais 

[103][93] en raison de nombreux problèmes d'ordre pratique qui se sont posés. Plus 

particulièrement en bande Q la réalisation d'un circuit optimalisé s'avère assez 

difficile. En effet le rapport de transformation d'impédance entre la diode et le 

guide est souvent assez élevé et l'impédance de charge varie généralement assez 

vite avec la fréquence dans cette gamme. Dans ce qui suit nous allons présenter les 

princi~aux circuits de charge qui ont permis de réaliser tant les études théoriques 

qu'expérimentales que nous présenterons plŒ loin. 

IV.2. 2• ·cirauits de aharge r~aZ~s~a dans t'~tudë ·esr~rimentàZ! 

IV .2. '2. .l •. Bandé X 

Nous nous sommes surtout intéressés aux réalisations en 

structure coaxiale dans lesquelles il est relativement plus aisé d'effectuer des 

comparaisons théorie~expérience. Le relatif manqua de souplesse des structures 

strip-line nous a fait écarter cette solution compte tenu des objectifs de notre 

étude. 

Les résultats expérimentaux que nous allons four~if ont 

été obtenus avec un dispositif d'accord dit "self ~sonant". Ce dispositif est 

par ailleurs largement décrit dans de précédentes publications [109][~10] et dans 

la thèse de CARNEZ [~6], Le bottier de la diode réalise un accord tr~s localisé J 

le circuit extérieur ayant uniquement pour r8le de ramener une résistance réelle 

constante en fonction de la fréquence au niveau du bo!tier. Pour ce faire la diode 

est placée (figure IV.3) à l'extrémité d'une structure coaxiale dans laquelle une 

transition conique assure le changement progressif d'impédance caractéristique de la 

Valeur de la ligne de transmission (50 Q) à la valeur de résistance désirée RL. 

L'accord réactif est donc bien réalisé par les éléments parasites de l'encapsula-

tian de la diode qui sont ici ceux du bo!tier F270. Comme par ailleurs la valeur ae 

la self L de ce bo1tier peut être modifiée en agissant sur l'enfoncement de la c 

diode dans son dissipateur thermique, on peut donc assez aisément ajuster la 

fréquence centrale d'accord. Par ailleurs la valeur de RL peut être modifiée à 

Partir du jeu de tronçons coniques dont nous disposons. Il convient de préciser 
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94e l'impédance ramenée par le "cône" d'adaptation n'est quasi réelle que si la 

longueur du cône est au moins égale à la longueur d'onde considérée [56] , Dans ces 

conditions nous donnons sur la figure IV.4 un exemple d'évolution fréquentielle 

de l'impédance ZL ramenée dans le plan de la diode par une transition conique 

(50 n + 20Q) placée soit au niveau du conducteur intérieur du coaxial soit au 

niveau du conducteur extérieur. On remarque que la réactance demeure relativement 

faible (au maximum elle est égale à 3 n entre 8 et 13 GHz) et que les variations 

de la résistance de charge autour de sa valeur nominale 20 n sont quasi insignifian-

tes (variations maximales de l'ordre de 10% entre 8 et 13 GHz). 

Ainsi, toutes les performances expérimentales que nous 

allons fournir en bande X ont été oetenues avec ce circuit de charge qui, tout en 

ayant une conception simple et donc facilitant la compréhension des phénomènes, 

donne des résultats particulièrement compétitifs par rapport à bea~coup de circ~its 

classiques •. En effet nous avons pu comparer son comportement à ceux obtenus avec 

des ·circuits de charge (R,Ll série ou (R,L' parallèle [110] ou du type [111] Iglesias, 

A titre indicatif l~ figure IV.S donne la comparaison des performances de bande 

passante obtenues expérimentalement dans ëes conditions analogues de fonctionnement 

avec un amplificateur "self résonant" et un amplificateur type Iglesias. Cet 

exemple, qui constitue.par ailleurs un résultat expérimental typique en ce qui 

concerne la bande passante, montre à l'évidence l'intérêt de l'amplificateur "self 
\ 

résonant" : aussi bien le gain à la fréquence centrale que la bande passante sont 

plus élevés pour le cône d'adaptation 1 le produit gain bande réduit GfiG ~f/fc) 

est d'environ 30 % plus faible dans le cas de la cellule .Ig~esias. 

IV .2.2.2• Bande Q 

Dans cette gamme aussi, des essais ont été effectués sur 

Plusieurs structures qui sont par ailleurs largement décrites dans d'autres . . 

travaux (103][93] ~- Nous rappellerons ici les trois principales qui nous ont permis 

d'obtenir les résultats les plus c~ractéristiques. Ces trois structures sont 

Schématisées sur la figure IV.S (IV.S.a, IV.S.b et IV.S.c ), Nous allons les 

décrire brièvement tout en donnant, pour chacune d'elle, un exemple d'évolution 
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fréquentielle de l'impédance de charge relevée expérimentalement. Rappelons que 

ces mesures d'im~édances ont été effectuées è partir d'une méthode mise au point 

par VATERKOWSKI et DE JAEGER [93][36] en collaboration avec M. CACHIER de 

THOMSON C.S,f, 

a) structure à guide sous dimensionné (figure tV.6.a)) 

L'impédance de charge est réalisée en utilisant un 

guide de hauteur réduite au niveau de la diode et terminé par un court circuit 

mobile. On réalise la tr'ansition ·entre le guide extérieur et celui de hauteur 

plus faible soit de façon progressive et continue soit au moyen de plusieurs 

transformateurs Â/4 • Comme on le constate sur l'exemple de la figure IV.7, l'impé-

dance ramenée par un tel circuit vai~e relativemen~ peu en fonction de la fréquence: 

c'est notamment le cas de la réactance qui. bien que croissant (ce qui ne contribue 

pas è amé~iorer la bande passante), ne varie que d'environ 17% sur 1 GHz~ 

b) structure à cap (figure IV.6.b)) 

Cette structure utilisée couramment en oscillation a 

fait l'objet d'importants travaux tant dans notre laboratoire [42] qu'ai~leurs [29]• 

La transformation d'impédance est réalisée au moyen d'un cap formant une ligne 

radiale ou biconique couplée au guide. La figure IV.8 donne un exempl~ de l'évolu-
. -

tian fréquentielle de l'impédance de charge. Les variations sont plus importantes 

que dans le cas précédent en particulier la résistance décroit très vite sur une 

gamme de fréquences assez faible : environ 40 % sur 300 MHz au lieu de 20 % sur 

1 GHz dans le cas précédent. Indéniablement ce circuit se prête beaucoup moins 

bien à la réalisation d'amplificateurs large ~ande. Son principal intérêt apparait 

en régime de saturation en raison des faibles valeurs de résistance de charge qu'on 

peut ramener à une fréquence considérée par ajustement des paramètres caractéris-

tiques du cap (angle, diamètre, hauteur). 

c) structure à accord série (figure IV.6.c)) 

Cette cellule s'inspire de celle réalisée par KUNO [ 30]. 

Pour réaliser la transformation d'impédance (figure IV.9) elle combine tout d'abord 
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les effets de deux accords : un accord en série avec la diode réalisé en structure 

coaxiale et placé dans le circuit de polarisation J un accord parallèle effectué 

au rooyen d'un court-circuit mobile. Ensuite la diode est placée dans un guide 

de hauteur réduitè. Ces différents réglages permettent de réaliser des accords assez 

bien localisés. Par ailleurs les réglages étant relativement indépendants, ce circuit 

présente une grande souplesse quant au choix de la bande de fréquence (en jouant 

sur l'aécord série) et de la valeur du gain. Cette monture nous a permis d'obtenir 

dans beaucoup de cas des ·résultats assez intéressants en ce qui concerne la bande 

passante et qui sont par ailleurs très reproductibles. La figure IV.10 donne un 

exemple de l'évolution fréquentielle de l'impédance de charge ramenés par ce circuit: 

les variations sont similaires dans leur aspect général à celles obtenues avec les 

autres mont.ages. Toutefois si pour la partie basse de la bande les évolutions slint 

aussi rapides que pour la structure à cap, on obtient dans une partie important~ 

de la bande des évolutions trè's faibles qui montrent bien les possibilités de ce 

type de monture pour la réalisation d'un amplificateur. 

A partir des exemples d'évolution d'impédance de charge 

que nous avons relevés pour les trois précédents circuits on peut Taire les remarques 

suivantes : 

- la résistance de charge RL reste faible et varie 

souvent relativement ~eu en fonction de la fréquence (en particulier dans les 

structures à guide sous-dimensionné et à accord série). Ceci, évidemment, est une 

condition nécessaire pour obtenir sur une large bande un gain satisfaisant eu égard 

aux faibles valeurs des résistances présentées par la diode A.T.T. 

- les réactances d~ charge varient toujours en sens 

inverse de celles présentées par. la diode A.T.T. J ceci est défavorable pour 

l'obtention d'une large bande passante en amplification. On peut toutefois noter 

que ces variations peuvent demeurer relativement faibles pour certaines zones de 

fonctionnement. Compte tenu des évol,utions observées la monture à guide sous dimen-

sionné semble à priori avoir les caractéristiques les plus intéressantes à large 

bande de fréquences. En fait, cet avantage peut devenir un inconvénient en facili-

tant la naissance d'oscillations parasites hors bande J le circuit à accord série 
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lui sera souvent préféré dans la plupart des études expérimentales. 

En résumé, nous pensons que ces dispositifs, sans être 

parfaits, sont suffisamment souples et performants pour permettre d'entreprendre 

notre étude sur le comportement et l'optimalisation des principales caractéristiques 

de l'amplificateur. 

IV.2. 3.· Circuits de charge consid~r~s dans t'~tude th~o~3~e 

Pour atteindre les objectifs indiqués précédemment nous avons adopté 

deux modèles théoriques de circuit de charge qui devaient_par ailleurs avoir un com­

portement assez proche des circuits réalisés expérimentalement. 

- bande X 

Le modèle théorique adopté dans cette bande est analogue dans son 

principe au circuit "self résonant" utilisé expérimentalement. L'impédance de ch~rge 

est constituée d'une résistance pure RL constante associée aux éléments réactifs 

équivalents au bo1tier F270 de nos diodes. 

- bande Q 

Bien que des essais de modélisation aient été effectués sur la 

plupart des structures expérimentales nous avons adopté, dans le cas général avec 

le souci de ne pas au~menter inutilement' le complexité de notre étude ·théorique, 

un modèle relativement simple. Il est constitué d'un transformateur À/4 (ou slug) en 

structure coaxiale 50 n placé à une certaine distance d de la diode et supposé 

couplé à un guide par une transition parfaite. Un tel circuit peut être obtenu en 

pratique en structure coaxiale à condition que l'on sache réaliser une transition 

eoaxiale guide large bande. Par ailleurs, comme on peut le vérifier, ce circuit a 

un comportement fréquentiel voisin des dispositifs d'accord en guide et notamment 

de ceu~ que nous avons utilisés expérimentalement. A ce titre, il constitue une 

epproximation acceptable des circuits de charge réalisable~en bande Q, 

IV.3. METHODES DE DETERMINATIONS DES CARACTERISTIQUES 

Pour obtenir des performmnces suffisamment exaetes nous avons cherché à 

utiliser des méthodes de déterminations. les plus directes possibles. De ce fait nous 



avons écarté certaines méthodes plus globales de caractérisation pourtant assez 

couramment utilisées mais qui, à notre avis, ont certains inconvénients que 

d'ailleurs nous préciserons ici. 

I~3. 1 .· D~termination des aaraat~ristiques th~oriques 

Pour l'évaluation des performances on suppose que la diode fonctionne 

dans un régime fixé et est soumise à une tension hyperfréquence VHF consécutive 

à l'application de la pui~sance d'.entrée Pi' Si l'on impose, à une fréquence donnée, 

une valeur de la tension VHF (ou du champ hyperfréquence dans la zone d'émission) 

les modèles physiques du composant que nous avons précédemment décrits (chapitre II) 

permettent de déterminer l'impédance pe la diode (ou son coefficient de réflexion 

propre) et sa puissance utile ou sB puissance ajoutée Pa en amplification. On peut 

ainsi calculer le gain en tension gv pour une impédance de charge considérée et 

par la suite accéder· aisément aux grandeurs suivantes 

- le module du gain en puissance G ~ lgvl2 

- la phase ~ m argument de gv 

- la puissance d'entrée pi = P /(G-1) a 
• 

- la puissance de sortie p • GP /(G-1) s a 

De m@me on peut déduire directement, à partir des évolutions du gain 

G et de la phase ~ 
\ 

en fonction de la fréquence et du niveau, les autres caracté-

ristiques de l'amplificateur : puissance de compression, taux de conversion AM-PM, 

temps de propagation de groupe. 

Cette procédure de calcul constitue l'élément de base des méthodes 

de détermination des caractéristiques utilisées dans l'étude théorique. Dans son 

application, pour la plupart des ~as, on se fixe une configuration du circuit de 

charge donc une valeur de l'impédance de charge pour chaque fréquence. Pour chaque 

Valeur considérée de la puissance incidente Pi' un processus itératif avec bouclage 

sur tension hyperfréquence VHF per~et d'obtenir automatiquement l'évolution 

fré~uentielle du gain G et de la phase ~ grâce à nos programmes numériques. 

Ce balayage en fréquence effectué pour différents niveaux permet par la suite une 
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évaluation directe des caractéristiques de l'amplificateur. 

IV.3. 2• M~thodes exp~rimentaZes 

Ces ,méthodes sont aussi surtout basées sur la détermination des 

évolutions du gain et de la phase en fonction de la fréquence et du niveau. 

IV .3 ·z.l. Bande X 

Toutes les mesures dans cette gamme de fréquences sont 

effectuées directement sur un analyseur de réseau HP type 8410 A. Cet appareillage 

s'adapte assez bien à la plupart des mesures à effectuer sur un amplificateu~on 
. 1 

peut notamment visualiser directement sur un écrEnd'oscilloscope la courbe de réponse 

fréquentiel~e et ainsi voir immédietement l'influence des réglages effectués. Il· 

a été utilisé suivant différents types de configuration selon l'ordr~ de grandeur 

des puissances incidentes 

- pour les puissances incidentes de valeurs faibles et 

moyennes nous .utilisons l'enalyseur dans sa configuration classique (figure IV.11.a) 

avec ou sans insertion d'atténuateurs supplémentaires dans les voies d'échantillon-

nage. Les erreurs liées aux défauts de directivité des coupleurs sont ici'minimisées• 

La gamme des puissances utilisables s'étend de 50 ~W à 20 mW, cette limite supérieu-

re étant imposée par les caractéristiques de dissipation des charges aaaptées de 
\ 

l'appareiiiage. A ce propos précisons que pour les niveaux compris entre 500 ~W et 

20 mW il est nécessaire d'insérer un atténuateur dans chaque voie d'échantillonnage. 

- pour les puissances plus élevées et notamment au 

Voisinage du régime de saturation, suivant la valeur du gain,on utilise l'une des 

deux configurations représentées sur les figures IV.11.b et IV.11.c. Ces configura-

tians permettent d'appliquer des puissances hyperfréquences de l'ordre de 5 Watts 

Produites par un tube à ondes progressives (T.O.P.). A la différence de le 

configuration classique, les erreurs ici ne sont pas à priori négligeables. Pour 

la configuration de la figure IV.11.b, les erreurs sur la mesure du gain sont 

Principalement liées aux défauts de directivité du premier couP.leur et peuvent être 

assez importantes à gain élevé. Sur un exemple étudié dans de précédents travaux [56] 
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un calcul simple a montré que l'erreur maximum pouvait atteindre 1,6 db pour un 

gain de 10 db compte tenu de la directivité réelle des coupleurs : ceci est évidem-

ment excessif. Signalons toutefois que cette erreur diminue quand le gain diminue. 

Par contre pour la même valeur de gain l'utilisation de la configuration de la 

figure IV.11.c permet avec la présence du circulateur d'améliorer considérablement 

la précision des mesures· la directivité du circulateur s'ajoute à celle du premier 

coupleur· et an reprenant la calcul précédant [56] l'erreur maximum devient de 

l'ordre de 0,4 db pour un gain de. 10 db. Cette configuration est en fait bien 

adaptée pour les gains élevés J les erreurs diminuent [56] quand le gain augmente 

et d'apr~s nos estimations elles demeurent tolérables pour des valeurs supérieures 

à environ 6 db. Pour des valeurs inférieures à 6 db nous adoptons la configuration 

à deux coupleurs qui devient alors plus avantageuse. En effet dans ce cas (gain 

faible) la présence du circulateur, dont le coefficient de reflexion devient 

comparativement important (T.O~S. de l'ordre de 1,3), augmente sensiblement les 

erreurs de la configuration de la figure IV.11.c. 

L'utilisation conjointe de ces t~ois configurations nous 

a a~nsi permis d'obtenir une ~rands dynamique de mesures avec l'analyseu~ de réseau 

et par là même d'augmenter la précision de nos résultats expérimentaux. A partir 

de ce syst~me, nous obtenons directement par affichage numérique pour.un niveau et 
\ 

une fréquence considé~és, le gain et la phase de l'amplificateur. Nous relevons 

les évolutions de ces grandeurs pour différentes conditions de fonctionnement et 

déterminons, comme dans le cas de l'analyse théorique, les autres caractéristiques 

de l'amplificateur qui s'y rattachent. 

IV.3. 2. 2. Bande Q 

Pour les puissances modérées la plupart de nos relevés 

expérimentaux ont été effectués, comme.dans le cas de la ban.de X, sur un analyseur 

·de rése~u (~ype HP 8410 A) en utilisant l'extension 26-40 GHz correspondante 

(configuration classique sur figure ~V.12). Ici la puissance incidente maximum sur 

l'amplificateur, compte tenu d~s différentes pertes de l'apparsillage
1
de,la 

source primaire dont nous disposions (klystron 8 mm) et de la nécessité de protee-
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tian notamment des mélangeurs apairés, est de l'ordre de 100 mW. Pour des niveaux 

supérieurs et particuli~rement quand l'amplificateur fonctionne en régime de 

saturation nous avons utilisé les deux dispositifs de mesure représentés sur les 

figure IV.13 et I~.14. Il permettent d'obtenir directement les puissances incidente 

et réfléchie, donc uniquement les évolutions du module du gain de l'amplificateur 

et celles de la puissance ajoutée. 

Dans le dispositif de la figure IV.13 les mesu~es de puis-

sance sont effectuées par l'intermédiaire de coupleurs. On s'affranchit ainsi de 

l'influence des imperfections du circulateur, ce qui permet par ailleurs une 

analyse des possibilités intrins~ques de la diode A.T.T •• L'intérêt du deuxième 

dispositif où on utilise un circulateur est qu'il permet une caractérisation globale 

de l'amplif~cateur dans les conditions habituelles d'utilisation pratique. 

IV. 3. 
3

• Quelques ~t~ments de comparaison avea d'autres tréthodes de -earaat~.:.. 

risation. ConaZus.ions 

Parmi les autres méthodes de caractérisation des amplificateurs nous 

en analysons deux qui nous paraissent être les plus couramment utilisées pour étu-

dier les phénomènes de non linéarité. Nous préciserons leurs avantages ainsi que leuœ 

inconvénients par rapport aux méthodes que nous venons de décrire. 

A - Signalons en premier lieu une méthode assez fréquemm~nt utilisée 
\ 

[112][113] pour analys~r la linéarité d'un amplificateur. Il s'agit de l'appréciation 

des niveaux d'intermodulation quand on applique simultanément sur l'amplificateur 

deux signaux d'égale amplitude et de fréquences f 1 et f 2 = :
1 

± ~f (~f étant petit 

de~ant f
1 

et f 2 ) situées dans la bande passante. En effet le passage de ce signal à 

deux "porteuses" dans l'élément non linéaire qu'est l'amplificateur provoque la gé-

nération d'un spectre de fréquences comprenant tous les produits d'intermodulation. 

Les différents niveaux des produits d'intermodulation seront d'autant inférieurs au 

niveau du signal fondamental que la linéarité de l'amplificateur est bonne. On peut 

comme suit énoncer brièvement le principe de l'application pratique.de cette méthode. 

Tant que les niveaux de puissance demeurent relativement faible~la 

représentation graphique de l'évolution des puissances de sortie des diverses 

·; raies en fonction de la puissance d'entrée (puissances exprimées en dbm) donnént 

des droites dont les pentes sont égales à l'ordre d'intermodulation considéré. Ces 
l 
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droites pai extrapolation convergent toutes en un point appelé "point d'interception" 

De ce fait la connaissance des coordonnées de ce point suffit en retour pour 

déterminer, à chaque valeur de la puissance d'entrée (dans la limite du régime 

faible ou moyen niveau), les niveaux des raies d'intermodulation d'ordre quelconque. 

Il en découle qu'une puissance élevée au point d'mterception correspond à de faibles 

niveaux d'intermodulation donc une bonne linéarité. En résumé, dans cette méthode 

la valeur de la puissance au point d'interception permet en régime faible signal de 

caractériser globalement .la linéarité de l'amplificateur. L'avantage de la méthode 

par rapport à celle de la puissance de compression est qu'elle est valable quelque 

soit les conditions de fonctionnement (par exemple formes d'évolution du gain avec 

le niveau) J par ailleurs la mesure· .expérimentale des niveaux d'intermodulation 

peut permettre de caractériser l'amplificateur même en régime de forte puissance J 

enfin le niveau d'intermodulation constitue une caractéristique particulièrement 

importante pour des amplificateurs fonctionnant dans des systèmes de télécommunica­

tions. 

Cependant, nous n'avons .PaS adopté cette méthode pour 

les raisons suivantes 

- habituellement sur le plan théorique, pour l'analyse 

de phénomènes d'intermodulation, on part du développement polynomial de la fonction 

de transfert associé~ à l'élément actif. Certes, certains traveu~. [114][115][116] 

concernant la diode A.T.T. utilisent un développement en polynôme par exemple 

de l'admittance.de~la diode en fonction du niveau hyperfréquence :ils reposent 

tous sur des modèles de composant assez simplifiés oQ plusieurs approximations 

parfois abusives sont adoptées. De ce fait nous pensons· que des traitements 

basés sur de tels modèles sont surtout intéressants dans une étude qualitative. 

- sur le plan expérimental, l'analyse des produits 

d'intermodulation est certes aisée dans son principe mais elle nécessite un matér~el 

assez important dont notamment deux sources hyperfréquences par ailleurs relative­

ment puissantes. Ceci s'avère un handicap important au regard de l'étude systémati­

que que nous envisageons. 
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B - La deuxième méthode de caractérisation, gue nous avons 

par ailleurs expérimentée, est très proche de la précédente. C'est la méthode dite 

"des deux signaux inégaux" qui est assez souvent utilisée [117]. Elle per~et de 

déterminer le gain différentiel C = d G 
d Pe 

(db) - ainsi que la phase différentielle 
d~ (d•) ' (db) 

K' o::-----p 
pour chaque point de fonctionnement. Brièvement. cette méthode 

d Pa (db) 
consiste à envoyer sur l'amplificateur à tester un signal modulé à la fois en 

amplitude et ~n phase avec un taux de modulation très faible. La figur~ IV.15 donne 

un aspect du spectre observé sur un.analyseur à l'entrée et à la sortie de l'ampli-

ficataur non linéaire : le signal à la fréquence f - ~f résultant des phénomènes 

.... 
d'intermodulation J a la sortie

1
les amplitudes des raies aux autres fréquences 

étant quasi négligeables. On ajuste l'atténuation pour que le signal à la fréquence 

f
1 

conserv~ la même amplitude A à l'entrée et à la sortie de l'amplificateur.· 

Dans ces conditions. en prenant pour référence le niveau d'entrée à la fréquence 
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les amplitudes mesurées des signaux de 

fréquences f1 + ~f et f1 - ~f, on démontre moyennant certaines 
-

ap~roxtmations [56] que 

c • 1 - 2 
s1 + s2 

2 

/2 (S2 + S2) (S2 _ S2)2 
> 

K = 1 p 1 2 1 2 

d~ 2 d~ avec K .. = 
p d Ve/Ve d Pe/Pe 

soit K' = ~ • ~Log 10 K # 6,6 K 
p d Pa· IT p p 
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On a donc directement accès aux éléments qui caractérisent 

en module et phase la linéarité de l'amplificateur. L'intér~t de cette méthode est 

qu'ella permet de,caractériser la fonctionnement dynamique de l'amplificateur J 

à ca titre elle est intéressante pour obtenir des informations qualitatives sur 

le comportement de l'amplificateur à différenta niveaux. Cependant à partir des 

différents essais expérimentaux que nous avons effectué~ cette méthode,appara1t 

peu précise. Les inconvénie~ts résultent en grande partie du fait qua la validité 

de la méthode (compte tenu des approximations faites) nécessite des taux de modula­

tions (m • *) assez faibles (au moins 30 db entra les signaux f 1 et f
1 

+ âf). En 

effet dans ces conditions at au rega~d des limit~tions sur les niveaux à la 

fréquence rf
1 

applicables sur l'analy~eur da spectre, les niveaux da sortie aux· 

fréquences f
1 

+ âf et f 1 - âf sont voisins du niveau de bruit ds l'analyseur •. 

las masures sont donc forteman~ entachées d'erreurs et la précision est faible. 

\ 
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Nous nous proposons ici de préciser les éléments fondamentaux qui permet-

tent de réaliser l'optimalisation d'amplificateurs à diode A.T.T •• Remarquons qu'une 

grande partie de c~tte étude a déjà fait l'objet de notre part de différentes 

publications [110][118][119] et travaux internes [103][56]. De ce fait et pour ne pas 

alourdir cet exposé, nous éviterons de donner systématiquement tous les résultats 

théoriques ou expérimentaux obtenus aussi bien en bande X qu'en bande Q~ 

Nous allons successivement analyser les principales caractéristiques de 

l'amplificateur et nous indiquerons ses conditions d'utilisation optimale en 

particulier dans les systèmesde télécommunication. Dans cette optique notre étude 

théorique s'intéressera principalement' aux influences des paramètres propres à la 

diode et ceux liés aux conditions de fonctionnement. Avant d'aborder )'analyse des dif-

férentes caractéristiques de l'~mplificateur, nous allons tout d'abord étudier 

les problèmes spécifiques relatifs à la stabilité d'un amplificateur à diode A.T.T. 

V.1. STABILITE DE L'AMPLIFICATEUR A.T.T. 

V.l. 1• Crit~res de stabitit~ 

L'obtention d'une amplification stable avec une diode A.T.T s'avère 

dans certains cas un problème assez difficile voire impossible à résoudre co~pte 
\ 

tenu du comportement très complexe de la résistance négative, que ce soit en fonction 

de la fréquence ou en fonction du niveau. Il peut être à l'origine d'oscillations 

libres ou "déclenchées" dans la bande ou hors bande d'utilisation de l'amplificateur 

Dans une réalisation pratique, pour éviter de tels risques d'instabilités, il est 

souvent nécessaire d'accepter une diminution des~rformances par l'utilisation de 

courants inférieurs aux courants optimaux par exemple. 

Si l'on veut obtenir des prévisions théoriques r'alistes, il convient 

sn toute rigueur de se référer à des critères de stabilité qui tiennent compte 
. 

non seulement du comportement de l'impédance dans tous les cas possibles mais aussi 

des intéractions composant circuit. Dans ce but nous avons comp~ré, dans une 

Première étape, différents critères de stabilité plus ou moins restrictifs qui 
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permettent de s'assurer de le stabilité d'un amplificateur hyperfréquence. De cette 

comparaison, détaillée dans le th~se de DEJAEGER [93] et guidée par un souci d'e~ac­

titude et de rapidité d'exploitation, nous avons retenu une condition de stabilité 

qui est analogue à celle utilisée avec succêa dans les travaux de PETERSDN [31] 

Elle peut ~tre expàsée comme suit en se reférant à la figure V.1 

utilisation 

lb 

-i circulateur 

Q 
(Sij] 

QuadripOle 
d'adaptation 

sr 

él€!ment 
actif 

source Figure V.1 1 Dispositif d'amplification par reflexion 

En supposant. que le circulateur est parfait, le gain en tension gv s'exprime ici 

par : 

( 1) 

Dans cette expression les paramètres Bij désignent les coefficients 

de la matrice de transfert du quadripOle Q ( 1 s221 < 1) et 1!1 l'inverse du 
r 

coefficient de réflexion propre de la diode (s 1 . 
IP0 1 > 1). ·- avec r Po 

Assimilons la condition de stabilité de l'amplificateur à la non axis-
• 

tence d'oscillations libres dana tous les cas possibles de fonctionnem~nt 1 ceci 

implique qu'il ne doi\ pas exister de pôles de gv dans le demi~plan situé à droite 

de l'axe des imaginaires dans le plan complexe. Ce critère sera satisfait lorsque 

l'une des deux conditions suivantes est vérifiée pour toutes les fréquences et 

tous les niveaux de puissance : 

ou 

Il suffit que l'une des conditions soit vérifiée pour que l'amplificateur 

Soit stable. 

La condition relative aux modules de s
22 

et sr est la plus facile · 

à anvl$ugar en pratiqtJB. En effet sr étant usuellement une fonction croissante 

du n1v~3du, il suffit donc à priori que cette condition soit satisfaite en régime 

linuuira pour qu'olle le soit en régime non linéaire. Elle est beaucoup plus mmple 

à utiliser que celle relative eux arguments qui nécessite d'êtFe vérifiée à tous 

lu3 niveaux ot toutoG les fréquences. 
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En pratique, pour l'étude des caractéristiques de l'amplificateur nous 

imposons que la première condition soit au préalable satisfaite en régime linéai~e 

à toutes les fréquences soit 

' 
(2) 

Ce critère est donc plus restrictif que celui de PETERSDN et les valeurs 

des performances obtenues risquent d'en être affectées. Toutefois, outre· la difficul­

té de tenir compte de la condition portant sur les arguments, il faut rèmarquer qu'à 

contrario nous ne tenons pas.compte de certains phénomènes qui pourraient affecter 

la stabili U : 

- en régime non linéaire l'existenc~ d'un signal de niveaU important 

à une fréquence donnée peut induire par effet paramétrique des résistances négatives 

à des fréquences inférieures [49][50].· 

. 
- dans certaines conditions,' que nous préciserons par la suite, le 

coefficient de réflexion ~D commence par cro1tre légèrement avant de décro1tre 

avec le niveau. 

En conclusion, en prenant de plus une marge de stabilité süffisante, 

ce critère nous epparait assez réaliste en vue d'une estimation des possibilités 

de 1 'amplificateur. R.emarquons par ailleurs que nous 1 'avons adopté de prêférence 

à beaucoup d'autres dont 

- le critère assez couramment employé [52] [120] qui impose RL (résis­

tance de charge) supérieure à IR01 en régime linéaire et à toutes les fréquences: 

11 est certes beaucoup plus ·simple à utiliser mais nos différents essais ont montré 

qu'il est beaucoup trop restrictif. 

- le critère décrit par KURDKAWA [27] qui s'inspire des équations 

de base des circuits : il a l'avantage d'être rigoureux et donc moins restrictif 

que celui que nous ·utilisons. Mais son principal inconvénient est qu'il est compli­

qué à mettre en oeuvre et qu'il doit être ~érifié à tous les niveaux et toutes les 

fréquences J il est de ce fait inadéquat dans le cadre de notre étude qui concerne 

un grand nombre d'états de fonctionnement de l'amplificateur. 
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V.1. 2• Injtuenae du cirautateur sur ta stabitit~- Apptiaations des arit~res 

de stabitit~ 

Comme nous l'avons déjà signalé, la nécessaire utilisation d'un 

circulateur dans les dispositifs à réflexion constitue l'un de leur principal 

inconvénient. Dans la pratique les imperfections de cet élément peuvent entrainer 

non seulement une réduction des performances mais surtout de sérieux problèmes 

d'instabilité dans la bande ou hors bande d'utilisation. Voyons théoriquement comment 

se manifeste son influence. 

S! l'on caractérise le circulateur par les coefficients tij de sa 

matrice Scattering, le gain en tension de l'amplificateur dans les conditions de 

la figure v:1. devient 

(3) 

En raisonnant comme précédemment on déduit la condition de stabilité suivante 

(4) 

avec 

\ 

Comme on le remarque, le circulateur intervient sur la condition uniquement 

Par l'intermédiaire de son coefficient de reflexion propre. t 11 • On comprend donc 

aisément la nécessité de connaitre au préalable l'évolution fré~uentielle de t
11 

(en module et phase) en vue de la réalisation 9u circuit de charge adéquat. 

A titre d'exemple nous illustrons sur la figure V.2. l'influence du circulateur 

sur la stabilité du fo~9t+onnement d'un amplificateur à diode SOR bande Q non 

encapsulée. Le circulateur est du type LTT F 10507 1 sa bande d'utilisation est de 
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33 à 39 GHz. Notons que le module de t
11 

est inférieur à 0,1 dans cette bande 

et que nous nous sommes placés dans les conditions de phase les plus défavorables 

afin de mieux mettre en évidence l'influence du circulateur. La configuration choisie 

ici pour le circuit de charge est celle qui est susceptible de donner la meilleure 

bande passante dans un fonctionnement sans circ~lateur. Dans ces conditions, on 

peut tout ~'abord constater que dans le fonctionnement sans circulateur.Cs22 et sr) 

la den si té de courant de polarisatio.n maximum applicable sans risques d'instabilités 
2 0 • 

est voisine de 8000 A/cm • De plus une augmentation du courant, qui entrains par 

ailleurs une élévation du gain, contribue à réduire la marge de stabilité. Enfin, dans 

le cas où l'on tient compte de l'infl~ence du circulateur (s22 et sr) on constate une 

assez nette ~edification des condition~ possibles de fonctionnement. La densité 
. 2 

de courant maximum applicable (ici valeur voisine de 5000 A/cm l dev~ent assez 

inférieure à la valeur précédente : un tel amplificateur stable sans circulateur de-

vient.potentiellement instable en présence de celui-ci si le courant de polarisation 

n'est pas réduit de façon sensible. 

Une conclusion évidente est qu'en pratique l'impédance de charge ou le 

courant de polarisation doivent être chois~de façon que la marge de stabilité soit 

suffi3ante pour s'affranchir ou corriger les inconvénients possibles d~ circulateur 
\ 

Ceci se fait généralement au détriment des performances de gain et de bande 

passante. 

On peut aussi constater sur ces courbes (s~2 et sr) la diminution de la 

marge de stabilité en dehors de la bande d'utilisation, ce qui peut contribuer 

au déclenchement d'oscillations parasites hors bande. Mais dans beaucoup de cas 

et notamment pour les hautes fréquences la résistance négative se trouve "shuntée" 

par les éléments parasites (dOs à l'encapsulation, aux liaisons composant-circuit 

etc ••• ). On peut par ailleurs rappeler que nous avons été au préalable assez res-

trictif en adoptant pour le coefficient de réflexion du circulateur les conditions 

de phase les plus défavorables. 
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En résumé l'influence du circulateur peut être notable et entrainer une 

dégradation des performances. En pratique, la définition du circuit d'adaptation de la 

diode à avalanche devra tenir compte de cette influence dans la bande et hors de 

la bande de fonctionnement. 

V.2. AMPLIFICATION EN REGIME QUASI LINEAIRE 

On P.eut se demander au préalable quel intérêt peut présenter 1 'étude du 

fonctionnement d'un amplificateur à diode à avalanche dans un tel régime de 

fonctionnement. En effet compte tenu de ses performances de bruit que nous avons 

déjà signalées, il est quasiment exclu qu'un tel composant soit utilisé dans un 

étage d'entrée à très faible niveau d'un système amplificateur notamment en bande x. 

Toutefois on peut faire deux remarques qui justifient pleinement cette étude : 

- plusieurs étages intermédiaires fonctionnent en régime quasi;linéaire et 

pour cs type d'application il est intéressant d'évaluer les possibilités des 

ampli ficateur5 à diode A.T. T. 

- en ondes millimétriques la diode à avalanche est un des seuls composant• 

è l'état solide utilisable en dépit de ses caractéristiques de bruit. 

Bans ce régime de fonctionnement, les caractéristiques auxquelles nous nous 

intéressons seront le·produit gain bande et le temps de propagation de groupe. 

L'évolution de ces grandeurs en fonction du niveau ainsi que les autres caractéris-

tiques seront étudiées par la suite. 

v.2. 1• Produit gain bande 

V .2.1.1 . Conditions d'optimalisation 

Nous rappelons tout d'abord un élément assez important que 

nous avons d'ailleurs démontré analytiquement [110][56] et qui est confirmé par 

différents travaux effectués par d'autres auteurs [121] 1 la bande passante 

est en première approximation inversement proportionnelle aux valeurs du gain en 

tension et des coefficients de qualité associés à la diode 00 et ~u circuit de 
.. 

Charge QL , De ce fait on peut qualitativement tirer quelques enseignements 

- 0
0 

. étant une fonction décroissante du courant de polarisa-
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tian, la bande passante d'un amplificateur à diode A.T.T. est une fonction croissante 

du courant de polarisation à gain constant. 

- de même Q0 diminue quand le rapport ~/W (rapport entre 

épaisseurs zone d'émission ~ et de la diode W) diminue J il en résulte à priori 

les conséquences suivantes : 

• pour des diodes à profil de dopage constant, supériorité 

des diodes AsGa par rapport aux diodes silicium • 

• supériorité des diodes à profil de dopage différencié 

par rapport aux diodes à profil de dopage constant. 

- supériorité des diodes O.O.R. par rapport aux diodes S.D.R 

en raison d~s résistances généralement plus élevées (en valeur absolue) d'où Qo· 

plus faible des composants O.O.R 

A titre indicatif nous donnons sur les figures V.3 et V.4 

des évolutions expérimentales typiques de la bande passante d'un amplificateur à 

diode A.T.T. en fonction de la densité de courant de polarisation. 

Après ces quelques remarques sur l'influence des caractéris­

tiques du composant et des conditions de fonctionnement sur la bande passante de 

l'amplificateur, on peut à présent préciser les conditions d'optimalisation du 

produit gain bande. Les·figures V.S et V.S donnent des évolutions théoriques typiques 

du produit gain bande dèns les deux gammes de fréquences X et· Q en fonction de la 

densité de courant de polarisation pour différentes valeurs du gain à la fréquence 

centrale. Notons que les impédances de charge adoptées en bande Q sont celles qui 

réalisent, dans le cadre de la configuration choisie (cf. paragaphe IV.2.3), pour un 

gain considéré, la plus large bande passante tout en satisfaisant la condition 

de stabilité. A ce propos, précisons que nous n'avons pas effectué une recherche 

systématique de configuration optimale du circuit de charge, recherche qui peut 

Par ailleurs ~tre guidée par les différentes méthodes décrites dans la littérature 
[53][31]. Notre principal objectif dans cette analyse théorique est l'optimalisation 

des caractéristiques de la diode et des conditions de fonctionnement. 

De ces exemples ~ypiques d'évolution, on peut déduire les 

indications suivantes qui permettent de guider le choix des paramètres en vue d'ob­

tenir un produit gain bande optimal : 
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- le produit gain bande croit puis passe par un maximum 

en fonction de la densité de courant de polarisation. Pour les diodes S.D.R. bande X 

de cet exemple, la plage de saturation est située vers 1250 A/cm2 
J en bande Q elle 

est nettement supérieure en raison de l'élévation de la fréquence et se situe vers 

8000 A/cm2 • Par ailleurs on note, surtout en bande x,·~ue la densité optimale est 

d'autant faible que le gain diminue. Cette évolution ne pouvait être expliquée au 

moyen de l'interprétation qualitative précédente. Il faut tenir compte d~éléments 

supplémentaires. En fait quand le courant crott, la fréquence d'avalanche devient de 

plus en plus proche de la fréquence de fonctionnement et les évolutions de l'.impédance 

sont de plus en plus rapides en fonction de la fréquence d'où la saturation puis la 

diminution de la bande passante. 

- le produit gain bande varie, en sens inverse de la 

valeur du gain de l'amplificateu~ à la fréquence centrale. 

En plus des éléments que l'o~ peut déduire des figures 

précédentes on peut ajouter d'autres conclusions tirées de l'ensemble de nos travaux 

~l'influence du type de diode (S.D.R. ou D.D.R.) notamment 

en bande 0 est assez importante comme le montre l'exemple suivant.· Dans cette comparai-
0 \ 

son nous avons fixé pour ies diodes S.DdR. la densité de courant à 8000 A/cm2 [valeur 

qui "sature" le produit gain bande) J cette valeur correspond à des puissances 

continues admissibles compte tenu des tensions d'avalanche et des résistances 

thermiques de cœcomposants. Par contre pour les diodes D.D.R. il nous a apparu 

raisonnable de limiter le courant à une valeur ihférieure à celle nécessaire pour la 

saturation du prdduit gain bande en raison des contraintes thermiques. De ce fait, 

pour ces composants qui ont des tensions d'avalanche plus élevées nous avons limité 

la densité de courant à une valeur de 6500 A/cm2 • Dans ces conditions, les performances 

comparées des deux types de diode sont résumées dans le tableau suivant : 
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Gain (en db) 10 13 16 

/G'!J.F 
(diode S~D.Rl 38 % 34 % 29 % 

fe 

/G' !J.F (diode D.D.R.) 52 % 42 % 35,5 % 
f c 

Comme on le ~onstate l'usage d'une diode D.D.R. de préfé-

renee à une diode S.D.R. permet potentiellement une amélioration du produit gain 

bande de l'ordre de 30 %. 

- Concernant l~encapsulation, c'est la valeur globale des 

capacités parasites qui influe sur le produit gain bande. La réduction de cette 

valeur permet généralement d'améliorer le produit gain bande. Il convient cependant 

de préciser que cet effet se manifeste particulièrement dans le cas de circuits 

de charge quasi-apériodiques (cas de la cellule self résonant) où le boitier a une 

influence fondamentale sur la réponse fréquentielle du système. Dans le·cas de 

circuits de charge sélectifs, à priori l'influence de la capacité parasite n'est 

pas dé{,avorabl6 ;la réponse fréquentielle du système résultant en ce moment simul-

tanément des impédances équivalentes ~ l'encapsulation et à la charge. 

V.2.1 .2. Résultats expérimentaux typiques 

Nous ne détaillerons pas ici les nombreux résultats 

expérimentaux que nous avons obtenus [56][93][103], Nous rappellerons seulement 

les plus significatifs qui permettent de tirer les principales conclusions ou 

de poser les principaux problèmes inhérents au passage de la théorie à la pratique 

dans le domaine de l'amplification par diode A.T.T. 

Nous présentons tout d'abord sur la figure V.7 des résultats 

typiques obtenus en bande X avec une diode AsGa S.D.~. à profil de dopage uniforme 

On remarque pour des gains modérés que l'évolution générale des produits gain 

bande et leurs ordres de grandeur sont conformes dans l'ensemble aux prévisions 
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théoriques. On note cependant, comparativement aux estimations théoriques 

précédentes (figure V.5) un désaccord assez important avec les valeurs expérimen• 

tales pour les gains élevés. Nous pensons que ceci résulte de l'influence accrue 

pour ces gains, des imprécisions sur les éléments parasites de la diode (résistan-

ce série notamment) et du bo1tier. Ces résultats restent très intéressants puisque 

par ailleurs avec une diode S.D.R. à profil de dopage différencié nous avons pu 

obtenir les performances suivantes G = 11 db à f = 11 GHz et IG ~f/f ~ 42 % 
0 0 

En ce qui concerne l'influence du type de diode et de 

circuit de charge nous avons résumé dans les deux tableaux suivants les perfor-

mances typiques obtenues expérimentalement en bande Q 

- cas des diodes S.D.R. bande Q 

Densité fréquence bande Produit 
de courant Gain gain bande Monture polarisation (db) centrale passante normalisé Stabilité 

(A/cm2 ) 
(GHz) (MHz) (fG~f/fc) 

guide 
sous dimensionné 6000 20 35 800 23 % Mauvaise 

Cap 11000 11 34,5 900 9,2 % Bonne 

Accord série ,6500 11 33 1900 20 % Bonne 

- Cas des diodes D.D.R. en bandé Q 

Monture 
Densité Gain Fréquence bande Produit Stabilité de courant centrale passante gain bande 

Cap 4500 12 36 220 2,5 % Mauvaise 

Cellule à 4500 7 31 4800 35 % accord série Bonne 
: 

guide 4600 14,7 38 2040 29 % Bonne sous dimensionné 
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Comparons tout d'abord, dans les cas d'amplification avec 

une bonne stabilité, les performances réalisées avec les diodes D.D.R. et S.D.R. 

dans les mêmes types de structure (accord série et guide sous-dimensionné). Certes 

il se confirme qu~ les performances des diodes D.D.R. sont supérieures à celles des 

diodes S.D.R., mais ceci se réalise ici souvent au détriment de la valeur du gain 

à la fréquence centrale pour les amplificateurs à diodes D.D.R •• De ce fait l'amé-

lioration escomptée théoriquement est légèrement moins importante en pratique. On 

peut retenir deux éléments qui expliquent en grande partie ces différences : 

-en raison des sectionsrelativement élevées des diodes D.D.R 

utilisées dans les expériences, les densités de courant appliquées expérimentalement 

sont assez inférieures aux prévisions théoriques 

- pour les diodes D.D.R., la présence des boitiers W2, 

dont nous avons précédemment analysé le comportement rend assez diff1cile le 

compromis à réaliser' entre l'ex.igence d'unei:Dnne stabilité et des performances 

importantes. Les risques de déclenchement d'oscillations parasites sont plus imper-

tants ici, d'où la nécessité d'une plus grande réduction du courant de polarisation 

ou d'un élargissement de la marge de stabilité. 

Concernant l'influence du circuit de charge en bande Q, il 

apparait ici que c'est la cellule à accord série qui permet d'obtenir simultanément 

pour les deux types de diode une bonne stabilité et des performances élevées en 

Produit gain bande. Not~mment le réglage de ses différents paramètres qui sont 

relativement indépendants permet d'obtenir des résultats reproductibles en garan-

tissant une bonne stabilité. Notons aussi qu'on obtient de bons résultats avec la 

cellule à guid~ sous dimensionné pour les diodes D.D.R. 

V.2. 2 Temps de propagation de groupe T =~~/hw 
• g 

V.2. 2.l. Conditions d'optimalisation 

Pour déterminer les conditions d'optimalisation relatives aux 

Variations du temps de groupe T g 
dans la bande passante, nous avons cherché à 

définir des conditions qui permettent de minimiser la valeur TM de T 
g 

à la 

fré~uence centrale. En effet typiquement. TM est la valeur maximum de Tg et surtout 
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demeure tr~s supérieur aux variations de L g 
dans la bands passants. De cs fait· 

les valeurs de LM fixent la limite supérieure des variations du temps de pro~a 

gat ion de groups dans la bands passante de l'amplificateur. L'analyse du comporl.t::tlllt::lnt 

de donne une,idée tr~s grossière des variations du temps de groupe. Moyennant 

certaines approximations (93], une expression de LM peut être obtenue à partir 

de la formule donnant le déphasage ~ entre les ondes incidents et réfléchie· 

où 

-·----- -- --·· -

11 - g~al 
'L .. 

M 

les coefficients de qualité de 

wo gva 

la diode 

(QD + QL) 

QD 

w 
0 

. et du 

et ·Q 
L 
=-

(5) 

circuit QL s'expriment par 

( 6) 

gv
0 

gain1supposé relativement élevé, de l'amplificateur à la fréquence centrale f
0

• 

La formule (5) permet ainsi de déduire les sens d'évolution 

de et donc aussi des variations du temps de propagation de groupe : 

• LM est une fonction 'Croissante du gain de l'amplificateur 

• pour un gain considéré, est une fonction décroissante 

de ~a densité de courant de polarisation de la diode (Q0 diminuant quand le courant 

augmente). 

··~M sera plus faible dans le cas d'amplificateur utilisant 

des diodes D.O.R. (Q < Q l que dans le cas de diodes S.D.R. o.o.R. s.o.R 
• la valeur de dépend du circuit de charge et sera 

d'autant plus grande que le coefficient de qualité QL est élevé. 

La connaissance de css sens d'évolution, dont certains étaient 

par ailleurs prévisibles à partir de la théorie des circuits permet d'agir si néces-

saire sur les variations du temps de~opagation de groupe. Précisons qu'à partir . 

des résultats d'uns étude analytique complète nous avons pu confirmer css différents 

sens d'évolution. Afin de donner des ordres de grandeur des variations du temps 
~ 

de propagation de groupe L 
g 

nous avons représenté sur la figure :V.B pour les 

deux types de diode (S.O.R. et D.D.R.) bande Q l'évolution de "(', 
g 

en fonction de 
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la fréquence pour un gain linéaire maximum de 10 db à 37 GHz. On note que pour 

la diode s.o.R. les variations d~ ~g dans la bande passante à 3 db sont de l'ordre 

de 0,05 ns J pour la diode o.o.R. ces variations sont lég~rement inférieures à 

0,04 ns. Cette constatation confirme d'une part la supériorité des diodes O.O.R. mais 

surtout indique que les variations de temps de groupe dans la bande passante d'un_ 

amplificateur A.T.T. sont relativement faibles et tr~s inférieures aux limites cou-

ramment t~lérées. Par ailleurs la figure V.9 montre que même pour des valeurs 

relativemen"t élevées du g.ain les valeurs de ~M ne sont pas prohibitives : par 

exemple pour G # 15 db on a ~M # 0,4 ns 

V.2. 2•2• Rêalisation expêrimentale 

La principale difficulté de cette étude expérimentale est 

que, eu égard aux faibles valeurs du temps de propagation de groupe; les erreurs 

dans la détermination de sont assez importantes. Ceci a contribué à limiter 

beaucoup le nombre des résultats expérimentaux concernant ~ , Nous donnons sur la g 

figure V.10 un exemp~e typique d'évolution fréquentielle de ~g pour une diode 

D.D.R. dans la cellule à guide sous dimensionné. Le gain maximum linéaire est 

égal à 14 db à la fréquence de 36 GHz. Ces résultats expérimentaux confirment ainsi 

la faible importance des variations du temps de propaga~ion de groupe dans la 

bande passante. 

\ 

V.2. 3• Conclusions 

Cette étude en régime linéaire nous a permis de dégager les conditions 

d'optimalisation du produit gain bande et des variations du temps de groupe. 

D'après les résul tate caractéristiques que nou.s avons obtenus on peut conclure que 

- les bandes passantes d'un amplificateur à diode A.T.T. sont en 

général relativement importantes et largement suffisantes pour la plupart des 

Utilisations pratiques~ 

- les variations du temps de groupe dans la bande passante sont 

dans tous les cas très inférieures aux,valeurs maximales couramment tolérées 

notamment en télécommunications. 



0,4 

0,3 

0,2 

0,1 

d0 max(nS) 
dw 

+ 

+ 

o--~--~----~-----1~1~----~----1~3~----~----~--~~ 
G(dB) 

~ : Variation théorique du temps de propagation de groupe en fonction du gain 
Diode à simple zone de transit (Va = 26 V ; N0 = 2,8xl0 16 ~/cm 3 ; S = 2000 ~m2 ) 



del> 
dw (nS) 

• 

0,25 

F (GHz) 

37,5 38 

~· 
~: Evolution expérimentale du temps de pro~agation de groupe en fonction de la 

fréquence (Diode à double zone de transit Va = 29,6 V ; S = 3000 ~m2 
; 

J = 40~0 A/cm 2 
; structure à guide sous dimensionné ; G

0 
~ 14 dB vers 38 GHz) 
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Ainsi au regard de ses performances intrins~ques, à l'exception de 

celles relatives au bruit, l'amplificateur à diode A.T.T. apparait tr~s compétitif 

comme amplificateur faible signal dans la plupart des syst~mes actuels. Cette 

étude nous servira de guide pour la recherche que nous allons entreprendre sur 

le comportement en régime non linéaire des amplificateurs à diode A.T.T. 

V.3. AMPLIFICATION EN REGIME NON LINEAIRE. APPLICATION AUX TELECOMMUNICATIONS 

V.3. 1• eptimatisat~on des aaraat~ristiques 

Précisons que pour toutes les déterminations théoriques dans ce 

régime de fonctionnement, les conftguratton~\de circuit sont choisies afin d'assurer 

au préalable une assez bonne marge de stabilité. Ces contraintes constituent 

une des limitations des performënces. de l'amplificateur en régime non linéaire. 

V.3.l.l. Produit gain bande 

a) considérations théoriques et résultats 

Les sens d'évolution et conclusions que nous avons dégagés 

en régime linéaire sont évidemment encore valables ici. Toutefois il faut préciser 

que les densités de courant optimales sont d'autant plus élevées que le ~iveau 

d'entrée est important. De ce fait, pour les forts niveaux en bande Q (par exemple 

en régime de saturation) la densité de courant de polarisation nécesaaire pour 

l'optimalisation du produit gain bande ne peut être atteinte pour des raisons 

de dissipation thermique. Cette augmentation de la densité de courant optimale 

peut s'expliquer par le fait suivant : l'augmentation du niveau entrains une 

diminution de la valeur de la fréquence d'avalanche f a 
alors que celle du 

courant a un effet inverse sur fa J donc si l'on veut obtenir tant en régime 

f linéaire qu'en régime non linéa~re la même valeur optimale du rapport ~ 
a 

(caractéristique du fonctionnement d'une diode A.T.T.) il est nécessaire de 

-
compenser l'augmentation du niveau par une élévation du courant. Sur les figures 

V.11 et V.12 nous donnons des évolutions fré~uentielles typiques du gain en bandes 

X et Q pour différents niveaux d'entrée Pi • Les courants de fonctionnement sont 

proches de leurs valeurs maximales. On retrouve sur ces courbes les évolutions 

caractéristiques d'un amplificateur A.T.T. : diminution de la valeur dw gain . . 
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0 
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Figure V.11 Evolutions fréquentielles théoriques du gain 

G pour différents niveaux d'entrée Pi 

(Diode S.D.R. ; ND = 10
16 
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3 

S # 8000 (~m) 2 ; J
0 

= 1800 A/cm
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; ~ = 27 ~) 
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maximum et de la fréquence correspondante quand le niveau d'entrée croit 

- phénom~ne d'expansion du gain,dans la partie inférieure de la bande 1particulière­

ment marqué en bande X où les non linéarités sont plus importantes et ce d'autant 

plus que le courant I
0 

est élevé (proximité de f et fa). 

Comme on le constate, les bandes passantes ainsi que les produits gain bande sont 

assez importants. Ainsi pour un niveau d'entrée Pi égal à 10 mW, on a les 

performances suivantes : 

Bande x 
diode s.o.R. 

• 12 GH~ 

G • 
M 

11,7 db bande Q 

diode S.D.R. 

f c # .37, 5 GHz 

GM • 10 db 

~3db • 4,9 GHz 

1GB 

B -3db• 1,45 

1GB # 46 % 
f c 

GHz 

f 
c 

• 42 % 

On remarque par ailleurs une augmentation du produit 

gain bande et de la bande passante avec le niveau. Ce phénomène est le résultat 

de la conjoncture de deux effets : 

- la diminution du gain avec le niveau entrains comme en 

régime linéaire une augmentation de la bande passante et du produit gain. bande. 

- la diminution de la fréquence d'avalanche avec le 

niveau entrains une variation plus lente des impédances avec la fréq~ence. 

Cet élargissement de la bande passante constitue à notre 
. \ 

avis un atout très intéressant pour les diodes A.T.T. dans leur utilisation comme 

amplificateur à forte puissance de sortie. A titre comparatif, nous indiquons 

les performances théoriques potentielles d'une diode O.D.R. bande Q dans des 

conditions analogues de fonctionnement que la diode s.o.R. précédente : 

bande Q 

diode O.O.R. 

f • 37,5 GHz c 

GM = 10 db 

Pi • 10 mW 

J # 6500 A/cm2 
0 

'B_3db # 5,6 GHz 

v'G 8/f # 47 % c 
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Ces résultats confirment la conclusion de l'étude linéaire 

concernant la supériorité des diodes D.D.R. 

b) résultats expérimentaux typiques. Comparaison 

Des résultats expérimentaux typiques obtenus en bande Q 

avec une diode S.D.R. sont donnés sur la figure V.13.a et avec uns diode D.D.R. 

sur la figure V.13.b. Pour la diode S.D.R. la densité de courant imposés par les 

contraintes. thermiques est égale à ~ 6600A/cm2 et donc assez inférieure à la valeur 

2 optimale prévus théoriquement (valeur voisine de 8000 A/cm). Ces résultats ont été 

obtenus avec la cellule à accord série. Quant à la diode D.D.R., la densité de cou­

rant appliquée est de 4000 A/cm2 donc là encore très faible J les résultats 

expérimentau~ ont été obtenus avec la cellule du type guide sous-dimensionné. Dans 

les tableaux ci-dessous nous présentons une étude comparative des performances 

théoriques et expérimentales de ces diodes. 

Tout d'abord la première constation qu'on peut faire est 

que ces performances ·expérimentales confirment bien l'excellent comportement, sur 

le plan des performances en produit gain bande, des amplificateurs de puissance 

à diode A.T.T •• De plus ces performances sont encore assez inférieures aux prévisions 

maximales théoriques en raison notamment des faibles valeurs de densit~ de courant 

de polarisation utilis~es ici. Précisons par ailleurs que les évaluations théoriques 
\ 

ont été effectuées avec ~es circuits de charge quasi optimalisés. 

Puissance bande passante Produit gain Produit gain 
d'entrée pi Gain (db) bande réduit bande réduit 

(mW) (MHz) expérimental théorique 

5 11 1940 à 3 db 21 % 29 % 

15 9 3400 à 3 db 29 % 34 % 

30 6,4 3800 à 1,5 db 24 % 28 % 

performances théoriques et expérimentales pour diode S.D.R. bande Q 
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Figure V 13~ : Evolution expérimentale du gain en fonction de la fréquence 
pour différents niveaux d'entrêe Pi. Diode à simple zone_de 
transit {V= 36 V à J = 6600 A/cm2 ; Cellule à accord'série). 

F(GHz) 
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,. 
Puissance Bande passante 

Produit gain Produit gain 
d'entrée Pi Gain (db) bande réduit bande réduit 

(mW) (MHz) expérimental théorique . 

10 11 '1 2280 à 3 db 21 '6 % 22 % 

15 8,5 3140 à 3 db 21,6 % 22,5 % 

30 6,4 3460 à 3 db 18,6 % 23 % 

50 4' 7. 3080 à 1,5 db 13,9 % 14,4 % 

Performances théoriques et expérimentales pour diode o.o.R. bande Q 

Compte tenu des difficult's d'évaluation des éléments 

parasites des liaisons composant-circuit (fils de connexion, plot de quartz), d'un 

modèle réaliste de circuit ainsi que des caractéristiques du composant (dimensions, 

confinement
1
etc)la COillJaraison t.héorie expérience présentée dans les tableaux ci­

dessus nous parait assez satisfaisante. 

Enfin, signalons qu'en bande X, comme le montrent les figures 

V.14 et V.15, des résultats assez satisfaisants ont été obtenus. Ces résultats 

illustrent bien par ailleurs l'élargissement de la bande passante aux forts niveaux. 

V.3.1. 2. Linêaritê en amplitude. Puissance de compressio·n 

\ · Rappelons que dans cette étude nous caractérisons la 

linéerité du gain de l'amplificateur par la donnée de la puissance de sortie à 

1 db de compression du gain par rapport à éa valeur en faible signal : P
5 -1 db 

Nous allons donc dégager les conditions d'optimalisation de cette puissance. 

a) Analyse théorique 

Tout d'abord la puissance de compression à une fréquence 

considérée s'exprime comme suit 

(7) 

VHF est la tension hyperfréquence qui provoque une compression de 1 db du gain 
0 

linéaire, 

Pa est la puissance ajoutée qui est une fonction croissante de VHfo et du courant 
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.1 

G dB 

Figure V.14 : Evolutions expérimentales du gain G en fonc­

tion de la fréquence pour différents niveaux 

Pi 

(ND = 2 to 16At/cml= Cte ; S # 8500 (~)~; 
Rr.. = 30 S1 ; ~0 = 1400 A/cm2) 

0~ 5 5 1 ' 1 1 l' 1 5 ' F ,GHz •:::::0 
1~5 11 
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. Une analyse qualitative, permet déjà de dégager les 

principaux sens d'évolution·de la puissance de compression. En effet, si l'on 

néglige les variations de la réactance de la diode, la variation du gain en fonction 

du niveau est essentiellement liée à celle dela résistance négative R0 au voisi­

nage de la fréquence centrale. Elle peut s'exprimer à partir de l'expression du 

gain G à la resonnace [110] : 
0 

G • G • 
0 

D'où l'on tire 

Avec r~G)o # 0,2 pour une compression de 1 db 

2 

( 8) 

dR
0 9n remarque ainsi que les variations relatives (Ro )

0 
qui 

entrainent une compression du gain de 1 db sont d'autant faibl~que le gain G est 
0 

élevé. Par ailleurs gn peut lier ces variations à la valeur de la tension hyper-

fréquence VHfo qui les provoque. En effet la résistance R
0 

en régime faible 

signal peut s'exprimer [3~ par : 

\ 

R • 
0 

1 c 1 _ ~l 1 - cos e 
wc w e 2 . fa 

1 -2F 
f2 

où fa
0 

est la fréquence d'avalanche en régime linéaire et F (VHF) une fonction dé-

croissante de VHF qui tend vers l'unité qu~nd VHF tend vers O. La variation 

dR
0 --- étant assez faible on peut obtenir une relation entre 

RD 

( 9) 

Ainsi, à une fréquence considérée, VHFo est d'autant 

élevé (effet favorable sur la p~issance) que le rapport fa If est faible donc que 
0 

le courant de polarisation I 
0 

est faible. Comme par ailleurs la puissance de 



compression (formule 7) est une fonction directement croissante de 

une valeur optimale du courant ou du rapport fa /f, 
0 

I 
0 
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il existe 

De même, è partir des formules 8 et 9, il apparaît que 

VHFo et donc la puissance de compression augmentent quand le gain linéaire diminue 
dR0 ~n effet quand G~--- ~et F (VHF

0
)'w). Cet ~ffet nous parait assez intéressant 

o R 

car on comprend ainsP que, moyennant ure valeur du gain relativement faible, les 

valeurs de puissance de compression pourront être assez proches de celles des 

puissances de sortie de l'amplificateur en r€lgime de saturation. 

Enfin, en ce qui concerne les caractéristiques du campo-

sant (type de diode, type de profil, angle de transit, matériau, etc,,,) les candi-

tiens de leUJ' optimalisation sont anarogues è celles relatives è la puissance 

délivrée en oscillation. On peut comme suit r€lsumer globalement les principaux sens 

d'évolution de Ps~db à une fré~uence considérée : 

Puissance de 
compression 

Ps 
- 1 db 

Type de diode Densité de courant Gain linéaire 
de polarisation 

OOR > SOR r ~ GaAs > Si 

S~ns d'évolution de la puissance de compression 

Précisons que dans la pratique [110][56] la valeur optimale 
_; 

de f/f sans être critique est de l'ordre de 1,5, 
ao 

Afin d'une part de conna~tre l'évolution exacte de PS 
-1 db 

dans toute la bande passante de l'amplificateur et d'autre part de chiffrer les 

valeurs possibles, nous présentons sur les figures V.16 et V.17 des résultats 

typiques obtenus avec nos modèles théoriques du composant en bande Q. Ces résultats 

concernent un amplificateur de gain maximum linéaire égal à 10 db utilisant soit 

une diode S.D.R. (figure V.16) aoit une diode O.D.R. (figure V.17). 
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Figure V 1~ : Puissance de sortie à 1 dB de compression du gain linéaire 
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On note tout d'abord une forte évolution de la puissance 

de compression ~ l'intérieur de la bande passante de l'amplificateur. Cette évolution 

est due non seulement aux variations du gain mais aussi ~ celles du rapport f/fa • 
0 

Par exemple pour la diode D.D.R. la puissance de compression, dans la bande ~ 3 db, 

a une valeurmaximum importante égale à 240 mW ~ 34 GHz et une valeur minimum de 

105 mW à 36,5 GHz. Ainsi si l'on désire utiliser toute la bande à 3 db de l'ampli-

ficateur, on devra se contenter de caractéristiques de linéarité très inférieures 

à celles que l'on aurait si on se limitait à une~rtie de la bande. 

Dans certains cas (diode S.D.R. pour les fréquences 

inférieures à environ 36 GHz) la notion de puissance de compression ne suffit plus 

pour caractériser la linéarité de l'amplificateur. En effet la valeur de la puissance 

de compression est certes élevée mais ceci résulte du phénomène d'expansion du 

gain. Or ce phénomène, dû à l'augmentation du coefficient de réflexion propre de 
. 

la diode avec le niveau quand les fréquences d'avalanche et de fonctionnement sont 

voisines, traduit d'importantes non linéarités et comme nous l'avons déjà signalé 

[110] correspond à une forte conversion AM-PM. Il en découlera évidemment une. 

augmentation des distorsions d'intermodulation dues à cetta caractéristique. Dans 

une utilisation pratique,de telles conditions réduisent assez sensiblement la bande 

passante utile. Si l'on veut utiliser la totalité de la bande~ 3 db ii sera 

nécessaire en ~ratique. de diminuer le courant de~larisation ou la valeur du gain 

b) quelques résultats expérimentaux 

Les résultats (figure V.18 et figure V.19) obtenus en 

bande X et Q confirment les évolutions typiques de la puissance de compression dans 

la bande passante de l'amplificateur. Les valeurs des puissances de compression sont 

par ailleurs assez intéressantes : aussi bien en bande X qu'en bande Q les valeurs 

maximales sont supérieures à 100 mW. 

V.3.l.J. Taux de conversion AM-PM 

a)Analyse'théorlque 

Le phénomène de conversion AM-PM est essentiellement 
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li' eu comportement non linéaire se la diode. Pour un état de fonctionnement consi­

déré, le détermination dea taux de conversion AM-PM permet d'appr~cier le "degré~ 

de non lin~arité de la phase de l'amplificateur. Cette détermination constitue par 

1~ m~me pour les syst~mes FM multiplex une importante indication concernant notamment 

les distorsions d'intermodulation ~ forts niveaux. De l'analyse du comportement de 

le diode, on peut prévoir comme indiqués dans le tableau ci-dessous lee eenf d'évo­

lution du taux de conversion AM-PM en fonction de certei11B param~tres ciilractarist1quea 

da l'empli ficate:Ù• A.T. T, , 1 . 

Type de diode niveau P1 Gain f/f a 

Taux de conver- O.O.R. Meilleure ./ / ~ sion AM-PM que S.O.R. 

'J 
Sens ·d'évolution du taux de conversion AM-PM 

Ces sens de variation, dont la connaissance peut nous 

guider dans l'optimalisation du composant: rêaultent, rappelons-le, de l'évolution 

des non linéarités : 

- pour un gain et une fréquence considérés, l'auJmentation 
' .. 

du niveau entrains un ~enforcement des non linéarités 

- pour un niveau et une fréquence considérés, la croissance 

du gain correspond à une augmentation de la puissance ajoutée donc des non linéarités 

- comme on l'a vu précédemment (chapitre II), dans des 

conditions analogues de fonctionnement, le comportement d'une diode o.o.R. est 

comparativement moins non linéaire que celui d'une âiode S.O.R. 

- pour un. niveau et un gain considérés, la réduction de 

f/f. principalement dans une zone de valeurs élevées de courant de polarisation e 

entrains une dégradation de la conversion AM-PM. Ceci résulte du fait que les 

variations de l'impédance avec, le niveau (donc de ~) sont d'autant rapides que 

f/f est faible. De manière générale les non linéarités étant comparativement plus a 

importantes en basse fréquence qu'en haute fréquence il est prévisible que les taux de 
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conversion· AM-PM seront plus élavés en bande X qu'en bende Q. 

- enfin on peut ajouter que, en se besant sur le critèra 

da non linéarité, lee diodes Hi·Lo ou Lo-Hi-Lo eppereiaeent à priori moins perfor­

mantes qua les diodes è profil de dopage uniforme. 

Laa résultats (figure V.20 et figure V.21) de l'étude 

quantitative rêelisêe sur ordinateur p9rmettent de confirmer les précédente sene 

d'6volut1on at aussi do donner lee ordres de grandeur dea taux de conversicn AM-PM 

dena un amplificateur è diode A.T.T •• Ainsi ceux de le figure V.20 permettent 

de chiffrer, pour lee conditions de fonctionnement considérées (Pi • 10 mW), les 

améliorations du taux da conversion AM-PM qui résultent soit du choix d'unediode 

D.D.R. de préféran~e à une diode S.D.R., soit de la réduction du gain à la fréquence 

centrale. Plus particuli~rament sur ces exemples on note l'influence déterminante 

da le valeur du gain maximum da l'amplificateur. Par exemple pour la' diodo S.O.R. et 

dans la cas où le gain maximum est GM • 10 db, la taux da conversion maximum 

dans le benda a une'valeur supérieure à 4 d0 /db J cette valeur chute à environ 

2 d0 /db quend on limite le gain maximum à environ 8 db. Dans le cas de la diode 

D.D.R., dt/dPi maximum passa de ~ 2 d0 /db à ~ 1d 0 /db quend le gain maximum passe 

de 12,5 db è 10 db. Ainsi dans les compromis à réaliser, afin de sëtisfaire dans 

certaines application~, tels les systèmes à modulation de fréquence, les valeurs 
\ 

maximales tolérées pour dt/dPi, le gain constitue un élément déterminant. 

La figure_V.21 permet d'illustrer l'influence défavorable 

de l'augmentation du niveau (à gain constant) sur 1~ taux de conversion AM-PM. A 

ce propos il convient néanmoins de signaler que lorsque le niveau varie en entrai-

nant une variation simultanée du gain c'est l'influence du gain qui est la plus 

importante. De ce fait une augmentation du niveau, par la diminution du gain qu'e~le 

entra!ne, contribue dans certains cas à une amélioration da la conversion AM-PM. 

En plus de ces différents effets signalons que, à condition 

notamment de préserver les mêmes valeurs de gain et de fréquence centrale, les 

influences da l'ancapsulation et du circuit de charge sont quasi négligeables rn3] 
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b) Résultats expérimentaux 

Lee figureaV.22, V.23 et V.24 donnent des exemples 

typiqu~a de performances expérimentales en bandee X et Q. Ces résultats confirment 

non seulement l'~volution dana la bande p~ssante et les ordres de grandeur du 

taux de conversion mais aussi l'intérêt de l'utilisation des diodes D.D.R. Ainsi 

pour le niveau d'entrée de 5 mW le taux de conversion maximum pour la diode 

S.D.R. est de l'ordre de 2 d0 /db avec un gain maximum d'environ 6 db J pour la 

diode o.o.R., le gain m~ximum est par ailleurs nettement s~périeur puisque égal à 

14 db alors que le t~ux de conversion demeure légàrement supérieur l 2,5 dQ/db 

L'influence du niveau est également confirmée par ces résultats expérimentaux. 

Enfin, pour le même niveau incident Pi = 10 mW et un gain maximum voisin de 

11 db, on vérifie qu'en bande X les taux de conversion sont légèrement supérieurs 

à ceux obtenus dans la bande Q. 

Remarque J (exemples d'évolution des distorsions d'intermodulation) 

A titre d'illustration nous avons effectué des mesures de niveaux d'intermodula-

tian (ordres 1,3 et 5) J la méthode est tout à fait classigue : on appligue sur 

une diode S.D.R. bande X deux signaux de fréquences voisines et d'amplitudes 

égales. Les niveaux de puissance aux diverses fréquences sont évalués, tant à 

l'entrée qu'à. la sort~~ par l'intermédiaire d'un analyseur de spectre H.P •• Le 

gain étant l'un des éléments les plus déterminants du fonctionnement de l'ampli­

ficateur, nou~ avons·analysé dans cet exemple son influence sur les niveaux 

d'intermodulation. Il se confirme d'après les résultats de la figure V.25, comme 

nous l'avons déjà signalé pour la puissance de compression P et le taux 
5-1db 

de conversion AM-PM, que l'augmentation du gain à niveau d'entrée constant 

entrains un renforcement des non linéarités : il se traduit ici par une détério-

ration des caractéristiques d'intermodulation. Par exemple, pour un niveau d'en-

trée de 5 dbm, le niveau d'intermodulation d'ordre 3 est à environ- 23 db en 

dessous du fondamental et celui d'ordre 5 se trouve à environ - 35 db quand le 

gain en régime linéaire est de B db. Les valeurs correspondantes sont nettement 

plus mauvaises quand le gain linéaire est de 12 db : le niveau d'intermodulation 

d'ordre 3 se situe à environ - 17 db et celui d'ordre ~ à environ - 25 db. On 
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vérifia êg~lemsnt que l'~ugmantatio:, du niveau sntr~Ine uns dêt~rinretion des 

c~r~ctêrbtiquea d 'intsrrnodul!!!t1on. 

En rêaum6, on peut préciser qua cet exemple ne 

fait que confirmer le correlation pr~vue de feçon gên~r~ls antre les comportements 

an fonction dee divers per~mêtres Ci~in, niveau, caractéristiques du composant 

ste ••• ) de la pwiesencs ds cnmpreesion PS ,du taux de conversion AM-PM et Jee 
.. 1 db 

distorsions d'intsrmodu~ation. En rêgim& faiblement non linéaire l'élêment déter-

minant pour ces différentes caractêrietiquea est 1; nive~u da non linéarité du 

fonctionnement qui peut par ailleurs ~tra qualitativement apprêciê à partir du 

"facteur" de non linéarité D1 : pour une amplitude E1 du champ hyperfréquence 
a·~ E 1 da 

D
1 

# ---- ( oCJ a' • dE, 'ti temps de réponse intrinsêque) dans le cas de l'AsGa 
W'ti 

(paragraphe !!.4.3), 

De m~me ~ titre d'exemple, en ·vue d'~valuer th~oriquement les taux d'intermodula-

tien et d'étudier l~s correspondances avec les autres caractéristiques rles non 

linéarités, nous avons effectué une simulation théorique : dans celle-ci on 

suppose que l'amplificateur est soumis~ deux signaux d'amplitudes égales et de 

fréquences voisines. Le modèle théorique d'analysg utilisé est celui décrit par 

H.J. KUNO et Coll [122]. Il permet de conna1tre les taux d'intermodulation et le 

"point ·d'interception" ~ partir des conditions de fonctionnement et de la valeur 
\ 

de la puissance'maximum ajoutée. Pour une diode donnée on utilise par ailleurs 

notre modèle numérique pour évaluer la puissance ajoutée maximum et la puissance 

de compression 

avec un courant 
1 db 

• Dans cet exemple la diode fonctionne à f = f = 37 GHz 
c 

I = 160 mA J la puissance ajoutée maximum dans ces conditions 
0 

est égale à 590 mW. Dans le tableau suivant nous indiquons, pour différentes valeurs 

du gain linéaire sn puissance G , les valeurs des puissances ds sortie au 0 . 

"point d'interception" P1 et celles borrespondantes de la'puissancs de compression 
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G (db) .PI (mW) Ps (mW) l 0 -1 db 

16 360 15,8 
-

15 410 19 

14' 1 443 22,5 

·-· 
12,65 501 29 

11 576 36 

Comme on le vérifie sur cet exemple, la puise:.Elnce au "point d' i11terception" et 
. 

la puissance à 1 db de compression sont d'autant plus élevées (bonne linéarité) 

que la valeur du gain linéai~e est faible. A titre indicatif, on note que 18 

rapport puissance au "point d'interception" sur puissance à 1 db de compression 

varie ici de 13,8 db pour G • 16 db à 12 db pour G • 11 db. 
0 0 

V.3.1. 4 ~ Val~iations du tel!'s de propagation de groupe. 

IJe l'étude analytique faite en régime linéaire il se 

dégageait que les variations du~mps de propagation de groupe augmentaient avec la 

coefficient de qualité 00 de la diode. A ce titre elles devraient donc à priori 

être une fonction croissante du niveau. Cependant, c_omme dana le cas de la 

conversion AM-PM, elles sont proportionnelles au gain qui lui-même diminue quand 

le niveau augmente. Nous avons donc effectué une étude numérique afin de déterminer 

le sens d'évolution de Tg. La figure V. 26 donne les évolutions du temps de 

propagation de groupe en fonction de la fréquence dans le cas d'une diode S.O.R. 

bande Q pour différentes valeurs de Pi. Sur cet exemple on constate que les 

variations du temps de groupe_ diminuent quand le niveau augmente. En fait, de 

mani~re générale l'influence du gain est prépondérante. Les performances sont 

très satisfaisantes : pour Pi a 10 mW avec GM # 10 db, les variations du temps 
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de groupe dans toute le bende passante à 3 db de l'amplifir.~teur (8 # 4,8 GH~) 

sont inférieures ~ 0,1 ne. Remarquons que lee performanc8s sont encor~ meilleures 

dans le cas d'utilisation de diodes O.O.R. 

En conclusion, les variations du temps de propagation da 

groupe qu'on observe tant en bande X qu'en bande Q avec les amplificateurs da 

puissance ~ diode A.T.T sont assez faibles et ~urtout facilement compatibles avec 

les exigences habituelles des~stêmes de télécommunication. 

V.3. 1•5• Etude en rêg1me de saturation 

Ce régime correspond au cas où la puissance ajoutée par 

l'amplificateur tend vers se valeur maximale. Nous nous intél·essarons essGntielle­

mant à le valeur de le puissance ajoutée, du gain et du taux de conversion AM-PM. 

a) puissance ajoutée et gain 

Rappelons que les conditions d'optimalisation de le 

puissance ajoutée par l'amplificateur sont analogues ~celles que ndus avons préci­

sées au chapitre III concernant le puissance~livrée en régime d'oscillation. Si­

gnalons cependant qu'en pratique, si le circuit présente des pertes non négligea­

bles, il y aure une différence quantitative entre la pu1sEance ajoutée et la 

puissance en oscillation 1 cette différence sera d'autant plus grande que les 

pertes ou la gain sont élevés et le résistanceregative feibla. ToutefOis dans 

notre étude théorique·nous négligerons les pertes susceptibles d'être introduites 

par le circuit et qu'il est difficile de caractériser de façon absolue pour les 

différents types de monture utilisée. Nous ne tiendrons compte que des pertes de 

la diode représentées par la résistance série R5 . Oans la mesure où les pertes 

du circuit sont assimilables à celles d'une résistance s~rie constante, nos con­

clusions resteront tout à fait valables. 

Un probl~me impo~tant est de préciser les valeurs 

de gain possibles quand la puissance ejoutée,est maximale. Tout comme dans le cas 

du régime moyenne puissance la limitation fondamentale sur la valeur du gain à 

saturation résulte de l'exigenèe d'une bonne stabilité en régime linéaire. Dans 

le .but de réaliser une étude qualitative, analysons l'expression approchée [56] 
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donnant le gain en tension A la fréquence centrale d'amplification cx0 + XL # Dl 

en régime non linéaire et part1culiêrement en régime de saturation 

g gain en 

a 1 f\JL n•-
RoNL 

centrales, 

g0 .N.~ 1 
g. -........... -- ( 10) 

. g. + N 
·. a . n + 

tension en régime linéaire et à la fréquence centrale,N • 1 avec 
J n - 1 

facteur de réduction de la résistance. R0L et RDNL sont, aux fréquences 

lee résistances en régime linéaire et en régime non linéaire. 

·cette expression s'obtient facilement en utilisant 

l'expression des geins en fonction des impédances et en posant x0 + XL# O. A une 

fréquence considérée, le paramêtre n est caractéristique de la diode utilisée et 

du niveau. 

A partir de cette formule (10) nous donnons sur la 

figure V.27 l'évolution du zain non linéaire GNL en fonction du pBram~tre n et 

ce ~our différentes valeurs dû gein linéaire, Typiquement pour les diodes ~ avalan-
.. 

che le facteur n à saturation est supérieur à 4 donc le gain à saturation sera 

inférieur à 4 db. C.'est ce que confirment les résultats de l'étude numérique pré-

santés sur la figure V.28 : nous y donnons des exemples typiques d'évolution du 

gein et de le puissance ajoutée en bande Q pour des fréquences de fonctionnement 

aD la puissance ajoutée en régime de saturation est relativement proche de sa 

valeur.m5ximeli-l le configuration adoptée pour le circuit de charge est celle 
\ 

qui donne le gain maximum linéaire le plue élevé possible (sur cet exemple, envirwn 

20 db) avec la plue large band~ passante. 

En plue de cet élément fondamental caractéristique . 

des amplificateurs à diodes A.T.T., ces résultats nous permettent de faire 

certaines remarques : 

- les valeurs obtenues pour les puissances ajoutées 

confirment potentiellement le comportèment intéressant en p~i~sance des amplifi- · 

cateurs à diode A.T.T. 

- la puissance ajoutée maximale est quasi-constante 

sur une large plage de fréquences (ici plus de 5 GHz). 
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Nous donnons ~r les figure V.29 et V.30 des exemples 

de résultats expérimentaux obtenus en bandes X et Q. Sur l'exemple de la bande X 

le diode utilisée a un profil de dopage du type Hi-lo. On y remarque dee performan­

ces assez intéressantes notamment pour l'impédancQ de charge RL • 25 n : la puissence 

ajoutée maximum de l'ampli ficeteur est d' envir.on 1, 6 watt et son rendement êm:ts de 

~ 23 \, Remarquons que le différence constatée entre les valeurs maximales des puis-

sences ajoutées pour les trois résistances de charge provient du fait qua laa partes 
·-- . . 

du circuit d'eœptetion (cene) sont d'autant plus faibles que .le résistance terminale 

RL est élevée. 

Pour la bande Q, les r~sultats ont ~té ob~snus avec la 

monture à cap et uns diode S.D.R. non encapsuléa. Nous avons pu obtenir ainsi, pour 

une puissance d'entrée Pi • 200 mW, une puissance ajoutée Pa # 300 mW soit un gain 

G # 4 db. Notons que pour las diodes D.O.R. qui sont potentiellement meilleures,· 

nous avons obtenu des r~sultats plut5t modestes. Ceci évidemment réswlta des mêmes 

raisons (ancapsulation, faibles densités da courant, etc ••• ) que celles qua nous 

avons évoquées à propos des performances modestes de ces diodes en oscillation. 

b) conversion AM-PM 

Pour les m~mes conditions da fonctionnemen~ qua celles 

de la figura V.2B nous avons évalué sur la figura V.31 les évolutions corrsspondan-

tes du taux de conversion AM-PM. On remarque qua las dégradations da la conversion 

AM-PM sont assez prononcées au voisinage de la saturation où le r~gime est violem-

ment non linéaire. Par ailleurs si l'on considère la banda de fr~quences où la 

puissance ajoutée est proche de sa valeur maximale, on constate comme pour les 

niveaux de puissance inférieurs une forte évolution fréquentielle du taux de 

conversion. Là encore si l'on impose un taux de conversion maximum par exemple de 

2,5 d0 /db on devra soit limiter la bande utile soit réduire ia gain. Les inter-

prétations des phénomènes sont tout à fait similaires à celles effectuées en 

régime à moyen niveau. 
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En ~~eumê, e~ regerd dea epêcificetione requisse dana la 

plupert dea eystàmee et notemment ceux de télécommunication, l'ensemble des 

rêeulteta obtenue en rêgime non linêeirs et ceux obtenus par eilleure [64J[65] 

sur le bruit ejoÙtê par l'emplific~tsur démontrent lee importantes possibilités 

concrmtes dea diodes A.T.T prêfêrentiellement.dene le réalisation d'étages inter­

médieiree ou de sortie d'emplificeteurs hyperfréquences. 

\ 
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Dans cett,e partie de notre travail nous evons voulu prbentér une étude 

la plus exhaustive possible sur le fonctionnement des amplificateurs è diode A.T.T. 

Afin de faciliter l'optimalisation ~a ces dispositifs et de les comparer eux 

autres types d'ampli~icateurs nous evons~nté de dégager l'influence de~ param~tres 

liés eu composant et eux conditions de fonctionnement sur les principales carac~ 

téristiques. 

Le premi~re remarque fondamentale concerne la complexité du ~emportement 

de l'impédance présentée par la diode A.T.T. qui constitue un des problèmes majeurs 

quant è la s.tabilité et 1 'optimalisation des amplificateurs. Cette complexité 

résulte des nombreux phénomènes physiques susceptibles d'intervenir dans la diode 

A.T. T. tant aü niveau des proc.essus de création ~?t d'injection des porteurs 

(particuli~rement des non linéarités des taux d'ionisation et des phénomènes modi­

fiant le temps de réponse intrinsèque de l'avalanche) que du déplacement de ceux-ci 

(réaction de charge d'espace, transit, diffusion, effets paramétriques liés è la 

modulation de largeur, etc ••• ). De plus l'insertion d'un circulateur imparfait con­

tribue è aggraver le problème de la stabilité de l'amplificateur. Une connaissance 

assez précise des évolutions de l'impédance de la diode notamment en régime non 

linéaire s'avère ~éterminante pour la résolution des problèmes de stabilité et 

surtout la prévision des performances maximales. 

Grâce à une connaissance tant qualitative que quantitative assez exacte 

du comportement intrinsèque de la diode A.T.T. et celle du circuit assoc"ié, nous 

avons pu apprécier de façon relativement précise les évolutions des caractéristiques 

de l'amplificateur comme : le produit gain bande, le temps de propagation de groupe, 

la linéarité du gain, les puissances de. sortie, les taux de conversion AM-PM et 

par la suite les distorsions d'intermodulation. 

Les principales conclusions théoriques ont pu être vérifiées expérimentale­

ment grâce à la conception de différents circuits d'adaptation visant les objectifs 

suivants : 
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- réaliser des accords suffisamment localisés pour permettre a'obtention 

en amplification de bandea passantes importantes. 

- être assez souples pour permettre l'étude systématique qu'exigeaient ici 

les comparaisons théorie-expérience 

Tant en bande X qu'en bande Q, ces circuits ont par ailleu~permis de 

réaliser des performances assez satisfaisantes. De même l'étude expérimentale a 

permis de donner quelques éléments de réponse à certains problèmes spécifiques tels 

ceux liés aux encepsulations des diodes et aux méthodes de caractérisation de 

l'amplificateur. 

Des résultats quantitatifs et qualitatifs obtenus dans ce travail on peut 

tirer un certain nombre d'enseignements déterminants : 

- les performances da puissance et de produit gain bande, obtenues dans les 

conditions d'optimalisation dégagées, sont généralement assez supérieures à celles 

requises dans la plupart des systèmes actuels en particulier de téléaommunications~ 

De plus les évolutions de la technologie et les progrès réalisés (augmentation 

des possibilités de sissipation thermique, amélioration des profils, etc ••• ) 

permettent d'espérer des performances encore meilleures. 

-les variations du temps de~opagation de groupe dans la bande passante 

de l'amplificateur sont'souvent très faibles et surtout largement inf~rieures aux 

valeurs maximales couramment tolérées dans les systèmes. 
\ 

- tant en régime de moyenne que de forte puissance, on note une forte 

évolution du taux de conversion. AM-PM dans la bande passante. Dans certaines 

conditions que nous avons indiquées, les taux peuvent être assez élevés~ Pour de 

tels cas il sera .nécessaire de restreindre la bande passante (qui peut demeurer 
• 

par ailleurs assez importante) si l'on veut, à partir d'une valeur fixée du gain 

maximum, satisfaire certaines exigences assez strictes sur la valeur maximala 

du taux de conversion AM-PM (par exemple 2°/db) et des niveaux d'intermodulation. · 

L'ensemble des résultats théoriques et expérimentaux que nous avons présenté, 

dans cette deuxième partie, constitue un apport que nous pensons important quant 

à la compréhension du fonctionnement des dispositifs A.T.T. en vue de leur inté-

gration dans les systèmes hyperfréquences, particulièrement en bandes X et Q, Les 
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principales conclusions qualitatives peuvent être aisément transposées aux gammes 

de fréquences supérieures. Il est évident que, eu égard au vaste champ d'applica­

tions des composants à l'état solide, certains points de cette étude devront ~tre 

précisés voire complétés pour des applications spécifiques, Cependant pour la 

plupart des applications en télécommunicatio~ •. l'étude assez exhaustive menée 

ici sur chacune des caractéristiques doit constituer une base solide pour la 

réalisation concrète d'amplificateurs à diode A,T.T performants. 

\ 
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