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PREAMBULE

L'homme a toujours tenté de commmiquer avec ses semblables, mais
pendant de nombreux millénaires, seul 1'air lui permet de transmettre la pa-
role sur des distances ne dépassant pas quelques centaines de métres. Il faut
attendre le 188 siécle pour qu'il affronte et résolve ce pfobléme. C'est 1'ére
du télégraphe, dont le premier, optique, né de 1'imagination de Claude CHAPPE,
se développe rapidement en France pour atteindre son apogée au milieu du 198
sigcle avec 5000 km'de lignes installées. A cette époque, 3 la suite des tra-
vaux d'OERSTED et d'AMPERE sur les phénoménes électromagnétiques, commencent
a apparaitre les télégraphes électriques : ce qui donne le départ au fulgu-
rant essor des télécommunications par cables. Cependant le réve de 1'homme
reste toujours de transmettre 3 distance sa propre parole. Grice aux travaux
du Frangais Charles BOURSEUIL et de 1'Allemand Phillips REIS, BELL peut ex-
périmenter sur 9 km, en utilisant les lignes du télégraphe, la premiére liai-
son téléphonique qui devient un moyen pratique de communication avec 1'inven-
tion du microphone de 1'Anglais HUGUES. Son usage de développe alors trés ra-
pidement suite 3 la naissaﬁce des systémes de modulation qui permettent de
transmettre plusieurs communications simultanément le long d'un méme cable.
Les succés grandissant, on assiste & une inflation galopante des systémes de
téléconmunications de plus en plus élaborés. C'est ainsi que se dévelop-
pent successivement : les faisceaux hertziens analogiques et maintenant nu-
mériques, les télécommmnications par satellite utilisant, comme vecteur sup-
port des informations, les bandes de fréquences centimétriques et, aujour-
d'hui, le guide d'onde circulaire en cours a'étude par les "grandes' puis-
sances technologiques tels les U.S.A., le Japon et la France. Ce dernier
utilisé dans le domaine des ondes millimétriques a une capacité pouvant s'éle-

ver 3 plusieurs milliers de communications simultanées.






INTRODUCTION

Dans tous les systémes de télécommunications sur ondes porteuses
centimétriques ou millimétriques, 1'information, sous forme de voix humaines,
d'images de té&lévision ou de signaux numériques, est caractérisée par un spec-~
tre limité aux fréquences relativement basses (34 Kz pour.la voix, 10 MHz
pour la télévision, 500 MHz pour les signaux mmériques 3 trés haut débit).
Elle module un signal de fréquence moyenne (ou fréquence intermédiaire) et non
pas directement 1'onde porteuse. L'information contenue dans le signal moyen-
ne fréquence est alors transférée sur la porteuse servant 3 la transmission.
L'utilisation de plusieurs porteuses de fréquences différentes permet ainsi
d'occuper tout 1'espace des fréquences du canal de transmission alors qu'une
modulation directe de 1'onde porteuse ne conduirait pas 3 ce résultat. Le
changement de la fréquence du signal transportant 1'information ne peut s'effec-
tuer que par 1'intermédiaire d'un élément non linéaire qui regoit simultanément
un signal modulé de moyemne fréquence contenant 1'information 3 transmettre
et un signal sinusoidal pur qui provient de l'oscillateur local (la fréquence
du signal délivré par 1'oséillateur local est toujours trés voisine de la
fréquence de la porteuse modulée que 1'on souhaite transmettre). C'est le
mélangeur d'émission qui assure le changement de fréquence et qui délivre
donc le signal hyperfréquence porteur de 1'information. Son r8le est essentiel
puisqu'il doit effectuer cette fonction avec un rendement maximum et c'ést
pourquoi il nous a paru intéressant, dans le cadie de notre travail, de re-
chercher une solution nouvelle au probléme posé par le changement de fréquence
3 fortes puissances. Dans tous les systémes de télécommmications utilisés
dans le domaine des ondes millimétriques (tels que ceux sur dispositifs guide
d'onde circulaire) le probléme d'optimalisation du mélangeur d'émission se pose
de fagon particulilrement aiglie car les dispositifs actuels, utilisant des

diodes 3 capacité variable (diode varactor), ne permettent de transformer en



signal utile qu'une faible fraction de la puissance millimétrique délivrée

par 1'oscillateur local. Nous avons pensé¢ que seul un élément non linéaire
(qualité indispensable) capable de présenter en plus une résistance négative
serait 3 méme d'améliorer cette conversion de puissance : la diode 3 avalan-
che et a temps de transit posséde ces deux caractéristiques. Ce composant a

été particulidrement bien étudié dans notre laboratoire principalement comme
générateur ou amplificateur de signaux’ hyperfréquences centimétriques et milli-
métriques [1] [2]. Nous avons donc entrepris son &tude en vue d'une utilisation
possible dans les dispositifs mélangeurs d'émission. Une telle application de
la diode 3 avalanche n'a quasiment jamais été& &étudiée, et seules quelques

rares publications sont consacrées 3 ses propriétés paramétriques [3] [4] [5].

Pour présenter le résultat de nos travaux, nous avons découpé
artificiellement notre manuscrit en deux parties, 1'une théorique et 1'autre
expérimentale. Ce découpage ne refléte pas la chronologie de nos travaux
puisque nous avons toujours conduit simultanément 1'étude théorique et 1'étu-
de expérimentale, 1'une réagissant sur 1l'autre en permanence. La premiére par-
tie, plus théorique, est découpée en trois chapitres

Le'premier chapitre est consacré 3 1'étude des propriétés générales
caractérisant le fonctionnement des dipSles non linéaires dans des circuits
comportant des signaux de fréquences différentes. Nous y étudions le compor-
tement de deux grandes classes de dipSles non linéaires, les dipdles non dis-
sipatifs auxquels nous étendons le champ d'application des lois de Manley-Rowe
et les dipbles dissipatifs que nous tentons de caractériser. Bien que la plu-
part des résultats obtenus soient bien connus, il nous a semblé utile de les
rappeler parce que d'une part il sont essentiels 3 la bonne compréhension de
nos résultats et que d'autre part nous nous sommes efforcés de les généraliser
-afin de pouvoir les appliquer au cas de la diode & avalanche. Enfin, nous nous

intéressons aux relations générales déterminant les phases des signaux dans



les mélangeurs, ce qui nous permet de diminuer le nombre des paramétres ca-
ractérisant ce régime de fonctionnement.

Dans le second chapitre, partant des mécanismes physiques de base,
nous nous proposons d'étudier de fagon analytique les propriétés de la diode
& avalanche fonctionnant en mélangeur d'émission. Nous décrivons dans un pre-
mier temps le composant que nous allons utiliser, et nous én définissons un
modéle mathématique que nous simplifions suffisamment, surtout au niveau de
la caractérisation du phénoméne d'avalanche, pour nous permettre d'en abor-
der dans un second temps 1'étude analytique. Nous calculons alors tous les
paramétres utiles 3 la détermination des performances d'un mélangeur d'émission.
Nous montrons en particulier tout 1'attrait que peut présenter dans une diode
a avalanche 1'utilisation des phénoménes de transit. IXs se traduisent par
un déphasage supplémentaire du courant sur la tension, ce qui peut &tre
favorable 3 1'exaltation du signal de sortie.

Le troisiéme chapitre reprend une partie des travaux du second
chapitre, mais de fagon plus quantitative. En effet, nous y abordons le pro-
bléme plus complet posé par le traitement des phénoménes d'avalanche lorsque
l'excitation est multifréqﬁence et nous utilisons une méthode de simulation
nunérique que nous avons mise au point pour définir, d'une part la structure
optimale du composant donnant les meilleures performances en mélangeur d'émis-
sion et d'autre part les caractéristiques des circuits hyperfréquences associés.

Les trois premiers chapitres permettent d'aboutir 3 une premiére
évaluation des performances susceptibles d'&tre obtenues dans un mélangeur
d'émission & diode A avalanche ainsi qu'3 la description d'ume diode et d'un
circuit optimum. I1 &tait bien slir indispensable d'étayer ce travail théorique
par wne étude expérimentale aussi compléte que possible. C'est 1'objet du qua-

tridme chapitre qui est consacré i la mesure des caractéristiques statiques



de différents mélangeurs d'émission. Nous v présentons les résultats obtenus
avec des diodes ayant des profils de concentration en impuretés différents,

ce qui nous permet de vérifier nos prévisions théoriques concernant la struc-
ture optimale de la diode. Le probléme posé par le circuit hyperfréquence est
plus complexe et aucune méthode satisfaisante ne permettait d'avoir accés a

la mesure de 1'impé€dance présentée 3 un composant par un circuit hyperfréquen-
ce. C'est pourquoi nous présentons dans ce chapitre une méthode de mesure ori-
ginale, parfaitement adaptée & la caractérisation des circuits utilisés dans
1'adaptation de dispositifs 8 deux &lectrodes. Nous décrivons alors les diffé-
rents circuits que nous utilisons et nous en donnons les performances.

Dans le cinquiéme et dernier chapitre nous étudions plus particulig-
rement les caractéristiques d'un mélangeur d'émission que nous avons spéciale-
ment mis au point,et testé dans les équipements expérimentaux du Centre Natio-
nal d'Etudes et Télécommunications. Notre intérét s'est porté sur la détermi-

Y

nation des distorsions que pourrait apporter la diode # avalanche dans un mé-
langeur d'émission. Nous comparons les résultats obtenus 3 ceux correspondant
3 un mélangeur 3 diode varactor en ce qui concerne la bande passante, les con-
version amplitude-amplitude, amplitude-phase et les temps de propagation de
groupe. Nous mesurons finaleﬁent les taux d'’erreurs apportés par notre mélan-
geur sur la modulation numérique d'une porteuse sinusoidale par quatre états

de phase 3 haut débit numérique, ce qui nous permet de nous prononcer sur

1l'utilisation possible de notre dispositif en télécommmications.
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CHAPITRE I

Quelques propriétés générales des dipdles non-linéaires
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fonctionnement multifréquence
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INTRODUCTION

Les propriétés d'un dipole non linéaire peuvent généralement &tre
décrites par une équation intégrodifférentielle non lindaire liant la ten-
sion aux bornes du dispositif au courant qui le traverse. Soumis simultané-
ment 2 des excitations (tensions ou courants) de fréquences différentes, un
dip6le non 1lindaire est caractérisé par une réponse, (courants ou tensions)

-3 1'une de ces fréquences, qui est fonction de 1'ensemble des excitations
aux différentes fréquences, et non pas simplement, de 1'excitation appliquée
2 la fréquence considérée comme dans le cas des dipdles linéaires. Les dipd-
les non linéaires vont donc permettre, entre des signaux de fréquences diffé-
rentes, des échanges d'énergie, que nous nous proposons d'étudier au cours de

ce travail.

Nous pouvons classer les syst@mes utilisant les dipdles non 1iné-

aires en deux grandes catégories:

- les multiplicateurs de fréquence

~ les mélangeurs de fréquences

Le rdle des circuits multiplicateurs de fréquence est de transférer la
puissance d'un signal a4 une fréquence £ vers une fréquence harmonique nf, n
étant le rang de multiplication. '

Le rdle des circuits mélangeurs de fréquences est de transférer la puissance
de deux signaux, de fréquences distinctes vers uﬁe troisiéme fréquence, compo-
sition linéaire des deux précédentes.

L'étude des mélangéurs étant le but principal de notre travail, il est in-
téressant de préciser le vocabulaire et les notations utilis€es pour carac-

tériser les fréquences rencontrées dans un circuit mélangeur.
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Frn LA R F
Mélangeur de réception B.L.S. T 44
Mélangeur de réception B.L.I. 4 4
v v
Mélangeur d'émission  B.L.S. 4 4
v v
Mélangeur d'émission  B.L.I. 4 4
v v
F fréquence moyenne F, Fréquence bande latérale sup
7y Fréquence oscillateur local F, Fréquence bande latérale inf
;
t Puigsance absorbée v Puisgance émise i Fréquence image

FIGURE A.1. .DIFFERENTS TYPES DE MELANGEURS

La figure A.1. indique la disposition de ces fréquences dans le spectre des

fréquences ainsi que les différents types de mélangeurs :

- le mélangeur de réception BLS (BLI) convertit la puissance appli-
quée 3 la fréquence Fs (Fi) en puissance 3 la moyenne fréquence (Fm)
- le mélangeur d'émission BLS (BLI) convertit la puissance appliquée

a1la fréquénce moyenne en puissance a@ la fréquence FS (Fi)

Ces deux changements de fréquences nécessitent la présence d'un signal

d'oscillateur local.
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I. PRINCIPE DU FONCTIONNEMENT MULTIFREQUENCE D'UN DIPOLE

NON LINEAIRE

Sous sa forme générale un dipdle non linéaire peut &tre caracté-
risé par la relation (A.1) liant le courant i qui le traverse 4 la tension

=

v qui existe 3 ses bornes :

n [P, Bl [ﬂl v T 2w [V L Uﬂv ar )]

r’ Al
Yp,mn,rs v pimnr, s’
- I S b
~ ~ dipdle ~ MR
~— F1 ~—— FZ non A~~~ FI‘% ~—~— n‘s
lindaire v
Zyp Zy 4;1 Zy Zmn
Vio Vo
4 (4 '’ ’ ¢4

FIGURE A.2 : Circuit multifréquence & dipdle non linéaire

Considérons alors le circuit de la figure (A.2) ol le dipSle non linéaire
est soumis simultanément 3 des excitations de fréquences i:‘1 et f, différen-
tes. Les deux générateurs de force électromotrice Vio et V01 créent aux bor-
nes de 1'élément non linéaire des tensions de fréquences f1 et f2’ qui in-
duisent un courant donné par 1l'expression (A.1). Ce courant, dont 1'expres-
sion est complexe peut &tre décomposé en série de Fourier &tendue aux signaux
pseudo périodiques [11. I1 est caractérisé par les termes Imn correspondant
aux fréquences mf1 + nfz. Ces composantes de courant : Imn, en traversant les
impédances Zmn, vont donc induire aux bornes de 1'élément non linaire des

tensions aux fréquences correspondantes (mf1 + nfz) . Une fois le régime per-



1=

manent &tabli, la tension totale v aux bornes de 1'élément non linéaire
comporte donc des composantes 3 toutes les fréquences mf, + nfz pour les-
quelles 1'impédance de charge Zmn n'est pas nulle. En conséquence, pour
déterminer toutes les caractéristiques (tensions, courants, impédances,
puissances) d'un circuit tel que celui de la figure (A.Z), il est nécessai-
re de déterminer les composantes fréquentielles d'un courant donné par la
relation (A.1) dans laquelle la tension v présente des composantes non nulles

3 un trés grand nombre de fréquences.

Pour simplifier cette étude générale, il est intéressant de consi-
dérer tout d'abord les cas'od la relation (A.1) se simplifie, c'est-d-dire

les cas ol le dipdle non linéaire se réduit 2 :

- la conductance et la résistance non linéaires

- la capacité et la self inductance non linéaires
Nous allons donc présenter quelques propriétés générales de ces quatre §1é-

ments non linéaires de base en montrant tout d'abord la conservation des

relations de dualité. pour ces éléments.

IT. RELATIONS DE DUALITE

Les relations de dualité, classiques en &lectronique, montrent
1'analogie de comportement entre la résistance et la conductance d'une part,
la capacité et la self inductance d'autre part. Avec des composants non 1i-
néaires cette dualité prend une plus grande importance puisqu'elle va nous

permettre de restreindre 1'étude 3 deux composants non-linéaires de base.
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Le courant traversant une capacité non linéaire est 1ié a la ten-

sion par 1'équation suivante :

. dowvil _ ¢
I = - = 5 [c(v).v] A2

tandis que pour son élément dual : la self inductance, nous avons la relation :
v= E—E‘?}—(—I—ﬂ = dg'-. [L(I).I] A3
Le courant traversant une conductance non linéaire est 1ié 3 la tension par :
I = G(v.v A4
tandis que pour son €lément dual , la résistance, nous avons :
vV = R(I).I AS
On constate donc que 1'on passe d'un élément 2 son dual en permuttant i et v
et que mathématiquement deux éléments duals obéissent & des &quations de for-.

me similaire.

Supposons que la tension alternative v aux bornes de 1'&lément non

linéaire sojt de la forme :
©
Ar= nzﬂ vn cos (wnn-‘l’n) A6
le courant i sera alors de la forme :
@
A= ;{-1 Ip cos (wpl *YP) A7

Dans les expressions de v et i un certain nombre des pulsations w et “

sont nécessairement identiques.

Par définition la puissance émise ou absorbée par le composant 3

la pulsation wy est donnée par :

P = <vI  co s(wmt+ Ym)>t = &V cos(wmt+'fm)>t AB
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relations que 1'on peut encore écrire :
Pn = VmZIm cos(Cm - ) A9

On constate donc que les relations donnant les puissances sont inchangées en

permuttant i et v. En conséquence :

Toute relation entre les puissances émises ou absorbées par un

élément non linéaire, est identique pour son élément dual.

L'admittance présentée par 1'élément non linéaire 3 la pulsationum est par '

définition :
- Imerm“ et 1'impédance 2. -—Ymij.i".‘ A10
Ym T Vel tm ™ T rpel¥m

En permuttant i et v on passe donc de 1'impédance i 1'admittance. En consé-

quence :

Toute relation entre les admittances présentées par un élément non
lindaire devient une relation sur les impédances pour son élément
dual.

Comme nous 1'avons mentionné, ces considérations d'ordre général permettent
de restreindre 1'étude des composants non linéaires de base 3 la capacité
et 3 la conductance non linéaires.Les régles de dualité précédemment énon-

cées permettent d'étendre les résultats obtenus aux deux autres composants.
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III. DIPOLE NON DISSIPATIF : EQUATIONS DE MANLEY-ROWE GENERALISEES

Tout dipdle non lin€aire caractérisé par une relation, entre la
tension v et le courant i, du type (A.2) ou (A.3), ol les lois C{v) et L(i)
sont univalentes (c'est-3d-dire sans phénoméne d'hystéris), est obligatoire-
ment non dissipatif (annexe I). On a donc :

+Q +00
mgcn mz-co Fma = 0 At

ou Pmn représente la puissance active s'écoulant dans le composant 3 la
fréquence mf1 + nfz. Or, on peut .montrer (Annexe I) que cette relation est
une condition nécessaire et suffisante pour qu'un dipdle obéisse aux lois
de Manley-Rowe [2] données par les relations suivantes :

+®  +00 +00 +00

P P,
3 mmn - 9 A2 NPrn -0 A13
m=1 nSFoo Miy+nf, ng‘l mZ oo M, +nf,

Ces deux lois de Manley-Rowe caractérisent donc le comportement en fonctionne-
ment multifréquence de tout dipdle non dissipatif : c'est-d-dire de tout di-
pole satisfaisant 1'équation (A.11). Ce dernier résultat nous suggére d'effec-

tuer un classement différent des dipdles non linéaires :
- les dipdles non dissipatifs : "%'Pmn =0
- les dipbles "dissipatifs" : E‘Pmn?ﬁo

Afin de pouvoir comparer les possibilités de ces deux types de composants, nous
allons rappeler bridvement quelques propriétés résultant de 1'application des

lois de Manley-Rowe aux dipdles non dissipatifs [3] [41 [51.
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J1I.7. Multiplication de fréquence

Dans ce mode de fonctionnement, le circuit de la figure
(A.2) est tel que seules les puissances aux fréquences f1 et mf] ne sont
pas négligeables, c'est-d-dire que 1'impédance de charge Z m i toutes les
autres fréquences est soit nulle, soit infinie, soit purement réactive. Dans

ces conditions les lois de Manley-Rowe s'écrivent :

P mp
= - _—_m - g P ~Py AL
fq mf1

Toute la puissance appliquée au composant a la .fréquence f1 est transformée
en puissance i la fréquence mf; et le rendement de conversion théorique est
donc toujours égal 3 1 quel que soit 1'ordre m du multiplicateur. I1 est bien
évident que ce rendement est en pratique, plus faible, a cause des inévitables

pertes dont 1'importance augmente avec la fréquence [6].

I111.2. Mélangeurs de fréquences

Dans ce mode de fonctionnement, le circuit général de la figu-

re (A.2) est tel que seules les puissances aux fréquences f1 = fm (moyenne

fréquence) ; f2 = f!. (oscillateur local) ; f1 + fz =f + fl

n f s (bande

‘latérale supérieure) ; fz - f; = fz - fm = ’fi (bande latérale inférieure)

peuvent ne pas &tre négligeables.

Les deux équations de Manley-Rowe donnent alors :

.5 _f oo PR E -0 A4S
o T T K AT

et nous pouvons étudier les différents types de mélangeurs décrits par la

figure (A.1).
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ITr.2.1. MELANGEUR DE RECEPTION BLS

Puissances d'entrée : P ; P

Puissance de sortie : Pm

I1 faut que les puissances 3 la fréquence de 1'oscillateur local : Pl et 3
la fréquence BLS : P soient absorbées par le composant et que la puissance

3 la moyenne fréquence Pm soit émise, ce qui se traduit par les relations

P= -p Im R=-r fe A16
S e

La 1lére loi de Manley-Rowe nous indique que le rendement de conversion
P f

n = l?ﬂl = ?E est toujours faible car en mélangeur de réception nous avons
s .

s
généralement fh‘< fs. De plus, la seconde loi de Manley-Rowe montre que la

puissaiice 1 doit &tre négative ce qui signifiec que la partie réelle de
1'impllance présentée par le composant 3 1z fréquence de 1'oscillateur local

est négative ce qui risque de créer des instabilités dans ce circuit.

IXr.2.2. MELANGEUR DE RECEPTION BLI

Puissances d'entrée : Pl ; P

Puissance de sortie : Pm

Pour avoir un fonctionnement en mélangeur de réception BLI, les puissances

doivent satisfaire aux conditions suivantes :
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associées aux deux lois de Manley-Rowe

P, = P,;'—— Py :-P,_'_@_ A17

m Pi FL

Pour avoir de la puissance émise 3 la moyenne fréquence (Pm < 0), la lére
loi de Manley-Rowe montre que P, doit &tre négatif ce qui entraine que la
partie réelle de 1'impédance présentée par la diode 3 la fréquence BLI est

négative, c'est pourquoi ici encore il y a des possibilitds d'instabilité.

Nous constatons donc que tous les dipdles non dissipatifs
ob€issant & la relation (A.11), telles les capacités ou les selfs induct-
tances non linézires, peuvent difficilement 8tre utilisés comme élément ac-
tif d'un mélangeur de réception. Nous allons montrer qu'il en est tout

autrement dans les mélangeurs d'émission.

III.2.3. MELANGEUR D'EMISSION BLS

Puissances d'entrée : P

Puissance de sortie : P

pour &tre dans ces conditions de fonctiocnnement nous devons avoir :

associé aux deux lois de lManley-Rowe :

fs fs
Fs= =P fon R==R 1y a1
Nous obtenons donc une puissance émise 3 la bande latérale supérieure lors-
que l'on fournit au composant de la puissance 3 la fréquence de 1l'oscilla-

teur local et 3 la moyenne fréquence. Le rendement de conversion, défini



pour un mélangeur d'émission comme le rapport entre la puissance &mise par

le composant et la puissance fournie par 1'oscillateur local est

- Lfél - _Iin A9

s Py fL
Cette quantité est donc en théorie supérieure 3 1'unité. Il faut cependant

se souvenir des rapports entre les différentes fréquences utilisées (fig A.1)

qui en pratique sont telles que fs " fg. De plus, si 1l'on tient compte des

inévitables pertes, le rendement de conversion devient inférieur 3 1'unité.

IXr.2.4. MELANGEUR D'EMISSION BLI

Puissances d'entrée : Pm, P

Puissance de sortie : P.l

il faut ici :

avec les deux lois de Manley-Rowe

P, =P, M P, - fo A20
fm fe
La premiére loi de Manley-Rowe montre que la puissance sera fournie par le

composant 3 la fréquence moyenne ce qui risque de créer des instabilités

dans le circuit moyenne fréquence.

On constate donc que le seul fonctionnement intéressant en
mélangeur d'émission est le mélangeur BLS. Ce résultat a cependant été ob-
tenu en admettant qu'aucune puissance n'était émise par le composant 3 la

fréquence image (la fréquence image dans un mélangeur d'émission BLS est



la fréquence BLI). L'imp&dance de charge présentée par le circuit i la fré-
quence image était donc supposée purement réactive. I1 est donc important
d'essayer de préciser les effets résultant d'unc impédance de charge en par-

tie résistive a la fréquence image.

IIr.2.5. INFLUENCE DE L'IMPEDANCE DE CHARGE A LA FREQUENCF'

Les résultats précédents sont valables lorsque 1'impédance
de charge a la fréquence image est purement réactive. Lorsqu'il n'en est
pas ainsi, une partie de la puissance émise par le composant peut &tre dissi-
pée dans cette impédance. Dans ces conditions, 1'équation (A.11) permet d'é-

crire

s 2 ~(FntP ) B A21

Comme la puissance & la fréquence image ne peut qu'€tre &mise par 1o compo~
sant (P.1 < 0), nous voyons que la puissance émise a la fréquence BLS sera
diminuée par celle émise 3 la fréquence image. Cette constatation montre tou-
te 1'importance que revét le choix de 1'impédance de charge 3 la fréquence
image dans les mélangeurs d'émission utilisant des dipdles non dissipatifs
Celle-ci doit &tre telle que la puissance émise 3 la fréquence image soit la

plus faible possible.

Nous avons donc &tabli une généralisation des lois de
Manley-Rowe 3 tous les dipdles non dissipatifs, et analysé plus particuliére-
ment 1'utilisation de ces lois dans 1'étude des circuits mélangeurs utilisant
des susceptances non linéaires. Tous les types de mélangeurs ne peuvent pas
8tre réalisés 3 1'aide de dispositifs non dissipatifs : c'est le cas des mé-

langeurs de réception. Nous allons maintenant étudier les possibilités offer-
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tes par un dipdle dissipatif sans mémoire tel que la conductance non liné-

aire.

IV. DIPOLE "DISSIPATIF'" SANS MEMOIRE

Nous définissons le dipdle "dissipatif' sans mémoire comme un com-
posant dont le comportement 3 un instant t domné, ne dépend que de 1'excita-
tion 3 1'instant t et dont la somme des puissances émises ou absorbées par

le composant est différente de zéro. Deux cas peuvent se présenter :

- le dipdle dissipe pluS de puissance alternative qu'il n'en émet :
3 P> 0
mn mn A2

m#o
n #£0

Nous dirons que nous avons alors un dipdle "dissipatif'' positif : c'est le
q po p po

cas des dipﬁles non linéaires habituels.

- le dipble émet plus de puissance alternative qu'il n'en dissipe :

= Pn< 0 A23

S, mn

mgo

n 0
Nous dirons alors que nous avons un dipdle ''dissipatif'' négatif. Le principe
de conservation de 1'énergie impose qu'on lui fournisse de la puissance con-
tinue sous forme d'une tension continue Vo,et d'un courant continu Io'

~

C'est le cas de tous les dispositifs hyperfréquences & résistance négative
tels que les composants 3 effet Gunn et les dispositifs & injection et temps
de transit (Baritt, diode & avalanche). Un dipdle "dissipatif' négatif ne

peut exister que dans 1a mesure ol il regoit de la puissance continue.

Nous nous proposons ici d'€tudier essentiellement les dipdles
dissipatifs positifs mais de préciser également, quand celd s'avére nécessai-
re, les modifications apportées lorsqu'on utilise des dipdles dissipatifs

négatifs.
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Le composant est généralement décrit par une relation,liant le
courant qui le traverse d la tension qui existe 3 ces bornes, de la forme -
1= G(v.v A 24
Ce n'est autre que la relation tension-courant d'ume conductance non liné-

aire. Les régles de dualité énoncées précédemment permettent d'étendre les

*

résultats obtenus 3 la résistance non lindaire

Nous ferons tout d'abord quelques hypothéses sur la forme de la

caractéristique G(V) de la conductance non linéaire :

a) Nous admettrons que la relation G(V) est ume relation biunivo-

que, c'est-a-dire que :
YV vV o= 6((V) #6 (V) A25

b) Le comportement de G(V) au voisinage de V = O est tel que :

lim[z] = tlim [G(V).V] = O A26
V>0 v-+0

5

En partant de ces hypéthéses associes 3 une troisiSme (3 savoir :
G(V) > 0 vV), PAGE [7] a établi les inégalités suivantes pour une conduc-

tance non linéaire positive utilise dans les conditions de 1la figure (A.2)

Z P00 A S Pl < A28
mn mn
b Pr?\n < o A29 T r [1-cos(mwpnw,)x] >0 Vx
mn . mn A30

* Ces résultats pourront aussi 8tre &étendus au cas oll un dipdle linéaire non
dissipatif (capacité ou self inductance) est placé en série ou en paraligle
avec 1'élément non linéaire dissipatif.



La premiére inégalité de PAGE (A.27) traduit le fait qu'une conductance non
linéaire positive dissipe une partie de la puissance qui lui est appliquée
sous forme d'effet Joule. Les relations (A.28) et (A.29) indiquent simple-
ment 1'impossibilité de générer les puissances infinies, tandis que la re-
lation (A.30) découle du caractére strictement positif de la conductance
non linéaire considérée. Or ce caractére strictement positif n'est pas tou-
jours vérifié comme c'est lé cas par exemple dans un composant tel que la

diode 3 avalanche [ 8].

En faisant abstraction de la troisiéme hypothése de PAGE, nous
nous proposons d'établir une autre relation liant les puissances et les fré-

quences dans le fonctionnement multifréquence d'une conductance non linéaire.

IV.1. Inégalité des puissances

Considérons une conductance non linaire utilisée dans les
conditions de la figure (A.2). Dans ce cas la tension aux bornes de 1'€1&-
ment comporte toutes les fréquences obtenues par combinaison linéaire des

fréquences f‘1 et f,. Nous pouvons alors écrire :

+00
VvV = ”%\ Vin €P j(mcuihnwzr) A 31
-
_ gy ses o2
avec V—m,n =V car V est une quantité réelle.

I1 s'en suit que le courant traversant le composant prend la

forme :

+ 00
= gq I e J(pwyt+quyt) A 32

-00



11 est alors possible de calculer {(anmexe II) la quantité :

_ s dv dI '
Q ’<ET'ET>, A33

et de la relier aux différentes puissances et fréquences apparaissant dans

la conductance :
dv dI
Q = (& _>r: 2 (mw1¢nu1§Pm A 38

Pour une conductance non linaire, la quantité Q peut facilement &tre reliée

3 la forme de la caractéristique G(V) : En effet, nous avons aussi
4 k3
Q-:- av
<9E1 r] > A 35

ou g représente la conductance différentielle instantanée g = %57 autour

d'un éventuel point de polarisation continu V, I ..

Si dans le domaine de variation de V, la conductance diffé-
rentielle est toujours positive alors % a le méme signe que g—i et la
relation (A.34) devient :

+00 +Q0 2

muwqy+ N w
s n=z—cn ( 1 1) Prns O A 36

Les relations (A.34) et (A.36) vont nous permettre de déterminer les per-
formances des principaux circuits multifréquencesa conductance non linéaire
et de les comparer 3 celles obtenues dans les mémes conditions avec un dis-

positif non dissipatif.

IV.2. Multiplication de fréquence

Dans ce mode de fonctionnement, le circuit de la figure (A.2)

est tel que seules les puissances aux fréquences f] et mf1 ne sont pas nulles.
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Dans ce cas, la relation (A.36) permet d'écrire :

25 ’e S0 ' P A37
R + (mo)P > soit B :5-.;;7

On montre ainsi qu'avec un multiplicateur 3@ conductance non linéaire posi-
tive, le rendement de conversion n = —;¥~ ne peut pas &tre supérieur 3
T/mz. Ce résultat est fondamentalement différent de celui que 1'on peut
obtenir avec un dipble non dissipatif. Rappelons que cette limitation
n'est valable que dans le cas ol g est toujours positif et que des per-

formances plus intéressantes pourraient &tre obtenues avec des dipbles

dissipatifs négatifs [9].

IV.3. Oscillateur (dipdle "dissipatif'' négatif)

I1 est intéressant de remarquer que la relation (A.34) peut
nous fournir des indications sur la caractéristique que doit présenter la

conductance non linéaire pour ré€aliser un oscillateur.

Pour que le composant puisse émettre de la puissance alterna-
tive, nous savons qu'il est nécessaire de lui fournir une puissance continue.
Nous définirons donc la caractéristique de la conductance autour du point de

polarisation statique (Vo, Io = G(vo).va) par la relation :

4 = G6{vo,v).v A38

dans laquelle i et v représentent les variations de courant et de tension

par rapport au point de polarisation statique.

Dans un fonctionnement en oscillateur 3 la pulsation w, la
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relation (A.34) nous donne :

25 - /dV dIN . dv di
w P = =X =N o 225
<dl dl? dr dr 4 A39

De la puissance alternative sera émise par le composant si P est négatif,
ce qui entraine la condition :< %% %% > < 0. Sachant que la tension aux bor-
nes du composant est généralement de la forme v = Ucos wt, on peut exprimer

cette derniére inégalité A partir des coefficients du développement en série

de Fourier de G(Vo, v) donnés par :

T .
Gp = 6, = Jf IG(W.V) cinet g A40
o

On obtient alors la condition d'oscillation suivante :
2Go+ G, +G; < 0 A 41

que nous pouvons écrire sous la forme :
T
IG(Vo,Ucos w!) coswt dt < 0 A 42
(]

Cette relation dépend de 1'amplitude U de la tension alternative v aux bor-
nes du composant. Elle nous montre, bien &videmment que la caractéristique
G(V) doit présenter une paftie négative dans le domaine de variation de v.
Elle permet en plus de déterminer 1'amp11t®e U de la tension alternative
pour une fréquence d'oscillation donnée ainsi que la puissance d'émission
3 partir de 1'équation I 0= G(V)} qui caractérise la conductance non li-

néaire.

IV.4. Mélangeurs

Nous savons que dans ce mode de fonctionnement, le circuit de
1la figure (A.2) est tel que seules les puissances aux fréquences indiquées

par la figure (A.1) ne sont pas nulles (il s'agit de la moyenne fréquence,
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de 1'oscillateur local, la BLS et la BLI). L'équation (A.34) nous donne

alors :
z z 2 2 - dv dI
D P+ WP + WO R + W R = <ET d_1_>r A43

Nous nous proposons d'utiliser cette relation pour &tudier les différents
types de mélangeurs réalisés 3 partir de dispositifs non linéaires "'dissi-

patifs'.

IV.4.1. MELANGEUR DE RECEPTION BLS

Puissances d'entrée : P ;P

Puissance de sortie : Pm

Les conditions de fonctionnement d'un tel mélangeur sont :

€en posant P‘m = - Pm, ou P'm représente donc la puissance que 1'on peut

recueillir 3 la moyenne fréquence, la relation (A.43) nous donne :

2 2
P’ :fjw-<g\_lﬂ A Add
m 2 db dr7’t o2

Comme en général la moyenne fréquence est trés inférieure 3 la fréquence

BLS et donc 3 la fréquence de 1'oscillateur local, nous pouvons écrire :

.y (Rer)_ 1_dvdl
Fm = n o%n<8—t- dat 4 A 83

ce qui nous donne pour une conductance non linéaire positive :

2
Pr:\ s%{;(&""s) Ads
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Corme en général wy >> @ Nous pourrions donc avoir :
3

P>R + P A47

.

mais ce résultat est contraire 3 la premiére loi de PAGE [7] qui pour une
conductance positive, nous dit que :

Ra<R +F, v A48
Ces relations ne nous aﬁportent donc pas de renseignement précis sur le
rendement de conversion entre la puissance BLS (Ps) et la puissance moyen-
ne fréquence (Pm). Elles expriment simplement que le rendement global n'est

limité que par la forme de la caractéristique G(V) de la conductance.

L'équation (A.43) étant symétrique pour les signaux 3 la
fréquence BLI et a& la fréquence BLS, les performances des mélangeurs de ré-
ception BLS et BLI seront donc identiques. De nombreuses &tudes ont &té pu-
bliées sur les mélangeurs de réception [10] en prenant comme hypothése de
départ que 1'oscillateur local est d'un niveau trés supérieur aux autres
signaux. Il est alors possible de simplifier considérablement le probléme
en admettant que la conducﬁance non linéaire n'est pilotée que par le fort
niveau de 1'oscillateur 1ocal; Dans ces conditions on peut montrer que le
rendement de conversion n = ;;lﬂ est toujours inférieur 3 1'unité [10].
Cependant si cette hypothése ?niveau d'oscillateur local supérieur aux au-
tres signaux) est justifiée par la concéption méme des mélangeurs de récep-
tion, il en est tout autrement dans les mélangeurs d'émission qui doivent
convertir le maximum de puissance haute fréquence et qui, dans ces conditions,

travaillent avec des niveaux de puissance comparables 3 toutes les fréquen-

ces.



IV.4.2. MELANGEUR D'EMISSION BLS

Puissances d'entrée : Pm, .

Puissance de sortie : PS

A cause de la symétrie de 1'expression (A.43) nous n'étudierons que le mé-

langeur d'émission BLS pour lequel nols devons avoir :

L'équation (A.43) peut alors s'écrire :

2
P;:Ps :mem +wg|=:g Z‘:if 1 Ad9

Pour une conductance non linéaire positive nous avons < %Vf g—i— >, > 0 et dans

ce cas nous obtenons :

p{ ¢ &m Pm L b Pp
ws

Nous voyons donc que le rendement global de conversion nest plus limité par

la premiére lloi de PAGE, mais par le terme en sw% en général trés infé-

rieur 3 1'unité (En effet wg = w£+ wy >> “&n)' Cependant le rendement de con-

version du mélangeur d'émission défini par :

Pl

P
2

"B

est borné par :

‘-’um . ‘-’,2 ~ 1_2Um+‘—’m Fn

o Pp @f ws wi P

% £ 25 a51

Cette expression indique que le rendement de conversion est borné par ume

quantité qui est trés voisine de 1'unité. Elle peut méme &tre supérieure 2
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1'unité pour une puissance moyemne fréquence appliquée au composant telle
que :

Prn >-3%%§’El AS52
ce qui correspond 3 une puissance moyenne fréquence trés importante par
rapport 3 la puissance délivrée par 1'oscillateur local (ep pratique ug >>wg,) .
De plus, cette augmentation favorable de la borme du rendement de conversion
ne se traduit pas obligatoirement par ume augmentation réelle du rendement

a cause du terme < g% %% >y qui dépend lui aussi des puissances.

Nous avons examiné le cas de la conductance non linéaire po-
sitive, mais il est possible en mélangeur d'émission d'utiliser des compo-
sants présentant une conductance différentielle négative. Dans ce cas, 1'é-
quation (A.49) montre que la puissance de sortie peut &tre notablement aug-
mentée par le terme < %% %% > ¢ qui peut devenir négatif. Celd s'explique par
le fait qu'une partie de la puissance continue, qui polarise le composant*
est alors transformée en signal alternatif ce qui contribue i une améliora-

tion du rendement.

IV.4.3. INFLUENCE DE L'IMPEDANCE DE CHARGE A LA FREQUENCE

Lorsque 1'impédance ‘de charge 3 la fréquence image (fréquen-
ce BLI dans le cas du mélangeur BLS) n'est plus purement réactive, elle ab-

sorbe une puissance P'i ==~ P ## 0.

%11 n'existe pas de conductance différentielle négative sans polarisation

par une source extérieure.
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Toutes les puissances mises en jeu doivent obéir aux rela-

tions suivantes :

P> 0 Puissance absorbée 3 la moyenne fréquence

P, > 0 Puissance absorbée 3 la fréquence de 1‘oscillateur local
P's =-P. >0 Puissance émise 3 la fréquence de sortie BLS

Pr. =~ P, >0 Puissance émise 3 la fréquence image BLI

L'équation des puissances (A.43) nous permet d'obtenir :

1 ”
P; - w%“ Pm + uEPg-u;,Pj,- dv dI>. 1 A53
3 ¥y
[XH dr dr4  w

Dans ces conditions, il apparait que la puissance émise 3 la fréquence image
(P;) vient se retrancher de la puissance de sortie & la bande latérale supé-
rieure (P;). I1 semble donc qu'il soit nécessaire d'accorder le circuit 3 la
fréquence image par un circuit purement réactif. Ce résultat ne doit pas &tre
considéré comme acquis. En effet, il ne tient pas compte des variations du
terme < %‘—t/- %% ¢ dont les effets peuvent &tre prépondérants et mous ne pou-
vons exclure que, pour certaine forme de conductance non linéaire, le maxi-

mm de puissance de sortie soit obtenu pour une impédance de charge en par-

tie résistive 3 la fréquence image.

Nous avons résumé dans le tableau (A.1) 1'ensemble des per-
formances que 1'on peut obtenir avec un dipble non dissipatif et avec un di-
pole '"dissipatif” sans mémoire. Nous avons distingué deux types de dipdles

"dissipatifs''.

a) Dipble "dissipatif" positif :

La conductance différentielle présentée par ce composant est

essentiellement positive dans le domaine de variation de la tension alterna-
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tive. Ce type de composant dissipe sous forme d'effet Joule une partie de

la puissance des signaux alternatifs, ce que nous traduisons par la relation :

2 P, >0 A 54
mn

m#o
N #0

b) Dipble '"dissipatif" négatif :

La conductance différentielle présentée par ce type de compo-
sant est négative (ou présente des parties négatives) dans le domaine des
variations de la tension alternative qui lui est appliquée. Dans ces condi-
tions, le bilan global des puissances (puissance continue + puissances des
signaux alternatifs) est bien entendu positif; cependant la somme des puis-
sances alternatives est négative :

P < o AS55
gn mn

m#£o

n #0

Ce composant convertit donc une partie de la puissance continue qui lui est

appliquée, en puissances alternatives.

Dipbles non s~ s R 5
dissipatifs Dipdles 'dissipatifs' : PO + ) Pm%O
Positifs Négatifs
P =0
z mn ] pmn >0 b Poh< 0
Multiplicateur - 2 2
rang n JPnl/P1 1 ]Pn)/P] < 1/n P /P, > 1/n
Mélangeur de instable rend < 1 rend > 1 possible
réception
Mélangeur - rend & 1 rend ~ 1 rend > 1 possible
d'émission

TABLEAU A.1



Ces différents résultats comparés, montrent que les dipd-
les "dissipatifs' positifs (résistances ou conductances non linéaires) trou-
veront une application principale en mélangeur de réception [11] ; les dipd-
les non dissipatifs {(capacité non linéaire par exemple) seront plus particu-
liérement utilisés dans les multiplicateurs de fréquences [12] et dans les
mélangeurs d'émission [13]. Cependant, pour ces derniéres applications, la
réactance non linéaire, pourra €tre avantageusement remplacée par une conduc-
tance non linéaire présentant une caractéristique différentielle négative

{141 [15].

Afin d'étudier plus en détail les différents modes de fonc-
tionnement des mélangeurs, ce qui est le but de toute 1'étude qui va suivre,
il est nécessaire de pouvoir calculer les puissances et les impédances pré-

sentées par le dipdle non linfaire aux quatre fréquences prépondérantes qui

sont :

Fm la moyenne fréquence

Fl la fréquence de 1'oscillateur local

FS la fréquence de la bande.latérale subérieure
AFi la fréquence de la bande latérale inférieure

11 convient donc de déterminer les composantes du courant total et de la ten-

sion totale correspondant 3 ces différentes fréquences.

Comme 1'indique 1'équation générale (A.1), le régime de
fdnctionnement dépend 2 la fois des amplitudes des différentes composantes
de ia tension et de leur phase respective. Nous nous proposons de montrer
que dans un fonctionnement en mélangeur les puissances hyperfréquences mi-

ses en jeu ne dépendent, outre des amplitudes, que de deux combinaisons



linéaires des phases des composantes (aux quatre fréquences Fm’ Fg, FS

et Fi) de 1a tension qui ne sont donc pas indépendantes.

V. RELATIONS DES PHASES DANS LES MELANGEURS

Considérons un dipdle non rinéaire destiné a fonctionner en mélan-
geur dans le systéme de la figure (A.2Z) ol le circuit est tel que seules des
tensions aux quatre fréquences Fm, Fp, Fs, F, puissent exister aux bornes de
1'é1ément non linéaire. Dans ces conditions, une fois le régime permanent éta-
bli, nous avons montré que la tension aux bornes de 1'élément non lindaire pre-
nait la forme :

VS Voou > Ve cos{ wxt +'‘Px) AS6
=

Par ailleurs, 1'€élément non linéaire utilisé peut étre caractérisé par une
équation du type donné par la relation A.1 ce qui signifie que le courant
total traversant le dipdle sera de la forme

b gxx(og:, o) vz“’lT: [vx ‘;‘l’: (uxu‘Px)]qz AS?

mi,s,i

Nous avons alors calculé en annexe 3 les composantes de ce courant aux qua-
tre fréquences pour lesquelles il existe des composantes de tension non nul-
les. Nous en avons déduit les expressions des puissances et des admittances

correspondantes qui s'écrivent pour les quatre fréquences sous la forme :

B AR R v tj[Ax(‘fm +% = R)e (fm -1 *?*')sx] ASS
2

S Fx eJ[A;(Ym +f - ?s)¢5; (?m-‘el. '\ )]

Vx

YX - AS59
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Nous aboutissons donc au fait remarquable suivant :

Dans un fonctionnement en mélangeur , les puissances tra-
versant 1'élément non linfaire ainsi que les admittances qu'il présente aux

quatre fréquences F , F,, F

'm For Fi’ ne dépendent (pour les phases uniquement)

S’
que de deux combinaisons linéaires des phases des composantes de la tension

qui existe 3 ces bornes :

b =P+ - % Aso $;z - +¥; A6

Ces deux relations sont trés intéressantes car elles montrent qu'il existe
nécessairement une corrélation de phase entre les différents signaux dans

un mélangeur.

En effet, considérons 3 titre d'exemple un mélangeur
d'émission BLS : Les puissances fournies 3 la fréquence moyenne et i la
fréquence de 1'oscillateur local sont fixées ainsi que les admittances de
charge aux fréquences BLS et BLI. Les %elations (A.60) et (A.61) montrent
que ¢ et ¢, ont alors une valeur pratiqﬁement déterminée. Dans ces condi-
tions la phase du signal de sortie BLS est donnée par la relation (A.60)

soit :

s = P o+ 2 ~0s AG62

La relation (A.62) montre ainsi que la phase du signal de
sortie BLS (*;) suivra fidélement les variations de phase du signal d'en-
trée 3 la moyenne fréquence (%%Q si la phase de 1'oscillateur local est
maintenue constante. Ce résultat est général et ne dépend pas du dipdle

non linéaire utilisé pour réaliser le mélangeur.



-38~
CONCLUSION

Nous avons établi, dans ce chapitre, quelques lois générales
caractérisant le fonctiomnement multifréquence des dipbles non linéaires

que nous avons classés en deux grandes catégories:

- les dipdles non dissipatifs pour lesquels nous avons étendu le

champ d'application des lois de Manley-Rowe

- les dipdles '"dissipatifs' sans mémoire que nous avons caracté-

risés par une loi générale sur les puissances

Ces résultats nous ont permis de comparer les performances que
l'on peut espérer atteindre avec ces deux types de composants dans les fonc~
tionnements classiques et trés utilisés que sont les multiplicateurs, les

oscillateurs et les mélangeurs.

Enfin, nous avons montré la corrélation qui existe entre les pha-
ses des différents signaux.présents aux bornes d'un composant non linéaire
fonctionnant en mélangeur de fréquences, sous forme de deux équations re-
liant ces phases entre elles. Ces deux derni€res relations nous seront d'un
trés grand intérét pour 1'étude approfondie des mélangeurs d'€mission en
permettant de restreindre le nombre des paramétres qui caractérisent un

régime de fonctionnement.
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INTRODUCTION

De nombreux travaux ont &€té consacrés aux composants non linéai-
res utilisés principalement dans les systémes multiplicateurs de fréquences
[11 [2] [3] et les mélangeurs cie réception [4] [5]. C'est ainsi que 1'étude
des diodes varactors et des diodes 3 stockage de charge fut particuliérement
développée dans les syst@mes multiplicateurstandis que les possibilités
offertes par les diodes & pointe et les diodes Schottky furent surtout explo-
rés dans les mélangeurs de réception. Dans ce présent chapitre nous nous pro-

t

posons d'étudier un probléme plus nouveau : le fonctionnement en mélangeur

d'émission d'une diode & avalanche. On utilisera dans ce but une théorie ana-
lytique qui, bien que ne s'appliquant que dans le cas des signaux d'amplitude
suffisamment faible, permettra de mieux comprendre les problémes spécifiques

de ce régime de fonctionnement.

Au préalable il peut &tre important de préciser les différences ma-~
jeures qui existent entre les deux régimes de fonctionnement d'apparence trés
voisins que sont le mélangéur de réception et le mélangeur d'émission. Les
mélangeurs de réception, comme 1'indiquent les figures A.let A2 sont utili-
sés pour transporter 1'information contenue dans un signal haute fréquence
vers un signal basse frégquence dans le but ée détecter cette information.

Ce mode de détection, par changement de fréquence, ne se justifie qu'avec
des signaux de hautes fréquences de trés faibles niveaux (en pratique quel-
ques picowatts). L'oscillateur local né€cessaire 3 ce changement de fréquen-
ce est donc toujours d'un niveau trés supérieur aux autres signaux (en pra-
tique quelques milliwatts). Il résulte de ces ordres de grandeurs des puis-
sances que la non lin€arité du composant utilisé n'est_ pilotée que par le
fort niveau de 1'oscillateur tandis que le composant reste linéaire pour

toutes les autres fréquences [6]. Ces considérations permettent de s'im-
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plifier 1'8tude théorique des mélangeurs de réception.

Le mélangeur d'émission par contre, doit transporter 1'information contenue
dans un signal basse fréquence vers un signal haute fréquence de puissance

la plus élevée possible. (En pratique, la puissance de sortie est du méme
ordre de grandeur que celle délivrée par 1'oscillateur local). Dans ces con-
ditions il n'est plus possible d'utiliser les hypoth&ses simplificatrices
rencontrées dans 1'étude des mélangeurs de réception car la non linfarité

du composant utilisé est pilotée par tous les signaux. C'est 13 que réside

la principale différence entre les deux modes de fonctionnement et aussi la
principale difficulté rencontrée pour la détermination théorique des per-
formances d'un mélangeur d'émission. I1 nous faut donc en aborder 1'étude
progressivement et nous limiter dans ce chapitre, ol les calculs seront effec~
tués de fagon analytique,aux régimes de faible puissance. Il sera alors possi-
ble de considérer, dans cette premiére phase,la diode 3 avalanche comme une
réactance non linéaire et d'obtenir des expressions simples des puissances,
des admittances et du rendement de conversion que nous ﬁous efforcerons d'op-

timiser.

I. LA DIODE A AVALANCHE : METHODE GENERALE D'ETUDE

I1.1. Phénoménologie de 1'avalanche

L'effet d'avalanche [7] est la création, dans un semiconducteur,
de paire électron-trou lors de 1'interaction inélastique avec le réseau cris-
tallin d'un porteur libre ayant acquis une certaine énergie grice 2 un champ
électrique intense. Ce phénoméne est 3 distinguer de 1'effet Zener qui se ca-
ractérise par une génération sponfanée de paire électron-trou grice i une
transition isoénergétique des électrons entre la bande de valence et la bande

de conduction. Les champs électriques nécessaires pour produire 1'ionisation
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par chocs (10S V/m) sont du méme ordre de grandeur que pour 1'effet Zener,
seuls le profil de distribution des impuretés et la différence de potentiel

appliquée 2 1'échantillon déterminent le phénoméne prépondérant.

Le choc ionisant d'une particule de grande énergie sur un électron
de valence d'un atome du réseau crée une paire glectron-trou. Les nouveaux
porteurs,ainsi que les porteurs initiaux,se déplacent alors dans le champ
régnant dans le semiconducteur et si ce dernier est assez important, ils peu-
vent acquérir, 3 leur tour,suffisamment d'énergie pour créer de nouvelles pai-
res électron-trou. Il apparait alors immédiatement que le phénoméne d'ava-
lanche n'est possible que si un €lectron ou un trou issu d'une collision io-
nisante peut au cours de son transit dans le champ électrique, acquérir suf-
fisamment d‘'énergie pour créer,en moyenne,une paire &lectron-trou : on ob-
tient ainsi ce que 1'on appelle la condition d'avalanche. Pour caractériser
ce phénoméne on définit deux grandeurs qui dépendent du type de semiconduc-
teur considéré et du champ électrique régnant i 1'intérieur de celui-ci :

Ce sont les taux d’ionisation [8] [9] :

taux d'ionisation des électrons

54
(]

taux d'ionisation des trous

R
)

Ils représentent le nombre de paires électron-trou crééespar un porteur et
par unité de longueur dans la direction du champ &lectrique. K.G. Mc KAY
a le premier donné une théorie quantitative du phénoméne d'avalanche et a

8tabli la condition d'avalanche ou condition de Mc. KAY [10]

s
ja.[E(x)]d'x =1 81
o
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Cette expression * est obtenue dans le cas ol les taux d'ionisation des
électrons et des trous sont &gaux et ol le phénoméne d'avalanche a lieu

dans un semiconducteur "unidimensionnel''d'épaisseur § soumis 3 une tension :

)
uozfﬁo(x) dx B2
(-3

1.2. Réalisation du phenoméne d'avalanche

Le phénoméne d'avalanche peut théoriquement s'obtenir directe-
ment dans un semiconducteur en volume. Cependant, le courant électrique,
correspondant 3 un champ €lectrique de quelques 105 V/cm nécessaire au dé-
clanchement de 1'avalanche, conduit 3 des dissipations thermiques souvent
trop importantes pour &tre supportées par le matériau semiconducteur. Aussi
utilise-t-on généralement une jonction semiconductrice polarisée en inverse.
Le courant de saturation permet d'apporter dans la zone désertée un flux de
porteurs suffisant pour &tre initiateur du phénoméne d'avalanche.

‘La plus simple de ces structures est

la diode PIN dont le régime d'avalan-
P 1 N che a été étudié par MISAWA [11]
figure (B.1). Le phénomeéne d‘'avalan-
;““"e‘“"“'- che s'étend sur toute la zone déser-
E tée qui se confond dans ce cas par-
ticulier avec ce que nous appelons
>X

la "zone d'avalanche''.

o e}

FIGURE B.1 : Carte du champ électrique

et du taux d'ionisation d'une diode PIN.

*)es relations plus complexes peuvent &tre obtenues lorsque les taux
d'ionisation des &lectrons et des trous sant différents [8].
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L'exemple présenté par la figure (B.2) correspond 3 une structure plus
8laborée (P+ PIN+). Le champ électrique n'est suffisamment intense, pour
produire 1'avalanche, qﬁe dans une "zone d'avalanche' d'épaisseur & faible
devant toute la zone désertée. Ce type de structure dit de READ {7]a &té le
premier & 8tre étudié. I1 peut &tre décomposé en une zone d'épaisseur § ol
""zone d'avalanche' et une zone d'épaisseur W - § ol le chaﬁp €lectrique n'est
plus suffisamment intense pour produiré 1'avalanche, mais cependant suffisant
pour entrainer les porteurs issus de la zone d'avalanche 3 leur vitesse limi-

te : cette zone est appelée zone de transit.

P+ P 1 hq*' F)*' N Pd+

oo,
Pt N

EXS

Y
.
Ly

N >X >X
o b w
+ + , + +
FIGURE B.2 : Diode P PIN FIGURE B.3 : Diode P NN

CARTE DU CHAMP ELECTRIQUE ET DU TAUX D'IONISATION

La diode de READ est souvent difficile 3 réaliser technologique-
ment. On est donc amené 3 considérer une structure plus simple : le type
PP NN (figure B.3), qui permet de conserver uné zone de transit dont nous
verrons tout 1'intérét par la suite. La carte du champ &lectrique ne permet
plus de distinguer aussi facilement la zone d'avalanche et la zone de tran-
sit. Mais, en considérant 1'évolution du taux d'ionisation «(E), qui est
une fonction trds rapidement croissante du champ €lectrique, il est géné-

ralement possible de décomposef encore la diode en :
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- une zone d'avalanche d'épaisseur § ol existe le phénoméne
d'ionisation (la méthode permettant la détermination de § est donnée dans
(121 (131, '

- une zone de transit d'épaisseur W - § ol les porteurs se dépla-
cent 3 leur vitesse limite * et od le phénoméne d'avalanche est négligeable.

(Cette zone n'existe pas dans le cas de la diode PIN).

Le comportement de ces deux zones est de nature trés différent : elles se-

ront donc traitées: séparément selon la configuration de la figure (B.4)

lca
l zone > zone¢ de
e Te
D°AVALANCHE - TRANSIT
Ida
< > € —>

) w-8

I = courant total
Ica = courant de conduction sortant de la zone d'avalanche

Ida = courant de déplacement sortant de la zone d'avalanche

FIGURE B.4 : Modéle & deux zones de la diode & avalanche
et temps de transit.

Nous étudierons dans un premier temps le mélangeur d'émission 3 diode de
type PIN qui ne présente qu'une simple zone d'avalanche. Les résultats que
nous obtiendrons seront alors utilisés pour 1'étude de la diode 3 avalanche

avec transit (type PN NY).

X, . . P . P .
Ceci n'est vrai que si le champ &lectrique est supérieur au champ critique
EC (Ec = 10 KV/cm) : cette condition est satisfaite dans pratiquement toute

la zone désertée lorsque la diode est polarisée 3 la tension d'avalanche.
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1.3. Propriétés de la diode PIN (zone d'avalanche)

A partir des 8quations de Poisson et de continuité de courant,
READ [71 a établi une relation simple liant le courant de conduction Ica(t)
supposé constant dans la zone d'avalanche,au champ électrique E(x,t) : c'est

1'équation de READ :

6 _dIa(t) - (Y(E) 1]+ Is B3
MV, dr
5

Y{e)= fd:[s(x Hdx Mz 2 B4

Cette 8quation est obtenue en faisant les hypothéses suivantes :

a) la diode est unidimensionnelle

b) les taux d'ionisation des porteurs sont égaux o, = ab = a)

¢) les vitesses des porteurs, électrons et trous, sont toutes
deux égales 3 la vitesse limite vy

d) 1'effet sur le champ électrique de la charge d'espace due aux

porteurs mobiles est négligé

Les trois dernilres hypothéses sont assez loin d'8tre vérifiées dans le cas
du silicium. LEE [14] a proposé une équation générale tenant compte de taux
d'ionisation et de vitesses différentes pour les deux types de porteurs. On
obtient ainsi des équations plus complexes mais finalement les expressions
mathématiques restent assez analogues et conduisent 3 des résultats trés
voisins de ceux obtenus 3 partir de 1'équation de READ, dans la mesure ol
le taux d'ionisation a« qui entre dans 1l'expression (B.3) est un taux d'io-

nisation '"moyen" convenablement choisi.
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Par ailleurs, en ce qui concerne la quatriéme hypoth&se, certains
auteurs ont montré que l'on pouvait en tenir compte en modifiant la valeur
de M qui intervient dans 1'équation de READ et obtenir ainsi des résultats
trés voisins de ceux correspondant 3 la résolution compléte des €quations '

électrocinétiques sur ordinateur [15}. Dans ce travail, nous avons donc choi-

si les valeurs suivantes pour le taux d'ionisation 'moyen" « et le facteur M

-5
o (E) = e, exE [~ A 28cmi? Az 1.6810 cm/v M- 27 BS

Pour pouvoir résoudre analytiquement 1'équation (B.3) dans les condi-
tions correspondant 3 un fonctionnement en mélangeur de fréquence, nous som-

mes amenés 3 introduire les hypothéses supplémentaires suivantes :

a) La zone d'avalanche est suffisamment confinée pour pouvoir admettre
que le champ électrique y est constant * E(x,t) = E(t) ; ce qui permet

d'écrire :
s
Y(E) = f«.(E)dx = 8.o(E) 86
(-]

b} Le courant de saturation, bien qu'initiateur de 1'effet d'avalanche
est suffisamment faible devant le courant de conduction total pour pouvoir
gtre négligé dans 1'équation (B.3). L'équation de Read s'&crit alors sous

la forme :

X dk 1 . oy -1 B7
M ar T W, ove)

T=56/v ' B8

*
En réalité il faut remarquer que cette condition est presque implicite dans

1'équation de Read : Le courant total est constant, comme le courant de
conduction est indépendant de x il en résulte que le courant de déplacement
doit 1'&tre aussi. Donc, le champ électrique alternatif est indépendant

de x.
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I1 s'agit alors de résoudre 1'équation (B.7) avec un champ électrique qui

comporte :

- un champ constant Eo dont la valeur est donnée par le circuit
de polarisation
- un champ alternatif e(t) périodique (de période T) et de valeur

moyenne nulle
On peut tout d'abord remarquer que le champ &lectrique e(t) étant stationnai-
re, Ic(t) doit 1'Stre également, il en résulte d'aprés (B.7) que :

<Y (E.+ e)-1>T =0 B9

c'est la condition d'avalanche en régime dynamique.

Par ailleurs, la quantité :

R =L

F e B10

xid
b

est &galement nulle dans la mesure ol Ic (v) ne présente pas de discontinui-
tés c'est-a-dire dans la mesure odl le champ &lectrique e(t) est mathémati-

quement continu, ce qui est toujours le cas avec des signaux sinusoidaux.

L'équation de Read (B.7) permet alors d'écrire :
R :<[‘?[E°+ e('t)]-1] IC>T =0 a1

Cette relation'(B.H) va nous renseigner sur le comportement de la diode
3 avalanche en fonction du niveau des signaux qui lui sont appliqués et

nous allons considérer deux cas :

a) le champ électrique alternatif est trés faible par rapport au

champ continu E (par exemple inférieur 3 E / 10.)
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Dans ces conditions nous pouvons faire un développement au premier ordre de

v(E) de la forme x

W(Eor e )= W(Eo) + ¥YIES) . e() 812
La condition d'avalanche (B.9) nous donne alors :

<V(Eo)owfeo).cu) -1>T: 0 soi Y(E,) = 1 B13

Puisque la valeur moyenne de e(t) est nulle : il en résulte que le
champ électrique Eo, que 1'on calcule 3 partir de (B.13), est indépendant de
1'amplitude du signal alternatif.

L'expression (B.11) se simplifie et nous obtenons alors :
n.I(t =0 6. e(1).I(r -0 814
<e(1).I( )>T < c()g()?

Cette derniére expression s'interpréte facilement comme la puissance active
dissipée dans la diode.

La relation (B.14) montre donc que la diode @ avalanche, soumise
3 des champs'électriques de faibles valeurs (donc & des puissances faibles),
se comporte comme un dipdle mon dissipatif, et de ce fait, ob&it aux lois
de Manley-Rowe. L'équation (B.7) montre que la diode est alors équivalente

3 une inductance non lin€aire de valeur :

_ 6 1

%
A titre d'exemple avec une diode PIN de 0,5u le champ &lectrique correspon-

dant 3 la tension d'avalanche de 20V est de 4 105 V/cm. Compte tenu des va-
leurs numériques du taux d'ionisation donnéespar (B.5) le terme du second
ordre de développement de ¢(E) devient aussi important que le terme du pre-
mier ordre pour une amplitude de champ €lectrique alternatif de 105 V/cm.
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b) le champ alternatif n'est plus trés faible devant Eo (par exem-

ple supérieur a EO/IO)

Le développement de y(E) au premier ordre n'est plus possible et nous devons

tenir compte des termes du second ordre sous la forme :
Y[Ees €()] = W(E)+ WES) et + ‘f'fee)s:@ B16
La condition d'avalanche (B.9) impose alors :
Y(E,)~ 1 :-_‘g';(_ag) <¢’(r)>T 817

On constate que le régime d'avalanche stationnaire ne ‘peut étre obtenu que
dans la mesure ol le champ d'avalanche statique E o diminue avec le fiveau du

signal alternatif : nous sommes donc en présence d'un effet de rectification.

En reportant la condition dynamique d'avalanche dans 1'expression

(B.11) nous obtenons :

bemIm>: 1 HED 17 &2 -¢ 6.3
<6.e(r) é”?- 7 Yie s[<6 €y L -<8 c(l)Iczr] 818
Ce que nous pouvons encore écrire sous la forme :
<S.¢(r),IC(I> :<C;(v).vz> avec G (v) :l.“L,(_E&).l.[Io-Ic(v)] B19
2 9(E) 6

La puissance dissipée n'est donc pas nulle, et la diode ne peut plus &tre
représentée par une réactance pure. I1 convient d'ajouter en paralléle sur
la réactance selfique (B.15) une conductance non lin€aire G(V) (B.19) comme

le montre la figure (B.5)
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L'8tude compléte de ce dernier cas
ne peut &tre abordée simplement de
fagon analytique et sera traitée

r—d’Lﬂ_,—- Ic numériquement. Néanmoins, le schéma
\% :

—_— équivalent de la figure B.5 se réve-
“-ITYB-\—-J lera utile dans 1'interprétation de

nos résultats. Nous allons dans ce

. chapitre nous limiter au cas a) et
FIGURE B.5 : Schéma électrigue

équivalent & une zone d'avalanche studier le mélangeur d'émission a
sounise & de forts signaux hyper-
fréquences. diode 3 avalanche considéré comme

une réactance pure non linéaire, ce

qui correspond au cas de signaux assez faibles.

II. MELANGEUR D'EMISSION A DIODE PIN EN AVALANCHE, CAS DES

FAIBLES SIGNAUX OU LA DIODE PEUT ETRE REPRESENTEE COMME

UNE REACTANCE NON LINEAIRE

I1.1. Hypothé&ses

=

Nous supposons que la diode i avalanche est utilisée dans le
circuit de la figure (A.2) de telle sorte que la tension 3 ses bornes ne

comporte que des composantes non nulles aux fréquences suivantes :

F, 1a fréquence moyenne Fy la fréquence de 1'oscillateur local
F,  la fréquence BLS F, la fréquence BLI

Dans ces conditions, le champ &lectrique’ total aux bornes de la zone d'ava-

lanche peut s'écrire @ E ZEo+2 Exsin{w}+'¥c) = Eo+ e(F) B2C
=,
mis
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Nous supposons que 1'amplitude du champ alternatif total e(t) est suffisam-
ment faible pour permettre un développement au premier ordre du taux d'ioni-

sation. L'équation de Read (B.7) prend alors la forme suivante :
T 9L - yle(r)x, B21
M dt

Elle permet de calculer le courant de conduction :

T (1) =1, exp[ = -M_XE‘., ¢os (Gt 0&)} B22

La constante d'intégration I o st calculée en remarquant que la valeur mo-
yenne du courant de conduction n'est autre que le courant continu I, qui po-
larise la diode. L'expression du courant de conduction.traversant la diode 3
avalanche reste, malgré les hypothéses simplificatricesdé€jd introduites,

une fonction trop complexe des amplitudes des différents champs électriques
pour permettre une exploitation simple. Nous sommes donc amenés 3 développer
1'exponentielle de 1'expression (B.22) en série en limitant le développement

M)‘E" sont inférieures 3

au second ordre. Ceci suppose que les quantxtes
1'unité. Cette derniére hypothése est plus restrictive que celle permettant
le développement du taux d'ionisation car elle affecte différemment les
amplitudes des champs &électriques selon la fréquence. Compte tenu des valeurs
numériques la condition :

MA E=< 4 ¢derit E:x:

-—< 10 V/m/GHZ 823
T o F:x:

pour une diode de O,Sﬁ de zone d'avalanche.

I1.2. Calcul des puissances et des admittances

Pour obtenir les expressions des puissaﬂces et des admittances
présentées par la diode aux différentes fréquences, il faut tout d’abord

extraire les composantes harmoniques du courant. Pour ces calculs nous avons
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TABLEAU B.1.
Yom=1 K Zeo [-1 o xsIb, xpxs g'j¢i] +]Cgwm B26
Wwm 2 Xm 2xm
Yap =ik o [ar 4 xoxe O, xoxi %] jogen 827
wp 2xg 2x%f
Yas:jK _1_"2[-1 - .ﬁ_“ﬂtﬂ¢‘]+ ] Cpwg B28
ws 2 Xy
Yo zik Zee [ xexge=i®i ] | jepe B29
w 2%,
Pp = Zsom | xmxg xgsin e + Xmxp x:sin ¢L] B30
4 K
Pp = Loty [mel Xssin Qs = XpXg Xg Sin 0-&:} B34
4 K
Py =~Icois [xmxgxssin 1);] 832
4K
Py = Zeowy [xmxgx,;sm 4),,] B33
4 K
I €s - M)
I 9 834 = 22 K= Mr B35
° 10-3-(33' 0-)(1(0)(;0!,.,) % 3 <
$s =R o2 - Q= P - 836
M) Em xp= MDA EL xczMA Es x;=MMEL
T Wm T w¢e T g T w
B37

PUISSANCES ET ADMITTANCES PRESENTEES PAR UNE DIODE A AVALANCHE

DE TYPE PIN FONCTIONNANT EN MELANGEUR DE FREQUENCES.
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introduit des variables réduites proportionnelles 3 la composante de Fourier

du champ €lectrique existant 3 chaque fréquence

-M)Ex B24
T Wwx

-

Les tensions correspondant & chacune des composantes du courant sont obtenues
directement 3 partir des champs &lectriques supposés uniformes dans la zone

d'avalanche :

Va = Ex® 825

Nous avons développé dans 1'annexe 4 1'ensemble des calculs qui nous ont per-
mis d'aboutir aux expressions des puissances et des admittances données dans
le tableau B.1. Ces expressions sont directement liéesraux caractéristiques
du composant ou du matériau (termes M, X, 1) et aux valeurs des amplitudes

des champs électriques 3 chaque fréquence (termes Xx)‘

I1 convient donc de calculer les X, en ajoutant les équations des

circuits correspondant & chacune des fréquences :

Bl _Yem U gy Erel®. Yo u B39
Yem#Yam 6 Yel+Yal ©
Yes ==Yas B40 Yei = =Yai B 41

Les relations (B.40) et (B.41) résultent du fait que nous avons imposé les
tensions aux bornes de la diode qui sont aussi celles qui existent aux bor-
nes des charges et que le courant qui en résulte est le méme dans la diode
et dans la charge pour 1'une ou 1'autre des fréquences ou la diode fonctionne

en générateur (circuit BLS et BLI) (figure B.6)
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S¥al] S 0

Pum Pus

l‘ ’
entree OL sortie fréquence
mF BLS image

FIGURE B.6 : Mélangeur d'émission BLS : Définition des admittances
des circuits.

Les expressions des puissances (‘—cableau B.1, expressions B.30 a B.33) obéis-
sent bien entendu aux lois de Manley-Rowe. Elles sont cependant plus riches
en informations que celles obtenues directement & partir de ces lois géné-

rales. Ainsi, on peut faire, 2 partir de ces expressions, les remarques sui-

vantes :

- pour des amplitudes de champs &lectriques données (c'est-3-dire
pour des X, donnés) les puissances sont proportionnelles au courant continu
de polarisation Io' I1 faut cependant remarquer qu'une augmentation du cou-
rant continu I, se traduit par une augmenfation de 1'énergie dissipée par
effet Joule dans la diode. En effet elle doit absorber une puissance conti-
nue Po = Eo 8 I,. On sera donc limité dans cette voie par 1a.température ma-
ximum que peut supporter la diode.

- pour des amplitudes de champs &électriques données, les puissan-
ces sont inversement proportiomnelles 3 la largeur de la zone d'avalanche

- la réaction de charge d'espace, qui se traduit par une augmen-

tation du coefficient M a un effet favorable sur les puissances
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A partir des expressions des puissances et des admittances nous allons &étu-
dier en détail divers régimes de fonctionnement des mélangeurs d'émission 2

diode 3 avalanche.

II.3. Mélangeur d'émission BLS : fréquence image court-circuitée

Lorsque 1la fréquence image est court-circuitée, c'est-a-dire
lorsque la partie réelle de 1'admittance de charge est infinie 3 cette fré-
quence (GCi = «}, 1'expression (B.29) montre que x; = 0 ce qui signifie que
la composante correspondante de la tension (ou ce qui revient au méme, du

champ €lectrique) est nulle.

La puissance de sortie BLS, donnée par 1’expression (B.32), est
maximum lorsque g = 1/2 *. Par ailleurs, les puissances absorbées a la moyen-
ne fréquence et 3 la fréquence de l'oscillateur local dépendent du rapport
entre ces différentes fréquences conformément aux lois de Manley-Rowe que

1'on retrouve dans les expressions (B.30), (B.31) et (B.32) 3 savoir :

Pz -2% p, Ba Rz ~%s p, B43
Wm e

Ces équations montrent que les relations entre les puissances dans la diode
sont linéaires. Cependant, dans un fonctionnement normal,on n'impose pas les
puissances au niveau de la diode, mais les puissances délivrées par les gé-
nérateurs (pum et Pul) de l1a figure B.6 (les impédances présentées par le

circuit étant figées). Dans ces conditions, il est essentiel d'étudier com-

ment varie la puissance de sortie P_ avec la puissance d'entrée Pum lorsque

*A titre d'exemple, la puissance maximum de sortie calculée 3 partir de (B.32)
est de 15 mW a 35 GHz avec une diode de 0,54 de zone d'avalanche polarisée 3
100 mA et soumise 3 un régime de champs &lectriques tels que les X, soient
égaux 4 1 (c'est-3-dire 3 la limite de validité des expressions que nous
avons calculées). I1 faut cependant noter qu'il ne s'agit pas de la puissan-
ce maximum que peut fournir ia diode.
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les admittances des circuits et la puissance délivrée par 1'oscillateur local
Pul sont constantes. C'est la caractéristique de conversion amplitude-ampli-

tude (conversion AM~AM) d'un mélangeur d'émission.

IIr.3.1. CONVERSION AMPLITUDE-AMPLITUDE (entrée Fm' sortie Fs)

Nous accordons 1'admittance de charge du circuit BLS de telle
sorte que la puissance de sortie soit maximum (c'est-3-dire pour satisfaire
3 la condition o5 = n/2). L'expression B.28 associée 3 la relation B.40 nous

permet de déterminer cette admittance de charge optimum :

K XmXP s P TepK
+ < §Wg | B44

Ges+)Bes = Yes = ‘[Yas]¢
Les expressions des admittances présentées par la diode aux autres fréquen-
ces (Fm et Fz) se déduisent de la méme maniére 3 partir des expressions

(B.26) et (B.27). Elles prennent des formes similaires @ 1'expression (B.44).

On remarque que la partie imaginaire des admittances présen-
tées par la diode est pratiquement indépendante des amplitudes des champs

électriques (x e X, ¢ xs) donc des niveaux des puissances appliquées 2 la

1
diode (en négligeant les éventuelles variations de ICo avec les champs &lec-

triques (B.34)).

Compte tenu de la conditjon d'adaptation du circuit de sortie
(B.40), la puissance utilisable en sortie Pus est toujours &gale & la puissan~
ce délivrée P par la diode 2 la fréquence BLS. La premiére loi de Manley-Rowe
(B.42) montre donc que nous conserverons une linéarité parfaite entre la puis-
sance d'entrée moyenne fréquence Pum et‘ la puiséance de sortie Pus si la puis-

sance absorbée par la diode P, reste proportionnelle 4 la puissance délivrée
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par le générateur/Pum. Une fagon commode d'obtenir ce résultat est de faire
travailler les deux générateurs moyenne fréquence et oscillateur local en
générateur de tension ce qui suppose des générateurs de trés gtande'admittan-
ce interne par rapport 3 l'admittance présentée par la diode. Dans ces con-
ditions les tensions (MF ou OL) (donc les X,) sont imposées par les généra-

teurs avec :

Xma V Pum Xgw VPuR B4S

Pour une admittance de charge donnée, en sortie BLS, correspondant 3 la rela-
tion (B.44) nous voyons que la tension BLS (donc xs) est alors proportionnelle

au produit X, X I1 en résulte que la puissance de sortie que 1'on calcule

”
3 partir de la relation (B.32) est proportionnelle aux puissances correspon-
dantes et 1'on obtient ainsi une linéarité parfaite. D'un point de vue prati-
que, effectivement, une compléte désadaptation des circuitsMF ou OL permet
d'obtenir une bonne proportionnalité entre la puissance d'entrée moyenne fré-
quence Pum et la puissance de sortie Pus’ mais il en résulte une augmentation
importante des puissances que_doivent fournir les générateurs (MF ou OL), qui
peut s'avérer &tre un inconvénient majeur. Si 1'augmentation de la puissance
moyenne fréqﬁence pose en général peu de probléme (c'est généralement une fré-
quence relativement basse (2 GHz), par contre, toute augmentation de la puis-
sance délivrée par 1'oscillateur local (3 une fréquence de quelques dizaines
de GHz) est couteuse et donc 3 éviter dans toute la mesure du possible. Il.est
donc essentiel de se demander ce que devient alors la relation puissance d'en-
trée moyenne fréquence P s Puissance de sortie Pis 3 puissance d'oscillateur
local constant P ., lorsque les &léments réactifs des circuits sont adaptés.
Nous nous plagons donc dans le cas ol les parties imaginaires des
admittances présentées par le circuit sont adaptées 3 celles présentées par la
diode (condition qui est indépendante des niveaux des puissances comme nous

1'avons indiqué précédemment), avec une susceptance de charge 3 la fréquence
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BLS donnée par (B.44) (donc telle que o = n/2). Les parties résistives des

admittances internes des générateurs aux fréquences Fm et F? sont respecti-

vement fix€es aux valeurs GCmo et GCl et la conductance de charge a la sor-
(o}

tie BLS est maintenue 3 une valeur constante GCs .
o

Nous pouvons alors exprimer les puissances délivrées par les

générateurs (Pu) 4 partir des puissances absorbées par la diode et de 1'ad-

mittance présentée par les générateurs :

Roea = [xm.'. JeoXm¥X @ Xs Km]‘Gcme B46
2 Gemo Kra

Rz [xe* Tco XmXp Xg K3]06°2° B47
2Gcdo Ke*

Compte tenu que 1l'on doit toujours avoir :

Geso = YcoKe XmX€ B48
Xg

La puissance de sortie BLS s'écrit :

Pug = - 1o XmXg Xg B49
4 Kg -

Dans toutes ces expressions nous avons posé :

Ko = MA BS50

8w
Ces relations permettent d'étudier les valeurs asymptotiques de 1'évolution
de 1a puissance de sortie P en fonction de la puissance d'entrée P, lors-
que la puissance délivrée par 1'oscillateur local et les admittances présen-

tées par tout le circuit restent constantes. Nous envisagerons successive-

ment deux domaines de fonctionnement

a) P_ << P  : le régime est linéaire
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Lorsque la puissance moyenne fréquence est trés faihle de-
vant celle présentée par 1'oscillateur local : la puissance de sortie est
aussi trés faible. Les champs &lectriques correspondant {c'est-3-dire les

Xx) sont donc tels que :
e x
th<<£
Dans ces conditions la puissance de sortie devient :

Iz 2 7
P\AB - - co KmK.e Pum P2 B 51
8 Gego Gemo Gedo

La puissance de sortie Pus varie linéairement en fonction de la puissance
d'entrée P, Puisque le niveau de 1'oscillateur local P4 Teste constant :

c'est le régime linéaire.

I1 faut remarquer que dans ce cas, la puissance de sortie
croit comme le carré du courant de polarisation, décroit comme la puissance
huitigme de la largeur de la zone d'avalanche &. Nous constatons de plus que
la puissance de sortie.est inversement proportionnelle aux conductances pré-
sentées par les générateurs et qu'il faut donc choisir des circuits i faible
conductance ce qui permet d'ailleurs de limiter 1'influence des inévitables

pertes de puissances dans les résistances parasites.

b) P> P : régime saturé

Comme la puissance de sortie P, sera maximum pour une puis-
sance d'entrée Pum importante, nous allons considérer le cas extréme oll la
puissance moyenne fréquence Pum est trés grande devant la puissance délivrée
par l'oscillateur local. Dans ce cas le champ &lectrique moyenne fréquence
est trds supérieur aux deux autres (xm » X et xs) et la puissance de sor~

tie devient :
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2
Pusmax = — YOelo Pul = = Buws  /G.g, Pul BS2

4Kg AMAV

On obtient ainsi le rendement maximum haute fréquence :

. _8ws  [6cto
Pud 4MAYV Pul

Pu% NAX

853

B =

Cette relation nous montre que n décroit avec la puissance de l'oscillateur
local mais croit comme le carré de la largeur de la zone d'avalanche. Nous
‘avons donc des effets opposés 3 ceux du régime 1lindaire (cas a)). Ainsi il
apparait difficile d'obtenir un rendement de conversion maximum simultané-
ment en régime linéaire et en régime de saturation. Remarquons_que ce com-

portement ne pouvait pas &tre prévu a partir des lois de Manley-Rowe qui ne

peuvent traduire qu'un bilan des puissances au niveau du composant.

Ir.3.2. CONVERSION AMPLITUDE PHASE : Conversion AM-PM

Dans un mélangeur d'émission,.la conversion amplitude phase
traduit les variations de la phase du signal de sortie BLS en fonction de la
puissance d'entrée a la moyenne fréquence (P um), lorsque la puissance et la
phase de 1'oscillateur local sont maintenues constantes ainsi que les admit-
tances présentées par le circuit. L'ordre de grandeur de la conversion am-
plitude phase est un paramétre particuliérement important car il permet, avec
la conversion AM-AM, de déterminer la distorsion,introduite par le mélangeur.
Pour estimer ce paramétre remarquons que toutes 'lés expressions des puissan-

ces et des admittances dépendent directement de :

4)6:“?'“ + P2~ BS54

-~

ou ‘Pm représente la phase de la tension aux bornes de la diode @ 1a moyenne

fréquence
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‘?Q représente la phase de la tension aux bornes de la diode 4 la fréquence
de 1'oscillateur local
Y. représente la phase de la tension aux bornes de la diode 3 la fréquence

de sortie BLS

Or, il faut noter que ‘1’5 est aussi la phase de la tension qui existe aux bor-
nes de 1'admittance de charge Yoo d la sortie BLS et représente de ce fait la
phase du signal de sortie. Pour une admittance de charge cho = Gcso + B so

donnée 3 la sortie BLS, la condition d'adaptation d'imp&dance de sortie (B.48)

permet la détermination de g soit :

g &g = =Geso BSS
Beso ¢+ CEwg= Lo/ Kg

Les variations de g seront donc essentiellement liées aux variations de I o
avec la puissance moyenne fréquence. Or, comme le montre 1'expression (B.34)
I co €St une fonction décroissante des Xx soit des carrés des champs électri-
ques. On peut donc dire que I co €St e fonction décroissante des puissances
appliquées 3 la diode, ce qui ventraine que ¢, sera une fonction croissante
de la puissance moyenne fréquence. Nous ne pouvons malheureusement pas en
déduire faciiement 1'ordre de grandeur des variations de la phase du signal
de sortie ‘?5 car alors il faut tenir compte des variations des phases des
champs appliqués 3 la diode 3 la moyenne fréquence (‘ﬁ’“) et 3 la fréquence
de 1'oscillateur local (?z)’ On pourrait éventuellement faire ce calcul a
partir des relations (B.38) et (B.39), nous avons préféré, vu sa complexité,
ne 1'effectuer que lors de la résolution mumérique compléte de 1'&quation

de Read (B.7) (Chapitre III).
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II.3.3. INFLUENCE DE L'IMPEDANCE DE CHARGE

L'expression de 1'admittance présentée par la diode a 1la
fréquence image (BLI) (B.29) associée 3 la condition d'adaptation (B.41)
montre que lorsque le circuit accordé sur la fréquence image n'est pas
court-circuité , une tension est développée i cette fréquence aux bornes
du composant (xi ## 0). Nous étudierons essentiellement le cas ol 1'admittan-
ce de charge BLI est purement réactive. Les conséquences d'une admittance de
charge dissipative 3 la fréquence image ont déja été étudiées dans le cadre
des applications des lois de Manley-Rowe (chapitre I). On peut simplement re-
marquer que la diode ne peut qu'émettre de la puissance 3 la fréquence image
Pi < 0 (B.33). Les relations B.30 et B.31 montrent que é'il en est ainsi la
puissance absorbée 3 la fréquence OL est grande (ce qui constitue un inconvé-

nient) mais que par contre la puissance moyenne fréquence est plus faible.

Avec une admittance de charge purement réactive 3 la fréquence
BLI, la puissance émise par la diode 3 cette fréquence est nulle et ¢; est

alors égal 3 O ou H.

Deux effets peuvent alors Etre observés :

1°) Modification des parties imaginaires des admittances présentées
par la diode & la moyenne fréquence et 3 la fréquence de 1l'oscillateur local,
par l'apparition des termes en X dans les expressions (B.26) et (B.27). la
susceptance présentée par la diode va alors dépendre plus fortement des puis-

sances appliquées 3 la diode.

2°) Diminution de toutes les puissances en valeur absolue 3 cause

du terme en I (B.34) qui est inversement proportionnel 5vx2i.
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IT.3.4. CONCLUSION

Nous avéns montré les phénoménes essentiels qui apparaissent
lors du fonctionnement en mélangeur d'émission d'une diode 3 avalanche, dans
le cas ol les puissances mises en jeu sont suffisamment faibles pour que la
diode se comporte comme un composant non dissipatif. Dans ce type de fonc-
tionnement une diode 3 simple zone d'avalanche, comme la diode PIN, présente
des propriétés tres voisines de celles d'une diode varactor. La différence
essentielle réside dans le fait que 1'élément réactif non lindaire est ume
inductance au lieu d'une capacitance. On peut alors se demander si 1'adjonc-
tion d'une zone de transit, par la résistance négative qu'elle peut apporter,

peut contribuer 3 améliorer notablement les résultats obtenus.

III. MELANGEUR D'EMISSION A DIODE TYPE p' N N' EN AVALANCHE

INFLUENCE DE LA ZONE DE TRANSIT

Dans un fonctionnement en avalanche des diodes P* N N nous avons
distingué deux zones :
- la zone d'avalanche d'épaisseur § oll se produit le phénoméne
d'avalanche
- la zone de transit d'épaisseur (W - ¢) ol les porteurs se dé-

placent & leur vitesse limite

En pratique, la largeur de la zone d'avalanche § se calcule & partir du
profil de concentration en impuretés de la diode par une méthode de simula-
tion numérique mise au point dans notre laboratoire [16]. La méthode permet

la détermination de la valeur de la résistance de charge d'espace :

-1
R, = {(dxIsdv) 856
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On en déduit alors la valeur de § par comparaison avec la relation (B.57)

AW . 2
»1% Re = (w-8) 857
2¢vS
10}

w A titre d'exemple, nous donnons (figure
2r B.7)1'évolution de la largeur de la zo-
it 5 ne d'avalanche et de la zone désertée

Np
- > W en fonction de la concentration en
10*® 10'¢ 107Ar/cm?

impuretés ND de la zone N pour une dio-
FIGURE B.7 : Evolution de la largeur + + e . .
de la zone d'avalanche & et de la de P NN en silicium 3 jonction abrup-
zone désertée W avec la concentra- + ..
tion en impuretés de la zone N te (la zone P est supposée infiniment

d'une diode P+ N N*. )
dopée)

I1I1.1. Traitement de la zone de transit

Nous supposons que le phénoméne de transit n'affecte qu'un
seul type de porteurs, ce qui signifie que le courant de conduction Ic,
dans la zone de transit, n'est produit que'par des électrons (se déplagant
par ailleurs 3 la vitesse limite vs). La réaction de charge d'espace due
aux porteurs mobiles est importante dans cette zone et le champ €lectrique
hyperfréquence n'y est plus uniforme ; il peut se déterminer & partir de
1a théorie de Gilden et Hines [17]. Le calcul se simplifie en tenant compte
du fait que la zone de transit a un comportement linéaire. On peut donc dé-
terminer ses caractéristiques pour chacunes des fréquences prises séparément.
Pour caractériser 1'émission des porteurs dans la zone d'avalanche il est
commode d'introduire 3 chaque fréquence &tudide, la notion de conductivité
d'injection définie par :

r(wx) = ¥x e‘i e = E‘-_("ﬂx_) B58
E 2
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ol Ic (mx) est la composante de Fourier 3 la fréquence wx/ZH calculée a
partir de 1'expression (B.22). Yy représente le module de la conductance
d'injection et 1la phase d'injection par rapport 3 la phase du champ &lec-
trique 3 la pulsation w. Cette conductivité d'injection I‘(wx) est étroite-'
ment liée 3 1'admittance présentée par la zone d'avalanche et 1'on peut donc

la déterminer 2 partir des relations (B.26 & B.29)

6 M) = Ya(wsx) ~] Cowy BS9

Connaissant les I‘(wx) il est alors possible d'exprimer la puissance dissi-

pée dans toute la diode 3 la fréquence mx/Zn par :

Plwn) = L%, E:; w (1_ _§__) [(1-::05 8x ) Vo + 251n{ B/ 2)cos( Vo~ exle]
2 w.

- P 2
+ -12—'5:: Ex §cos ¥ 860
Dans cette expression nous avons posé :
0x = wx(w—86)/v B 61 Ve = ¥x /wxfS 862

o, est 1'angle de transit et S représente la surface de la diode.

II1.2. Influence de la zone de transit

Nous avons montré précédemment que les conversions de puissan-
ces au niveau de la zone d'avalanche obéissaient aux lois de Manley-Rowe (au
moins lorsque les champs &lectriques ne sont pas trop importants). Dans un
fonctionnement en mélangeur d'émission a bande latérale supérieure, la puis-
sance de sortie, fournie par la zone d'avalanche est pratiquement &gale 2 1la
puissance qui y est absorbée 3 la fréquence de 1'oscillateur local (car géné-
ralement les fréquences OL et BLS sont tr@s voisines). Les expressions B.27

B.28, B.31 et B.32 montrent que dans ce cas les conductivités d'injections
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sont telles que :
-2 1) Y TV~ "l’g
et la construction de Fresnel correspondante est représentée figure B.8
I1 est alors possible d'obtenir une

I

expression trés simple du rendement

‘t’eF?

Ys de conversion haute fréquence en ad-
mettant que les champs électriques
s le OL et BLS sont trés voisins et en
négligeant les puissances dans la
zone d'avalanche devant celles déve-
FIGURE B.8 : Conductivités loppées dans 14 zone de transit (il
d'injection aux fréguences
OL et BLS. faut pour celd que la largeur de la

zone d'avalanche soit faible devant.

la largeur de la zone de transit).
On obtient alors :

Ps ., vesn Yo ~cos W coges2
Pe v+ sin W2 4 cos Wy cotgers2

B63

g = w=6 ~ w=86 V- B2 ~ 8L
v ot v e WS  WtS

L'expression (B.63) nous montre que 1'on peut obtenir des taux de conversion
négatifs (puisque 1'on doit avoir P . <OetP >0) tres supérieurs & 1 en
module 3 condition de choisir des diodes présentant d'une part un angle de

transit o tel que :

cotlg @ > — Drsn¥p B64
s 2 > cos Yy

et caractérisées d'autre part par 1'inégalité

ve+sin ¥<o sott v< B65
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Cette derniére inégalité est toujours réalisable pour un choix convenable
du courant de polarisation Io puisque Vv est proportionnel 3 Io. Afin de
préciser ce qu'implique la réalisation des deux inégalités (B.64, B.65),
considérons 1'exemple précis d'une diode au silicium d'un diamétre de 50p
polariséeen avalanche par un courant de 50 mA travaillant 3 35 GHz avec
un champ électrique correspondant de 105 V/em (il s'agit d'une valeur de
champ électrique maximum dans la diode). La quantité v peut facilement se
calculer en considérant que la valeur maximale de y de ZIO/EL = ZIO/ES

[19] ce qui nous donne :
v = 0,25

ce qui permet de satisfaire 1'inégalité (B.65). Le probléme est alors de
déterminer 1'angle de transit optimal. On peut 3 cet effet remarquer que
le rendement calculé 3§ partir de l'expression (B.63) peut devenir infini.
La diode oscille alors indépendamment de 1'oscillateur local et il est bien
évident que ce régime, ol Ie signal de sortie BLS n'est plus vérouillé en
phase par 1'oscillateur local ne peut &tre utilisé dans un mélangeur. En
pratique, il est préférable de choisir 1'angle 8 de fagon & obtenir des
valeurs de rendement de conversion de quelques unités. Ainsi nous avons
représenté sur la figure B.Q la valeur de 1'angle de transit (et la Qaleur
de la largeur de la zone de transit W~8) qu'il faudfait choisir pour ob-
tenir un rendement de -3, en fonction de la valeur de la phase b, de la
conductivité d'injection & la fréquence de 1'oscillateur local. La zone

non hachurée correspond aux valeurs de 6 satisfaisant 3 la condition (B.64).
On voit donc qu'un gain de -3 est obtenu pour des angles de transit infé-
rieurs ou de 1'ordre de 1n/2. Dans ce but, il faut choisir convenablement la
largeur de la zone de transit ou, pour une structure donnée, la fréquence

de fonctionnement.
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I1 est ainsi possible d'obtenir

w-6 o Bd des rendements de conversion
wle

/’\/,/\// haute fréquence trés élevés mais

1'2% 4 / on peut se demander qu'elle est

O.BW L; A % alors 1'influence de la largeur
: N

0.4f de la zone de transit sur la puis-
° . N V{ sance absorbée par la diode 3 la
0 v=-entl /4 T2 od .
fréquence moyenne. L'expression
FIGURE B.9 : Angle de transit de cette puissance Pm peut se
optimum pour une diode fonc-
tionnant & 30 GHz. simplifier en tenant compte du

fait que 1l'angle de transit cor-
respondant est trés faibie (la
moyenne fréquence est généralement trés inférieure i la fréquence de 1'os-

cillateur local). On obtient alors :

z 2
Ef'n (w-8) + lz" Em w cos ¥m B64
evs

B

Py =

- e

Le premier terme correspond d la puissance dissipée par effet Joule dans la
résistance de charge d'espace R, (B.56), il est proportionnel au carré de

la largeur de la zone de transit. Le second terme représente la puissance
dissipée dans la zone d'avalanche (multiplige par le terme W/6);il obéit
donc aux lois de Manley-Rowe (au moins pour les signaux de relativement fai-
ble amplitude) et par conséquent il correspond d une puissance trés faible
par rapport aux puissances délivrées par 1'OL et émise a4 la bande latérale
supérieure (les puissaﬁces sont dans le rapport des fréquences). Il s'en
suit que le terme de puissance due d la charge d'espace est prépondérant
par rapport @ la puissance dissipée dans la zone d'avalanche et la puissan-
ce que doit fournir le générateur moyerme fréquence est alors proportionnelle

au carré de la largeur de la zone de transit. A titre d'exemple, pour une
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diode P* N N' caractérisée par une concentration en impuretés
No= 2100 at/en® (6 =0,50 W-5=0,7
D m (6 = 0,5 =0,7)

la puissance moyenne fréquence absorbée est trés importante (de 1'ordre
de 200 mW) alors qu'une diode ne présentant qu'une simple zone d'avalanche
(6 = 0,5u) n'en absorbe que 1 mW dans les mémes conditions de champ élec-

trique aux bornes de la zone d'avalanche (Xx =1).

CONCLUSION

L'étude analytique de mélangeurs d'émission a diode 3 avalanche
(soumise 3 des champs électriques suffisamment faibles)’, nous a permis dans
un premier temps de comprendre les phénoménes liés au mélange de fréquences
dans un &l&ment non linéaire simple constitué par la réactance inductive
d'une diode PIN en régime d'avalanche. Nous avons établi dans ce cas, les
expressions des admittances et des puissances et nous en-avons déduit les

caractéristiques essentielles de ce type de mélangeur :

- rendement de conversion théorique (PS/PE) borné 3 1

- puissance moyenne fréquence beaucoup plus faible que la puissance
délivrée par 1'oscillateur local ,

- influence non négligeable de 1'impédance de charge présentée &
la fréquence image
Nous avons alors &tudié un €lément beaucoup plus complexe : la diode 3 ava-
lanche et 3 temps de transit (généralement constituée par des diodes PN N*) .
Dans ce type de composant 1'adjonction, & la zone d'avalanche, d'une zone de
transit permet par la résistance négative qu'elle apporte, d'augmenter sensi-
blement le »rendement de conversion qui peut dépasser largement 100%. Cet avan-
tage est cependant tempéré par le fait qu'il est alors nécessaire d'utiliser

des puissances moyenne fréquence beaucoup plus importantes.
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11 faut cependant signaler que toute cette &tude ne peut avoir
qu'une valeur qualitative, car la complexité des expressions nous a conduits
d émettre un certain nombre d'hypothéses simplificatrices qui restreignent
le champ d'application des calculs que nous avons entrepris. En particulier,
nous n'avons traité qu'en premiére approximation les non linéarités du cou-
rant d'avalanche et négligé la non linéarité du taux d'ionisation. La prise
en compte de tous ces phénoménes importants ne peut €tre réaliséeanalytique-
ment et nous allons en étudier 1'influence numériquement en résolvant sur
ordinateur le probléme complet du mélangeur d'émission 3 diode a3 avalanche

et temps de transit.
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INTRODUCTION

La diode & avalanche est un composant trés complexe et son &tude
dans un fonctionnement en mélangeur d'émission n'a pu &étre abordée de fagon
analytique que dans la mesure oll les champs appliqués aux bornes de la zone
d'avalanche étaient suffisamment faibles pour permettre d'une part un déve-
loppement limité au premier ordre du taux d'ionisation et d'autre part un dé-
veloppement limité au second ordre de 1'exponentielle permettant le calcul du
courant de conduction. Il s'en suit que pour obtenir une précision de l'ordre
de 10% sur la valeur des puissances, il faut que les champs électriques ré-

gnant dans la zone d'avalanche soient limités par exemple i :
E, < 10° V/cm pour une moyenne fréquence de 1,5 GHz

E = ES =E <2 10t V/cm pour des fréquences OL, BLS, BLI voisines de 35 GHz

La validité du calcul analytique est donc-limitée 3 des champs €lectriques
faibles par rapport au champ d'avalanche (Eo > 4 105 V/cm). Les puissances
correspondantes mises en jeu sont donc peu iﬁportantes (quelques dizaines

de miW) et il n'est donc pas possible par ces méthodes de déterminer la puis-
sance maximale que peut fournir le composant. Par ailleurs, le développement au
premier ordre du taux d'ionisation auquel nous avons &té contraint, ne nous
a pas permis d'étudier 1'influence de la résistance non linéaire qui appa-
rait lorsque les champs appliqués dans la zone d'avalanche sont importants,
et dont le rSle peut €tre essentiel. En conséquence, le recours au calcul
nunérique sur ordinateur est indispensable. I1 n'est alors plus possible
d'obtenir des résultats généraux et il nous faut donc nous limiter a 1'étude
de cas particuliers. L'exemple qui sera essentiellement traité au cours de
ce travail est celui d'un mélangeur d'émission dont la moyenne fréquence est

choisie en bande L et la fréquence de sortie BLS en bande Xa. Un tel mélan-



-80-

eur peut en effet présenter de 1'intérét dans différents systémes de télé-
g p p Y

communications tels que les liaisons par guide d'onde.

I. METHODES DE CALCUL DES PERFORMANCES DU MELANGEUR D'EMISSION

A DIODES A AVALANCHE

Comme dans 1'étude analytique présentée au chapitre précédent nous
.utiliserons un modéle 3 deux zones de la diode 3 avalanche et i temps de tran-
sit (figure B.4). Nous insisterons plus particuliérement sur le traitement
numé.rique de la zone d'avalanche, car c'est le seul dont le processus, régi

par une équation non linéaire avec mémoire, apporte quelques difficultés.

Le traitement numérique de 1'é€quation de Read (25) est assez voi-
sin de celui-utilisé pour les autres modes de fonctionnement. Cependant dans
un fonctionnement en mélangeur d'émission, les fréquences F, (moyenne fréquen-

ce) et E (oscillateur local) sont en général quelconques ce qui fait que la

3
tension aux bornes de la zone d'avalanche n'est pas périodique. Dans ces con-
ditions le calcul des valeurs moyemnes, de la décomposition en série de Fou-
rier &tendue du courant, nécessiterait un temps d'intégration infini ce qui
est incompatible avec le calcul numérique. Nous avons donc été€ amenés a choi-
sir les fréquences E et Fg de telle sorte que le signal soit périodique,
mais nous avons pris soin d'éviter que la fréquence de 1'oscillateur local
soit harmonique de la fréquence moyenne pour supprimer les éventuels phéno-

ménes de multiplication de fréquence. Pour tous les traitements numériques

qui vont suivre nous avons donc choisi.:

Fm = 1.5 GHz F.1 = 33.75 GHz FR. = 35.25 GHz FS = 36.75 GHz
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ce qui nous donne une période T = Z/Fm pour tous les signaux utilisés.

I1 est important de remarquer que ce choix de fréquence n'est 1ié qu'au
procédé de calcul numérique utilisé. I1 n'implique nullement que le fonc-
tionnement en mélangeur n'est possible que pour certaines valeurs parti-

culiéres de la fréquence [11.

Nous supposerons que le circuit dans lequel est placé& la diode 2
avalanche, semblable & celui de la figure (A.1),est tel que seuls les champs

électriques En’ E ES et Ei correspondant respectivement aux fréquences

2)
moyennes de 1'oscillateur local, de la bande latérale inférieure et de la

bande latérale supérieure ont des valeurs non négligeables.

I.2. Traitement numérique de la zone d'avalanche

L'équation de départ est 1'équation de Read [2]

r
Ic(t)z Too exp[%ZL‘P( E(t)-1)dl') c1

ol le champ électrique est donné par :

E(t)z Eo+e{l) = Eq + =2  Exsin{w l+R) c2
m,xs,l,.i
le champ continu E, est tout d'abord déterminé en exprimant la condition
d'avalanche qui signifie simplement que le courant I C(t) est stationnaire
dans le temps
t
Eoz -1 LN [ocos <e“();] c3
A
on peut- ainsi calculer 1'effet de rectification, c'est-a-dire 1'abaissement

du champ continu Eo résultant des champs hyperfréquences appliqués & la diode.
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La valeur du courant de conduction initial I, est alors ob-
tenue en calculant le courant moyen Ic(t) qui doit &tre égal au courant de
polarisation continu I, d'ol :

I = I°/<I,_(r)>1_ cé
Aprés ces calculs préliminaires la forme temporelle du courant de conduction
est connue et sa décomposition en série de Fourier permet de déterminer les
composantes fréquentielles de Ic(t) ce qui conduit facilement aux valeurs

des conductivités et des phases d'injection correspondantes.

La difficulté de ce traitement mumérique provient de la gran-
de différence qui existe entre la fréquence moyenne et la fréquence de 1'os-
cillateur local ce qui nécessite un échantillonnage trés serré sur le temps
pour obtenir des résultats précis. En pratique nous avons &té conduit aprés
des études de convergence 3 choisir un pas d'échantillonnage d'environ 0.6ps
ce qui correspond 3 1000 points sur la période moyenne fréquence, soit 2000

points sur la période des signaux compte tenu du choix des fréquences.

I1.3. Traitement de la zone de transit

Nous avons vu qu'en utilisant un modéle 3 deux zones de la
diode 3 avalanche le traitement de la zone de transit se ramenait a un cal-
cul analytique pour chacune des fréquences. A partir de la composante du
champ électrique et de la phase d'injection correspondant 3 une fréquence,

la tension aux bornes de la diode s'écrit [3]

. (0.8) -
jejvq- ej(v )-ejv]

Vo = Eqgwe=Eg(w=-56)» [ cs
a
ez (w o 9= 3
v ESw
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correspondant donc au courant total :
I - SE eV jotse c6
Des expressions (C.5) et (C.6) nous déduisons aux quatre
fréquences d'intérét 1'impédance présentée par la diode :
Rp + JXp = Vp/ T ' c7

ainsi que la puissance qui est donnée par 1'expression (B.60).

Le comportement en mélangeur de la diode seule est alors par~
faitement déterminé. Cependant, si 1'on veut connaitre les performances
réelles d'un mélangeur il faut encore tenir compte des pertes et des impé-

dances présentées par le circuit hyperfréquence qui contient la diode.

I.4. Influences des pertes

Dans notre programme nous tenons compte des pertes en intro-
duisant en série avec la diode une résistance RS qui représente de fagon
simplifiée la résistance du substrat formant la diode ainsi que la résistan-
ce des contacts et des connections. Ces différentes résistances augmentent
généralement 1égérement avec la fréquence ce que nous avons simulé en uti-

lisant dans nos calculs les valeurs suivantes obtenues souvent en pratique

Rs = Rsub *> Rhf
-6 cs8
Rsub = 0.5n Rnf=2:61" JF n
ce qui nous donne RS =0,52 1,5 GHz
Rs =19 & 36 CGHz

A partir de la puissance émise par la diode {B.60) et la résistance Ry pré-

sentée par celle-ci (C.7) nous calculons les puissances réellement utilisa~
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bles en tenant compte des pertes par :

PuzPo[1e Rs /Ry | co
Les pertes se traduisent alors par une augmentation des puissances fournies
3 la diode 3 la moyemne fréquence (Fm) et 3 la fréquence cscillateur local
Fl et par une diminution de la puissance émise par la diode 3 la fréquence

BLS.

1.5. Influence du circuit

Lorsque nous voulons étudier un systéme mélangeur d'émission
tel que celui de la figure B.6, il est nécessaire de connaitre les puissan-
ces que doivent fournir les générateurs,c'est-3-dire les puissances que 1'on
peut mesurer expérimentalement, plutdt que de comnaitre les puissances au
niveau du composant. Les puissances fournies par les générateurs MF et OL
dépendent de 1'impédance des circuits contenant ces générateurs et les cal-
culs de ces puissances se font en considérant les circuits équivalents &
1'ensemble diode-circuit générateur représenté sur la figure (C.1), pour
1'un ou 1'autre des générateurs. Dans cette configuration la puissance que
doit fournir le générateur pour que la puissance absorbée par la diode soit

Py, est donnée par :

2 2
- (Rc +Ro +Rs ) + (Xc +X0) p_ c16
4 Rc Rp

Pe

Dans ce schéma équivalent, 1'impé&dance présentée par le générateur R, +j X,
peut tenir compte du circuit adaptateur d'impédance entre la diode et le gé-
nérateur et éventuellement du boitier contenant la pastille semiconductrice

formant la diode proprement dite.

La puissance fournie par le générateur est bien entendue &gale

3 la puissance absorbée par la diode et sa résistance série lorsque 1'adap-
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tation d'impédance est réalisée, c'est-a-dire lorsque :

Xe = =Xp R- = Rp+ Rg c1

Ce calcul peut paraitre inutile dans
1a mesure oli 1'on.peut toujours choi-
sir un circuit d'accord tel que le
générateur soit adapté 3 la diode.
Cependant, si ceci ne présente au-
cune difficulté d'un point de vue

théorique, il en est tout autrement

en pratique. En effet, 1'impédance

FIGURE C.1 : Schéma équivalent & présentée par la diode n'est pas
1'ensemble diode plus circuit &
une frégquence. indépendante des conditions de fonc-

tionnement (courant de pelarisation,
puissance, impédance de charge) et il est alors impossible de considérer les
générateurs comme toujours adaptés pour les études nécessitant de faire va-

rier les puissances des générateurs d'entrée.

Pour les puissances de sortie, la méthode de calcul que nous
avons utilisée qui consiste 3 imposer la forme des tensions, implique obli-
gatoirement que le circuit de charge est adapté 3 1'impédance présentée par
la diode; alors la puissance efficace recueillie dans la charge est donnée

directement par- 1'expression (C.9).

I.6. Validité de la méthode de calcul

Dans tous ces calculs, correspondant au fonctionnement en mé-

-

langeur de la diode 3 avalanche dans les conditions de la figure [B'_é) , nous
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supposons que le champ électrique dans la zone d'avalanche ne présente de
composantes non nulles qu'aux fréquences d'entrées et de sorties (FM, OL,
BLS, BLI). Cette condition ne peut &tre réalisée que si la diode ne présente
qu'une simple zohe d'avalanche (cas de la diode PIN) et si elle est court-
circuitée 3 toutes les autres fréquences. Aussi, dans le cas oll la diode
comporte une zone de transit, 1'impédance présentée par cette zone ne peut
plus &tre rigoureusement nulle. I1 en résulte la présence d'un grand nombre
de composantes parasites non nulles de champ électrique dans la zone d'ava-
lanche et ceci méme dans le cas ol les composantes de Fourier de la tension
aux bornes de la diode sont limitées aux quatre composantes fondamentales.
Ce type de fonctionnement est donc tré&s difficile 3 simuler puisqu'il impli-
que la prise en compte, dans l'expression du champ &lectrique appliqué a la
zone d'avalanche, d'une infinité de composantes ; le nombre de paramétres
ajustables est alors considérable et les temps de calculs deviennent

prohibitifs.

On aurait pu envisager un traitement purement temporel du problé-
me, mais dans ce cas alors, apparait la difficulté de caractériser les impé-
dances des circuits dans un domaine de fréquencess'étendant au moins de la

moyenne fréquence 3 la fréquence BLS.

A la lumiére de ces considérations, il nous a donc paru plus sim-
ple d'effectuer nos simulations numériques en supposant, dans tous les cas,
(méme lorsque la diode comporte une zone de transit), que le champ électri-
que, existant dans la diode au niveau de la zone d'avalanche, ne comporte que
les quatre composantes fondamentales. On peut alors se demander quelles sont

les conséquences d'une telle méthode de calcul.
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Pour toutes les fréquences autres que Fm’ Fz’ Fs’ Fi’ pour
lesquelles nous imposons des composantes de champ électrique nulles dans
la zone d'avalanche, la composante de Fourier du courant de conduétion
Ic(ag,résultant du battement des quatre signaux de fréquence fondamentale
est généralement différente de z&ro. Ces courants de conduction ne peuvent
pas &tre compensés par un courant de déplacement et le courant total corres-
pondant, issu de la zone d'avalanche, n'est pas nul. Ce courant traverse
la zone de transii en dissipant de la puissance que 1'on peut d'ailleurs

calculer a partir de 1'expression (B.60) en écrivant que le champ électri-

que est nul, mais pas le courant de conduction,ce qui donne :

2
Pz1 I (w-§) 1-cos8 c12
2 tsw )

Cette puissance, toujours positive, est donc absorbée par la diode et ne
peut &tre nulle que dans la mesure ol 1'on introduit dans 1'équation de Read
des composantes de champ €électrique 3 toutes les fréquences autres que Fm,

F,F

o Fgs Fi , Permettant la création d'un courant de déplacement susceptible

d'annuler le courant total et les puissances dissipées dans 1la zone de tran-

sit. I1 apparait cependant :

- d'une part que les puissances calculées 3 partir de 1'expression
(C.12) ne constituent qu'un pourcentage assez faible des puissances corres-
pondant 3 1l'entrée et & 1a sortie (ce fait résulte des faibles valeurs des
composantes de I correspondant aux fréquences &loignées des quatre fréquen-

ces fondamentales)

- d'autre part ces puissances ne peuvent &tre que fournies par

la diode sans doute au détriment de la puissance de sortie

Ces considératicns nous montrent que les résultats obtenus par notre métho-

de de calcul (qui consiste donc 3 imposer des champs électriques sinusoi-

daux dans la zone d’avalanche) seront un peu pessimistes mais resteront
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peu différents des résultats que 1'on obtiendrait en faisant fonctionner la

diode avec des tensions sinusoidales & 1l'entrée comme a la sortie.

On peut d'ailleurs 2 ce sujet faire deux remarques :

- le procédé utilisé est le seul qui permette des temps de
calcul acceptables

- 1'étude de 1'influence d'une composante de champ &lectrique
4 la fréquence image nous permettra d'obtenir une &valuation des erreurs fai-
tes en utilisant ce procédé de calcul et nous verrons alors que le fait d'in-
troduire des champs électriqués supplémentaires a pour effet de stimuler la
non linéarité présentée par la diode, ce qui peut cohduire i de meilleures

performances.

En conclusion, il est nécessaire de restreindre le nombre de
composantes du champ &électrique aux bornes de la zone d'avalanche si 1'on
veut obtenir des temps de calcul raisonnables. Cette hypoth&se simplifica-
trice se traduira en pratique par des résultats un peu pessimistes au ni-

veau des performances calculées.

II. RESULTATS DE L'ETUDE NUMERIQUE

Nous nous proposons de décrire le comportement de la diode 3 ava-
lanche en mélangeur d'émission BLS (le m&langeur BLI conduit & des résultats
identiques) c'est-d-dire que le signal d'entrée est toujours la moyenne fré-
quence Fm et le signal de sortie est la bande latérale supérieure FS, la ban-~
de latérale inférieure représentant la fréquence image. Dans une premiére par-
tie il nous a semblé intéressant d'&tudier les propridtés d'une diode PIN ne

comportant qu'une simple zone d'avalanche ceci afin de bien comprendre les
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phénomenes. Nous &tudierons en particulier 1'influence que peuvent avoir, sur
les puissances délivrées par la diode, les non-lindarités du taux d'ionisation

par rapport aux champs électriques qui existent dans la zone d'avalanche.

Nous recherchons ensuite la structure semiconductrice (comportant
une zone d'avalanche et une zone de transit) la plus adaptée au fonctionne-
ment en mélangeur d'émission. Une fbis‘ce composant défini, nous pouvons
alors décrire 1'influence des circuits de charges, déterminer les conversions
AM-AM et AM-PM et étudier enfin 1'influence d'une impédance de charge non

nulle 3 la fréquence image.

I1.1. Zone d'avalanche seule : Cas de la diode PIN,

Au cours du deuxiéme chapitre nous avons &tabli une théorie ana-
lytique simplifi€e dans laquelle nous avons supposé que le taux d'ionisation
variait linéairement avec le champ électrique hyperfréquence et nous avons
constaté que dans ce cas, les transferts de puissance entre signaux de fré-
quences différentes n'étaient possibles que lorsque les composantes de champs
électriques Em, ES, EL étaient toutes différentes de zéro. L'un des résultats
de 1'étude numérique a été de montrer qu'il n'en &tait plus de méme lorsque
les champs électriques devenaient un peu importaﬁtset que les non linéarités
du taux d'ionisation commengaient @ intervenir. Il est alors possible de tra-
vailler en générateur de courant 3 la fréquence intermédiaire. La diode (1li-
mitée 3 une simple zone d'avalanche) présente alors d cette fréquence une im-
pédance quasi nulle et le champ électrique correspondant Em est trés peu
différent de z6ro. Ilest alors évident que ce régime de fonctionnement ne

dépend plus que des amplitudes des champs électriques 3 la fréquence OL (Ep)
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FIGURE C.2

Evolution des puissances et du

taux de conversion en fonction

des champs électriques E’L et Es
pour trois expressions du taux
d'ionisation.

E.=Es
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et 4 la fréquence BLS (ES).

Ir.1.!. FONCTIONNEMENT EN COURANT A LA FREQUENCE MOYENNE

Nous nous proposons tout d'abord de montrer que ce mode de
fonctionnement n’est rendu possible que par la forme non linéaire du taux
d'ionisation. Dans ce but nous avons utilisé dans notre simulation numéri-
que successivement trois expressions du taux d'ionisation résultant d'un

développement 1imité de la forme du taux d'ionisation donné par Mac Kay (8S)

A : une expression linaire
a(E) = d.oexs" (1+ Me)
B : une expression limitéeau second ordre
AE 22
«(E) = Sl e {1+ ree L%L)
C : 1'expression exacte de Mac Kay
- AEo Ae
e e

«(E) Ao

Les résultats obtenus lorsque le champ électrique a la fréquence intermédiai-

1

re est nul sont représentés sur les figures C.2(A) et C.2(B} ol nous avons
tracé 1'évolution des puissances absorbées d la fréquence OL (Pal) et émises

3 la bande latérale supérieure (Pas) en»fonction des champs électriques d ces
fréquences E_ et E, prises ici égales. A la lumigre des résultats obtenus, les

remarques suivantes peuvent &tre effectues.

~ Lorsque le taux d'ionisation est linaire (A) ou lorsque les champs
électriques sont inférieurs 3 104 V/cm, les puissances obtenues sont quasi-
nulles. Ce résultat était parfaitement prévisible car ces conditions corres-
pondent au cas traité analytiquement (Chapitre II). C'est celui d'un dispo-
sitif non dissipatif ob&issant donc aux lois de Manley-Rowe, et un champ &lec-

trique nul 3 la moyenne fréquence se traduit par des puissances nulles 3 tou-
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tes les fréquences.

- Lorsque le taux d'ionisation est non linéaire (B) et (C), (et les
champs électriques supérieurs i 104 V/cm), la puissance P positive: (donc
absorbée par la diode) croit tré&s rapidement avec le champ. Simultanément
la diode fournit de la puissance & la fréquence BLS (Pas < Q) (Nous avons
bien entendu limité 1'amplitude des champs alternatifs E et E, de fagon i

ne pas dépasser 1'amplitude du champ continu E de polarisation).

Sur la figure C.2 (C) nous avons représenté 1'évolution du taux

en fonction des champs électriques

de conversion haute fréquence n, = Pas
oL
nous remarquons que le taux de conversion passe par un maximum de 1'ordre

de 70% pour des champs électriques E, et Eg de 3x104 V/cm.

Le fait que le taux de conversion n'atteigne pas 100% montre que
la conductance non linéaire induite par le champ dans la zone d'avalanche
(conductance que nous avons mise en &vidence analytiquement dans le second

chapitre) est positive en valeur moyenne.vElle dissipe donc de la puissance

Un tel régime de fonctionnement peu paraitre intéressant car la
puissance absorbée par la diode 4 la moyenne fréquence est quasi nulle, mais
alors deux questions se posent :

- Compte tenu de la résistance série des pertes et de 1'impédance
interne du générateur, quelle puissance doit fournir le génédrateur 3 la fré-
quence intermédiaire ?

- La phase du signal de sortie BLS est-elle toujours commandée par

le signal moyenne fréquence ?
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En ce qui concerne la premiére question, la puissance absorb&e par 1la diode
i la moyenne f{réquence (Pam) est en théorie nulle lorsque la composante cor-
respondante du champ €lectrique Em tend vers zéro.

. Cependant le courant 3 la fréquence
Zone d avalanche

intermédiaire est alors particuliére-
6=05um [ =400mA Em=z=0

ment &levé : pour des champs Ez et

4
APm Rem=50A Em de 3x10° V/cm, par exemple,la com
posante moyenne fréquence Lo du cou-
rant de conduction I__ est de 1'ordre
200 ca
de 190 mA avec un courant de polarisa-
tion de 100 mA donc trés proche de sa
100 Rcm=z=10A valeur maximm qui est de 210 [41.
Ce courant, en traversant la résistan-
------------- =E
0 ‘ 3 Es PL— ce équivalente aux inévitables pertes,
10 10 V/ecm

dissipe une puissance relativement im-
FIGURE C.3 : Evolution de la puissance

fournie par le générateur MF pour portante qui est donc fournie par le
différentes valeurs de sa résistance )
interne. générateur moyenne fréquence. De plus,

cette puissance est d'autant plus importante que la résistance interne du gé-
nérateur moyenne fréquence Rcm est grande devant la résistancedues aux pertes.
Les résultats numériques reportés sur la figure (C.3) illustrent bien 1'aug-
mentation de la puissance dissipée i la fréquence intermédiaire, liée 3 la
présence d'une résistance série die. aux pertes ainsi que les valeurs relati-
vement €levées de la puissance qui devrait &tre fournie par un générateur

présentant des impédances internes de 102 et 50Q.

Pour répondre 3 la seconde question, nous avons entrepris i 1l'aide
de notre programme de simulation numérique une expérience définie dans les

conditions suivantes (correspondant 3 un champ MF nul dans la zone avalanche).
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Impé&dance de charge BLS :

R =7,12 X = 15,20

. Impédance présentée par le généra-
Zone d avalanche

teur OL
$=05um I,.100mA Ema0 eur

b= Care Ry = 8,92 X, = 11,30
A(bs Impédance présentée par le généra-
seor teur IM
RCm = 0,52q X = 0
180+
Puissance fournie d la diode par
quT1 le générateur OL lorsqu'il est
° 180 360 = adapté
Pez = 200 mW

FIGURE C.4 : Variations de la phase
du signal de sortie BLS avec la
phase du signal délivré par le
générateur moyenne fréquence.

Puissance fournie 3 la diode par

le générateur MM lorsqu'il est
adapté

Pem = 10 mW

Nous avons alors déterminé et représenté (figure C.4), dans ces conditions,
1'évolution de la phase de la tension de sortie BLS en fonction de la phase
de la tension délivrée par le générateur moyenne fréquence lorsque la phase
de la tension délivrée par 1'oscillateur local est maintenue constante (prise
ici égale 3 z€ro). Le résultat est flagrant, la phase du signal de sortie
suit parfaitement celle du signal d'entrée, ce qui est tout 3 fait logique si
1'on se souvient des relations générales que nous avons &tablies au chapitre

I, et qui sont indépendantes des conditions de fonctionnement.



-95-

Zone d avaolanche
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FIGURE C.5 : Résistance présentée.

par la diode en fonction des champs

électriques OL et BLS pour un fonc-

tionnement en courant & la moyenne
fréquence.

Zone d avalanche

$=0.5pum I,=100mA Em=0
0.5+
Es=EL
0 ¥ -+ —
10 10 v/em
FIGURE C.6 : Taux de conversion

au niveau de la diode na et en
tenant compte de la résistance
série n,

Pour définir plus précisément les
performances du mélangeur d'émis-
sion commandé en courant 3 la fré-
quence intermédiaire, nous donnons
sur la figure (C.5) 1'évolution des
résistances RDL et Rp présentée
par 1a diode respectivement 3 la
frécuence OL et 3 la fréquence BLS
en fonction des champs électriques

ES=E£

A partir de ces résultats il est
possible de comparer (figure C.6)
les taux de conversion haute fré-
quence lorsque 1'on tient compte
ou non de la résistance série équi-
valente aux pertes. On remarque
qu'au point correspondant au ren-
dement maximum, la différence en~
tre les deux rendements est faible
ce qui résulte de la valeur relati-
vement élevée de la résistance pré-
sentée par la diode en ce point de

fonctionnement.
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S§205sm I =100mA Ems0 Tous les résultats précédents ont
été obtenus avec des champs élec-
triques 3 la fréquence OL (Ep) et
3 la fréquence BLS (Es)égaux. On
peut alors se demander si des champs
€lectriques différents (ES ## El)

ne pourraient pas conduire 3 une

23 amélioration des taux de conversion.
%
Es/10= 4 B - Nous avons donc étudié les varia-
L
0 P
5 i i
10% 10°W/em tions du taux de conversion haute
FIGURE C.7 : Variations du taux de fréquence au niveau de la seule
conversion pour différentes valeurs .
des champs électriques. zone d'avalanche en fonction du

champ électrique (Ez) a la fréquence de 1'oscillateur local pour différen-
tes valeurs du champ électrique (ES) a4 la fréquence BLS. Les résultats ob-
tenus sont représentés sur la figure (C.7). On constate que le maximum de
taux de conversion est toujours obtepu pour des champs électriques voisins

E, = E; A 1a fréquence OL et 3 la fréquence BLS.

En conséquence, dans la plupart de nos calculs, nous choisissons
donc des valeurs quasiment é€gales pour ces deux champs. En pratique, nous

utilisons la relation suivante justifi€e par 1'étude analytique:
E)/F, = BS/Fg
entre les champs et les fréquences. Comme les deux fréquences F, et E

sont trés voisines (F2 = 35,25 GHz ; FS = 36,75 GHz) les champs électriques

El et ES ont effectivement des valeurs trés proches.
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Ir.1,2. LE CHAMP ELECTRIQUE A LA FREQUENCE MOYENNE

Nous avons montré que le mélangeur d'émission & diode PIN
pouvait &tre commandé en courant i la fréquence moyenne. En pratique (ne
serait-ce qu'a cause de la résistance série) il n'est pas toujours possible
d'accorder le circuit d'entrée de telle'sorte que la composante du champ
électrique Em soit nulle. I1 est alors important d'étudier quelles sont
alors les modifications apportées par la présence de ce champ &lectrique
Em. Pour illustrer 1'influence de E_ nous avons pensé qu'il &tait intéres-
sant de revenir aux paramétres fondamentaux qui caractérisent le fonctionne-
ment de la zone d'avalanche, c'est-d-dire les courants de conduction et leurs

phases par rapport aux champs respectifs (Fm, F Fs). Sur la figure (C.8),

o’
nous avons tracé les variations des amplitudes des courants de conduction
dans 1a zone d'avalanche en fonction des champs &lectriques. On remarque im-
médiatement _que seul le courant de conduction & la fréquence moyenne augmente
dans de trés grandes proportions lorsque le champ correspondant Em est du mé-
me ordre ou supérieur au champ correspondant 3 la fréquence OL (Ez) et 4 1a

fréquence BLS (Es), alors que les courants Il et Is ne subissent qu'une trés

1égére augmentation avec 1'apparition d'un champ moyenne fréquence.

Par contre, comme le montre la figure C.9, toutes les phases
d'injection sont modifiées par 1'application d'un champ électrique Em ila
moyenne fréquence mais cette modification n'est ici encore sensible que lors-
que les champs &lectriques En et E sont faibles. Nous pouvons donc en con-
clure qu'une augmentation du champ &lectrique 3 la moyenne fréquence va se
traduire par une augmentation de toutes les puissances (Pm, Pl, Ps) qui ne

sera notable qu'ad trés faible niveau. Ce résultat est illustré par la figure
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FIGURE C.9

variations des phases d'injection
avec lesvchamps électriques OL et
-110 BLS pour différents champs électri-
ques moyenne fréguence. La phase
¢ est choisie de facon a obtenir

une puissance de sortie maximum.
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(C.10) qui donne dans les mémes conditions que précédemment 1'évolution de
la puissance absorbée par la diode 3 la fréquence de 1'oscillateur local

(PO ) et &mise 3 la fréquence BLS (Pas).

Sur les impédances présentées par le composant, 1'in-
fluence du champ €électrique 4 la moyenne fréquence est beaucoup plus sensi-
ble comme le montrent les résultats reportés sur la figure (C.11). A bas
niveau le champ moyenne fréquence a pour effet de stimuler 1a résistance
négative présentée par la diode & la fréquence de sortie BLS, ce qui s'accom-
pagne simultanément d'une augmentation de la résistance présentée 3 la fré-
quence de 1'oscillateur 16ca1. On constate néanmoins qu'd fort niveau les
résultats ne dépendent pratiquement plus du champ E - En conséquence nous
pouvons donc dire que pour une diode PIN, fonctionnant avec des puissances
supérieures 3 la centaine de mW, le champ électrique induit dans la diode
par le générateur moyenne fréquence a une influence quasi négligeable sur
tous les paramétres de fonctionnement que sont les puissances et les im-
pédances. Comme nous nous intéressons plus particuliérement aux performan-
ces maximum, nos résultats ne dépendront pas de la valeur du champ moyvenne
fréquence qué nous pouvons alors fixer & une valeur arbitraire (que nous
prenons généralement différente de zéro de fagon i pouvoir détérminer commo-

dément les impédances présentées par la diode 3 cette fréquence).

II.1.3. COMPARAISON ENTRE LES RESULTATS NUMERIQUES

Au stade actuel de cette étude des mélangeurs i diode

4 avalanche, deux questions peuvent &tre posées :

~Les résultats analytiques présentés au chapitre II concordent-ils

avec ceux obtenus par simulation mumérique ?
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- La non linéarité du taux d'ionisation des porteurs dans le silicium
améliore t-elle ou, au contraire, détériore t-elle les performances du mé-

langeur d'émission 3 diode a avalanche?

‘Pcs APas
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x hncmr:
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FIGURE C.12 : Variations de la FIGURE C.13 : Influence du taux
puissance de sortie avec les d'ionisation sur la puissarice de
champs électrigues : Comparaison sortie d'un mélangeur commandé
entre les calculs analytiques et en courant & la moyenne fréquence.
numériques.

Pour tenter de répondre 3 ces deux questions nous avons reporté sur les fi-

gures C.12 et C.13 1'évolution de la puissance de sortie BLS en fonction de

. MXE
1'amplitude des champs électriques (Xx = X ) dans les deux cas suivants :
X
- taux d'ionisation variant linéairement : a(e) = a, eAEo (1 + xe)
- . “ +
- expression exacte du taux d'ionisation : a(e) = o eA(Eo e)

Afin de bien mettre en évidence les différences entre ces deux cas les calculs
ont été faitssuccessivement en prenant Em = Eg fm/fS (figuré C.12) et E = 0
(figure C.13). Par ailleurs, sur la figure (C.12) nous avons fait figurer en
trait discontinu, les valeurs de la puissance de sortie obtenues d 1'aide des
expressions analytiques que nous.avons présentées dans le chapitre IT (tableau

B.1).
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L'ensemhle de ces résultats permet de faire les constatations

suivantes :

~ Dans le cas oli le taux d'ionisation est linéaire (figure C.12)
les résultats de 1'étude analytique sont assez bien vérifiés par la simula-
tion numérique pour des champs électriques pas trop importants. La théorie
analytique que nous avons développée permet de prévoir les puissances de

sorties avec une erreur qui ne dépasse pas 25%.

- La comparaison des figures (C.12) et (C.13) permet de bien mettre
en évidence le rble des non-linarités du taux d'ionisation dont les effets
sont, d'une part, de limiter considérablement 1'influence du champ électri-’
que moyenne fréquence et, d'autre part, d'accroitre sensiblement la puissance
de sortie pour les niveaux moyens, mais malheureusement de limiter aussi, de

fagon sensible la puissance de sortie maximm.

I1.2. Recherche du composant optimal

L'&tude précédente a ét& effectuée pour une diode PIN qui est
caractérisée par une zone d'avalanche qui s'étend sur toute la zone désertée.
Cependant, comme nous 1'avons indiqué, d'autres composants plus é&laborés (ty-

+ + + . + + .+ . .
pep nn,p inn,p pin) présentent en plus d'une zone d'avalanche
trés localisée, une zone de transit dont la largeur (W - &) dépend du profil

de dopage de ces diodes.

Nous nous proposons donc maintenant de rechercher les valeurs
de la largeur de la zone d'avalanche (§) et de la zone de transit (W - §) per-
mettant d'obtenir les performances les plus intéressantes (puissances utiles
élevées, associfes a un rendement de conversion entre les puissances 3 la fré-

quence BLS et 3 la fréquence OL le plus grand possible). Il est alors possi~

ble connaissant ces deux grandeurs, d'en déduire le profil de dopage optimum.
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Les résultats €tant ohtenus on cherchera alors la surface et le courant de

polarisation optimum.

Pour effectuer cette recherche du composant et des condi-
tions optimales, nous avons €té€ conduits 3 imposer la puissance continue
dissipée dans le composant, nous 1’avons choisie en pratidue égale 3 W
ce qui correspond 4 un échauffement raisonnable de la jonction semiconduc-

trice (moins de 100°C).

IrI.2.1. INFLUENCE DE LA LARGEUR DE LA ZONE DE TRANSIT

La diode étudiée, d'un diam@tre égal & S0V, posséde une zone
d'avalanche de 0,5u. Les champs &lectriques imposés aux bornes de la zone
d'avalanche sont déterminés a partir des résultats que nous avons obtenus
lors de 1'étude de la diode PIN, de fagon.a obtenir au niveau de la zone
d'avalanche, d'une part un rendement de conversion proche de 1'optimal, d'au-
tre part, une puissance de sortie suffisarment importante. Nous vérifierons
par la suite que ces valeurs de champs électriques sont voisines de celles qui
permettent d'obtenir des puissances de sortie maximum pour la diode compléte
(comportant une zone de transit et une zone d'avalanche). L'évolution des puis-
sances utiles (tenant compte des pertes dans la résistance série de la diode)
et du taux de conversion haute fréquence,vsont reportés sur la figure C.14,
en fonction de la largeur de la zone de transit. On remarque que toutes les
puissances commencent par augmenter, cependant, au del3d de la valeur W-§=0,6y
la puissance Pu2 absorbée 3 la fréquence de l'oscillateur local diminue alors
que la puissance émise 3 la fréquence de sortie BLS (Pus) continue de croitre
le taux de conversion Ny = 555 devient alors supérieur 3 1'unité. Cependant,
comme nous 1'avons montré dagi 1'étude analytique du Chapitre II, la puissance

absorbée 2 la fréquence intermédiaire Pum’ croit trés rapidement (comme le car-
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ré de la largeur de la zone de transit) ce qui peut devenir un inconvénient
majeur dans de nombreuses applications. C'est pourquoi, une valeur intéres-
sante de la largeur de la zone de transit (W - §) se situe aux environs de
0,7u. On obtient alors un maximum de la puissance émise ?us {ici 350 miW)
avec un rendement de conversion u de O dB et la puissance absorbée 3 la
moyenne fréquence reste raisonnable ESSO mW). La figure (C.14) donne dans
les mémes conditions 1'&volution des impédances présentées par la diode aux
différentes fréquences. On y remarque que les variations d'impédances sont
corrélées aux variations des puissances émises ou absorbées aux différentes

fréquences.

Ir.2.2. INFLUENCE DE LA LARGEUR DE LA ZONE D'AVALANCHE

‘En maintenant la largeur de la zone
de transit égale i 0,6, nous avons .
représenté sur la figure C.15 1'évo-
lution des puissances utiles en fonc-
tion de la largeur de la zone d'ava-

lanche. Ces résultats sont obtenus en

maintenant constante la puissance d'ali-

0 25 S 75 pm

mentation continue. On remarque que la
FIGURE C.15
puissance de sortie BLS passe par un
Evolution des puissances utiles
maximum pour une largeur de la zone

en fonction de la largeur de la
zone d'avalanche. d'avalanche voisine de 0,5y.
Nous pouvons donc conclure que dans
les conditions de fonctionnement que nous avons définies (fréquences utili-
sées et puissance continue d'alimentation), la dicde optimale devra présen-

ter une zone d'avalanche de 0,5, et une zone de transit de 0,6 4 0,7u. On

constate que ce type de diode correspond pratiguement aux diodes utilisdes
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en oscillateur, dans la gamme de fréquence correspondant 3 la fréquence de

sortie fixée ici a 37 Ghz [3].

II.2.3. INFLUENCE DE LA SURFACE
(lorsque la résistance série Rs est fixée)

Pour cette étude nous avons maintenu constant : le profil de
dopage de la diode, les champs électriques aux bornes de la zone d'avalanche
et la puissance continue d'alimenta-
tion (& la valeur P = 2W). La figu-
re C.16 nous montre 1'évolution des
puissances utiles en fonction de la

surface de la diode. I1 faut noter

100+ “- que la variation de la puissance
S utile de sortie Ps présente un maxi-
0 02 YELTh . :
mum qui est beaucoup plus large que
FIGURE C.16 : Evolution des celui constaté avec une diode en ré-
puissances utiles en fonction :
de la surface de la diode. gime d'oscillation [5]. Le maximum

de la puissance de sortie est obtenu
ici pour une diode de surface €gale 3 Q,25 10_4 cm2 et en pratique on utili-

sera donc des diodes d'un diamétre compris entre 50 et 60u.

IT.2.4. INFLUENCE DU COURANT DE POLARISATION

Dans cette &tude effectuée pour une diode présentant une sec-

tion de 0,25 10~4 cmz, la puissance continue fournie a la diode (Po = V0 IO),

=

n'est plus maintenue @ une valeur constante.

Les figures C.17 montrent comment varient les puissances et

les impédances & chaque fréquence en fonction du courant de polarisation. Les
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puissances sont des fonctions croissantes du courant de polarisation, mais
la puissance émise pus tend 3 se saturer ce qui entraine que le rendement

de conversion passe par un maximum obtenu ici pour un courant de 50 mA,

il faut noter que ce courant optimum dépend des champs &électriques induits
aux bornes de la zone d'avalanche et qu'il est d'autant plus élevé que les

chamys électriques (donc les puissances) sont importantes.

On remarque ici encore que les parties réelles des impédances
présentées par la diode 3 la fréquence d'oscillateur local et 3 la fréquence
de sortie BLS sont quasiment identiques ce qui est d'un grand intérét pour
la réalisation du circuit hyperfréquence contenant la diode. En effet, les
fréquences OL et BLS étant trés voisines il eut été trésrdifficilé de réali-
ser un circuit présentant des variations d'impédances trés importantes pour

deux fréquences voisines comme c'est le cas ici.

Nous avons donc défini la structure du composant la mieux adap-
tée au fonctionnement en mélangeur d'émission dans la bande Ka. I1 s'agit
d'une diode dont la 1argeuf de la zone dééertée de 1,2, comporte une zone
d'avalanche de 0,5u et une zone de transit de 0,6 3 0,7u et dont la surface
est de 1'ordre de SOOOuZ. Un composant de ce type peut en pratique &tre réa-
1isé par une jonction abrupte caractérisée par une concentration en impuretés

16

de la zone N de N, = 2.5 10 At/cm3 (figure B.7).

D
Nous nous proposons maintenant de placer ce composant dans un
circuit hyperfréquence et de déterminer alors les caractéristiques du mélan-
" geur, non plus en fonction des champs é€lectriques appliqués au niveau de la
zone d'avalanche (ce sont des grandeurs difficilement mesurables), mais en
foncfion des puissances réellement délivrées par les générateurs 3 la fré-

quence moyenne et a la fréquence de 1'oscillateur local.
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11.3. La diode a avalanche dans son circuit hyperfréquence

Nous avons montré que les puissances absorbées et émises par la
diode étaient fonction des amplitudes et des phases des champs &lectriques
existant dans la zone d'avalanche. Les champs électriques OL et FM sont in-
duits par les générateurs correspondants, tandis que le champ électrique BLS
est 1ié 3 1'impédance de charge 3 la fréquence BLS. Il est donc important de
déterminer la valeur de cette impédance de charge BLS qui permettra d'obtenir

les meilleures performances.

Ir.3.1. CHOIX DU CIRCUIT DE CHARGE A LA FREQUENCE

o 8 e o o b > = = T = " = e = - -

DE SORTIE BLS

L'impédance de charge optimum étant fonction des puissances
appliquées 3 la diode, nous effecturons sa déterminationdans le cas ol les
puissances délivrées par les générateurs moyenne-fréquence et oscillateur

local sont :

Py = 400 mW Peg = 200 mW c13

Nous avons c}'xoisi ces valeurs car elles correspondent 3 celles rencontrées en
pratique dans la mise au point et 1'étude expérimentale de ce type de mélangeur.
Nous nous sommes de plus placés dans le cas le plus favorable ol les impédan-
ces internes des générateurs OL et PM sont constamment adaptées 3 celles pré-
sentées par la diode 3 ces fréquences (en tenant compte des résistances de
pertes) @

Rem Z Rom ¢ Rsm Recl = Rpl + Rsl
C14
Xem = = Xpm Xcdz = X2l
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Nous aurions pu pour toutes les impédances de charge es possihles détermi-
ner la puissance de sortie BLS mais ces calculs sont trés longs. En effet,

le comportement de la diode n'est connu qu'd partir des valeurs du champ élec-
trique dans la zone d'avalanche et le probléme se pose donc ainsi : quelles
valeurs de champ électrique avec leur phase respective doit-on mettre aux bor-
nes de la zone d'avalanche pour que d'ume part les puissances absorbées par
la diode soient Pum et Pul données par la relation (C.9) et pour que d'autre
part 1'impédance présentée par la diode i la fréquence BLS soit conjuguée de

celle du circuit de charge ZCS 3 cette méme fréquence.

Plutdt que de résoudre ce probléme de fagon directe, nous
avons préféré imposer un champ électrique Eg d-la fréquence BLS dans la
zone d'avalanche et calculer les champs moyenne fréquencé Em et oscillateur
local E; pour satisfaire les relations (C.13). Nous en déduisons alors pour
ce champ Es’ 1'impédance Zps présentée par la diode 3 la fréquence de sortie

ainsi que la puissance de sortie Pe L'impédance de charge est alors déter-

minée par :
2cs = - Zps - Rs c15
A Pum=400mw Ro
mw pus p n Xo
450t uL 200mwW 40
75+
Es
1] T»
2 5 810 Wem
FIGURE C.18 : Variation de la FIGURE C.19 : Variation des impé-

dances présentées par la diode

puissance de sortie BLS en fonc-
avec le champ électrique moyenne

tion du champ électrique BLS pour
des puissances d'entrée constantes. fréquence.
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La figure C.18 nous montre comment varie la puissance de sortie BLS en fonc-
tion du champ électrique a la fréquence BLS (ES) aux borﬁes de la zone d'ava-
lanche lorsque les puissances délivrées par les générateurs moyenne fréquence
Py, et oscillateur local P, sont respectivement de 400 miW et 200 mW. Le'ma—
ximum de puissance de sortie est obtenu pour un champ &lectrique Es de 1l'or-
dre de 5»<1O4 V/cm. Pour ces valeurs de champ électrique, la figure C.19 nous
donne 1'évolution des impédances présentées par la diode. On remarque que pour
la valeur de champ électrique BLS E s = 5x104 V/cm correspondant au maximum de
la puissance de sortie, les impédances présentées par la diode 3 la fréquencé
OL (RDI. + 5 XDl) et 3 la fx?équence BLS (RDS +j XDS) sont quasiment identi-

ques (au signe prés pour les parties réelles)

nhx
DS
40 D=50um L=100mA
4 118
145 S:O.Spm \X/:‘Mpm
204 155
144
o7 Pum =400 mw
19
0 - — RDL PuL= 200 mw
0 H 10 N
FIGURE C.20 a A XoL
40
Variation des impédances OL et 19 97 144
BLS avec la puissance de sortie
BLS lorsque les puissances d'en- 20 155
trée sont maintenues constantes. 145
1418
74
RDL
0 o
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Sur la figure C.20 nous avons regroupé ces résultats en tragant 1'évolution
des impédances présentéespar la diode 3 la fréquence BLS et a la fréquence

OL en fonction de la puissance émise 3 la fréquence BLS.

Pour la diode que nous avons utilisée ; (longueur de la zone
désertéde 1,1y avec 0,6u de zone de transit, un diamdtre de S5Ou, polariséepar
un courant de 100 mA) soumise 3 des puissances d'entrée Pum = 400 mW,

Pu2 = 200 m¥, le maximum de puissance de sortie Pus = 155 mW est obtenu pour
une impédance de charge ZCs = 9,40 + j24q. Dans ce cas 1l'oscillateur local

adapté doit présenter une impédance ZCL = 9,4q + j24a donc identique 3 1'im-
pédance de charge BLS : ch'

I1 faut remarquer que la puissance de sortie maximum n'est
sas wme fonction trés critique de la réactance de charge XCS : une variation
Ze 105 de la réactance de charge autour du point optimum n'entraine qu'une
variation de 10% de la puissance de sortie. Par contre la résistance de char-

ge est trés critique : Une variation de quelques ohms, de cette résistance de

charge entraine des variations de prés de 50% de la puissance de sortie.

II.3.2. SIMULATION COMPLETE DU MELANGEUR D'EMISSION

Dans un mélangeur d'émission en fonctionnement dans un systé-
ne de télécommunicatiorg la diode est soumise 3 un niveau d'oscillateur local
constant. C'est le signal moyenne fréquence,qui contient de 1'information,que
1'on désire transporter sur le signal de sortie BLS avec la plus grande fidé-
1ité possible. Les causes de d8gradation de 1'information sont lides princi-

palement :
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- d'une part & la saturation de la puissance de sortie en fonction
de la puissance d'entrée. La caractéristique puissance de sortie Pus, fonction
de la puissance d'entrée Pum’ d puissance constante délivrée par 1'oscilla-

teur local est généralement appelée conversion AM-AM.

- d'autre part, a la variation de la phase du signal de sortie avec
la puissance d'entrée (les phases respectives du signal MF et du signal OL

€tant supposées constantes) : c'est la conversion AM-PM ou amplitude phase.

Le schéma complet du dispositif mélangeur d'émission 3

diode 3 avalanche est représenté figure C.21.

Fm e Rs+Rys Fs
| Zim I Zea diode zcs
Rus ° Fug
(4 {4 4

FIGURE C.21 : Schéma équivalent au mélangeur d'émission
utilisé pour la simulation numérique.

C'est ce dispositif qu'il s'agit de simuler de fagon la plus réaliste possi-

ble en tenant compte des conditions de fonctionnement usuelles :

~ La puissance Pu fournie par l'oscillateur local (Pul = 200 mW
dans 1'exemple que nous avons choisi et 1'impédance (R Y j Xcl) présentée
par le circuit d'oscillateur local sont constantes (celle-ci est proche de

sa valeur optimale, soit dans 1'exemple considéré Rcf. = 9,40 et Xcz = 24q)
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- 1'impédance (RCS +j Xcs) présentée par le circuit de sortie est
maintenue constante et égale 3 : Rcs = 0,40 et XCS = 24 (valeurs proches de
1'optimale)

s

- le signal fourni 3 la fréquence moyenne contient 1'information
et peut donc étre modulé en amplitude, phase ou fréquence. Son impédance sera

maintenue constante (nous avons pris dans ce cas Rcm =50Q, X. =0).

cm
I1 s'agit maintenant d'étudier dans quelle mesure et avec
quelle précision le signal de sortie contient les informations transportées

par la moyenne fréquence.

D=50pym [=100mA A
6 =05um W=11pm mw Ris Osbae

f; 30
- /
P, = 200 md P )(
R = 500 X = 0N
cm cm 100 /
RCL = 9,40 | XCL = 24Q / 20
Re, = 942 X, = 242 N *x’é
. s fe
FIGURE C.22 507"
. “0
Variations de la puissance et de P
la phase du signal de sortie avec 0 Fm
la puissance d’'entrée mF & niveau
L ) 200 400 mw

d'OL constant.

La figure C.22 représente la courbe de conversion AM-AM. On remarque que si
cette courbe est linéaire 3 faible niveau (PFm < 100 mW), trés rapidement
une saturation apparait avec un maximum de puissance de sortie de 160 mW. La
puissance de sortie & 1 dB de compression est de 125 mW soit 1 dB en dessous
de la puissance de saturation. Avec la puissance de 200 mW délivrée par 1'os-
cillateur, nous obtenons donc un rendement de conversion global n = ;13 de
- 0,8 dB pour une puissance d'entrée de 180 mW ce qui est de 3 3 4 dB zupé—

rieur 3 ce que l'on peut obtenir avec une diode varactor [7]. Il faut cepen-

dant signaler que dans les mémes conditions de niveau d'oscillateur local,
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avec une diode varactor, la saturation est obtenue pour un niveau moyenne

fréquence beaucoup moins important, de 1l'ordre de la centaine de mW.

Avec la méme diode et dans les mémes conditions de fonc-
tionnement, nous avons calculé les variations de la phase %; du signal de
sortie avec les variations de la puissance d'entrée P Les résultats sont
représentés sur la figure C.22. On remarque que la phase varie trés rapide-
ment lorsque 1'on atteint la zone de saturation de la puissance de sortie
ce qui correspond au comportement classique des syst2mes non linéaires au
voisinage de la saturation. Dans la zone linéaire, la phase du signal de

sortie est pratiquement insensible aux variations de la puissance d'entrée.

II.4. Influence de 1'impédance de charge

L'étude de 1'influence de 1'impédance présentde par le circuit
3 la fréquence image (ici BLI) a été effectuée sur la diode 3 avalanche pré-

cédemment décrite, dans les mémes conditions de fonctionnement.

Nous avons fixé les champs électriques Em, Es’ E;, et leurs pha-

ses respectives pour obtenir des conditions de fonctionnement optimum (ré-

sultant des études précédentes) i savoir :

Champ &lectrique moyenne fréquence Em = 2.8 104 V/iem ; ‘Pm =0
Champ éleétrique oscillateur local Ez = 6.6 104 V/cm A; ‘?1 =0
Champ &lectrique bande latérale E_ = 6.9 10* V/iem ; Y. =-1/2

S S

supérieure

Nous avons alors calculé les valeurs des puissances et des impédances pré-
sentées par la diode en fonction de la phase du champ électrique d la fré-

quence BLI pour diverses valeurs de 1'amplitude du champ €lectrique 2 cette
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fréquence. lLes résultats sont illustrés par la figure C.23 ol nous n'avons
représenté que les domaines de fonctionnement ol la diode émet de la puissan~
ce 3 la fréquence image (c'est-a-dire les seuls que 1'on puisse obtenir en

pratique). Les constatations suivantes peuvent alors &tre faites :

- la puissance de sortie BLS (Ps) dépend assez peu de 1'impédance
de charge 3 la fréquence image (Ri + 3 Xi)

- la puissance absorbée par la diode d la fréquence de 1'oscilla-
teur local varie trés fortement avec 1'impédance de charge, lorsque celle-ci
présente une partie résistive faible (< 5@, dans le cas ou Ei =8 104 V/cm)

- les meilleurs taux de conversion sont obtenus pour une impédance

de charge 3 la fréquence image purement capacitive

Ces résultats sont illustrés par la figure C.23 dans le cas ol le champ élec-
trique 3 la fréquence image est de 8 104 V/cm : on peut obtenir une variation
du taux de conversion haute fréquence n = Ps/Pz de O dB 34 + 6 dB en accordant

1'impédance présentée par le circuit & la fréquence image.
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CONCLUSTON

Dans cette partie de notre travail nous avons voulu présenter une
étude aussi compéte que possible du fonctionnement d'une diode 3 avalanche
en mélangeur d'émission. Nous avons cherché & optimaliser ce type de fonc-
tionnement en &tudiant successivement 1'influence des caractéristiques du

composant et celles du circuit associé, sur les performances

La méthode numérique que nous avons mise au point nous a permis
de découvrir un mode de fonctiomnement trés particulier, 1ié a la forte non
lindarité du taux d'ionisation des porteurs dans la zone d'avalanche : c'est
un fonctionnement en mélangeur d'émission a champ €lectrique nul ala

moyenne fréquence, celle-ci n'intervient que par le courant qu'elle produit

i travers le composant.

Nous avons alors défini la structure du composant optimal ainsi

que son circuit de charge associé.

Nous pensons ainsi avoir montré 1'attrait présenté, dans ce nouveau
type d'application par la diode & avalanche dont les possibilités sont net-

tement supérieures d celles que 1'on peut obtenir actuellement avec des com-

posants classiques telles les diodes varactor:.
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CHAPITRE IV

Etude expérimentale d'un mélangeur d'émission

2 diode a avalanche

dans le domaine des ondes millimétriques
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INTRODUCT ION

La premiére maquette d'un mélangeur d'émission 3 diode 3 avalancheé
a ét€ réalisée dans notre laboratoire, (en structure microstrip dans la
bande X en 1970), par Monsieur LECOURT [1}, dans le cadre d'un projet de
fin d'étude d'ingénieur. Ce projet, imaginé par Monsieur DESSERT du labo-

-ratoire d'Electronique et de Physique Appliquée, a &té le point de départ

de toute 1!'étude que nous présentons ici.

Les projets de développement des télécommmications & haut débit
d'informations dans le domaine des ondes millimétriques [2] [3] nous ont
conduits 3 &tudier et 4 mettre au point un mélangeur d’'émission dans la ban-
de Ka. L'dme du mélangeur que nous étudions est une diode 3 avalanche, de
nombreuses structures de diodes étant disponibles actuellement, nous avons
donc entrepris une comparaison systématique des performances du mélangeur
en fonction des profils de concentration en impuretés des diodes dont nous

pouvions disposer.

Les résultats de 1'étude théorique des chapitres précédents nous
indiquent que 1'impédance présentée par la diode a4 la fréquence de sortie
BLS et 3 la fréquence de 1l'oscillateur local est de 1'ordre de quelques
ohms ; il est donc indispensable de choisir une structure permettant 1'adap-
tation de 1'impédance présentée par la diode, 3 celle présentée par le guide
d'onde rectangulaire sfandard de la bande Ka. Nous décrivons les différentes

structures que nous avons utilisées.

Pour caract8riser ces circuits hyperfréquences, nous avons €tudié,
‘en collaboration avec Monsieur CACHIER de la Compagnie Thomson CSF, une mé-

thode originale de mesure de 1'impédance que présente un circuit 3 un compo-
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sant 3 1'€tat solide [4] [5] et nous avons mis au point, grice a 1'aide tech-
nique de Monsieur BAUDET de notre Université, un appareil nécessaire a la
mise en oeuvre de cette méthode de mesure qui s'est révélfe, par ailleurs,
d'un grand intérét pour les études d'autres systémes effectués dans notre

laboratoire comme : les oscillateurs [6] et les amplificateurs [7] [8].

La diode étant choisie, les circuits &tant réalisés et caractérisés,
il est alors possible de relever comment évoluent les performances du mélan-
geur en fonction du courant de polarisation de la diode et des différentes

puissances qui lui sont appliquées.

I. REALISATION D'UN MELANGEUR D'EMISSION

La conception d'un mélangeur d'émission nécessite deux &l&ments :

- La diode 3 avalanche, élément non linéaire actif, qui assure
le mélange des différents signaux.
~-Le circuit hyperfréquence contenant la diode, qui est destiné a
assurer 3 la fois 1'adaptation des impédances et la séparation des différents

signaux présents au niveau de la diode.

I.1. La diode d avalanche : Technologie

Les diodes 3 avalanche sont réalisées & partir de couches &pita-
xiées, N sur N de silicium, dont les concentrations en impuretés sont compri-
ses entre 2 et 4 1016 At/cm3. Les épaisseurs de la zone N peuvent &tre ajustées
par attaques chimiques successives. Une diffusion d'impuretés de type P sur
la zone N permet alors de réaliser la joriction. Finalement une attaque mesa
permet d'obtenir des diodes de surface différente comprise entre 2000 et

4000u2. Les pastilles ainsi réalisées sont ensuite montées dans un boitier avec
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. co s 4 . +
la technique du montage dit inversé, c'est-d-dire que la zone P est la plus

proche du dissipateur thermique afin de réduire la résistance thermique de

la diode. La grande majorité des diodes que nous avons utilisées, ont &té

fabriquées par Monsieur MICHEL du Laboratoire d'Electronique et de Physique

Appliquée [9].

l ’ - .

," _ceramique

diode pilier
FIGURE D.1 : Coupe d'une diode a

avalanche en boftier type F 27d.

Pour les premierS essais de mélan-
geurs, nous avons disposé de dio-
des montées dans un boitier du type
F'27d dont une coupe est représen-
tée par la figure D.1. Ce modéle
d'encapsulation, trés utilisé pour
les diodes ATT en bande X, s'est
révélé trés peu intéressant dans

la bande de fréquence que nous
‘avons choisie (bande Ka), pour les

raisons suivantes :

- Dimensions du boftier comparables 3 celles du guide WR 28 utilisé

en bande Ka

- Inductance série diie aux fils de connection importante :

Ls = 0,15 nH

- Capacité parasite élevée :

Cb = 0,2 pF

- Fréquence de résonance du boitier trés basse, de 1'ordre

de 20 GHz .

Pour éliminer la capacité parasite du boitier, qui vient shunter 1'impédance

de la diode, une structure dite "non encapsulée’ analogue au type Beam Lead

a &té développée ; elle est représentée sur la figure D.Z.
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Si cette structure a su répondre

de fagon satisfaisante aux problémes

posés par 1'encapsulation, il n'en
cube de 100p fil
reste pas moins vrai que la diode
non encapsulée reste trés délicate

3 utiliser 3 cause de la fragilité

du pilier de quartz sur lequel se

dissipateur ' fait le contact électrique avec le
circuit. Nous avons, trés souvent,

été amenés i renouveler ce pilier

FIGURE D.2 : Diode & avalanche dite : de quartz ainsi que le fil d'or

"non encapsulée” . N
assurant la liaison électrique

diode-pilier.

I.2. Choix du circuit hyperfréquence

Dans les mélangeurs d'émission que nous &tudions, outre la pola-

risation continue, la diode regoit deux signaux hyperfréquences :

-Le signal moyenne fréquence centré autour de 1.45 GHz

~ Le signal de 1'oscillateur local & 35 GHz

La diode assure le mélange de ces deux signaux et en émet différents autres
parmi lesquels le signal BLS qui nous intéresse & 36,45 GHz et que nous devons
récupérer dans les meilleures conditions d'adaptation possibles.

La séparation entre le signal moyenne fréquence en bande L et
les signaux en bande Ka (OL et BLS) est assurée par un filtre passe-bas réa~

lisé par une transition coaxiale guide.
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Fs=Fie Fm B.LS.| o2

oL fﬁ,«z Bohefm MM L BLS
¥

Fillre

ME ()= —D L BLs

FIGURE D.3 : Montage en réflexion d'un mélangeur d'émission

La séparation des signaux d'oscillateur local et de sortie est plus délicate

et deux solutions sont envisageables :

- Un circuit en réflexion , qui est le plus utilisé pour d'autres
modes de fonctionnement tel que 1'amplification |6}, ol la séparation entre
les signaux millimétriques incidents et réfléchis est assurée par un circu-
lateur (figure D.3). Un filtre de sortie permet de s€parer les signaux in-

désirables.

ME (V) -l
OL(V)E == V] S =}F&—»BLS.

Filtre Filtre
o.L. B.LS.

FPIGURE D.4 : Montage en transmigsion d'un mélangeur d'émission
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- Un circuit en transmission, olt la séparation entre l'oscillateur
local et le signal de sortie est assurée par des filtres (figure D.4) qui

font alors partie intégrante du mélangeur

Quel que soit le circuit utilisé, il y a des criteéres communs a respecter

pour obtenir un fonctionnement optimum :

- La puissance délivrée par le générateur moyenne fréquence doit
8tre appliquéeen totalité i la diode. Ceci suppose un circuit d'adaptation
qui peut étre délicat & réaliser, & cause de la bande passante relativement

grande demandée 3 ce circuit (plusieurs centaines de MHz autour de 1.5GHz)

- La puissance issue de 1'oscillateur local doit, elle aussi, &tre
appliquée en totalité & la diode, tout en &tant découplée du circuit moyenne

fréquence et du circuit de sortie

- Enfin, il est nécessaire d'assurer un découplage correct entre
les circuits OL et BLS, ce qui sera obtenu grice 3 des filtres qui devront
présenter des pertes d'insertion trés faibles ainsi qu'une courbe de réponse
présentant des 'flancs" raides assurant wn taux de réjection important pour

les fréquences 3 €liminer

Nous avons &té amenés 3 concevoir un circuit hyperfréquence per-
mettant d'adapter 1'impédance présentée par la diode, 3 1'impédance d'onde

d'un guide d'onde rectangulaire de la bande Ka.

De 1'étude compléte réalisée par Monsieur HARS dans le cadre de
sa th@se 3e cycle [10] préparée dans notre laboratoire, il résulte que la
transition coaxiale guide utilisant un guide de hauteur réduite (Ridgal-
wave-guide) permet une grande souplesse tout eﬁ répondant aux criteéres d'adap-
tation précédemment cités. ('est cette structure,que NOUS avons retenue pour

la cellule expérimentale, que nous utilisons dans un montage en réflexion
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AV ]
_ipaigiiane
v s ya 44 ]
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iransition i
¢oaxialguide cnlree
M.F

FIGURE D.5 : Cellule en réflexion : transition par guide
& hauteur réduite

oL—>], —»BLS

. Kiltre OL - filtre BLS

FIGURE D.6 : Cellule en transmission : Transition type
"bouton de porte”

777 ; 7777
oOL—> —>BLS
filtre O LQS-.CQ‘_Q/ Filtre 8LS

?MF

FIGURE D.7 : Transition coaxiale guide & accord série
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(figure D.5).
Pour la structure "mélangeur en transmission' qui nécessite 1'uti-
lisation de filtres pour séparer le signal oscillateur lccal du signal de sor-

tie BLS, nous avons utilisé deux types de transition ccaxiale guide :

- La transition coaxiale guide dite en 'bouton de porte" dont le

schéma est donné par la figure D.6

~

- La transition coaxiale guide & accord série, représentée par la
figure D.7. Nous avons choisi ces deux types de transition coaxiale-guide
car elles permettent de réaliser une cellule dont la distance entre les fil-
tres peut 8tre de 1'ordre de grandeur des longueurs d'onde des signaux milli-
métriques utilisés ce qui est nécessaire pour obtenir une bande pagsante du
mélangeur suffisamment importante pour son utilisation en télécommunications.

dB
10

FIGURE D.8 : Courbe de réponse des filtres d'entrée (OL)
et de sortie (BLS)

La réalisation des filtres de découplage est trds délicate, et aprés quelques
essais de faisabilité [1 , nous avons fait appel 4 la Société L.T.T. 1 2.
La figure D.8 montre la courbe de réponse des filtres 3 barreaux que 1'on
nous a alors réalisés, ils présentent des pertes d'insertion trés faibles

(inférieures & 0,5 dB.dans la bande passante).
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Pour caractériser ces différentes "montures de diodes" nous avons
mis au point, en collaboration avec Monsieur CACHIER, une méthode de mesure

de 1'impédance ramenée par le circuit sur la diode.

I.3. Mesure des impé&dances du circuit vues par la diode

Toutes les méthodes utilisées pour caractériser des circuits hyper-
fréquences comportant des diodes gunn, varactor ou avalanche, sont basées sur
la mesure du coefficient de réflexion du systéme [13] [14]. L'étalonnage est
effectué, soit en piagant des impédances connues i 1a place de la diode, soit
en utilisant la capacité d'une diode fonctionnant en varactor comme impédance
étalon. Toutes ces méthodes admettent que le quadripole équivalent au circuit
contenant la diode est sans pertes et invariant avec la fréquence, ce qui

n'est généralement pas justifié dans le domaine des ondes millimétriques.

Dans notre méthode, la diode polarisée 3 ume tension inférieure
i sa tension d'avalanche est utilisée, 8 la fois comme impédance &talon (fonc-
tionnant en varactor) et comme détecteur du courant hyperfréquence qui. la tra-
verse. On peut ainsi mesurer 1'impédance vue par la diode 3 toutes les fré-
quences intéressantes. Une extension de cette méthode permet aussi d’avoir
accés 4 la mesure des pertes présentées par le circuit, ce qui est particu-
lidrement intéressant pour les études réalisées sur les oscillateurs [8] et

les amplificateurs [6] [7].

I.3.1. PRINCIPE DE LA MESURE D'IMPEDANCE DE CIRCUIT

Dans tous les systémes hyperfréquences utilisant un composant
3 1'état solide {gunn, varactor, avalanche, baritt, etc...) un quadripSle
d'adaptation est nécessaire pour ramener sur la diode une impédance com-

patible avec ses conditions de fonctionnement (figure D.9 )
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A une fréquence donnée, 1'impédance

totale vue par la diode peut &tre

mise sous la forme du dipdle série

Vo représenté par la figure D.10.

Nous nous proposons de décrire une
FIGURE D.9 : Schéma équivalent méthode permettant de mesurer 1'im-
4 une diode dans son circuit. L. i

pédance équivalente au circuit de

charge de la diode : Rc +j XC

Rc Xe
La diode est polarisée par une ten-
G?;F sion continue en dessous de sa ten-
% " sion d'avalanche. Elle est donc

FIGURE D.10 : Impédance vue par la équivalente a4 une capacité dont la

diode. . s
tode valeur dépend de la tension de po-

*
larisation Vo (fonctionnement en
Rc Xe varactor) et le schéma équivalent
de la figure D.10 peut &tre rempla-

cé par celui de la figure D.17 pour

lequel le courant hyperfréquence

traversant la diode peut s'exprimer

FIGURE D.11 : Utilisation d'une
diode varactor.

par la relation : D1
ehr

A RewjXo+ 1/[jCVo) @)

La connaissance des variations de Iyp en fonction de C(Vo) permettrait la

Tye =

détermination de R, et X. i clest le principe de la mesure. Tout le probléme

se raméne donc 3 1a mesure du courant IHF'

*La diode utilisée pour ces mesures peut &tre celle effectivement en place
dans le circuit si elle peut fonctiomner en vavactor {c'est le cas des dio-
des 3 avalanche que nous utilisons). Dans le cas contraire, il conviendrait
de remplacer le composant utilisé par une diode varactor.



Pour obtenir une information 1iée & la valeur du courant IHF qui
traverse la diode (courant qui n'est pas directement mesurable en pratique),
nous utilisons un générateur hyperfréquence modulé en amplitude par une ten-
sion basse fréquence, avec 1'idée d'utiliser 1'effet paramétrique de la diode
varactor pour détecter un signal de basse fréquence qui nous permette d'accé-
der d la valeur du courant haute fréquence Tyg-

En admettant résolus les problémes
de découplage entre les différen-
tes fréquences, nous sommes donc

amenés 3 considérer le circuit de

la figure D.12.

Le générateur modulé en amplitude
. délivre un signal de la forme :
FIGURE D.12 : Principe de la mesure
du courant I.. € = Eyr (14 kcosat) cos(wtew)

oll gest la pulsation basse fréquence du signal modulant la porteuse haute

fréquence de pulsation w avec un taux de modulation k.

Les variations de la capacité présentée par la diode en fonction

de la tension qui existe & ses bornes sont de la forme :

-m
Cz €V = Co [1-Vo/0,) 03
Les paramétres Co’ ¢ et m dépendent du profil de concentration en impuretés
de la diode et sont déterminés expérimentalement a partir de 1a mesure de la

caractéristique C'(VD) de 1a diode en basse fréquence [15].

Si 1'amplitude de la tension alternative aux bornes de la diode
est suffisamment faible pour permettre un développement au premier ordre de
C'(VD), nous pouvons alors calculer 1'amplitude Vpp de la tension basse fré-

quence , de pulsation 9,détect8e par la diode :



-136~

' [1+ Rar €N*]2 [06-Vo]"?™ RE o [1Cw=-Xxc]?

Dans cette expression :

- A est une constante ne dépendant que du paramétre m de la diode,

du taux de modulation k et de la puissance délivrée par le générateur

-C= C(Vo) 1 c'est la capacité statique présentée par 1a diode

lorsqu'elle est soumise & une tension continue de polarisation V

L'expression D.4 montre que la tension basse fréquence induite aux bornes de
la diode (tension qui devient accessible 3 la mesure) présente les caracté-

ristiques suivantes :

- Elle est proportionnelle au carré du module du courant Iy tra-

versant la diode

- Elle est une fonction de la tension V > qui polarise la diode va-
ractor. La mesure de 1'évolution de la tersion Vg en fonction de la tension
de polarisation (Vo) de la diode varactor permet alors d'obtenir, par compa-
raison avec 1l'expression D.4, les valeurs de RC et de X, représentant 1'im-

pédance ramenée par le circuit sur la diode.

En pratique, la partie réelle de 1'impédance de charge que nous
mesurons par la méthode que nous venons de décrire est composée de deux ter-

mes

- Un premier terme, que nous notons R, , qui correspond 3 la partie
réelle de l'i:npédénce de charge du circuit vue 3 travers le quadriplle d'adap-
tation Q. C'est dans cette résistance que 1'on peut récupérer la puissance

utile émise par la diode
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- Un second terme RS qui correspond aux pertes du circuit hyper-

fréquence et 3 la résistance série présentée par la diode

I1 est bien évident que la résistance équivalente aux pertes RS doit &tre
la plus faible possible comparée 3 la résistance équivalente 3 la charge

R, et nous pouvons définir un facteur de mérite du circuit par le rapport :

Fmérite = RL/ (RL * Rs) DS

Ce facteur de mérite représente le pourcentage utilisab‘le de la puissance
émise par la diode et on comprend alors tout 1'intérét qui réside dans la
mesure de R o La méthode de mesure, que NOUS Venons de décrire, permet aus-
si d'obtenir la valeur de la r&sistance équivalente aux pertés Rs' En effet,
remarquons que la diode voit ume résistance équivalente aux pertes, lorsque
1'inmpédance de charge est nulle, ce qui revient 3 remplacer, dans la figu-
re D.9, le générateur d'impédance interne Ro par un générateur d'impédance
interne nulle.
Ro . Dans le domaine hyperfréquence,

dans lequel nous travaillons,

e ;
HF A nous pouvons réaliser un généra-
c.C. I ‘ Q
coupleulr teur d'impédance interne trés

moblle
faible en utilisant un coupleur

. directif conformément a2 la figure
FIGURE D.13 : Principe de la mesure

de la résistance équivalente D.13. Dans ces conditions, la
aux pertes.
résistance interne de 1'ensemble
coupleur-générateur est R 0/ (2A-1) ol A est la valeur linaire du couplage.
Le court-circuit mobile permet de régler la valeur de la partie imaginaire

de 1'impédance vue par la diode pour obtenir une valeur identique 3 celle
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obtenue dans la mesure qui correspond 3 la figure D.9. Si le quadripfle Q
présente des pertes faibles, ce qui est souhaitable, 1a mesure de 1'impédance
de charge vue par la diode correspond alors au schéma €quivalent donné par

1a figure D.14 soit : . .
g Re2 QJX“:#!.LT-» “s'*’,}xc Dé

Ru

R X
2A-1 S c La détermination des caractéristi-

ques d'un circuit hyperfréquence

se réalise donc en deux &étapes :

a) Détermination de 1'impédance vue
par la diode en utilisant un géné-
FIGURE D.14 : Schéma équivalent au
circuit permettant la détermination rateur dont 1'impédance interne est
de R _.
s égale 2 1'impédance du charge du
‘dispositif (en pratique, il s'agit

toujours de 1'impé&dance adaptée 3 la ligne ou au guide d'onde de sortie).

Cette premidre mesure nous donne donc comme impédance vue par la
diode :
Zm = RLOR‘ +* ch = Rmﬁ J Xm D7

b) Mesure de la résistance de perte grice 3 un coupleur directif

permettant de diminuer 1'impédance interne du générateur
Zeaz B eRge jXo = Rey e jXe D8
2A -1
De ces deux mesures, faites bien évidemment 3 la méme fréquénce, nous en
déduisons les valeurs de la résistance de charge R; (celle dans laquelle
se récupére la partie utilisable de la puissance émise par la diode) et de

la résistance équivalente aux pertes :

RL = Rey = Rez 2A=1) po  roz Bu—Rep (2A-1) o
(2A =2) 2 «2A
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En répétant ces mesures pour différentes fréquences, il est ainsi possible de
déterminer 1'évolution de 1'impédance de charge et de la résistance de perte

avec la fréquence.

I.3.2. REALISATION DE L'APPAREIL DE MESURE

Nous avons congu 1'appareil de mesure d'impédances de circuits
pour son utilisation avec les générateurs hyperfréquences Hewlett-Packard des
séries 8620 et 8690 ce qui permet de couvrir un domaine de mesures s'étendant

de 100 MHz 3 40 GHz, avec une grande souplesse d'utilisation

. entree
GENERATEUR HP |sortie HF > CELLULE A Polarisation
8620 8690 MESURER
eniree
mod. amp. )
r._._._._._._....._.._...-._._.._._.._........._..........;
L]
FILTRE PASSE

AMPLIF. |e W — | .
; MPLIF. BANDE N {
i {
i l A i
+ |GENER. DETECTION FILTRE PASSE GENERATEUR| |
! B.F. BAS €N rampe de i
] n j——>» SYNCHRONE lensnoc M
i ot

Ver Yo

sorhes pour lable trangante

FIGURE D.15 : Schéma bloc du mesureur d'impédance de circuit.

Un schéma synoptique de l'appareil (int€rieur du cadre en lignes interrompues)
et du systéme de mesure est donné par la figure D.15. Les caractéristiques

principales -de cet appareil sont les suivantes :
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- Aucune modification n'est 3 apporter a la cellule 3 mesurer, le
signal de basse fréquence, détecté par la diode est recueilli directement

par le comnecteur nécessaire 3 la polurisation de la diode.

- Trés grande sensibilité grdce 3 1'utilisation d'un détecteur
synchrone qui permet de faire ces mesures avec un niveau féible du signal
hyperfréquence modulé ce qui justifie les approximations nécessaires au
développement au premier ordre de la caractéristique C(V) de la diode

varactor.

I.3.3. CRITIQUE DE LA METHODE DE MESURE D'IMPEDANCE

La méthode de mesure des impédances vues par une diode dans
un circuit hyperfréquence, telle que nous venons de la décrire, doit &tre

utilisée en tenant compte des remarques. suivantes :

1) Comme le montre 1'expression D.4, nous obtiendrons une grande
précision sur la détermination de 1'impédance de charge RC +j Xc’ lorsque
la diode varactor utilisée pourra entrer en résonance avec le circuit 3 la
fréquence de mesure. Pour les circuits 3 diode & avalanche, ce résultat ne
sera obtenu qu'a la condition d'utiliser pour la mesure, une diode de plus
faible surface que celle utilisée réellement dans le circuit (la capacité
présentée par une diode 3 sa tension d'a\}alanche est plus faible que celle
qui existe en régime varactor)

2) L'impédance que nous mesurons Z c = RC +3X o> De correspond
pas exactement 3 celle vue par la diode, mais plus exactement 3 1'impédance
vue pai la jonction semiconductrice. C'est-d-dire que la valeur de Z_ ob-
tenue, tient compte de la résistance série présent&e par le substrat de la

diode (résistance plus importante en régime varactor qu'en régime d'avalan-
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che) et de 1'impédance présentée par le boitier contenant la diode

3) La précision des résultats des mesures dépend du soin apporté
3 la détermination de la caractéristique C(V) de la diode utilisée. Cette me-
sure est réalisée en basse fréquence [15] (100 MHz) et ncus supposons que

cette caractéristique reste invariable avec la fréquence

4) Nous avons négligé 1'effet de détection due 3 la modulation de
la résistance série de la diode varactor, ce qui se justifie par le haut coef-

ficient de qualité des diodes que nous avons utilisées

X.3.4. RESULTATS DES MESURES D'IMPEDANCES DE CIRCUITS

Grice 3 la méthode de mesure que nous avons mise au point,

nous avons pu caractériser les différentes structures qﬁe nous avons utilisées
en mélangeur d'émission. I1 résulte de ces mesures et de celles effectuées par
d'autres équipes de notre laboratoire, €tudiant les oscillateurs et les ampli-
ficateurs [6] [7] [8], que, d'une part, la résistance de charge vue par la
diode est toujours de l'ordre de 2 3 30 et que d'autre part le facteur de mé-
rite de ces circuits (représentant le pourcentage de la puissance émise par

la diode efféctvement utilisable ) est compris entre 50% et 80% . La
résistance &quivalente aux pertes reste donc toujours inférieure 3 12 pour

toutes les structures qui ont &té mesurées.

Pour illustrer ces conclusions, nous ne présenterons que les

résultats relatifs aux mesures d'impédances de deux types de monture de diode :

a) '"Monture en réflexion" (de la figure D.5) avec une transition
coaxiale guide utilisant un guide de hauteur réduite destinée 3 travailler avec

une fréquence de sortie BLS centrée vers 35 GHz {figure D.16)

b) "Monture en transmission' (de la figure D.7) avec une transition

coaxiale guide 3 accord série. La fréquerce de sortie BLS est ici centrée vers
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39 GHz (figure D.17)

X
15¢% 1S _—__-—_/ <
X
40d - "€ 10
Re
5 \N\/Rc s \/\/
______________________________ Rs F s F
- —mireenes .
34.6 35 354 GHz 38.8 39 392 GHz
FIGURE D.16 : Impédance présentée FIGURE D.17 : .Impédance présentée
par le circuit mélangeur en par le circuit mélangeur en
réflexion. transmission.

On remarquera 1'analogie entre les résultats obtenus dans ces deux cas, sur
1'évolution avec la fréquence de 1'impédance vue par la diode, dans la bande
passante de la fréquence de sortie BLS. Lors de ces mesufes, les réglages des
circuits utilisés, correspondaient 3 un point de fonctionnement correct en

mélangeur d'émission.

II. PERFORMANCES D'UN MELANGEUR D'EMISSION A DIODE A AVALANCHE

Nous nous proposons de présenter ici comment &voluent les perfor-
mances d'un mélangeur d'émission avec les caractéristiques présentées par le

composant, d'une part, et avec les conditions de fonctionnement d'autre part.

I1.1. Banc deAmesures

Le schéma synoptique du banc de mesures que nous avons utilisé
pour caractériser le mélangeur d'émission est représenté par la figure D.18.
Les branches correspondant aux signaux incidents (MF et OL) utilisent des
wobulateurs Hewlett Packard 8620 et sont équipées d'atténuatgurs variables.

Des milliwattmétres permettent de mesurer en permanence les puissances, tout
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en assurant la régulation des niveaux des puissances incidentes. Le signal
de sortie BLS est contrdlé par un analyseur de spectre permettant de s'assu-

rer de la validité de la mesure de la puissance de sortie.
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FIGURE D.18 : Schéma synoptique du banc de mesures des performances

d'un mélangeur d‘'émission.

11.2. Influence de la structure de la diode

Nous avons pu disposer d'un échantillonnage suffisant de
diodes 3 avalanche pour pouvoir entreprendre une étude comparative des per-
formances d'un mélangeur d'émission en fonction de la 1ongueﬁr de la zone
désertée de ces diodes. Toutes ces mesures ont &té réalisées avec 1la cellu~

le én réflexion (figure D.5) grice 3 sa tré&s grande souplesse d'utilisation.

La figure D.19 montre 1'évolution des taux de conversion avec

. . . . + +
le courant pour des diodes constituées de jonction abrupte (p N N') dont
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FIGURE D.19 : Variations du taux de,conversion avec le courant
pour différentes structures de diodes.
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les épaisseurs de 1'@pitaxie (zone N} ont &té€ progressivement diminuées par
attaques chimiques successives. Le tableau D.1 résume les r€sultats que nous

avons obtenus.
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TABLEAU D.i : Résultats obtenus en mélangeur BLS
' avec différents types de diodes.

On constate que les meilleures performances sont obtenues avec
des diodes caractérisées par un profil triangulaire de champ électrigue
{type BV ) dont la longueur de la zone désertée est de 1,1Tu 3 1,2u. Compte
tenu des fréquences des signaux utilisés pour ces mesures (fréquence de sor-
tie BLS 4 35 GHz), on constate que ces résultats confirment nos prévisions
théoriques. Le profil de concentration en impuretésde ces diodes est proche
de celui que 1'on rencontre dans les diodes oscillatrices dans ce domaine

de fréquence [8].
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On remarquera par ailleurs que 1'on a réussi i obtenir des taux
de conversion Pgﬂhde +4dB, ce qui surpasse de plus de 8dB les meilleurs

résultats obtenus avec des diodes varactor dans ce domaine de fréquences

II1.3. Influences des conditions de fonctionnement

De nombreux paramétres conditionnent le fonctionnement d'un
mélangeur d'émission 3 diode 3 avalanche. Outre les dispositifs d'accord du

circuit hyperfréquence, trois paramétres restent importants :

1) Le courant continu qui polarise la diode : 1'étude théorique
des chapitres précédents nous a montré son influence sur les puissances et

les impédances présentées par la diode.

2) La puissance moyenne fréquence qui permet de déterminer la zone

de fonctionnement linéaire.
3) La puissance délivrée par 1'oscillateur local

L'influence de ces trois paramdtres s'est révélée en pratique indépendante,
dans une large mesure, du type de circuit hyperfréquence utilisé pour réa-
liser le mélangeur (montage en réflexion cu en transmission) [10] [11].

Elle ne dépend que de la diode. Nous présenterons ici essentiellement les
résultats relatifs 3 la diode BVe d'un diamétre de 58¢ qui nous a par ailleurs
permis d'obtenir les meilleurs taux de conversion. I1 faut signaler que toutes
les diodes que nous avons testées avaient un comportepent similaire, seul

1'ordre de grandeur de la puissance de sortie était différent.

IX.3.1. INFLUENCE DU COURANT DE POLARISATION

L'influence du courant de pelarisation de la diode sur le

taux de conversion haute fréquence est illustré par la figure D.20. Deux
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faits essentiels sont 3 remarquer :

1) Pour des valeurs données de puissance moyenné fréquence et de
puissance d'oscillateur local, il existe un courant de polarisation optimum
permettant d'obtenir les meilleurs taux de conversion. Ce paramétre est par-
ticuliérement intéressant car il permet facilement d'ajuster le fonctionne-

ment du mélangeur.

2) Pour un courant nul le taux de conversion n'est pas nul. Ce
résultat est normal si 1'on se souvient qu'une diode & avalanche polarisée
en dega de sa tension d'avalanche se comporte comme une diode varactor. Les
courbes de la figure D.20 illustrent donc bien 1'amélioration des performan-
ces que 1l'on peut ébtenir avec une diode 3 avalanche par rapport 3 la diode

varactor. I1 faut cependant signaler que les conditions de fonctionnement en

régime varactor, présentées ici, ne sont sans doute pas optimales.

II.3.2. INFLUENCE DE LA PUISSANCE DU SIGNAL

Le signal moyenne fréquence transporte 1'information dans les
systémes mélangeurs d'émission utilisés en télécommunications et la linéarité
entre la puissance d'entrée moyenne fréquence et la puissance de sortie BLS
est un paramétre caractérisant la fidélité du report de 1'information depuis

le signal d'entrée versle signal de sortie.

Des courbes caractéristiques de la conversion AM-AM entre la
puissance d'entrée et la puissance de sortie sont données par la figure D.21
pour diverses valeurs du courant de polarisation I . On obtient les résultats
classiques correspondant aux systémes non linéaires avec un domaine de satu-
ration apparaissant ici pour des puissances moyenne fréque;xce.voisines de

23 dB. On remarquera, qu'én toute rigueur, la zone lindaire ne s'étend que
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jusqu'a une puissance d'entrée d'environ 17 dBm. Au deld de cette valeur, et
jusqu'a la saturation, on obtient un gain plus élevé que celui donné par la
loi de variation linéaire. Ce phénoméne n'apparait que pour des courants con-
tinus de polarisat.ion importants (ici supérieurs 2 100 mA), il est sans doute
d 3 1'influence de la résistance négative présentée par la diode 3 la fré-

quence du signal de sortie BLS.

Ir.3.3. INFLUENCE DE LA PUISSANCE DELIVREE

Dans un mélangeur d'émission, 1'oscillateur local a un rdle
purement passif et dans un systéme, son niveau est constant. Nous avons cepen-
dant &tudié son influence, ne serait-ce que pour détermiﬁer la puissance op-
timale qui doit 8tre délivrée par 1'oscillateur local. Les résultats sont

illustrés par la figure D.22.

Le niveau optimm de la pui_s.sa.nce délivrée par 1l'oscillateur
local dépend de la puissance de la source moyenne fréquence : plus le niveau
de 1'oscillateur local est impdrtant et plus le niveau du signal moyenne fré-
quence doit &tre élevé. Cependant, on remarque qu'il existe un couple de va-
leur Pm, Py (puissance moyenne fréquence , puissance 3 la fréquence de 1'os-
cillateur local) permettant d'obtenir le taux de conversion optimm optimorum.
Ce couple, comme le sugg@rent les résultats précédents, dépend de la valeur

du courant de polarisation.
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CONCLUSION

Nous avons au -rur; de ce chapitre décrit les différentcs possibili~
tés de réaliser pratiquement un mélangel;r d'émission a diode & avalanche. Dans
ce but, nous avons étudié les.différents types de circuits hyperfréquences uti-
lisables et nous les avons caractérisés grice 3 une méthodé de mesure origina-
le que nous avons mise au point. Cette méthode permet d'accéder 3 1'impédance
Vue par un composant placé dans un circuit hyperfréquence et d'effectuer de

fagon commode cette caractérisation dans un domaine important de fréquences.

Le circuit mélangeur &tant défini, nous avons alors recherché la
" structure de la diode semiconductrice s'adaptant le mieux 3 cette fonction et,
nous avons pu, d partir de la structure retenue, obtenir des taux de conversion
nettement-supérieurs a 0 dB, résultat qu'il est impossible d'atteindre avec

des diodes varactor.

L'étude des conditions de fonctionnement statiques (détermination
de 1'évolution de la puissa;nce-de sortie en fonction du courant de polarisa-
tion et des puissances d'entrées) montre que ce type de mélangeur peut s'avérer
trés intéressant pour des applications en télécommmications. I1 parait donc
important d'entreprendre une étude plus compldte en régime dynamique de ces
. mélangeurs d'émission 3 diode 2 avalanche dans le but de confirmer leur uti-

lisation possible en télécommunications.
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CHAPITRE V

Application d'un mélangeur d'émission a diode a avalanche

2 un systéme de telécommunications
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INTRODUCTION

Les systemes modernes de télécommunications 3 haut débit d'infor-
mations utilisent la modulation numérique sur onde porteuse. De tels procé-
dés sont actuellement mis en oeuvre dans le domaine des ondes centimétriques
{cas des faisceaux hertziens [1]. La constante augmentatioﬁ du nombre des
atilisateurs des télécommmnications (particulifrement dans le domaine té&lé-
phonique} a motivé les €tudes de transmission sur porteuse millimétrigue

autcrisant des bandes passantes util donc un débit

d'informations plus élevé que dans le domaine des ondes centimétriques.

Dans ce domaine de fréquences (30 a 90 GHz en France), la liaiscn
entre stations répétrices est assur@e par un guide d’onde circulaire utilisé
en mode TEj; qui présente une atténuation kiloméirique de 1'ordre de 3 dB/km
dans la bande passante. Des répéteurs-regénérateurs sont donc indispensables
pour transmettre correctement l'information sur de grandes distances {quel-

ques centaines de km).

Les répéteurs regénérateurs extraient le signal mumérique de 1l'on-
de reque et refabriquent, aprés d&cision, un nouveau train numérique iden-
tique, aux erreurs prés, au train numérigue &mis par le r#péteur précédent.
Ce nouveau train nunérique module 2 nouveau la porteuse moyenne fréquence *

qui est ensuite transposée dans la bande millimétrique et ré@mise vers le

répéteur-regfnérateur suivant. La structure tvpe d'un répfteur-regé

est donnée par la figure E.1. Ces syst®mes, en phase de développement dans

Généralement, ia porteuse millimdtrique n'est pas modulée directement. Un
1

préfére moduler une sous porteuse moyerme fréquence dont 1'information est

transposée dans le domaine millimétrique par un m€langeur d’émission.
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différents pays [2] seront des moyens de transmission 3 trés forte capacité

(plus de 100.000 voies téléphoniques).

Pl" —— Y —- Pe
A
4
[ FILTRES DEMULTIPLEXEURS J [ FILTRES MULTIPLEXEURS
R B e e

HMELANGEUR
I MELANGEUR

DEMISSION

AMPLIE  M.E
{ mopuLATEUR

RECEPTION

DEMODULATEUR

REGENERATEUR

FIGURE E.1 : Schéma bloc d'un répéteur-regénérateur.

La distance entre deux répéteurs-regénérateurs (R-R) dépend des pertes dans
la ligne de transmission (généralement en guide d'ondes circulaire dans ce

domaine de fréquence) et du gain apporté par les R-R, pour un rapport signal

sur bruit domné.

Le rapport signal sur bruit est une fonction directe de la puissan-
ce émise P, par chaque R-R, c'est donc une fonction croissante avec la puis-
sance disponible 4 la sortie du mélangeur d'émission. On comprend alors tout
1'intérét que peut présenter un mélangeur d'émission i diode & avalanche par

rapport au mélangeur 3 diode varactor classiquement utilisé dans les R-R.
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Nous nous propasons dans ce chapitre de décrire les résultats ob-
tenus avec un mélangeur d'émission & diode i avalanche utilisé dans un R-R

3 la place d'un mélangeur a varactor.

Dans une premiére partie, aprés avoir présenté les différentes
caractéristiques des signaux électriques 3 transmettre ainsi que les condi-~
tions & remplir pour transmettre ''correctement' ces signaux, nous présentons
les résultats que nous avons obtenus avec notre mélangeur 3 diode & avalan-
che et nous les comparons 3 ceux obtenus avec un mélangeur 3 diode varactor.

Cette comparaison n'apporte aucune contre-indication 3 l'utilisation
du mélangeur dans un systéme de télécommunications, mais, il apparait que

seule une expérience sur un systéme réel doit permettre d'apporter des con-

clusions définitives.

Nous avons donc trouvé 1'aide néée;saire 3 la réalisation de cette
expérience auprés du Centre National d'Etudes des Télécommmications qui a
entrepris 1'étude d'une 1iéison'téléphoni§ue par guide d'onde circulaire 3
haut débit numérique (580 Mbits) utilisant la modulation de phase différen-
tielle 3 quatre états [3]. C'est ainsi qu'un mélangeur d'émission’ & diode 3
avalanche compatible avec les équipements expérimentaux du CNET a &té mis au
point et que nous avons pu le tester sur un systéme industriel de télécommu-

nications et comparer ainsi le taux d'erreurs apporté par un mélangeur 3 dio-

de 3 avalanche par rapport 3 un mélangeur 3 diode varactor.
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I. LA TRANSMISSION NUMERIQUE SUR ONDE PORTEUSE

I1 existe deux sortes de messages 3 transmettre :

a) Les messages analogiques constitués de valeu:s définies dans

une plage continue ou représentés par une fonction continue du temps.

b) Les messages numériques constitués de valeurs discrétes choisies
dans un ensemble fini de valeurs (c'est le cas de la transmission de données
ol les messages sont des chiffres ou des suites de chiffres qui peuvent éven-

tuellement représenter les amplitudes des échantillons d'un signal analogique).

De plus en plus, la transmission de message analogique tend & dis-
paraitre au profit des systémes mumériques auxquels nous nous intéresserons ex-
clusivement. Dans les systémes de transmission sur onde porteuse, la densité
spectrale du signal est localisée autour d'une fréquence porteuse fo' Ce
résultat est obtenu en modulant la porteuse sinusoidale par le signal numéri-
que. On peut moduler 1‘'onde porteuse en amplitude, en fréquence ou en phase
[4] mais nous ne nous intéresserons qu'ad cette derniére qui est la plus uti-

lisée en transmission numérique & haut débit [5] [6].

I.1. La modulation de phase

£n modulation de phase cchérente, 4 chacun des messages numérigues
{généralement des £lZments binaires 0" ou "1" ou des mots binaires} est asso-
cié un 8tat de phase d'une porteuse sinusoidale de fréquence fo pendant une
durée T (1/T désigne la rapidité de modulation}, Il est normal de séparer au

maximum les différents &tats de phase pour que le récepteur puisse les dis-

war
el

tinguer le mieux pessible. On est ainsi conduit hoisir un écart de phase
de 21/N pour une modulation 3 N &tats. Un exemple de vrépartition des phases,

pour une modulation 3 deux et guatre 8tats est domné par la figure E.2Z.
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La modulation de phase cohérente

1 2 : s :
¢ nécessite que le récepteur connais-
| ——— 0 14 00 se avec précision la phase de réfé-
rence de l'oscillateur d'émission
10 . . P
. ce qui suppose une récupération de
2 etals 4 elals
la fréquence porteuse qui peut se
FIGURE E.2 : Position des phases révéler délicate. Pour pallier cette

dans une modulation & 2 et 4 états.
difficulté, les systémes de trans-
mission numérique développés pour les télécommunications terrestres, utilisent

la modulation de phase différentielle i deux &tats et le plus souvent 3 quatre

états pour les systémes a trés haut dbit numérique

En modulation différentielie de phase, 1'information est transmise
sous forme d'une différence de phase {ou saut de phase) d'une porteuse sinu-
soidale entre deux périodes de modulation. Le signal se compose donc de mor-
ceaux successifs, de la porteuse sinusoidale, de durée T, présentant entre
eux des sauts de phase &Y caractéristiques de 1'information a transmettre.
Dans une modulation différentielle 3 quatre &tats nous aurions par exemple

les sauts de phase suivants associés 3 deux trains numériques A et B :

A B i
0 0 Q

o 1 /2
1 1 ;

1 G sz

Un param@tre important, caractérisant un type de modulation est 1'intensité
spectrale qui en résulte puisque 1'on peut en déduire la valeur de la bande
"

passante nécessaire 2 la transmissicn du signal modulé. Om montre que, si la

friquence porteuse est suffisarment élevée devant la ''rapidité de modulation™
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[71, les spectres des modulations de phase cohérente et différentielle sont
identiques et ceci quel que soit le nombre des états de phase. Ce spectre
est représentd sur la figure E.3 : c'est le spectre d'un signal numérique

NRZ [8] centré autour de la fréquence porteuse f .

) t® A\"‘“‘

T Faf,
[e)= 1 [inmifeR
2 Tr(F—F)T
\
N -135dB  -18d8
e —
T 12 ¥ r -
E-2/T £-4/T & E+1/7 E+2/7

IGURE E.3 : Spectre d'un signal modulé par sauts de phase.

Le fait que 1'encombrement spectral du signal modulé scit indépendant du
nombre d'états de phase, justifie pleinement 1'utilisation de la modulation
de phase. 11 est ainsi possible d'augmenter le débit numérique (en augmen~
tant ie nombre d'états) ‘sans modifier la bande passante nécessaire 4 la trans-
mission. Il ést malheureusement difficile d'aller trés loin dans cette vcie
car il faut tenir compte de 1'influence du bruit sur le signal.

Cette influence peut 2tre illustré

&

o

par construction de Fresnel (figure

E.4} ol 1'on voit qu'd un signul
émis v d'amplitude V et de phase ¥
correspond un signal regu v'=v+d

o

ol b représente le vecteur Zquiva-

lent au bruit que 1l'on suppose

néraiement blanc additif er
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Les valeurs numériques détectées au niveau du récepteur vont donc &tre enta-
chées d'erreurs 3 cause du bruit. Il est possible d'obtenir, pour les modu-
lations de phase précédemment citées, 1'expression analytique des probabili-
tés d'erreurs théoriques associées aux différentes modulations [4] (calculs
correspondant au récepteur optimal suivant le critére du maximm de vraisem-
blance). Les résultats sont illustrés par la figure E.5 qui présente 1'évo-
lution du taux d'erreurs en fonction du rapport entre la puissance de la
porteuse et la puissance du bruit,
pour les modulations les plus uti-
lisées. Ces courbes appellent quel-
ques remarques :
- La modulation de phase différen-
tielle est plus sensible au bruit
que la modulation cohérente car en
modulation différentielle, le bruit
> affecte de facon indépendante les-

phases des deux vecteurs dont la

différence contient 1'information.

- L'augmentation du nombre d'états

FIGURE E.5 : Taux d'erreurs théori-

de phase se traduit par une rapide
ques en modulation de phase.

. dégradation du taux d'erreurs ou
encore : pour préserver un taux d'erreursdonné, il faut augmenter la puissan-
ce de la porteuse par rapport au bruit si 1l'on augmente le nombre d'états de
phase. Ceci se traduit par une augmentation de 3 dB du rapport signal sur
bruit pour passer de 2 4 4 &tats en modulation cohérente alors que dans les
mémes conditions il faut augmenter la puissance du signal de presque 5 dB en

modulation différentielle.
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Les courbes de 1a figure E.S5 sont théoriques et d'autres phénoménes
autres que le bruit, peuvent entralner une dégradation du taux d'erreur. Nous
allons &tudier tr&s rapidement ces divers phénoménes ce qui nous permettra de

définir quelques critéres auxquels doit satisfaire notre mélangeur d'émission.

I.2. Influence des paramétres du mélangeur d'émission

I.2.1. BANDE PASSANTE

La figure E.3 donnant 1'intensité spectrale d'un signal
modulé en phase montre qu'en toute rigueur, la bande passante nécessaire 2
la transmission de ce signal doit &tre trés supérieure 3 la rapidité de modu-
lation. Pour diminuer le niveau de bruit on est cependant amené i travailler
avec des bandes passantes des systémes de 1'ordre de 1,1 et 1,2 fois la rapi-

dité de modulation (soit 1,1 3 1,2 fois la bande de Nyquist). C'est un bon

compromis entre le filtrage du bruit et 1'interférence intersymbole [9] [10].

I.2.2. CONVERSION AMPLITUDE-AMPLITUDE,

En utilisant une modulation de phase, l'effet des non-
linéaritésdevrait &tre nul, en réalité, il n'en est rien, car, la limitation
de la bande passante du systéme ainsi que la rapidité des modulateurs utilisés
se traduisent par une modulation d'amplitude particuliérement sensible au niveau
des transitions de phase. I1 est donc important de caractériser le systéme non
linéaire constitué par le mélangeur, ce que 1l'on peut faire en premiére appro-

ximation en déterminant sa réponse en amplitude et en phase

o
L}

G(Pe) caractéristique AM-AM

8% = (Pe) caractéristique AM-PM
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Dans la mesure ol of dépend de la puissance d'entrée Pe, on note qu'd un
signal d'entrée sinusoidal de la forme vy = Ve cos [t +’WB) correspondra

un signal de sortie :

Az G(Viz2)cos [t «F+ A% (vir2)]

dont la phase sera alors fonction du niveau d'entrée. Les non lindarités
contribuent donc & une dégradation du taux d'erreurs, phénoméne qui n'a
guére €té étudié pour les modulations numériques. On peut éviter dans une
certaine mesure ces inconvénients en utilisant des circuits linéariseurs

[11].

I.2.3. TEMPS DE PROPAGATION DE GROUPE : T.P.G.

Les temps de propagation de groupe, ou plus précisément
les variations du T.P.G. dans la bande de fréquence occupée par le signal,
contribuent i déformer le signal requ et donc 3 augmenter 1'interférence in-
tersymbole. Ce phénoméne peut &tre corrigé dans une certaine mesure par un

égaliseur fréquentiel ou correcteur de T.P.G. [12].

Ainsi, 3 partir de 1'étude des conversions AM-AM, AM-PM
et des variations du T.P.G., il est possible d'obtenir une premiére évalua-
tion des détériorations que peut apporter le mélangeur dans la transmission
de 1'information. I1 apparait néammoins que la meilleure fagon de caractéri-
ser le systéme est de mesurer le taux d'erreurs supplémentaire qu'il apporte
par rapport aux taux d'erreurs théoriques donnés par la figure E.6 (nous appel-
lerons cette détermination une mesure dynamique par opposition aux mesures sta-
tiqués que sont la bande passante, les conversions AM-AM, AM-PM et le T.P.G.].
Nous avons donc procédé i la caractérisation compléte du systéme dont nous

allons présenter les résultats,et nous donnerons ensuite les résultats des
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mesures du taux d'erreurs effectuées-au CNET.

IT. MESURES STATIQUES

11.1. Méthodes de mesures

MYELLEMENT Io Nous cherchons 3 caracté-
OSCILLATEUR . &1 d'émi
W it riser un mélangeur d'émis-
GENERATEUR | ;;;1 sion, c'est~3d~-dire un cir-
8.F RER
@ cuit dont le signal de sor-

tie ne se trouve pas dans

MELANGEUR la méme bande de fréquen-

D'EMiISSION

ces que le signal d'entrée.

Dans notre cas, le signal

d'entrée moyenne fréquence

est dans la bande L tandis
que le signal de sortie est
ME SPECTRE .
TEST dans la bande Ka. Pour pou-
FIGURE E.6 : Schema d'ensemble du banc de mesures. voir déterminer les caracté-
- ristiques AM-PM et les va-
riations du T.P.G. il est nécessaire de ramener le signal de sortie dans la
méme bande de fréquence que le signal d'entrée par un autre changement de
fréquence, ce qui nous a conduit 3 réaliser le montage complet illustré par

la figure E.6. Il nous a permis de mesurer toutes les grandeurs précédemment

citées grice 3 1'analyseur de réseau Hewlett Packard HP 8410 A.

Dans ce banc de mesures, 1l'oscillateur local est un klystron
accordable mécaniquement dans ia bande 3% a 39 (Hz et capable de délivrer
une puissance supérieure d 100 mW. Cette puissance est divis€e en deux par-

ties inégales par un coupleur directif :
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- La premiére partie attaque le mélangeur d'émission qui regoit
simultanément le signal moyenne fréquence MF1 délivrée par un générateur

wobulable de 1 4 2 GHz (générateur HP 8620)

- La seconde partie (- 10 dB) sert d'oscillateur local & un mélan-
geur de réception qui regoit simultanément le signal transposé par le mélan-
geur d'émission ce qui permet donc de récupérer un signal ME, de méme fré-

quence que le signal MF, qui attaque le mélangeur d'émission

Les signaux MF1 et MFZ sont alors envoyés respectivement vers les
voies ‘‘référence" et '"test' de la téte d'échantillonnage de 1'analyseur de
réseau (HP 8410 A). Ce dernier donne alors directement la valeur en amplitude

et en phase du coefficient de transfert entre MF1 et MF;.

Nous pouvons ainsi relever directement la réponse en fréquence ainsi

que les caractéristiques AM-AM et AM-PM.

Le banc de mesures illustré par la figure E 6 permet aussi de dé-

terminer les variations du T.P.G. dans la bande passante. En effet le T.P.G.

t est donné par : _ ey
2TdFy

ol d‘fs représente la variation de la phase du signal de sortie correspondant

3 une variation dFm du signal de sortie (ou ce qui revient au méme du signal

d'entrée. Les signaux ivll:‘1 et MF, ont bien entendu la méme fréquence) . L'ex-

pression méme de t suggére alors la méthode de mesures .
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Le signal délivré par le générateur moyenne fréquence bande L est modulé en
fréquence par un signal basse fréquence Fp= 1KHz ; la fréquence moyenne
est alors de la forme :

Fmn = Fmo ¢ dFnsin(2 1t Fgt)
La différence de phase entre les signaux ME, et MF, mesurée par 1'analyseur

de réseau prend alors la forme :

"e[pz ‘-%Fj - AV - A‘PQ# d‘%sm (zﬂFgr +¥)

Une détection de 1'amplitude de 1a modulation de la différence de phase per-
met d'obtenir un signal électrique proportionnel 3 dt donc au T.P.G. pour
une excursion de fréquence dFm donnée. En wobulant le signal moyenne fré-
quence sur toute la bande utile on obtient ainsi les variations du T.P.G..
Ces mesures sont relatives et un étalonnage préalable est effectué en pla-
gant entre les entrées 'Test'" et '"Référence" de 1'analyseur de réseau une

ligne coaxiale de longueur connue donc de T.P.G. connu.

11.2. Bande passante du mélangeur d'émission

La réponse en fréquence du mélangeur a été mesurée pour les deux
types de systéme : [e mélangeur en réflexion et le mélangeur en transmission.
Des différents essais que nous avons réalisés nous n'avons retenu que les ré-

sultats les plus typiques correspondant aux deux structures.

La figure E.7 illustre les résultats que 1l'on peut obtenir avec
un mélangeur en réflexion dont nous avons rappelé la structure. Une bande
passante 3 3 dB de 720 MHz a été obtenue avec des fluctuations, de niveau,
dans la bande inférieures & 1.5 dB. La puissance de sortie BLS est pratique-
ment égale 3 la puissance délivrée par 1'oscillateur local. La diode que
nous avons utilisée est une diode simple drift non encapsulée dont les carac-~

téristiques (profil de dopage et surface) sont tras proches des paramitres
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optimum que nous avons définis dans le troisiéme chapitre.

Ap Pm:25d8m PLa 20dBm
‘"32"’0 s e, L = 150mA Fu= 334GHz
:,0' o “oea,, ..
:. ....II-‘----.--.-..... ...
.‘:0 .......
I3 L
.\'%.
1s}

1.3 1:5 ‘3:7 159 2:.1 GHz F:m
347 349 354 353 355 GHz |

27
oL
L ~
D

B.L.S. //' = S
Y A
M"_ioy ; 'éi,

coaxial-guide ertree

FIGURE E.7 : Bande passante typique obtenue avec
un mélangeur en réflexion.

La figure E.8 illustre les résultats obtenus avec le mélangeur en transmis-
sion dans lequel la diode est pratiquement similaire 3 celle utilisée en
réflexion. Le schéma de la figure E.8 montre la structure correspondante.

La transition coaxiale guide est du type 'bouton de porte'. Deux filtres
sont nécessaires pour assurer la séparztion des signaux provenant de 1'os-
cillateur local et de la bande latérzle supérieure [13). La figure E.8 donne
aussi la courbe de réponse de ces deux filtres que nous avons réalisés dans

notre iaboratoire et domt les pertes d'insertion sont particuli®rement élevées

(%)

{” dB pour le Filtre centré sur la Iréguence de l'oscillateur local et 3 IB
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pour le filtre de sortie centré sur la fréquence BLS.

La bande passante du mélangeur en transmission est limitée par le
filtre de sortie et dans le cas présenté ;ci elle devrait &tre supérieure
3 500 Miz. I1 faut remarquer que la puissance maximum de sortie n'est que
de 13 dBm pour une puissance délivrée par 1'oscillateur de 19 dBm ce qui
donne un rendement de conversion de - & dB. Par contre, si 1'on calcule
ce taux de conversion au niveau de la diode (c'est-3-dire en corrigeant

les pertes dues aux filtres) le résulrat est de + 4 dB ce qui est comparable

d ce que 1'on peut cbtenir avec le montage en réflexion,

11 nous est donc apparu que les deux structures de mélangeur d'émis-
sion : réflexion et transmission étaient capables de performances identiques.
Le mélangeur en transmission assure sutoratiquement la séparation des signaux
provenant de l'oscillateur local et Zmis 3 la bande latérale supérieure; son
emploil est de ce fait beaucoup plus souple. Cependant le filtre de sortie
doit &tre trés proche de la diode [13] et fait donc double emploi puisqu’on
ne peut pas utiliser pour cette fonction le filtre que 1'on trouve nécessai-
rement dans le multiplexeur de sortie de tous les systémes de télécommuni-

cations 3 plusieurs canaux [14]. Pour cette raison, nous nous intéresserons

plus particuliérement au mélangeur en réflexion.

Nous avons réalisé ces mesures avec la cellule en réflexion
représentéepar la figure E.7. La diode est une simple drift non encapsulée
polarisée en avalanche par un courant de 150 mA. L'oscillateur leocal d'une

fréquence de 33,4 GHz délivre une puissance de 20 dBm.
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La figure E.9 nous montre dans ces

dBm s . . .
conditions 1'évolution de la puissance

’SL de sortie avec la puissance d'entrée
10 pour différentes valeurs de la fré-

quence intermédiaire. Nous obtenons

1 dB de compression du gain pour

; m
0 v -
10 15 20 dBm
FIGURE E.9 : Conversion AM-AM.

une puissance d'entrée de 22 dBm
quelle que soit la fréquence, ce qui

aY

——— 14 nous donne la plage de fonctionnement
40} —— 1.5 GHz L. .
linéaire. La puissance de sortie ma-
ximum est alors de pratiquement 20 dBm.
La figure E.10 donne 1¥volution cor-

respondante de la différence de phase

entre les signaux MF, et MF, (figure

E.6). Ces courbes suggérent plusieurs
FIGURE E.10 : Conversion AM-PM.
remarques :
- Les variations de la différence de phase entre les signaux d'en-
trée et de sortie moyenne fréquence avec la puissance d'entrée sont impor-

tantes : pratiquement toujours supérieures a 2°/dB.

- La phase varie trés rapidement avec la fréquence moyenne ce qui
correspond i de trés fortes variations du temps de propagation de groupe.
Cependant ces résultats reflétent non seulement les distorsions apportées
par le mélangeur d'émission, mais aussi 1'ensemble des distorsions apportées
par le banc de mesures de la figure E.6. Il s'en suit que les mesures de
temps de groupe réalisées avec ce montage ont donné des résultats assez diffi-
ciles 3 utiliser pour caractériser les propriétés intrinséques du mélangeur
[15]. Ce type de mesures a donc été repris par 1a suite avec un équipement
expérimental plus &laboré, un émetteur et un récepteur qui nous ont £té

prétés par le Centre National d'Etudes des Télécommmications.
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III. MESURES DYNAMIQUES

P

L'équipement expérimental mis 3 notre disposition par le CNET

faisait partie d'un ensemble destiné 3 '"tester'" les performances d'une li-

aison par guide d'onde circulaire dont les caractéristiques sont résumées

ici :
Bande de fréquence exploitable 30 3 60 GHz
Débit numérique par canal 2 x 290 Mbit/s
Fréquence intermédiaire 1,45 GHz
Modulation 4 pcpsk *

La bande de fréquence exploitable est occupée par 21 canaux et c'est 1'équi-
pement émetteur récepteur d'un de ces canaux (centré sur 39,08 GHz) que

nous avons utilisé.

ITI.1. L'émetteur-récepteur experlmental

Un schéma synoptique de 1'émetteur et du récepteur est donné
par la figure E.11. On remarquera que les oscillateurs locaux d'émission
(OLE) et de réception (OLR) sont issus d'un multiplicateur par trois a dio-
de varactor commandé par le signal issu d'un oscillateur 3 diode gunn sta-
bilisé par une cavité 3 la fréquence de 12,543 GHz ce qui donne une fréquen-
ce d'oscillateur local de 37,63 GHz. L'oscillateur local d'émission (OLE)
délivre une puissance de 20 dBm. On utilise dans ce but, 3 1’entrée du mul-
tiplicateur i diode varactor un oscillateur 3 diode IMPATT synchronisé par
la diode Gunn. Un couplage est possible entre les deux oscillateurs locaux

(OLE et OLR) pour assurer leur synchronisation ce qui est indispensable pour

*DCPSK : Differentiel continuous phase Schift Keying : Modulation de phase
différentielle.
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FIGURE E.11 : Schéma bloc de 1'émetteur récepteur expérimental.
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toutes les mesures utilisant 1'analyseur de réseau Hewlett Packard, telles
que nous les avons définies précédemment (conversion AM-PM, TPG). Le signal
d'entrée moyenne fréquence est appliqué au mélangeur d'émission par i'inter-
médiaire d'un amplificateur présentant un gain linéaire de 18 dB et ayant

une puissance de sortie 3 la saturation de 18 dBm.

Entre 1'émetteur et le récepteur, est intercalé un atté-
nuateur simulant les pertes d'une liaison réelle et évitant ainsi de saturer
le mélangeur de réception. En divers endroits du circuit, des coupleurs di-
rectionnels prélévent une partie des différents signaux, ce qui permet un
contrdle permanent de 1'OLE, du signal de sortie BLS & 39 GHz et du signal

d'entrée moyenne fréquence.

I11.2. Le mélangeur d'émission

En possession de 1'équipement complet illustré par. la figure
€11 nous avons d{i concevoir un mélangeur d'émission a4 diode & avalanche des-
tiné 3 remplacer le mélangeur 3 diode varactor monté d'origine. Aprés quel-
ques essais infructueux des diverses montures de diode que nous avions utili-
sées précédemment, nous avons réalisé le mélangeur en réflexion donné par

la figure E.12. Ce circuit est trés semblable dans son principe 3 celui de

v15d2:gcor“d{ la figure E.7 qui nous a permis

d'obtenir de trés bons résultats

“«OoL 32 35 GHz. Les dimensions ont &té

stripline
MF
—

changées en fonction de la valeur

i polarisation de 1'oscillateur local (37,63 GHz).
ferrite ]

FIGURE E.12 : Structure du mélangeur
d‘émission.
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Pour découpler le signal incident moyenne fréquence de la polarisation de
la diode, nous avons utilisé un circuit en ligne plaquée (stripline) qui

est intégré directement & la monture.

Pour séparer le signal de sortie BLS
' PERTES
centré sur 39 GHz des signaux résidu- gg D’INSERTION

els dfis 3 1'oscillateur local 3 la ban-
de latérale inférieure etc... nous avons
utilisé un filtre 3 barreaux réalisé

‘par LTT [16] et dont la courbe de

F
BRI A

réponse en fréquence est donnée par o + > .
38.63 39.08 39.57 GHz

la figure E13 . La bande passante 2

3 dB de ce filtre est de 400 Mz avec X
FIGURE E.13 : Courbe de reéponse

0,5 dB de pertes d'insertion au centre du filtre de sortie.

de la bande passante i 39,08 GHz.

III.3. Principe de la mesure du taux d'erreurs [17]

Nous avons défini le taux d'erreurs (ou probabilité d'erreurs)
P, come le rapport entre le nombre de bits détectés 3 la sortie qui diffé-
rent de ceux émis par la source et le nombre total de bits émis par la sour-

ce : Pe = AN/NT.

La mesure du taux d'erreurs nécessite des équipements spé-
ciaux lorsque les rapidités de modulations atteignent 290 Mbauds (corres-
pondant 3 un débit numérique de 580 Mbits en modulation de pﬁase quatre
états) comme c'est le cas du systéme développé par le CNET. On trouvera des
informations précises sur ce systéme dans la référence [19] et nous ne donne-

rons que le principe de 1'équipement que nous avons utilisé (figure E.14).
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HORLOGE COMPTEUR
290 MHz
[oETECTEUR
> RETARD b‘ERREURS
GENERATEUR )

PSEUDO

ALEATOIRE REGENERATEUR
511 états

A B . T

) A’ QB
TRANSCODEUR DEMOD.

o p ‘
MODULATEUR - EGALISEUR
DE PHASES {e—d{ O.L.

detals 1.45GHz l

Porteuse MF
modulee 4DCPSK

FIGURE E.14 : Schéma de principe du circuit utilisé
pour la mesure du taux d'erreurs.

Un générateur pseudo aléatoire délivre deux séquences de
511 é1éments binaires 3 290 Mbit/s qui module en phase (quatre €tats) un os-
cillateur moyenne fréquence de 1.45 GHz. Ce signal modulé est appliqué a
1'entrée moyemne fréquence'de 1'émetteur expérimental (figure E.11). Le si-
gnal recueilli i la sortie moyenne fréquence du récepteur traverse tout
d'abord un &galiseur avant d'8tre démodulé. Le rble de 1'égaliseyr est dou-

ble :
- Assurer une correction des variations de temps de propagation

de groupe.

- Corriger les fluctuations de la courbe de réponse en fréquence

de 1'ensemble émetteur-récepteur.

Le signal est ensuite détecté ce qui permet de récupérer les deux

traits numériques A et B qui sont alors comparés aux signaux émis A ou B.
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Un détecteur d'erreurs et un compteur permettent d'chtenir directement le

pourcentage d'erreurs.

IV. RESULTATS EXPERIMENTAUX COMPARES RELATIFS A 1N MELANGEUR

D'EMISSION A DIODE A AVALANCHE ET A DIODE VARACTOR

Toutes les méthodes de mesures que nous avons décrites précédem-
ment (concernant la bande passante, les conversions AM-AM, AM-PM, TPG,
taux d'erreurs) ont &té utilisées pour caractériser le systéme complet dé-
crit par la figure E.11. Nous avons disposé dans cet équipement, soit d'un
mélangeur d'émission & diode varactor, soit du mélangeur 3 diode 3 avalanche

de la figure E.12, et, il nous a donc été possible d'en comparer les perfor-

mances.

Nous avons précédemment montré la sup€riorité de la diode & ava-
lanche pour la réalisation d'un mélangeur d'émission, au niveau des taux de
conversion et de la puissance de sortie. Le probléme posé est de savoir si

les autres caractéristiques sont aussi favorables.

L'étude qui suit a été effectufe,afin de faciliter les comparaisons,
avec une puissance de sortie du méme ordre.de grandeur dans le cas du mélan~
geur 3 diode i avalanche et 3 varactor. Les résultats obtenus précédemment
montrent qu'avec une diode & avalanche convenablement optimalisée et un boi-
tier de fréquence de coupure plus &levée, il doit &tre possible d'cbtenir des

puissances et des taux de conversion largement supérieurs avec la diode 3

avalanche.

Tous les résultats de mesures gue nous allons présenter ici sont

relatifs 3 1'ensemble complet &metteur-rtcepteur (figure E.11) que nous avens
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considéré comme un quadripdle fonctionmant dans la bande de la moyenne fré-

quence, ¢'est-d-dire autour de 1.450 Miz.

A PSP
ag] * € R, dBm
of g3 171 Bande prasance o
-5
-3 La figure E.15 nous montre la courbe
4 de réponse de 1'ensemble &émetteur-
récepteur pour différentes valeurs
3 Frng de la puissance d'entrée, les cour-
12 1.5 1.8 GHz

bes a) en plagant notre mélangeur 3

a}) Mélangeur a diode & avalanche ..
g e diodes avalanche et les courbes b)

dBA fi'fe P, dBm avec un mélangeur & diode varactor.
or €8 La courbe de réponse du mélangeur 2
diode i avalanche reproduit fidZle-
-4+ x S ment celle du filtre de sortie {fig.
e E.13) et nous obtenons donc une ban-
3 f;i///’ . | Fenf de passante de 350 Mz ce qui est

) 15 18 Gz PV . P
12 . supérieur 3 la bande de Nyquist, né-

b) Mélangeur 4 diode varactor
cessaire 3 la transmission du signal

FIGURE E.15 : Courbesde réponse en modulé 3 290 Mbauds. Il en est bien
fréquence de i‘ensemble émetteuz~

récepteur pour différentes valeurs entendu de méme peur le méiangeur 2
de la puissance d'entrée.

diode varactor qui, n’utilisant pas
le méme filtre de scrtie a une bande passante plus large. La différence de

bande passante, n'est lie qu'aux différences entre les courbes de réponse
des filtres utilisés dans les deux <as. Un remarquera que dans le cas ol

1'on utilise la diode 3 avalanche, ie gain de conversion PS/Pe reste pra-

tiguement indépendant du niveau nivée alors qu'un effet de saturation

trds prononcé s'observe dans le cas de ia diode varactor.
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IV.2. Conversion amplitude-amplitude AM-AM

L'évolution de la puissance de sortie moyenne fréguence {(nor-
malisée par rapport 3 la puissance de sortie maximum) en fonction de la puis-
sance d'entrée de 1'équipement complet [figure E.11) esi nontrée par la fi-

gure E.16.

A Les deux types de mélangeur ont un
4B I PS/PSY'DOX

o comportement similaire, laz seule diffé-

rence réside dans le fait qu'il faut
une puissance d'entrée moyemne fréquen-
ce sensiblement quatre fois plus impor-

tante pour commander la diode 3 avalan-

Pe

-10 L > che gue pour commander la diode varactor
-20 ~10 0 dBm ue po ’

FIGURE E.15 : CaractéristiguesAM-aM C'est un défaut gque nous avons déji
de l'ensemble émetteur-récepteur. . . i .

signalé au chapitre I1I des mélangeurs
d*émission 4 diode & avalanche, qui peut présenter quelques inconvénients

dans les systémes oll la consommation d'énergie est prépondérante,

IV.3. Conversion amplitude phase

La différence de phase entre 1'entrée moyenne fréquence de
1'émetteur et la sortie du récepteur ne peut se mesurer que si les deux oz-
cillateurs locaux (OLE et OLR) sont synchronisés, ce qui est réalisable dans
1"&équipement que nous avons utilisé {figure E.11}. Dans la bande passante de
1'émetteur récepteur, les variations relatives typiques de la différence de
phase, entre les signaux moyenne fréquence d'entrée et de sortie, avec la

puissance d'entrée, sont données par la figure E.17.
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MA@ Avec le mélangeur 3 diode varactor, la
ot conversion AM-PM reste toujours infé-
rieure 3 1°/dB en étant particuliére-
1ol VAR ment faible dans la zone linéaire (pour
des puissances d'entrée inférieures 3
AVAL Pe celles correspondant 3 1 dB de compres-
-2920 -10 6 dBih sion de gain de la caractéristique AM-AM).

FIGURE E.17 : CaractéristiquesAM-PM
moyenne de 1'ensemble émetteur-
récepteur.

Avec le mélangeur a diode 3 avalanche
la phase est beaucoup plus sensible aux
variations de la puissance d'entrée : elle atteint pratiquement 2d°/dB pour
une puissan;e d'entrée correspondant & 1 dB de compression de gain. Cette
valeur importante de la conversion AM-AM est-elle préjudiciable i la trans-
mission du signal modulé tel que nous l'avons définie : c'est une question

d laquelle nous nous proposons de répondre en mesurant les taux d'erreurs

résultant de 1'utilisation des deux types de systémes.

IV.4. Temps de propagation de groupe

S/rA'g Les variations du temps de propagation
n

1} AVAL de groupe dans la bande passante de
VAR

1'ensemble émetteur-récepteur restent

inféricures 3 2 ns comme le montre la

"figure E.18. Les résultats sont compa-

» Fong rables, qu'il s'agisse d'un mélangeur
" . L,

12 . 4.45 1.7 GM: d'émission i diode varactor ou 3 diode

-9

FIGURE E.18 : Variations du temps 3 avalanche.
de propagation de groupe de 1'en-
semble émetteur-récepteur.
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IV.5. Taux d'erreurs
A A A taux
dsj Fs/Fe AtgThg Fd’er‘reurs
-4
10
.. VAR, et
.. AVAL.
16°

courbe 7 ,
théorique b
-8 % S/Ne
10 > =
13 14 15 1.6 GHz 14 17 20dB

FIGURE F.19 : Courbes de réponse
en frdquence et en TPG de 1'en-
semble émetteur-récepteur apreés
utilisation de U'dgaliseur d'am-
plitude et de TPG pour le mélan-

FIGURE E.20 : Variationsdu taux
d'erreurs avec le rapport signal
sur bruit dans les conditions de
bande passante et de temps de
groupe de la figure E.19.

geur & diode a avalanche.

Les mesures de taux d'erreurs ont été effectuées au Centre
National d'Etudes des Télécommunications 3 Lannion en utilisant 1'équipement

dont le schémz de principe a été donné par la figure E.14.

La figure E.19 correspond & la réponse en fréquence et en

114

temps de propagation de groupe de 1'émetteur (avec le mclangeur d'émission

5 diode & avalancher récepteur, corrigé par 1'égaliseur de TPG et d'amplitude.

Les variaticns du TPG sont alors ramenées 3 moins de 1 ns dans la bande pas-
sante du systéme. C'est dans ces conditions qu'ont ét¢ faites les mesures du
taux d'erreurs en fonction du rapport entre la puissance de la porteuse et la

puissance de bruit dans la bande de Nyquist.

On constate que, compte tenu de la précision de mesures, il
est impossible de déceler une différence notable entre les taux d'erreurs me-

surés lorsque 1'on utilise un mélangeur d'émission & diode & avalanche ou un



-183-

mélangeur a diode varactor. Dans les deux cas, la valeur du rapport signal
sur bruit nécessaire pour obtenir un taux d'erreurs de ]0-8 est un peu plus
élevée {2,5 dB) que la valeur théorique. Cette dégradation est due i plu-
sieurs phénoménes parmi lesquels on peut citer [18]1 :

114

- La limitation de la largeur de la bande passante de 1'8quipement
- La distorsion résiduelle du temps de propagation de groupe

- Les temps de montée et de descente du modulateur

CONCLUSION

Avec un équipement expérimental d’émission réception 3 40 GHz, des-
tiné 2 travailler avec un signal modulé 3 quatre états de phases 3 2 x 290
Mbits/s, nous avons vErifié qu'il &tait possible d'utiliser un mélangeur
d'émission & diocde 3 avalanche dans un systéme de télécommunications sur gui-
de en ondes millimétriques. Les taux d'erreurs mesurés avec le mélan

~

d'émission i diode 3 avalanche nous ont donné des résultats tout & fait
comparables & ceux obtenus avec le mélangeur 3 diode varactor, seule la
puissance moyenne fréquence de commande du mélangeur, nécessaire au fonc-
tionnement, est un peu plus élevée lorsqu'on utilise le mélangeur i diode

% avalanche.



-184-

BIBLIOGRAPHIE
CHAPITRE V

R.S. SWAIN

"Utilisation of microwave bands for digital radio-reley
systems"

EMC, Paris, 1978

DUPUIS
"Systéme de transmission numérique en hyperfréquence'
Notice technique TMA/ETL/64, Janvier 1974

DUPUIS, GOLOUBKOFF
"Comparison of different microwave systems'
EMC, Bruxelles, Septembre 1973, session B12/1

JOINDOT
"Transmission mumérique en onde porteuse'
Cours de 1'Ecole d'été du Trégor, Lannion, Juillet 1977

OGUCHI
"Microwave and millimeter wave communication in Japan''
IEEE Trans on Communication, Aolit 1972

READ

""The realisation and performances of terminal equipment
for circular waveguide TE O1 mode truck communication systems'

EMC, Montreux 1974

JOINDOT

"Notions théoriques de base sur les procédés de transmission
C q
en modulation de phase"

Not. Tech. TMA/ETL/65 Fev. 1974

L.J. LIBOIS
"Faisceaux hertzien et systémes de télécommunication’
Collection Tech. et Scient. du CNET, Edition Chiron



1

12

13

15

16

-185-

JOINDOT

"litude de 1'influence d'un filtre gaussien sans distorsion
de temps de groupe sur un signal en modulation différen-
tielle 3 quatre états de phases"

Not. Techn. TMA/ETL/26, Mars 1972

JOINDOT

"Etude de 1'influence d'un filtre de Butterworth sur un canal
de transmission en modulation différentielle & quatre états
de phases"

Not. Techn. TMA/ETL+54, Octobre 1973

HILLION

“Linarisation des amplificateurs hyperfréquences pour des
signaux en multiporteuse'

Mémoire de 3e année ENST, Mai 1977

DUPUIS

"Bilan de liaison d'un systéme de transmission nunérique
radioélectrique terrestre'

Ecole d'été du Trégor, Lannion 1977

VATERKOWSKI, CONSTANT, HARS

"Déphaseurs, mélangeurs, transposeurs i diodes 3 avalanches
en ondes centimétriques et millimétriques"

Rapport de contrat DGRST, 73.7.1373, Décembre 1974

Advanced communications systems STC Monograph
Editor BJ Halliwell 1974

HARS

"Etude théorique et expérimentale de mélangeurs d'émission
3 diode 3 avalanche dans le domaine des ondes millimétriques’

Thése 3e cycle, Lille, Mai 1976

MAHIEU
"Technique et réalisation de dispositifs en ondes millimétriques’
Onde Electrique, Vol 53, Fasc.5, Mai 1973



17

18

-186-

DUPUIS,JOINDO, VERDOT

"Mesures de taux d'erreurs sur 1'ensemble modulateur
démodulateur i quatre &tats de phases 4 2 x 290 !bits/s"

Not. Techn. TMA/ETL/40, 1973

DUPUIS, JOINDOT

"$80 Mbits mm wave transmission over 15 Km trial
waveguide link" i

EMC, Montreux, 1974



~387~

CONCLUSION






-189~

CONCLUSION

Au cours de ce travail, il nous a été possible d'explorer un trés
vaste domaine de recherches, s'étendant de la ﬁﬂysique des composants aux
problémes spécifiques 1iés aux télécommunications numériques sur onde por-
teuse,en passant par les techniques de caractérisation des circuits micro-
ondes.

Nous avons ainsi proposé une nouvelle technique de changement de
fréquence,permettant d'obtenir des puissances et des taux de conversion net-
tement plus importants que les meilleurs résultats obtenus avec les melangeurs
d'émission classiques.Cette technique est basée sur 1'utilisation des propri-
étés non linéaires de la diode 3 avalanche. Les effets paramétriques rencon-
trés dans ce composant, ne peuvent pas €tre représentés par une simple réac-
tance non linéaire, mais il faut necessairement faire intervenir une conduc~
tance non lindaire trés particuligre, en effet, cette derni&re n'apparait
que lorsque les signaux appliqués 3 la diode ont des niveaux suffisamment
importants. .

Nous nous sommes efforcés d'obtenir dans les conditions les plus
générales, les lois classiques régissant le fonctionnement des dipdles non-
linéaires, lesquelles, nous ont permis d'apporter quelques lumiéres sur le

=

fonctionnement multifréquence des diodes 3 avalanche; Cependant, seule la
méthode numérique de simulation que nous avons développée, nous a dormé 3 la
fois des valeurs réalistes et la possibilité de déterminer le composant opti-
mal et son circuit associé; notons que cette méthode peut étre étendue 2 1'étu-
de de tous les systémes multifréquences.

Nous avons réalisé différents circuits mélangeurs, dont la caracté-

risation a &été effectuée par une méthode de mesure originale permettant d'ob-
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tenir la valeur de 1'impédance présentée par le cicuit 3 la diode. Par ail-
leurs, cette technique s'est révélée trés efficace pour étudier les cicuits
destinés a la réalisation des oscillateurs et des‘amplificateurs, quelle que
soit leur gamme d'ondes d'utilisation (centimétriques ou millimétriques), son
champ d'application pouvant s'étendre trés largement.

Nous avons alors mis en evidence expérimentalement le fait qu'il
8tait possible de gagner quasiment un ordre de grandeur sur la puissance de
sortie d'un mélangeur d'émission en utilisant une diode i avalanche au lieu
d'une diode varactor. Il nous fallait montrer qu'un tel mélangeur 3 diode a
avalanche pouvait &tre utilisé en télécommunications et nous avons entrepris
cette étude sur un équipement réel. I1 apparait que, sur les taux d'erreurs,
les résultats obtenus avec un melangeur 3 diode 3 avalanche sont identiques
3 ceux que 1'on obtient avec une diode varactor. Nous regrettons cependant
que, faute de composants et de boitiers plus appropriés 3 la fréquence qui
nous &tait imposée, ces mesures n‘aient pu €tre faites dans les conditions
conduisant 3 une puissance de sortie maximale.

Nous espérons que ce nouveau type d'application des diodes i ava-
lanche pourra dans le futur se développer‘dans tous les domaines ol la puis-
sance de sortie est un paramétre important (cas des liaisons par guides d'on-
des millimétriques et des faisceaux hertziens centimétriques). nous pensons
par ailleurs que les méthodes mises au point, d la fois théoriques et expéri-
mentales, pourraient &tre utilisées pour 1'étude de tous les systémes mélan-
geurs de fréquences fonctionnant soit avec les composants traditionnels, soit
avec les récents transistors 3 effet de champ. Dans ce domaine, un grand nom-
bre de problémes nous paraissent encore se poser pour caractériser de fagon
exhaustive les systémes non-linéaires et, une voie de recherche reste ouverte
dans ce domaine difficile certes, mais sans doute riche en nouvelles et nom-

breuses applications.
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ANNEXES






ANNEXE 1

DIPOLE NON DISSIPATIF
ET LOIS DE MANLEY-ROWE

Considérons une capacité non linéaire caractérisée par une loi univalente
liant la valeur de la capacité 2 la tension qui existe 3 ses bornes de la

forme :

C =C(v)
Appliquons aux bornes de cette capacité une tension périodique:
v{tyz v(e+T)
un courant i traverse alors la capacité que nous pouvons &crire ;
S .
A= é—t—[ C (vir). V(t\}

Connaissant la tension et le courant qui en résulte nous pouvons calculer la

puissance totale absorbée par la capacité :

-
p= Lav> = d;j % [ C (vivy). v(t)] vit)dt
(o]

En intégrant cette expression par partie nous obtenons :

T [-\}("')
- 4 C{v(). v{t) dv.

P i o) -:r— Jv(o\

A
=

{C (v(v)). v? (t)]

Comme la fonction C(v) est univalente et que la fonction v(t) est piricdique
de période T, les deux termes donnant la puissance absorbée par la capacité

non linéaire sont nuls ce qui montre qgue:
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La puissance totale absorbée par une capacité non linéaire est nulle. Consi-
dérons alors le circuit de la figure 1 ol la capacité non linéaire est uti-

lisée pour assurer le mélange de signaux de différentes fréquences :

—— —1mF

~ et
ENINENEE
V .

Ty Zmn

4 4 % d

Fiqure 4;

Les puissances P dissipées par la diode & toutes les fréquences mf, + nf2

sont donc telle que :

Z Z Pmn = O “)

Ms.00 Nz.00

dans cette relation nous avons pris comme- convention que:

P—m,—n = Pm,n et P-m,n: Pm,—n

ce qui signifie que toutes les puissances sont comptées deux fois dans la

relation (1) que nous pouvdns transformer sous la forme :

400  a00 +00 00
Y Y wPma. . B 2 2 nBman _o @
mz-00 nz-0a me.“n?;_ mz-0e nE-0e m?«e n‘?q_

Or ces relations doivent &tre vraies quelles que soient les fréquences f1

et fz. Pour celd, il faut que chacun des deux termes de 1'équation (2)

soit nul :
400 .00 ~ 0o 4 00
mban _0  (3) 2 2 nPwn_ .o @)
Mz-eenz-e m?ﬂqr\?z mMz-0o N2-% m?q\_«- n?g
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Considérons alors 1'équation (3) dans laqueile nous décomposons la somme sur
m en deux parties :

-4 +00 +00

Z Z m Prmn & Z_i \’Y\?MT\ = G (5)

mz.00 n=-0c n=-00 m?1~v\?2.

™m ?1 - h?q_

En changeant les signes de m et n dans le premier terme de 1'équation (5)

nous obtenons :

~00 > 00 *oo +00

Z Z ~mPmon L Z Z mPmn -0 (e}

mzlonzee  Ri-nBy mzq 1= P nf
ce que 1'on peut encore écrire :
+00 g

2.2 mBmn _o )

mz=1 nz-.oc m?1+“'\‘:>1
Or, la relation (7) n'est autre que la premigre loi de Manley~-Rowe.
En décomposant de la méme manidre la somme sur n de 1'équation (4) nous ob-
tiendrions la seconde loi de Manley-Rowe :

* 00 00

nEmn :O

-~
of
Vond

nzd m=-oe m?1.+h$z
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ANNEXE 1

DIPOLE DISSIPATIF

La tension aux bornes de 1'élément non linéaire de caractéristique

i = G(v).v est de la forme :

l;(mw.gqnuoz\ji -
YV = Z Vm,n (4 avec V—m,-n;—. Nrn )
m,n

Cette tension v pilote la conductance ncn linéaire que nous pouvons décom-
poser en série de Fourier (décomposition en série de fourier des fonctions

pseudo périodiques)

3 (fw +6u-u\t »
G(WV) = Z Ges ed * ovec G-re= Ges @
s

Le courant total prend alors la forme suivante :

. g i “rlwas (0 S)‘-m,_lk.

1 = Z Vm,n Gr,s ed[bﬁ *r v ('5)
T2

que nous pouvons donc écrire :

I 22 IpqedPwsraunt &

F.q 9

en posant : 19,01: Z Gp:m,q—ann :Z G“,S Vp—\',q-s (5)

™m,n A=Y

Ces derniéres relations montrent que chague composante du courant est une
fonction non linfaire de toutes les tensions existant aux bornes de 1'&lément

non linéaire. Calculons :

= 4 3
©= Lst g
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D'aprés (1) nous avons :

{mwgs nu)l.
j(mwso nws) Vrn eJ( * )
de mm

. AP s _ s ., di* di
ITITH = =
et comne 1 est une quantité réelle nous avons i 1 soit I T dt

La relation (4) nous permet alors d'écrire :

. . w  -j(pwarqudk
di = d1"= 2_ - +qus) Ipq e’
gm0 it T

en reportant ces deux relations dans Q nous obtenons

- 1 m- +~ln-g)wajtr
Q=< ; (mwirnwi)pwarqwa) YmnIpg e‘)[m pestlea) 5
®.q

T (mwsenwd(pwsaus) Ymn Tha (ailemeneanle,
) :

or, nous savons que

L exp j(\m-p)w:\.Jr \n—q)wz]!. >.L = gm—p %n_‘

oil & est le symbole de Kronecker.

Nous obtenons donc :

Q= Z:n (mm,+ nw;\(pm‘;-\-qwz) an'x.;.q gm-p %n-q ’
P q

= Z (mw1«-an)‘l\/mn1;n

m,n

00

oo o0 +oo
Q= Z ?_—_ kmwac-y\wﬂz\lmn I:nn+z Z (n'\‘w-xﬂ\wa.\z\lmnl:n
™mzo Az-Co

mz=0 n=-0

En décomposant la somme sur m en deux termesnous obtenons

~* N . .
ot N-m,n = Nenn ce qui permet &' derire:

~00

Q = Z Z (mws+ n\uz)l[\lmnlt:n« \Jr:\n 1\1"\]

m=0 nz-co
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. * * . : ez
Expression dans laquelle an I m T an I__ est facilement interprété

comme la puissance dans le composant 3 la pulsation nuy + nud soit P,

Nous obtenons donc la relation suivante :

= Z Z \'\'\b\):\.kr\blz. Pmr\
Q= <grdin 2 L ¢

LIRS
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ANNEXE III

RELATIONS DE PHASE
DANS LES MELANGEURS

Nous supposons que le circuit est tel que seuls existent des signaux aux

fréquences fm, i, fs, fL, tous les signaux aux autres fréquences &tant suppo-

sés court-circuités.

{ 1 I 1 -~ 1
T AE w~lg  Dipole —— — ™A
linéaire ] - 2
z z i é- )
0 01 t 4 ‘{mn
P V10 Vor
(4 (d (4 (4 ¢d

Dans ces conditions la tension aux bornes de 1'élément non linéaire est de
la forme :

v = Vo+Nm c'of-kwmw’m)* VR cosfwetePe) + Vs cosiwst #%) + Vi coalwit vPi)

1'él8ment non linéaire soumis 3 cétte tension v va &tre parcouru par un
courant dépendant lindairement d'expression de v ayant toutes les formes

possibles suivantes :

o 8

Lo
'

L—-—\ o
\_’.'l\

&

[- %

("



Le courant total i sera donc de la forme :

. of - . .
A= ZVF—‘K (o .(s,z,s,i) Vm w"vé‘ \J} Vf [222 (WY .“?...)] [ﬁ.'.f (m@t.‘?ﬂ?[ﬁ(wm@? Y‘:.:: ( u.;u“égﬂs
o, N
5

Cette expression générale nous pouvons 1’&crire en notation complexe sous

la forme :
s f j{(aum+bwe~ cws+dwilb + a‘?m»b‘?e~c‘?s~é‘9i]
L= Lo E\,_(A, (Vo NmNR N3 Nj) €

- o

Expression dans laquelle fabcde (VG Vm’ Vi Vs, Vi) est une fonction com~
plexe des amplitudes des différentes tensions que nous noterons F dans la

suite.

; sont liées par les relations :

Or, les pulsations Wy W wgs w
We= WR+ Wwm Wi = w-wWm

ce qui reporté dans 1'expression de i conduit 3 :

00 .
A= u%c,d,e F expj{[(a +¢-3)wm +kb+c~d)me}b + afm s e c\?s-td‘ﬁ}
oo

nous pouvons alors extraire de ce courant les composantes Im’ Ip, Is’ Ii

;wi

aux pulsations respectives w., wp »uwg

Pour calculer I il faut extraire de 1l'expression de i les termes de pul-

sationwm ce qui impose donc :
a+c-d=1 b+c+d=0

soit a=1-c+d b=-c~-4d

d'old la valeur de Im

Irm= Z Fn exp j [ Wit + P = c(Fm+Pe-Pe)a d( *Pm—‘f?ﬁ‘?;ﬂ

cd,e
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Les expressions de Ip, Is’ Ii sont obtenues de la méme maniére et donnent

les résultats suivants :

o= 2 Fp enpj[weref - c{Rma¥e9) 4o (®ifeni))
Toe 2 K expj[uwstafmife - (Bmefe-s) + o (Fm-Fortal]

1= Z 7 expj[\u;,b-v‘?v-“?m - c(BmaPr-'Ps) +d(‘?m-“?2+‘ﬁ)__]

Ces quatre courants peuvent &tre &crits sous la forme générale suivante :

In= 2 Faoexpj uwnte®h o c(Pmefe-s) « & (Pt a80)]

avec n prenant les valeurs, m, £, s, i telles que :

Prm=fm 5 Po-Pe Poz FmaPe Tz Pe-Pm

.
3

Nous pouvons alors calculer les puissances et les admittances présentées
par le composant;en écrivant les différentes tensions alternatives sous
forme complexe :

Un = N eé(ugn\w‘?n)

n= m, Q, S, L
nous obtenons les puissances et les admittances correspondantes par :

ne m,\?,s,i

P = f_ j{ [Ur’f T.n] (34 \/r\: I_"‘
2 Un
ce qui nous donne :

Pn = ﬁz. @, Z FaNn e.xp:) [\P;:?“ - (PP 00 d(‘?m-‘?e.‘?;ﬂ

Yoz Z En exp ] [vi\-\v“- € (P FR-0) & & (Pon-PR4%4) ]
Nin
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Nous voyons donc que les puissances et les admittances ne dépendent que
d'un seul terme de phase gui est :

Y = \?;\_\13“ - < ( Qm+‘??-‘?s\} + & (V- “P?*"?L).

En exprimant ce terme de phase pour les quatre fréquences nous obtenons :

Moz = o Bea o)+ S (P - PR

Yoo - ( PmaPR-9a) o é{‘?m—"??-»‘?i.)

Yoz - g1} (P Pe-Pe) « d{ Prn-Fo+F)

Wi ~¢ (‘?m‘-‘?e-“&}* {&-1}(?m-%+@i),

On constate donc que les puissances st les admittances de 1'élément non

linéaire ne dépendent que de deux combinaisons lindaires des phases des

tensions qui existent i ces bormes soit de :

d)s— t?m*“?.ﬁ—&?s (b": k_?m—kPe Q‘?_A_

ce qui montre que les puissances et les admittances peuvent &tre &crites

sous la forme :

;fAn$5+B“Qq

¢ =

Pax 4 R 2 FaVee




