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P R E A M B U L E  

L'home a toujours tenté de communiquer avec ses semblables, mais 

pendant de nombreux millénaires, seul l'air lui pennet de transmettre la pa- 

role sur des distances ne dépassant pas quelques centaines de mètres. Il faut 

attendre le 18è siècle pour qu'il affronte et résolve ce problème. C'est l'ère 

du télégraphe, dont le premier, optique, né de l'imagination de Claude CIWPE, 

se développe rapidement en France pour atteindre son apogée au milieu du 195 

siècle avec 5000 km.de lignes installées. A cette époque, à la suite des tra- 

vaux d'OERSTED et d'AMPEE sur les phénomènes électromagnétiques, commencent 

à apparaître les télégraphes électriques : ce qui donne le départ au fulgu- 

rant essor des télécommunications par cables. Cependant le rêve de l'home 

reste toujours de transmettre à distance sa propre parole. Grâce aux travaux 

du Français Charles BOURSEUIL et de l'Allemand Phillips EIS, BELL peut ex- 

périmenter sur 9 km, en utilisant les lignes du télégraphe, la première liai- 

son téléphonique qui devient un moyen pratique de connnunication avec l'inven- 

tion du microphone de l'Anglais HUGUES. Son usage de développe alors très ra- 

pidement suite à la naissance des systèmes de modulation qui permettent de 

transmettre plusieurs comunications simultanément le long d'un même cable. 

Les succès grandissant, on assiste à une inflation galopante des systèmes de 

télécornunications de plus en plus élaborés. C'est ainsi que se dévelop- 

pent successivement : les faisceaux hertziens analogiques et maintenant nu- 

mériques, les téléconununications par satellite utilisant, come vecteur sup- 

port des informations , les bandes de fréquences centimétriques et, auj our- 
d'hui, le guide d'onde circulaire en cours d'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 à plusieurs milliers de comunications simultanées. 





I N T R O D U C T I O N  

Dans tous les systèmes de télécommunications sur ondes porteuses 

centimétriques ou millimétriques, 1 ' information, sous forme de voix humaines, 

d'images de télévision ou de signaux numériques, est caractérisée par un spec- 

tre limité aux fréquences relativement basses (3,4 KHz pour la voix, 10 MHz 

pur la télévision, 500 MHz pour les signaux nmériques à très 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 à la transmission. 

L'utilisation de plusieurs porteuses de fréquences différentes permet ainsi 

d'occuper tout l'espace des fréquences du canal de transmission alors qu'une 

modulation directe de l'onde porteuse ne conduirait pas à ce résultat. Le 

changement de la fréquence du signal transportant l'information ne peut s'effec- 

tuer que par l'intermédiaire d'un élément non linéaire qui reçoit simultanément 

un signal modulé de moyenne fréquence conte-nt l'information à transmettre 

et un signal sinusoïdal pur qui provient de l'oscillateur local (la fréquence 

du signal délivré par l'oscillateur local est toujours très voisine de la 

fréquence de la porteuse modulée que l'on souhaite transmettre). C'est le 

mdlangeur d'émission qui assure le changement de fréquence et qui délivre 

donc le signal hyperfréquence porteur de l'information. Son r81e est essentiel 

puisqu'il doit effectuer cette fonction avec un rendement maxinnnn et c'est 

pourquoi il nous a paru intéressant, dans le cadre de notre travail, de re- 

chercher une solution nouvelle au problème posé par le changement de fréquence 

à fortes puissances. Dans tous les systèmes de téléconmrnmications utilisés 

dans le domaine des ondes millimétriques (tels que ceux sur dispositifs guide 

d'onde circulaire) le problème d'optimalisation du mélangeur d'émission se pose 

de façon particulièrement aiÿe car les dispositifs actuels, utilisant des 

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



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

par l'oscillateiir local. Nous avons pensé qiic seul un élément non linéaire 

(qualité indispensable) capable de présenter en plus une résistance négative 

serait à même d'améliorer cette conversion de puissance : la diode à avalan- 

che et à temps de transit possède ces deux caractéristiques. Ce composant a 

Sté particulièrement bien étudié dans notre laboratoire principalement corne 

générateur ou amplificateur de signaux' hyperfréquences centimétriques et milli- 

rktriques 111 ( 2 1 .  Nous avons donc entrepris son étude en vue d'une utilisation 

possible dans les dispositifs Glangeurs d'émission. Une telle application de 

la diode à avalanche n'a quasiment jamais été étudiée, et seules quelques 

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

Pour présenter le résultat de nos travaux, nous avons découpé 

artificiellement notre manuscrit en deux parties, l'une théorique et l'autre 

expérimentale. Ce découpage ne reflète pas la chronologie de nos travaux 

puisque nous avons toujours conduit simultanément l'étude théorique et l'dtu- 

de expérimentale, l'une réagissant sur l'autre en permanence. La première par- 

tie, plus théorique, est découpée en trois chapitres 

Le premier chapitre est consacré à l'étude des propriétés générales 

caractérisant le fonctionnement des dipôles non linéaires dans des circuits 

comportant des signaux de fréquences différentes. Nous y étudions le compor- 

tement de deux grandes classes de dipôles non linéaires, les dipôles non dis- 

sipatifs auxquels nous étendons le champ d'application des lois de Manley-Rowe 

et les dipôles 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 D la bonne compréhension de 

nos resultats et que d'autre part nous nous sonunes efforcés de les généraliser 

afin de pouvoir les appliquer au cas de la diode à avalanche. Enfin, nous nous 

intéressons a u  relations générales déterminant les phases des signaux dans 



les mélangeurs, ce qui nous permet de diminuer le nombre des paramètres ca- 

ractérisant ce régime de fonctionnement. 

Dans le second chapitre, partant des mécanismes physiques de base, 

nous nous proposons d'étudier de façon analytique les propriétés de la diode 

à avalanche fonctionnant en mélangeur d'émission. Nous décrivons dans un pre- 

mier temps le composant que nous allons utiliser, et nous en définissons un 

modèle mathématique que nous simplifions suffisamment, surtout au niveau de 

la caractérisation du phénomène d'avalanche, pour nous permettre d'en abor- 

der dans un second temps l'étude analytique. Nous calculons alors tous les 

paramètres utiles à la détermination des performances d'un mélangeur d'émission. 

Nous montrons en particulier tout l'attrait que peut présenter dans une diode 

à avalanche l'utilisation des phénomènes de transit. Ilis se traduisent par 

un déphasage supplémentaire du courant sur la tension, ce qui peut être 

favorable à l'exaltation du signal de sortie. 

Le troisième chapitre reprend m e  partie des travaux du second 

chapitre, mais de façon plus quantitative. En effet, nous y abordons le pro- 

blème plus complet posé par le traitement des phénomènes d'avalanche lorsque 

l'excitation est multifréquence et nous utilisons une méthode de simulation 

numérique 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 à une première 

évaluation des performances susceptibles d'être obtenues dans un mélangeur 

d'émission à diode à avalanche ainsi qu'à la description d'une diode et d'un 

circuit optimum. Il était bien sGr indispensable d'étayer ce travail théorique 

par une étude expérimentale aussi complète que possible. C'est l'objet du qua- 

trième chapitre qui est consacré à la mesure des caractéristiques statiques 



de différents mélangeurs d'émission. Nous y 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 stnic- 

ture optimale de la diode. Le problème posé par le circuit hyperfréquence est 

plus complexe et aucune méthode satisfaisante ne permettait d'avoir accès à 

la mesure de l'impédance présentée à un composant par un circuit hyperfréquen- 

ce. C'est pourquoi nous présentons dans ce chapitre une méthode de mesure ori- 

ginale, parfaitement adaptée à la caractérisation des circuits utilisés dans 

l'adaptation de dispositifs à deux électrodes. Nous décrivons alors les diffé- 

rents circuits que nous utilisons et nous en donnons les performances. 

Dans le cinquième et dernier chapitre nous étudions plus particulis- 

rement les caractéristiques d'un mélangeur d'émission que nous avons spéciale- 

ment mis au point,et testé dans les équipements expérimentaux d~ Centre Natio- 

nal d'Etudes et Télécûmmunications. Notre intérêt s'est porté sur la détermi- 

nation des distorsions que pourrait apporter la diode à avalanche dans un mé- 

langeur d'émission. Nous comparons les résultats obtenus à ceux correspondant 

à un mélangeur à 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 finalement les taux d'erreurs apportés par notre mélan- 

geur sur la modulation numérique d'une porteuse sinusoïdale par quatre états 

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

l'utilisation possible & notre dispositif en télécoripmoiications. 
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C H A P I T R E  1 

Quelques propriétés générales des dipôles non-linéaires 

en 

fonctionnement multifréquence 





Les propriétés d'un dipôle non linéaire peuvent généralement être 

décrites par une équation intégrodifférentielle non linéaire liant la ten- 

sion aux bornes du dispositif au courant qui le traverse. Soumis simultané- 

ment à des excitations (tensions ou courants) de fréquences différentes, un 

dipôle non linéaire est caractérisé par une réponse, (courants ou tensions) 

à l'une de ces fréquences, qui est fonction de l'ensemble des excitations 

aux différentes fréquences, et non pas simplement, de l'excitation appliquée 

à la fréquence considérée corne dans le cas des dipôles linéaires. Les dipô- 

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 systèmes utilisant les dipôles non liné- 

aires en deux grandes catégories: 

- les multiplicateurs de fréquence 
- les mélangeurs de fréquences 

Le rôle des circuits multiplicateurs de fréquence est de transférer la 

puissance d'un signal à une fréquence f vers une fréquence harmonique nf, n 

étant le rang de multiplication. 

Le rôle des circuits mélangeurs de fréquences est de transférer la puissance 

de deux signaux, de fréquences distinctes vers une troisième fréquence, compo- 

sition linéaire des deux précédentes. 

L'étude des mélangeurs étant le but principal de notre travail, il est in- 

téressant de preciser le vocabulaire et les notations utilisées pour carac- 

tériser les fréquences rencontrées dans un circuit mélangeur. 



Fm F* 5 F* 
Mélangeur de réception B. L.  S. ? t 

J * 
Mélangeur de réception B .  L. I .  41-.-L-- 7 * 
MkZungeur d'émission B .  L.S. + ? 

v 
MéZangeur d'émission B.L.I. ? 4 .  

J t 
Fm fréquence moyenne Fa Fréquence bande latérale  sup 

F Z  Frdquence osciZZateur local Fi Fréquence bande latérale  in f  
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FIGURE A. 1. . DIFFERENTS TYPES DE #LANCEURS 

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 à la fréquence Fs (Fi) en puissance à la moyenne fréquence [Fm) 

- le mélangeur d'émission BLS (BLI) convertit la puissance appliquée 
à la fréquence moyenne en puissance à la fréquence Fs (Fi) 

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

d'oscillateur local. 



1. PRINCIPE DU FONCTIONNEMENT MULTIFREQUENCE -- D'UN DIPOLE 

SON LINEAIRE 

Sous sa forme générale un dipôle non linéaire peut être caracté- 

risé par la relation (A. l )  liant le courant i qui le traverse à la tension 

v qui existe à ses bornes : 

d i p ô l  r 
non 

linéaire 

FIGURE A .  2 : C i r c u i t  mu1 t ï f r é q u e n c e  Ei d i p 6 l e  non l i n é a i r e  

Considérons alors le circuit de la figure (A.2) où le dipôle non linéaire 

est soumis simultanément à des excitations'de fréquences fl et f2 différen- 

tes. Les deux générateurs de force électromotrice V10 et Vol créent aux bor- 

nes de I'éléinent non linéaire des tensions de fréquences f, et f2, qui in- 

duisent un courant donné par l'expression (A.l). Ce courant, dont l'expres- 

sion est complexe peut être décomposé en série de Fourier étendue aux signaux 

pseudo périodiques E l  1. Il est caractérisé par les termes Inm correspondant 

aux fréquences mf, + nf2. Ces composantes de courant : Inm, en traversant les 

impédances Zmn, vont donc induire aux bornes de l'élément non linéaire des 

tensions aux fréquences correspondantes (mf, + nf2). Une fois le régime per- 



manent établi, la tension totale v a u  bornes de l'élément non linéaire 

comporte donc des composantes à toutes les fréquences mfl + nfZ pour les- 

quelles l'impédance de charge Zmn n'est pas nulle. Fn conséquence, pour 

déterminer toutes les caractéristiques (tensions, courants, impédances, 

puissances) d'un circuit tel que celui de la figure (A.2). il est nécessai- 

re de déterminer les composantes fréquentielles d'un courant donné par la 

relation (A.l) dans laquelle la tension v présente des composantes non nulles 

à un très grand nombre de fréquences. 

Pour simplifier cette étude générale, il est intéressant de consi- 

d6rer tout d'abord les casoù la relation (A.l) se simplifie, c'est-à-dire 

les cas où le dipôle non linéaire se réduit à : 

- 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 élé- 

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

relations de dualité. pour ces éléments. 

II. RELATIONS DE DUALITE 

Les relations de dualité, classiques en électronique, montrent 

l'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 li- 

néaires cette dualité prend une plus grande importance puisqu'elle va nous 

permettre de restreindy l'étude à deux composants non-linéaires de base. 



Le courant traversant une capacité non linéaire est lié à la tcn- 

sion par l'équation suivante : 

tandis que pour son élément dual : la self inductance, nous avons la relation : 

Le courant travîrsmt une conductance non linéaire est lié à la tension par : 

1 = G (VI. V A .4 

tandis que pour son élément dual , la résistance, nous avons : 
V = il (I).I A.5 

On constate donc que l'on passe d'un élément à son dual en permuttant i et v 

et que mathématiquement deux éléments duals obéissent à des équations de for- 

me similaire. 

Supposons que la tension alternative v aux bornes de l'élément non 

linéaire sojt de la forme : 

le courant i sera alors de la forme : 

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

sont nécessairement identiques. 

Par définition la puissance émise ou absorbée par le composant à 

la pulsation LI,,, est donnée par : 

Pm ;r <VI, cos(wmt+ Y )> = <ivmcO~(om~+\ )>t  A 8 
L 



relations qrie l'on peut encore écrire : 

Pm = "mIm cos(Ym -Ym ) 
2 

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

petmuttant i et v. En conséquence : 

Toute  r e l a t i o n  e n t r e  l e s  pu i s sances  émises  ou absorbées  par un 

é lément  non l i n é a i r e ,  e s t  i d e n t i q u e  pour son élément  d u a l .  

L'admittance présentée par l'élément non linéaire à la  pulsation^^ est par 

définition : 

et l'impédance 
,, .j% 

'Zm = - A10 
q,,eJU;n 

En pemttant i et v on passe donc de l'impédance à l'admittance. En consé- 

quence : 

Toute  r e l a t i o n  e n t r e  l e s  a d m i t t a n c e s  p r é s e n t é e s  par tui é lément  non 

l i n é a i r e  d e v i e n t  une r e l a t i o n  s u r  l e s  impédances pour son é lément  

d u a l .  

Conme nous l'avons mentionné, ces considérations d'ordre général permettent 

de restreindre l'étude des composants non linéaires de base à la capacité 

et à la conductance non linéairs. Les règles de dualité précédmnt énon- 

cées permettent d'étendre les résultats obtenus aux deux autres csmposants. 



II 1 A DIPOLE NON DISSIPATIF : EQUATIONS DE bMEY-ROWE GENERALISEES 

Tout dipôle non linéaire caractérisé par une relation, entre la 

tension v et le courant i, du type (A.2) ou (A.3), où les lois C(v) et L(i) 

sont univalentes (c'est-a-dire sans phénomène d'hystéris), est obligatoire- 

ment non dissipatif (annexe 1). On a donc : 

Gu Pmn représente la puissance active s'écoulant dans le composant à la 

fréquence mf, + nf2. Or, on peut .montrer (Annexe 1) que cette relation est 

une condition nécessaire et suffisante pour qu'un dipôle obéisse aux lois 

de Manley-Rowe 123 données par les relations suivantes : 

Ces deux lois de Manley-Rowe caractérisent donc le camportement en fonctionne- 

ment multifr$quence de tout diele non dissipatif : c'est-à-dire de tout di- 

pôle satisfaisant l'équation (A. 11) . Ce dernier résultat nous suggère d'effec- 
tuer un classement différent des dipôles non linéaires : 

- les dipôles non dissipatifs : Pmn = O 
m.n 

- les di$les "dissipatifsu : Pmn $ 0  
m.n 

Afin de powoir comparer les possibilités de ces deux types de composants, nous 

allons rappeler brièvement quelques propriétés résultant de l'application des 

lois de Manley-Rowe a& dipôles non dissipatifs 133 141 151. 



111.1. 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 mf, ne sont 

pas négligeables, c'est-à-dire que l'impédance de charge Zlm à toutes les 

autres fréquences est soit nulle, soit infinie, soit purement réactive. Dans 

ces conditions les lois de blanley-Xowe s'écrivent : 

Toute la puissance appliquée au composant à la fréquence f, est transfode 

en puissance à la fréquence mfl et le rendement de conversion théorique est 

donc toujours égal à 1 quel que soit l'ordre m du multiplicateur. Il est bien 

évident que ce rendement est en pratique, plus faible, à cause des inévitables 

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

111.2. 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 fl = fm (moyenne 

fréquence) ; f2  = f (oscillateur local) ; f, + f2 = fm + fa = fs (bande 
P. 

latérale supérieure) ; f2 - fi = f - f = f. (bande latérale infgrieure) 
P. m - i  

peuvent ne pas être négligeables. 

Les deux équations de Manley-Rowe donnent alors : 

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

figure (A. 1 ) . 



III.Z.l. M E L A N G E U R  DE R E C E P T I O N  B L S  .......................... 

Puissances d'entrée : Pt ; Ps 

Puissance de sortie : Pm 

Il faut que les puissances à la fréquence de l'oscillateur local : Pt et a 

la fréquence BLS : Ps soient absorbées par le composant et que la puissance 

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

sipultanénent les deux lois de Manley-Rowe nous donnent i 

La lère loi de Manley-Rowe nous indique que le rendement de conversion 
P 

fm est toujours faible car en mélangeur de réception nous avons +'=q s 
généralement fm< fS. De plus, la seconde loi de Manley-Rowe montre que la 

puibbdil~t: r", doit être négative ce qui sisifie que la partie réelle de 

l'Li$Y~-.c~ préscntéc par le composant à 12 fréquence de l'oscillateur local 

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

111.2.2. M E L A N G E U R  DE R E C E P T I O N  BLI .......................... 

Puissances d'entrée : Pt ; pi 

Puissance de sortie : Pm 

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

doivent satisfaire aux conditions suivantes : 



associées aux deux lois de Elanley-Rowe : 

t 

Pour avoir de la puissance émise à la moyenne fréquence (Pm < O), la lère 

loi de blanley-Rowe montre que P. doit être négatif ce qui entraîne que la 

partie réelle de l'impédance présentée par la diode à la fréquence BLI est 

négative, c'est pourquoi ici encore il y a des possibilit6s d'instabilité. 

Xous constatons donc q.ae tous les dipôles non dissipatifs 

obéissant à la relation (A.11),  telles les capacités ou les selfs induct- 

:-?=es non Iinérircs, peuvent diffirilzment être utilisés corne éléniect ac- 

tif d'un mélangeur de réception. h!ous allons montrer qu'il en est tout 

autrement dans les mélangeurs d'émission. 

I I I . 2 . 3 .  M E L A N G E U R  D ' E M I S S I O N  B L S  ........................ 

Puissances d'entrée : Pm, PL 

Puissance de sortie : Ps 

pur être dans ces conditions de fonctionnement nous devons avoir : 

associé aux deux lois de :,iariley-Rowe : 

fs 
P*Z -P - 

frn 

Nous obtenons donc une puissance émise à la bande latérale supérieure lors- 

que l'on fournit au composant de la puissance à la fréquence de l'oscilla- 

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



pour un mélaiigeur d'émission comme le rapport entre la puissance émise j>nr 

Ic soinposant et la ~uissance fournie par l'oscillateur local est 

Cette quantité est donc en théorie supérieure à l'unité. 11 faut cependant 

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

qui en pratique sont telles que fs ?. f,. De plus, si l'on tient compte des 

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

121.2.4. MELANGEUR D'EMISSION BLI ........................ 

Puissances d'entrée : Pm, Pt 

Puissance de sortie : Pi 

il faut ici : 

avec les deux lois de Manley-Rowe 

La première loi de Manley-Rowe monhe que la puissance sera fournie par le 

composant à 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 à la 

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



l a  fiéqilcnce U I ) .  I.'unpéJnnce de charge présentée par l e  c i rcu i t  à l a  Çré- 

quence Image é t a i t  donc supposée purement réactive. 11 e s t  donc important 

d'essayer de préciser l e s  e f fe t s  résultant d ' ~ m c  impédance de chargt. en par- 

t i e  rés i s t ive  à l a  rréquence image. 

111.2.5. I N F L U E N C E  DE L ' I M P E D A N C E  DE C H A R G E  A L A  F R E Q U E N C E  

Les résu l ta t s  précédents sont valables lorsque l'impédance 

de charge à l a  fréquence image e s t  purement réactive. Lorsqu'il n'en e s t  

pas a ins i ,  une p a r t i e  de l a  puissance émise par l e  composant peut ê t r e  d i s s i -  

pée dans c e t t e  impédance. Dans ces conditions, l 'équation ( A . l l )  permet d'é- 

c r i r e  : 

Cotrmir l a  puissance à l a  fréquence image ne peut qu 'ê t re  éinise par !;. coiniw- 

sant (Pi < O ) ,  nous voyons que l a  puissance émise à l a  fréquence BLS sera 

diminuée par c e l l e  émise à l a  fréquence image. Cette constatation montre tou- 

t e  l'inportance que revêt l e  choix de l'impédance de charge à l a  fréquence 

image dans l e s  mélangeurs d'émission u t i l i s a n t  des dipôles non d i ss ipa t i f s  

Celle-ci doi t  ê t r e  t e l l e  que l a  puissance émise à l a  fréquence image s o i t  l a  

plus fa ib le  possible. 

Nous avons donc é tab l i  une généralisation des l o i s  de 

Manley-Rowe à tous l e s  dipôles non d i ss ipa t i f s ,  e t  analysé plus part icul ière-  

ment l ' u t i l i s a t i o n  de ces l o i s  dans l 'é tude des c i r c u i t s  mélangeurs u t i l i s a n t  

des susceptances non l inéaires .  Tous l e s  types de mélangeurs ne peuvent pas 

ê t r e  réal isés  à l ' a i d e  de d i spos i t i f s  non d i s s i p a t i f s  : c 'es t  l e  cas des mé- 

langeurs de réception. Nous al lons maintenant é tudier  l e s  possibi l i tés  offer-  



tes par un dipâle dissipatif sans mémoire tel que la conductance non liné- 

aire. 

IV. DIPOLE "DISSIPATIF" SANS MEMOIRE 

Nous définissons le dipôle "dissipatif" sans mémoire comme un com- 

posant dont le comportement à un instant i donné, ne dépend que de l'excita- 

tion à l'instant t et dont la somme des puissances émises ou absorbées par 

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

- le dipôle dissipe plu; de puissance alternative qu'il n'en émet : 

Nou dirons que nous avons. alors ui dipôle "dissipatif" positif : c'est le 

cas des dipôles non linéaires habituels. 

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

Nous dirons alors que nous avons un dipôle "dissipatif" négatif. Le principe 

de conselvation de l'énergie i~rpose 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 à résistance négative 

tels que les composants à effet Gunn et les dispositifs à injection et temps 

de transit (Baritt, diode à avalanche). Un dipôle "dissipatif" négatif ne 

peut exister que dans la mesure où il reçoit de la puissance continue. 

Nous nous proposons ici d'étudier essentiellement les dipôles 

dissipatifs positifs mais de préciser également, quand celà s'avère nécessai- 

re, les modifications apportées lorsqu'on utilise des dipôles dissipatifs 

négatif S. 



Le composant est généralement décrit par une relation,liant le 

courant q u i  le traverse à la tension qui existe à ces bornes, de la fonne . 

1 i G (V).V A 2 4  

Ce n'est autre que la relation tension-coiirant d'une conductance non liné- 

aire. Les règles de dualité énoncées précédemnent permettent d'étendre les 

résultats obtenus à la résistance non linéairex. 

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

caractéristique G ( V )  de la conductance non linéaire : 

a) Nous admettrons que la relation G o  est une relation biunivo- 

que, c'est-à-dire que : 

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

lim [I] = lim [G (v).v] = O 
v+o V I 0  

En partant de ces hypothèses associées à une troisième (à savoir : 

GR) > O VV), PAGE [ 7 ]  a établi les inégalités suivantes pour une conduc- 

tance non linéaire positive ~tilisge dans les conditions de la figre (A.2) 

Ces résultats pourront aussi être étendus au cas où un dipôle linéaire non 
dissipatif (capacité ou self inductance) est placé en série ou en parallèle 

avec l'élément non linéaire dissipatif. 



La première inégalité de PAGE (A. 27) traduit le fait qu'une condiict;ince non 

linéaire positive dissipe une partie de la puissance qui lui est appliquée 

sous forme d'effrt Joule. Les relations (A.28) et (A.29) indiquent simple- 

ment l'impossibilité de générer les puissances infinies, tandis que la rc- 

lation (A.30) découle du caractère strictement positif de la conductance 

non linéaire considérée. Or ce caractère strictement positif n'est pas tou- 

jours vérifié comme c'est le cas par exemple dans un composant tel que la 

diode à avalanche [ 81 . 

En faisant abstraction de la troisième hypothèse de PAGE, nous 

nous proposons d'établir une autre relation liant les puissances et les fré- 

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

I V . 1 .  Inégalité des puissances ........................ 

Considérons une conductance non linéaire utilisée dans les 

conditions de la figure (A.2). Dans ce cas la tension a u  bornes de l'élé- 

ment comporte toutes les fréquences obtenues par combinaison linéaire des 

fréquences f, et f2. Nous pouvons alors écrire : 

+O3 

v = V,,exp j(mo%t+nu+t) 
mn 
-O3 

avec VqmSn = v * ~  car V est une quantité réelle. 

Il s'en suit que le courant traversant le camposant prend la 

forme : 



11 est alors possible de calculer (armexe I I )  la quantité : 

et de la relier aux différentes puissances et fréquences apparaissant dans 

la condiictance : 

Pour une conductance non linéaire, la quantité Q peut facilement être reliée 

à la forme de la caractéristique G(V) : En effet, nous avons aussi 

dl oÙ g représente la conductance différentielle instantanée g = autour 

d'un éventuel point de polarisation continu Vo, Io. 

Si dans le domaine de variation de V, la conductance diffé- 

dV d 1 rentielle est toujours positive alors dt a le même signe que et la 

relation (A.34) devient : 

Les relations (A.34) et (A.36) vont nous permettre de déterminer les per- 

formances des principaux circuits multifréquencesà conductance non linéaire 

et de les comparer à celles obtenues dans les mêmes conditions avec un dis- 

positif non dissipatif. 

I V . 2 .  Multiplication de fréquence ........................... 
Dans ce mode de fonctionnement, le circuit de la figure (A.2) 

est tel que seules les puissances aux fréquences fi et mf, ne sont pas nulles. 



Dans ce cas, la relation (A.36) permet d'écrire : 

On montre ainsi qu'avec un multiplicateur à conductance non linéaire posi- 

tive, le rendement de conversion 7 = p- ne peut pas être supérieur à 

2 1/m . Ce résultat est fondamentalement différent de celui que l'on peut 
obtenir avec un dipôle non dissipatif. Rappelons que cette limitation 

n'est valable que dans le cas où g est toujours positif et que des per- 

formances plus intéressantes pourraient être obtenues avec des dipôles 

dissipatifs négatifs Cg]. 

IV. 3. Oscillateur (dipôle "dissipatif" négatif) ----------- 

Il 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 réaliser 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 = GOo) .Vo) par la relation : 

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 à la pulsation w, la 



relation (A.34) nous doniie : 

De la puissance alternative sera émise par le composant si P est négatif, 

dv di ce qui entraîne la condition :< xx > O. Sachant que la tension aux bor- 

nes du composant est généralement de la forme v = U cos ut, on peut exprùner 

cette dernière inégalité à partir des coefficients du développement en série 

de Fourier de G(Vo, v) donnés par : 

On obtient alors la condition d'oscillation suivante : 

2 G o +  CI +c; < O 

qae nous pouvons écrire sous la forme : 

Cette relation dépend de l'amplitude U de la tension alternative v aux bor- 

nes du composant. Elle nous montre, bien évidemment que la caractéristique 

G O  doit présenter une partie négative dans le domaine de variation de v. 

Elle permet en plus de déterminer l'amplitude U de la tension alternative 

pour une fréquence d'oscillation donnée ainsi que la puissance d'émission 

à partir de l'équation Io = G ( V )  qui caractérise la conductance non li- 

néaire. 

IV.4. Mélangeurs ---------- 

Nous savons que dans ce mode de fonctionnement, le circuit de 

la figure (A.2) est tel que seules les puissances aux fréquences indiquées 

par la figure (A.l) ne sont pas nulles (il s'agit de la moyenne fréquence, 



de l'oscillateur local, la BLS et la BLI). L'équation ( A . 3 4 )  nous donne 

alors : 

2 
d m ~ m + ~ $ ~  + oSpS + oip1 = dV d X  A 4 3 

Nous nous proposons d'utiliser cette relation pour étudier les différents 

tfles de mélangeurs réalisés à partir de dispositifs non linéaires "dissi- 

patifs". 

IV. 4 . 1 .  MELANGEUR DE RECEPTION BLS .......................... 
Puissances d'entrée : PS ; Pk 

Puissance de sortie : Pm 

Les conditions de fonctionnement d'un tel mélangeur sont : 

en posant Pl,,, = - Pm, où Ptm représente donc la puissance que l'on peut 

recueillir à la moyenne fréquence, la relation (A.43) nous dome : 

Corn en général la moyenne fréquence est très inférieure à la fréquence 

BLS et donc à la fréquence de l'oscillateur local, nous pouvons écrire : 

ce qui nous donne p o p  une conductance non linéaire positive : 



Corne en général w e  > >  w nous pourrions donc avoir : 
in 

4, > 9 + ps A 4 7  

mais ce résultat est contraire à la première loi de PAGE 171 qui pour une 

conductance positive, nous dit que : 

gr5 +P, A 4 8  

Ces relations ne nous apportent 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 à la 

fr6q~ence BLI et à la fréquence BLS, les performances des mélangeurs de ré- 

ception BLS et BLI seront donc identiques. De nombreuses êtudes ont été pu- 

bliées sur les mélangeurs de réceptioii [ 101 en prenant corne hypothèse de 

départ que l'oscillateur local est d'un niveau très supérieur aux autres 

signaux. 11 est alors possible de simplifier considérablement le problème 

en admettant que la conductance non linéaire n'est pilotée que par le fort 

niveau de l'oscillateur local. Dans ces conditions on peut montrer que le 
P' 

rendement de conversion ri = est toujours inférieur à l'unité 1101. 
s 

Cependant si cette hypothèse (niveau d'oscillateur local supérieur a u  au- 

tres signaux) est justifiée par la conception même des mélangeurs de récep- 

tion, il en est tout autrement dans les mélangeuts d'émission qui doivent 

convertir le m x i m  de puissance haute fréquence et qui, dans ces conditions, 

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



I V .  4 . 2 .  MELANGEUR D ' E M I S S I O N  BLS 
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

Puissances d'entrée : Pm, P, 

Puissance de sortie : Ps 

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

langeur d'émission BLS pour lequel nous devons avoir : 

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

Pour une conductance non linéaire posit' ~ v e  nous avons < - g 4  >, > O et dans 

ce cas nous obtenons : 

Nous voyons donc que le rendement global de conversion n:est plus limité par 

la première loi de PAGE, mais par le terme en 4 en général très infé- 
W. 

rieur 3 l'unité (En effet us .= ma+ % >> %). Cependant le rendement de con- 

version du Alangeur d'émission défini par : 

est borné par : 

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

quantité qui est très voisine de l'unité. Elle peut même être supérieure 2 



l'unité pour une puissance moyenne fréquence appliquée au composant telle 

ce qui correspond à une puissance moyenne fréquence très importante par 

rapport à la puissance délivrée par l'oscillateur local (en pratique ws >>u,,,). 

De plus, cette augmentation favorable de la borne du rendement de conversion 

ne se traduit pas obligatoirement par une augmentation réelle du rendement 

à cause du terme r 2 >t 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 c o ~ -  

sants présentant une conductance différentielle négative. Dans ce cas, l'é- 

quation (A.49) montre que la puissance de sortie peut être notablement aug- 

dV dI mentée par le terme < > qui peut devenir négatif. Celà s'explique par 

le fait qu'une partie de la puissance continue, qui polarise le composant % 

est alors transfode en signal alternatif ce qui contribue à une améliora- 

tion du rendement. 

I V .  4 . 3 .  I N F L U E N C E  DE L  ' I M P E D A N C E  DE C H A R G E  A  L A  F R E Q U E N C E  ................................................. 
I M A G E  D A N S  UN M E L A N G E U R  D ' E M I S S I O N  BLS ...................................... 
Lorsque l'impédance'de charge à la fréquence image (fréqwn- 

ce BLI dans le cas du mélangeur BLS) n'est plus I;urement réactive, elle ab- 

sorbe une puissance Pti = - Pi ## O. 

*II n' existe pas de conductance différentielle négative sans polarisation 
par une source extérieure. 



Toutes les puissances mises en jeu doivent obéir aux rela- 

tions suivantes : 

Pm > 9 hissance absorbée à la moyenne fréquence 

P, > O Puissance absorbée à la fréquence de ~:oçcillateur local 

= - Ps > O Puissance émise à la fréquence de sortie BLS 

pl. = - 
1 

Pi > O Puissance émise à la fréquence image BLI 

L'bquation des puissances (A.43) nous p e m t  d'obtenir : 

Dans ces conditions, il apparaît que la puissance émise à la fréquence image 

(PI) vient se retrancher de la puissance de sortie à la bande latérale supé- 

rieure (P;). Il semble donc qu'il soit nécessaire d'accorder le circuit à la 

fréquence image par un circuit purement réactif. Ce résultat ne doit pas être 

considéré comme acquis. En effet, il ne tient pas compte des variations du 
dV di terne < at >t dont les effets peuvent être prépondérants et nous ne pou- 

vons exclure que, pour certaine forme de conductance non linéaire, le maxi- 

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

tie résistive à la fréquence imge. 

Nous avons résumé dans le tableau (A. l )  l'ensemble des per- 

formances que l'on peut obtenir avec un dipôle non dissipatif et avec un di- 

$le "dissipatif" sans mémoire. Nous avons distingué deux types de dipôles 

"dissipatifs". 

a )  Dipôle  " d i s s i p a t i f "  p o s i t i f  : 

La conductance différentielle préçentéc par ce composant eçt 

essentiellement positive dans le domaine de variation de la tension alterna- 



tive. Ce type de composant dissipe sous fonne d'effet Joule une partie de 

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

b )  Dipôle " d i s s i p a t i f "  n é g a t i f  : 

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 

signaiix alternatifs) est bien entendu positif; cependant la somne des puis- 

sances alternatives est négative : 

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

appliquée, en puissances alternatives. 

TABLEAU A. 1 

f 

Vu1 tiplicateur 
rang n 

>lélangeur de 
réception 

>félaiigeur 
d'émission 

r 

3ipôles non 
dissipatifs 

l p r n = O  

JPnI/Pl = 1 

instable 

rend - 1 

Dipôles "dissipatifs" : Po + 1 P z  

Positifs 
C,>O 

IP,I/P, < l/n 
2 

rend < 1 

rend a 1 

Négatifs 

1 prrm < 0 

Pn/Pt > l/n 
2 

rend > 1 possible 

rend > 1 possible 



Ces différents résultats comparés, montrent que les dipô- 

les "dissipatifs" positifs (résistances ou conductances non linéaires) trou- 

veront une application principale en mélangeur de réception I l l  1 ; les dipô- 

les non dissipatifs (capacité non linéaire par exemple) seront plus partïcu- 

lièrement utilisés dans les multiplicateurs de fréquences [121 et dans les 

mélangeurs d'émission [131. Cependant, pour ces dernières applications, la 

réactance non linéaire, pourra être avantageusement remplacée par une conduc- 

tance non linéaire présentant une caractéristique différentielle négative 

ri41 1151. 

Afin d'étudier plus en détail les différents modes de fonc- 

tionnement des mélangeurs, ce qui est le but de toute l'étude qui va suivre, 

il est nécessaire de pouvoir calculer les puissances et les impédances pré- 

sentées par le dipôle non linéaire aux quatre fréquences prépondérantes qui 

sont : 

Fm la moyenne fréquence 

F, la fréquence de l'oscillateur local 

Fs la fréquence de la bande latérale supérieure 

Fi la fréquence de la bande latérale inférieure 

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

sion totale correspondant à ces différentes fréquences. 

Conune l'indique l'équation générale ( A . l ) ,  le régime de 

fonctionnement dépend à la fois des amplitudes des différentes composantes 

de la 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 com5inaisons 



linéaires des phases des composantes (aux quatre fréquences Fm, Fe, Fs 

et F.) de ln tension qui ne sont donc pas indépendantes. 

V. RELATIONS DES PHASES DANS LES MELANGEURS 

Considérons un dipôle non linéaire destiné à fonctionner en mélan- 

geur dans le système de la figure (A.2) où le circuit est tel que seules des 

tensions aux quatre fréquences Fm, Fe, Fs, Fi puissent exister aux bornes de 

l'élhnt non linéaire. Dans ces conditions, une fois le régime permanent éta- 

bli, nous avons montré que la tension aux bornes de l'élément non linéaire pre- 

nait la forme : 

Y =  V O +  V r c o s ( w r ? + < g z )  A  5 6  
2 -  

m,J, s, i 

Par ailleurs, l'élément non linéaire utilisé peut être caractérisé par une 

équation du type donné par .la relation A.l ce qui signifie que le courant 

total traversant le dipôle sera de la forme : 

clr  
1 = E: d= ~ ( + + e ) $ - l l  x =  pz :.-'Os s i n  ( y t + ~ x > ]  A 5 7  

m;~,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 : 

ej[*x(ym +Y --P,)+ ( y m  - +C).,] A s a  

2 



Nous aboutissons donc au fait remarquable suivant : 

Dans un fonctionnement en mélangeur , les puissaiices tra- 
versant l'élément non linéaire ainsi que les admittances qu'il présente aux 

quatre fréquences Fm, F,, Fs, Fi, ne dépendent (pour les phases uniquement) 

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

qui existe à ces bornes : 

Ces deux relations sont très intéressantes car elles montrent qu'il existe 

nécessairement une corrélation de phase entre les différents signaux dans 

un mélangeur. 

En effet, considérons à titre d'exemple un mélangeur 

d'émission BLS : Les puissances fournies à la fréquence moyenne et à la 

fréquence de l'oscillateur local sont fixées ainsi que les admittances de 

charge aux fréquences BLS et BLI. Les relations (A.60) et (A.61) montrent 

que OS et 4i ont alors une valeur pratiquenient déterminée. Dans ces condi- 

tions la phase du signal de sortie BLS est donnée par la relation (A.60) 

soit : 

La relation (A.62) mantre ainsi que la phase du signal de 

sortie BLS ('9) suivra fidèlement les variations de phase du signal d'en- 
S 

trée à la moyenne fréquence (%) si la phase de l'oscillateur local est 
maintenue constante. Ce résultat est général et ne dépend pas du dipôle 

non linéaire utilisé pour realiser le mélangeur. 



CONCLUSION - -- 

Nous avons établi, dans ce chapitre, quelques lois générales 

caractérisant le fonctionnement multifréquence des dipôles non linéaires 

que nous avons classés en deux grandes catégories: 

- les dipôles non dissipatifs pour lesquels nous avons étendu le 

champ d'application des lois de Manley-Rowe 

- les dipôles "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 très 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 dernières relations nous seront d'un 

très grand intérêt pour l'étude approfondie des mélangeurs d'émission en 

permettant de restreindre le nombre des paramètres qui caractérisent un 

régime de fonctionnement. 
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C H A P I T R E  I X 

Détermination théorique des performances 

des mélangeurs d'émission à diode à avalanche 

en rt5gime de faibles puissances 





INTRODUCTION 

De nombreux travaux ont été consacrés aux composants non linéai- 

res utilisés principalement dans les systèmes multiplicateurs de fréquences 

[ l ]  [ Z ]  i31 et les mélangeurs de réception [41 [SI. C'est ainsi que l'étude 

des diodes varactors et des diodes à stockage de charge fut particulièrement 

développée dans les systèmes multiplicateun tandis que les possibilités 

offertes par les diodes à pointe et les diodes Schottky furent surtout explo- 

riesdans les mélangeurs de riception. Dans ce présent chapitre nous nous pro- 

posons U'btudier un problème plus nouveau : le fonctionnement en mélangeur 

d'émission d'une diode à 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 problèmes spécifiques 

de ce régime de fonctionnement. 

Au préalable il peut être important de pr6ciser les différences ma- 

jeures qui existent entre les deux régimes de fonctionnement d'apparence tr&s 

voisins que sont le mélangeur de réception et le mélangeur d'émission. Les 

mélangeurs de réception, comme l'indiquent les figures A.letA2 sont utili- 

sés pour transporter l'information contenue dans un signal haute fréqiience 

vers un signal basse fréquence dans le but de détecter cette information. 

Ce mode de détection, par changement de fréquence, ne se justifie qu'avec 

des signaux de hautes fréquences de trss faibles niveaux (en pratique quel- 

ques picowatts). L'oscillateur local nécessaire à ce changement de fréquen- 

ce est donc toujours d'un niveau très supérieur aux autres signaux (en pra- 

tique quelques milliwatts). Il résulte de ces ordres de grandeurs des puis- 

sances que la non linéarité du composant utilisé n'est pilotée que par le 

fort niveau de l'oscillateur tandis que le composant reste Linéaire pour 

toutes les autres fréquences 161. Ces considérations permettent de s'im- 



plifier l'étude théorique des mélangeurs de réception. 

Le mélangeur d'émission par contre, doit transporter l'infomtion 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 mêm 

ordre de grandeur que celle délivrée par l'oscillateur local). Dans ces con- 

ditions il n'est plus possible d'utiliser les hypothèses simplificatrices 

rencontrées dans l'étude des mélangeurs de réception car la non linéarité 

du composant utilisé est pilotée par tous les signaux. C'est là 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. Il nous faut donc en aborder l'étude 

progressivement et nous limiter dans ce chapitre.où les calculs seront effec- 

tués de façon analytique,aux régimes de faible puissance. Il sera alors possi- 

ble de considérer,dans cette première phase,la diode à avalanche comme une 

réactance non linéaire et d'obtenir des expressions simples des puissances, 

des admittances et du rendement de conversion que nous nous efforcerons d'op- 

timiser. 

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

1.1. Phénoménologie de l'avalanche ............................. 
L'effet d'avalanche i.71 est la création, dans un semiconducteur, 

de paire électron-trou lors de l'interaction inélastique avec le réseau cris- 

tallin d'un porteur libre ayant acquis une certaine énergie grâce à un champ 

6lectrique intense. Ce phhomène est à distinguer de l'effet Zener qui se Ca- 

ractérise par une génération spontanée de paire électron-trou grâce à une 

transition isoénergétique des électrons entre la bande de valence et la bande 

de conduction. Les champs électriques nécessaires pour produire l'ionisation 



5 par chocs (10 V/m) sont du même ordre de grandeur que pour l'effet Zener, 

seuls le profil de distribution des impuretés et la différence de potentiel 

appliquée à l'échantillon déterminent le phénodne prépondérant. 

Le choc ionisant d'une particule de grande énergie sur un électron 

de valence d'un atome du réseau crée une paire électron-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, à leur tour,suffisanunent dV6nergie pour créer de nouvelles pai- 

res électron-trou. Il apparaît alors inmédiatement que le phénomène d'ava- 

lanche n'est possible que si un électron 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 myenne,une paire électron-trou : on ob- 

tient ainsi ce que l'on appelle la condition d'avalanche. Pour caractériser 

ce phénomène on définit deux grandeurs qui dépendent du type de semiconduc- 

teur considéré et du champ électrique régnant à 1' intérieur de celui-ci : 

Ce sont les taux d'ionisation [81 191 : 

a = taux d'ionisation des électrons n 

a = taux d'ionisation des trous 
P 

Ils représentent le nombre de paires électron-trou crééespar un porteur et 

par unité de longueur dans la direction du champ.électrique. K.G. Mc XAY 

a le premier donné une théorie quantitative du phénomène d'avalanche et a 

établi la condition d'avalanche ou condition de Mc. W 1101 



i Cette exi>ression est obtenue dans le cas où les taux d'ionisation des 

électrons et des trous sont égaux et où le phénomène d'avalanche a lieu 

dans un semiconducteur "unidhensionne1"d'épaisseur 6 soumis à une tension : 

1.2. Réalisation du phénomène d'avalanche .................................... 
Le phénomène d'avalanche peut théoriquement s'obtenir directe- 

ment dans un semiconducteur en volume. Cependant, le courant électrique, 
5 correspondant à un champ électrique de quelques 10 V l a n  nécessaire au dé- 

clanchement de l'avalanche, conduit à des dissipations thermiques souvent 

trop importantes pour être supportées par le matériau semi&ducteur. Aussi 

utilise-t-on généralement une jonction semiconductrice polarisée en inverse. 

Le courant de saturation penriet d'apporter dans la zone désertée un flux de 

porteurs suffisant pour être initiateur du phénomène d'avalanche. 

,La plus simple de ces structures est 

la diode PIS dont le régime d'avalan- 

che a été étudié par MISAM [ I l ]  

figure (B. 1 ) . Le phénomène d ' avalan- 
------------ 

La che.slétend sur toute la zone déser- 

tée qui se confond dans ce cas par- 

ticulier avec ce que nous appelons 

6 
X 

O la "zone d'avalanche". 

FIGURE B . l  : Carte du champ é l ec t r i que  

e t  du taux d ' i on i sa t i on  d'une diode P I N .  

%es relations plus complexes puvent être ~btenueç lorsque les taux 

d'ionisation des électrons et des trous sont différents 181. 



L'exemple présenté par la figure (B.2) correspond à une structure plus 
+ + 

Clnhorér (P PIN ). Le champ électrique ii'est suffisanment intense, pour 

produire l'avalanche, que dans une "zone d'avalanche" d'épaisseur 6 faible 

devant toute la zone désertée. Ce type de structure dit de READ 17la été le 

premier à être étudié. Il peut être décomposé en une zone d'épaisseur 6 où 

"zone d'avalanche" et une zone d'épaisseur 1 - 6 ail le champ électrique n'est 
plus suf f isament intense pour produire 1 'avalanche, mais cependant suffisant 

pour entraîner les porteurs issus de la zone d'avalanche à leur vitesse limi- 

te : cette zone est appelée zone de transit. 

+ + + + 
FIGURE B . 2  : D i o d e  P PIN FIGURE 8.3 : D i o d e  P N N 

C A R T E  DU CHAMP ELECTRIQUE ET DU TAUX D'IONISATION 

La diode de READ est souvent difficile à réaliser techologique- 

ment. On est donc amené à considérer une structure plus simple : le typ 

P+ N N+ (figure B . 3 ) ,  qui permet de conserver un; zone de transit dont nous 

verrons tout l'intérêt par la suite. La carte du champ électrique ne pennet 

plus de distinguer aussi facilement la zone d'avalanche et la zone de tran- 

sit. lrbis, en considérant l'évolution du tau d'ionisation a(E) , qui est 
une fonction très rapidement croissante du champ électrique, il est géné- 

ralement possible de décomposer encore la diode en : 



- une zone d'avalanche d'épaisseur 6 où existe le phénomène 

d'ionisation (la niéthode permettant la détermination de 6 est donnée dans 

Cl21 [131. 

- une zone de transit d'épaisseur W - 6 où les porteurs se dépla- 
cent à leur vitesse limite et où le phénomène 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 très différent : elles se- 

ront donc traitées3séparément selon la configuration de la figure (B.4) 

zone 
II 
r zone  d e  It 

D'AVALANCHE T RANSIT  

Ida L 
f--------, 7 

8 w-8 

It = courant total 

Ica 
- courant de conduction sortant de la zone d'avalanche 

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

FIGURE 8 . 4  : Modéle d deux zones de la diode d avalanche 
et temps de transit. 

Nous étudierons dans un premier temps le mélangeur d'émission à diode de 

type PIN qui ne présente qu'une simple zone d'avalanche. Les résultats que 

nous obtiendrons seront alors utilisés pour l'étude de la diode à avalanche 

avec transit (type P+' N N+) . 

*ceci n'est vrai que si le chami> électrique est superieur au champ critique 

Ec (Ec = 10 KV/m) : cette condition est satisfaite dans pratiquement toute 

la zone désertée lorsque la diode est polarisée à la tension d'avalanche. 



1.3. Propriétés de la diode PIN (zone d'avalanche) ............................................. 
en mélangeur d'émission ....................... 

A partir des équations de Poisson et de continuité de courant, 

READ 171 a établi une relation simple liant le courant de conduction Ica(t) 

supposé constant dans la zone dlavalanche,au champ électrique E(x,t) : c'est 

l'équation de READ : 

Cette équation est obtenue en faisant les hypothèses suivantes : 

a) la diode est unidimensionnelle 

b) les taux d'ionisation des porteurs sont égaux (% = = a) 

c) les vitesses des porteurs, électrons et trous, sont toutes 

deux égales à la vitesse limite vo 

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

porteurs mobiles est négligé 

Les trois dernières hypothèses sont assez loin d'être 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 

mathéniatiques restent assez analogues et conduisent à des résultats très 

voisins de ceux obtenus à partir de l'équation de READ, dans la mesure où 

le taux d'ionisation a qui entre dans l'expression (B.3)  est un taux d'io- 

nisation "moyen" convenablement choisi. 



Par ailleurs, en ce qui concerne la quatrième Iiypthèse, certains 

auteurs ont montré que l'on pouvait en tenir compte en modifiant la valeur 

de M qui intervient dans l'équation de READ et obtenir ainsi des résultats 

très voisins de ceux correspondant à la résolution complète des équations ' 

électrocinétiques sur ordinateur 115 1. Dans ce travail, nous avons donc choi- 

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

Pour pouvoir résoudre analytiquement l'équation (B.3) dans les condi- 

tions correspondant à un fonctionnement en klangeur de fréquence, nous Som- 

mes amenés a introduire les hypothèses supplémentaires suivantes : 

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

d'écrire : 

b) Le courant de saturation, bien qu'initiateur de l'effet d'avalanche 

est suffisamhent faible devant le courant de conduction total pour powoir 

être négligé dans l'équation (B.3). L'bquation de Read s'écrit alors sous 

la forme : 

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

l'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 l'être aussi. Donc, le champ électrique alternatif est indépendant 
de x. 



Il s'agit alors de résoudre l'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 électrique e(t) étant statimi- 

re, Ic(t) doit l'être également, il en résulte d'après (B.7) que : 

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

Par ailleurs, la quantité : 

est égalsment nulle dans la mesure où Ic(t) ne présente pas de discontinui- 

tés c'est-à-dire dans la mesure où le champ électrique e(t) est mathémati- 

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

L'équation de Réad (B.7) p e m t  alors d'écrire : 

Cette relation (B.ll) va nous renseigner sur le comportement de la diode 

à avalanche en fonction du niveau des signaux qui lui sont appliqués et 

nous allons considérer deux cas : 

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

champ continu Eo (par exemple inférieur à ~~/10.) 



Dans ces conditions nous pouvons faire un développement au premier ordre de 

$(E) de la forme 

Y ( E ~ + ~ ) =  ~ ( ~ ~ ) + ~ ~ b ) . e ( t )  e l 2  

La condition d'avalanche (B.9) nous donne alors : 

Puisque la valeur moyenne de e(t) est nulle : il en résulte que le 

champ électrique Eo, que 1 'on calcule à partir de (B. 13) , est indépendant de 
l'amplitude du signal alternatif. 

L'expression (B.ll) se simplifie et nous obtenons alors : +( t).fc( ))> = O <6,e(t) .qt)? = O 6 1 6  

Cette dernière expression s'interprête facilement corne la puissance active 

dissipée dans la diode. 

La relation (B.14) montre donc que la diode à avalanche, soumise 

à des champs'électriques de faibles valeurs (donc à des puissances faibles), 

se comporte comne un dipôle non dissipatif, et de ce fait, obéit aux lois 

de Manley-Rowe. L'équation (B.7) montre que la diode est alors équivalente 

à une inductance non linéaire de valeur : 

X 

A titre d'exemple avec une diode PIN de 0,Sp le champ électrique correspon- 

dant à la tension d'avalanche de 20V est de 4 10' V/cm. Compte tenu des va- 

leurs numériques du taux d'ionisation donnaespar (B.5) le terme du second 

ordre de développement de $CE) devient aussi important que le terme du pre- 
5 mier ordre pour une amplitude de champ électrique alternatif de 10 V/an. 



b) le champ alternatif n'est plus très faible devant Eo (par exem- 

ple supérieur à Eo/lO) 

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

tenir compte des termes du second ordre sous la forme : 

La condition d'avalanche (B.9) impose alors : 

On constate que le régime d'avalanche stationnaire ne peut etre obtenu que 

dans la mesure où le champ d'avalanche statique Eo 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 l'expression 

(B. 11) nous ohtenons : 

Ce que mus pouvons encore écrire sous la forme : 

La puissance dissip5e n'est donc pas nulle, et la diode ne peut plus être 

représentée par une réactance pure. Il convient d'ajouter en parallèle sur 

Io réactance selfique (B.15) une conductance non linéaire Go (B.19) cormne 

le montre la figure (B.5) 



L'étude complète de ce dernier cas 

ne peut être abordée simplement de 

G (Ic) 
façon analytique et sera traitée 

numériquement. 11'6anmoins, le schéma 

équivalent de la figure B.5 se révè- 

lera utile dans l'interprétation de 
L(1c) 

nos résultats. Nous allons dans ce 

chapitre nous limiter au cas a) et 
FIGURE B . 5  : Schdma d l e c t r i q u e  
équivalent d une zone d'avalanche étudier le mélangeur d'émission à 
soumise 6 de f o r t s  signaux hyper- 
fréquences. diode à avalanche considéré corinne 

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 

11.1. Hypothèses ---------- 
Nous supposons que la diode à avalanche est utilisée dans le 

circuit de la figure (A.2) de telle sorte que la tension à ses bornes ne 

comporte que des composantes non nulles aux fréquences suivantes : 

Fm la fréquence moyenne Fe la fréquence de l'oscillateur local 

Fs la fréquence BLS Fi la fréquence BLI 

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

lançhepeuts'écrire: E = ~ , + ~ ~ ~ s ~ n ( y l + ~ ~ ) = E o + e ( t )  820 
zc=, 

ml,si 



Nous supposons que l'amplitude du cliamp 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 : 

d? 2 ~ l e ( t I . 1 ~  
M d t  

Elle permet de calculer le courant de conduction : 

La constante d'intégration Ico est calculée en remarquant que la valeur mo- 

yenne du courant de conduction n'est autre que le courant continu Io qui po- 

larise la diode. L'expression du courant de conduction.traversant la diode à 

avalanche reste, malgré les hypothèses simplificatricesdéjà introduites, 

une fonction trop complexe des amplitudes des différents champs électriques 

pour permettre une exploitation simple. Nous sommes donc amenés à développer 

l'exponentielle de l'expression (B.22) en série en limitant le développement 

M hE au second ordre. Ceci suppose que les quantités 3 sont inférieures à . T u a  

l'unité. Cette dernière hypothèse est plus restrictive que celle permettant 

le développement du taux d'ionisation car elle affecte différennnent les 

amplitudes des champs électriques selon la fréquence. Compte tenu des valeurs 

numériques la condition : 

MA < 1 ss'écr;p 
5 +< 10 V/rn/GHz 

'L W= Fr. 

pour une diode de 0,s; de zone d'avalanche. 

11.2. Calcul des puissances et des admittances ........................................ 
Pour obtenir les expressions des puissances 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 



TABLEAU B .  1 .  

Y K~ [ -  + ë + 4 + jcrom 
Wm 2 xm 2 xm. 1 

= Z.o [ xss;n $s - xmx4 xs sin a;] 
4 K 

PUISSANCES ET ADMITTANCES PRESENTEES PAR UNE DIODE A AVALANCHE 

DE TYPE P I N  PONCTIONNANT EN MELANGEUR DE FREQUENCES. 



introduit des variables réduites proportionnelles à la composante de Fourier 

du champ électrique existant à chaque fréquence 

Les tensions correspondant à cliacune des composantes du courant sont obtenues 

directement à partir des chanips électriques supposés uniformes dans la zone 

d'avalanche : 

Nous avons développé dans l'annexe 4 l'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 liées aux caractéristiques 

du composant ou du matériau (termes M, 1, T) et aux valeurs des amplitudes 

des champs électriques à chaque fréquence (termes Xx). 

Il convient donc de calculer les Xx en ajoutant les équations des 

circuits correspondant à chacune des fréquences : 

y,, = -y,, B40 Y,; = -Y,; B 41 

Les relations (B.40) et (B.41) résulfent 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 même dans la diode 

et dans la charge pour l'une ou l'autre des fréquences ou la diode fonctionne 

en générateur (circuit BLS et BLI) (figure B.6) 



sort ie  fréquence 
B L S  imoge 

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

Les expressions des puissances (tableau B . l ,  expressions B.30  à B.33)  obéis- 

sent bien entendu aux lois de Manley-Rowe. Elles sont cependant plus riches 

en informations que celles obtenues directement à partir de ces lois géné- 

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

vantes : 

- pour des amplitudes de champs électriques données(clest-à-dire 
pour des 3 donnés) les puissances sont proportiomelles au courant continu 
de polarisation Io. Il faut cependant remarquer qu'une augmentation du cou- 

rant continu Io se traduit par une augmentation de l'énergie dissipée par 

effet Joule dans la diode. En effet elle doit absorber une puissance conti- 

nue Po = Eo 6 Io. On sera donc limité dans cette voie par la température ma- 

ximum que peut supporter la diode. 

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

- la réaction de charge d'espace, q ~ i  se traduit par une augmen- 

tation du coefficient M a un effet favorable sir les puissances 



A partir des expressions des puissances et des admittances nous allons étu- 

dier en détail divers régimes de fonctionnement des mélangeurs d'émission à 

diode à avalanche. 

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

Lorsque la fréquence image est court-circuitée, c'est-à-dire 

lorsque la partie réelle de l'admittance de charge est infinie à cette fré- 

quence (Gci = a), l'expression (B.29) montre que xi = O ce qui signifie que 

la composante correspondante de la tension (ou ce qui revient au même, du 

champ électrique) est nulle. 

La puissance de sortie BLS, donnée par l'expression (B.32), est 

maxinnnn lorsque 4, = n/2 *. Par ailleurs, les puissances absorbées à la moyen- 

ne fréquence et à la fréquence de l'oscillateur local dépendent du rapport 

entre ces différentes fréquences conformément aux lois de Manley-Rowe que 

l'on retrouve dans les expressions (B.X)), (B.31) et (B.32) à savoir : 

Ces équations montrent que les relations entre les puissances dans la diode 

sont linéaires. Cependant, dans un fonctionnement norma1,on n'impose pas les 

puissances au niveau de la diode, mais les puissances délivrées par les gé- 

nérateurs (P et PU1) de la figure B.6 (les impédances présentées par le 
um 

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

ment varie la puissance de sortie Ps avec la puissance d'entrée Pm lorsque 

- -- -- 

*A titre d'exemple, la puissance maximum de sortie calculée à partir de (B.32) 

est de 15 mN à 35 GHz avec une diode de 0,Sÿ de zone d'avalanche polarisée à 

1Cû et soumise à un régime de champs électriques tels que les X x  soient 

égaux à 1 (c'est-à-dire à la-limite de validité des expressions que naus 

avons calculées). 11 faut cependant noter qu'il ne s'agit p- de la puissan- 

ce maximum que peut fournir la diode. 



les admittances des circuits et la puissance délivrée par l'oscillateur local 

PU1 sont constantes. C'est la caractéristique de conversion arnplitude-ampli- 

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

II. 3.1. CONVERSION AMPLITUDE-AMPLITUDE (entrée Fm. sortie F ) .............................. 
Nous accordons l'admittance de charge du circuit BLS de telle 

sorte que la puissance de sortie soit maximum (c'est-à-dire pour satisfaire 

à la condition +s = n/2). L'expression B.28 associée à la relation B.40 nous 

permet de déterminer cette admittance de charge optimum : 

Les expressions des admittances présentées par la diode aux autres fréquen- 

ces (Fm et F ) se déduisent de la même manière à partir des expressions a 
(B.26) et (B.27). Elles prennent des formes similaires à l'expression (B.44). 

On remarque que la partie imaginaire des admittances présen- 

tées par la diode est pratiquement indépendante des amplitudes des champs 

électriques (xm, x , xs) donc des niveaux des puissances appliquées à la a 
diode (en négligeant les éventuelles variations de Ico avec les champs élec- 

triques (B. 34)). 

Compte tenu de la condition d'adaptation du circuit de sortie 

(B.40), la puissance utilisable en sortie PUS est toujours égale à la puissan- 

ce délivrée Ps par la diode à la fréquence BLS. La première loi de Manley-Rwe 

(B.42) montre donc que nous conserverons une linéarité parfaite entre la puis- 

sance d'entrée moyenne fréquence Pm et la puissance de sortie Pus si la puis- 

sance absorbée par la diode Pm reste proportionrielle à la puissance d6livrée 



par le générateur Pm. Une façon conmunie 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 très grande admittan- 

ce interne par rapport 2 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 : 

Pour une admittance de charge donnée, en sortie BLS, correspondant à la rela- 

tion (B.44) nous voyons que la tension BLS (donc xs) est alors proportionnelle 

au produit xm xl. Il en résulte que la puissance de sortie que l'on calcule 

à partir de la relation (B.32) est proportionnelle aux puissances correspon- 

dantes et l'on obtient ainsi une linéarité parfaite. D'un point de vue prati- 

que, effectivement, une complbte désadaptation des circuitsMF ou OL permet 

d'obtenir une bonne proportionnalité entre la puissance d'entrée moyenne fré- 

quence Pm 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 être un inconvénient majeur. Si l'augmentation de la puissance 

moyenne fréquence pose en général peu de problème (c'est généralement une fré- 

quence relativement basse (2 GHz), par contre, toute augmentation de la puis- 

sance délivrée par l'oscillateur local (à une fréquence de quelques dizaines 

de GHz) est couteuse et donc à 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 Pm, puissance de sortie Pus à puissance d'oscillateur 

local constant PUL, lorsque les éléments réactifs des circuits sont adaptés. 

Nous nous plaçons donc dans le cas où les parties imaginaires des 

admittances présentées par le circuit sont adaptées à celles présentées par la 

diode (condition qui est indépendante des niveaux des puissances conune nous 

l'avons indiqué précédernnent), avec une susceptance de charge à la fréquence 



BLS donnée par (B.44) (donc telle que 4 = n / 2 ) .  Les parties résistives des 
5 

adrnittances internes des générateurs aux fréquences Fm et FI sont respecti- 

vement fixées aux valeurs G cnb et Gclo et la conductance de charge à la sor- 

tie BLS est maintenue à une valeur constante G . 
CS0 

Nous pouvons alors exprimer les puissances délivrées par les 

générateurs (PU) à partir des puissances absorbées par la diode et de l'ad- 

mittance présentée par les générateurs : 

Ern = [ x  + c m  
2 Gcmo 

Compte tenu que l'on doit toujours avoir : 

Gcro = Ico  Ks xmxd 
x s 

La puissance de sortie BLS s'écrit : 

Dans toutes ces expressions nous avons posé : 

Ces relations permettent d'étudier les valeurs asymptotiques de l'évolution 

de la puissance de sortie PUS en fonction de la puissance d'entrée P,, lors- 

que la puissance délivrée par l'oscillateur local et les admittances présen- 

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

ment deux domaines de fonctionnement 

a) PU,,, << Pur : le régime est linéaire 



Lorsque la puissance moyenne fréquence est très faible de- 

vant celle présentée par l'oscillateur local : la puissance de sortie est 

aussi très faible. Les champs électriques corresponda~t (c'est-à-dire les 

Xx) sont donc tels que : 

Dans ces conditions la puissance de sortie devient : 

2 
1 CO 

1. a 
Pue = - KmKL Pu, P d  B 5? 

8 Oc60 Gcmo Oc& 

La puissance de sortie Pus varie linéairement en fonction de la puissance 

d'entrée Pm puisque le niveau de l'oscillateur local PuL reste constant : 

c'est le régime linéaire. 

Il faut remarquer que dans ce cas, la puissance de sortie 

croît c m e  le carre du courant de polarisation, décroît comme la puissance 

huitième de la largeur de la zone d'avalanche 6. Nous constatons de plus que 

la puissance de sortie est inversement proportionnelle aux conductances pré- 

sentees par les générateurs et qu'il faut donc choisir des circuits à faible 

conductance ce qui permet d'ailleurs de limiter l'influence des inévitables 

pertes de puissances dans les résistances parasites. 

b) PU,>> P : régime saturé ut 

Corne la puissance de sortie Pus sera maximum pour une puis- 

sance d'entrée Pm importante, nous allons considérer le cas extrême ail la 

puissance moyenne fréquence Pm est très grande devant la puissance délivrée 

par l'oscillateur local. Dans ce cas le champ électrique moyenne fréquence 

est très supérieur aux deux autres (m »xL et xsj et la puissance de sor- 
tie devient : 



On obtient ainsi le rendement maximum haute fréquence : 

Cette relation nous montre que ri décroît avec la puissance de l'oscillateur 

local mais croît comme le carré de la largeur de la zone d'avalanche. Nous 

avons donc des effets opposés à ceux du régime linéaire (cas a)). Ainsi il 

apparaît difficile d'obtenir un rendement de conversion maximum sirmiltané- 

ment en régime linéaire et en régime de saturation. Remarquons que ce com- 

portement ne powait pas être prévu à partir des lois de Manley-Rowe qui ne 

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

11.3.2. CONVERSION AMPLITUDE PHASE : Conversion AM-PM .......................... 

Dans un melangeur dlémission,.la conversion amplitude phase 

traduit les variations de la phase du signal de sortie BLS en fonction de la 

puissance d'entrée à la moyenne fréquence (PU,,), lorsque la puissance et la 

phase de l'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 paramètre particulièrement important car il permet, avec 

la conversion AM-AM, de déterminer la distorsion ,introduite par le klangeur. 

Pour estimer ce paramètre remarquons que toutes ies expressions des puissan- 

ces et des admittances dépendent directement de : 

OÙ Ym représente la phase de la tension aux bornes de la diode à la moyenne 

f rgquence 



\Pt représente la phase de la tension aux bornes de la diode à la fréquence 

de l'oscillateur local 

Ys représente la phase de la tension aux bornes de la diode à la fréquence 

de sortie BLS 

Or, il faut noter que Ys est aussi la phase de la tension qui existe aux bor- 
nes de l'admittance de charge Ycs à la sortie BLS et représente de ce fait la 

phase du signal de sortie. Pour une admittance de charge YcSO = GcsO + BcSO 

donnée a la sortie BLS, la condition d'adaptation d'impédance de sortie (B.48) 
permet la détermination de +, soit : 

tg 4% = - Gcm 

Bcao + C6 wo- Ica/ Ks 

Les variations de qS seront donc essentiellement liées aux variations de Ico 

avec la puissance moyenne fréquence. Or, comme le montre l'expression (B.34) 

Ico est une fonction décroissante des Xx soit des carrés des champs électri- 

ques. On peut donc dire que Ico est une fonction décroissante des puissances 

appliquees 3 la diode, ce qui entraine que @S sera une fonction croissante 

de la puissance moyenne fréquence. Nous ne pouvons malheureusement pas en 

déduire facilemnt l'ordre de grandeur des variations de la phase du signal 

de sortie 'fs car alors il faut tenir compte des variations des pbses des 

champs appliqués à la diode à la moyenne fréquence (Y>,) et à la fréquence 

de l'oscillateur local (yk). Ch pourrait éventuellement faire ce calcul à 

partir des relations (B.38) et (B.39). nous avons préféré, vu sa complexité, 

ne l'effectuer que lors de la résolution numérique complète de l'équation 

de Read (B.7) (Chapitre III). 



II. 3.3. INFLUENCE DE L ' IMPEDANCE DE CHARGE 
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  
A LA FREQUENCE IMAGE .................... 

L'expression de l'admittance présentée par la diode à la 

fréquence image (BLI) (B. 29) associée à la condition d'adaptation (B.4 1) 

montre que lorsque le circuit accordé sur la fréquence image n'est pas 

court-circuité , une tension est développée à cette fréquence aux bornes 

du composant (xi ## O). Nous étudierons essentiellement le cas où I'admittan- 

ce de charge BLI est purement réactive. Les conséquences d'une admittance de 

charge dissipative à la fréquence image ont déjà été étudiées dans le cadre 

des applications des lois de Manley-Rowe (chapitre 1). On peut simplement re- 

marquer que la diode ne peut qu'émettre de la puissance à la fréquence image 

Pi < O (B.33). Les relations B.30 et B.31 montrent que s'il en est ainsi la 

puissance absorbée à 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 à la fréquence 

BLI, la puissance émise par la diode à cette fréquence est nulle et Oi est 

alors égal à O ou n. 

Deux effets peuvent alors être observés : 

1 O) Modification des parties imaginaires des admittances présentées 

par la diode à la moyenne fréquence et à la fréquence de l'oscillateur local, 

par l'apparition des termes en xi dans les expressions (B.26) et (B.27). La 

susceptance présentée par la diode va alors dépendre plus fortement des puis- 

sances appliquées à la diode. 

2') Diminution de toutes les puissances en valeur absolue à cause 
2 

du terme en Ico (B.34) qui est inversement proportionnel à x i. 



I I .  3 . 4 .  C O N C L U S I O N  
---------- 

Nous avons montré les phénomènes essentiels qui apparaissent 

lors du fonctionnement en mélangeur d'émission d'une diode à avalanche, dans 

le cas où les puissances mises en jeu sont suffisamment Zaibies pour que la 

diode se comporte comme un composant non dissipatif. Dans ce type de fonc- 

tionnement une diode à simple zone d'avalanche, conmie la diode PIN, présente 

des propriétés très voisines de celles d'une diode varactor. La différence 

essentielle réside dans le fait que l'élément réactif non linéaire est une 

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 à 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'avalanclie d'épaisseur 6 où se produit le phénomène 
d'avalanche 

- la zone de transit d'épaisseur (W - 6) où les porteurs se dé- 
placent à leur vitesse limite 

En pratique, la largeur de la zone d'avalanche 6 se calcule à partir du 

profil de concentration en impuretés de la diode par une méthode de simula- 

tion ndrique mise au point dans notre laboratoire 1161. La méthode permet 

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



On en ddduit alors la valeur de 6 par comparaison avec la relation (B.57) 

A titre d'exemple, nous donnons(figure 

B.7) l'évolution de la largeur de la zo- 

ne d'avalanche et de la zone désertée 

W en fonction de la concentration en 

impuretés N, de la zone N pour une dio- - 
FIGURE B . 7  : E v o l u t i o n  d e  l a  l a r g e u r  + + 
de l a  zone 6 et de la  de P N N en silicium à jonction abrup- 
zone  d é s e r t é e  W a v e c  l a  concen t ra -  
t i o n  e n  impure tés  d e  l a  zone N te (la zone P+ est supposée infiniment 
d 'une  d i o d e  P+ N N+. 

dopée) 

111.1. Traitement de la zone de transit ................................ 

Nous supposons que le phénomène 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 déplaçant 

par ailleurs à la vitesse limite vs). La réaction de charge d'espace due 

aux prteurs mobiles est importante dans cette zone et le champ électrique 

hyperfréquence n'y est plus uniforme ; il peut se déterminer à partir de 

la théorie de Gilden et Hines [171. 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 iréquences prises séparément. 

Pour caractériser l'émission des porteurs dans la zone d'avalanche il est 

carniode d'introduire à chaque fréquence étudiée, la notion de conductivité 

d'injection définie par : 



où 1 (W ) est la composante de Fourier à la fréquence wx/2n calculée à 
C K 

partir de l'expression (B.22). yK représente le module de la conductance 

d'injection et la phase d'injection par rapport à la phase du champ élec- 

trique à la pulsation w. Cette conductivité d'injection "(w,) est étroite-' 

ment liée à l'admittance présentée par la zone d'avalanche et l'on peut donc 

la déterminer à partir des relations (B.26 à B.29) 

Connaissant les r(ux) il est alors possible d'exprimer la puissance dissi- 

pée dans toute la diode à la fréquence oK/2n par : 

Dans cette expression nous avons posé : 

BI= w x ( w - b ) / V  861 3 x 2  % s l ~ z c ~  862 

ex est l'angle de transit et S représente la surface de la diode. 

111.2. Influence de la zone de transit ............................... 
dans un fonctionnement en mélangeur d'émission .............................................. 
Nous avons montré précédenunent que les conversions de puissan- 

ces au niveau de la zone d'avalanche obéissaient aux lois de Manley-Rowe (au 

moins lorsque les champs électriques ne sont pas trop importants). Dans un 

fonctionnement en mélangeur d'émission à bande latérale supérieure, la puis- 

sance de sortie, fournie par la zone d'avalanche est pratiquement égale à la 

puissance'qui y est absorbée à la fréquence de l'oscillateur local (car géné- 

ralement les frequences OL et BLS sont très voisines). Les expressions B.27 

B.28, B.31 et B.32 montrent que dans ce cas les conductivités d'injections 



sont telles que : 

gS r X &  V S  = Tf- Y$ 

et la construction de Fresnel correspondante est représentée figure B.8 

Il est alors possible d'obtenir une 
v 

expression très simple du rendement 

de conversion haute fréquence en ad- 

mettant que les champs électriques 

3L et BLS sont très voisins et en 

I négligeant les puissances dans la 
8 

zone d'avalanche devant celles déve- 

FIGURE B .  8 : Conductivités loppées dans 1i zone de transit (il 
d ' i n j e c t i o n  aux fréquences 
OL et BLS. faut pour celà que la largeur de la 

zone d'avalanche soit faible devant- 

la largeur de la zone de transit). 

On obtient alors : 

Ps ,,, \)+ stn YL - C O S  cotg 8 / 2  r J =  - - 
p8 3+ un + cos cotg 8 / 2  

L'expression (B.63) nous montre que l'on peut obtenir des taux de conversion 

négatifs (puisque l'on doit avoir PS < O et Pt > O) très supérieurs à 1 en 

module à condition de choisir des diodes présentant d'une part un angle de 

transit 0 tel que : 

et caractérisées d'autre part par l'inégalité 

3+ s in  Y < O  soit 3 < 1  



Cette dernière inégalité est toujours réalisable pour un choix convenable 

du courant de polarisation Io puisque L, est proportionnel à Io. Afin de 

préciser ce qu' implique la réalisation des deux inégalités (B. 64, B.65), 

considérons l'exemple précis d'une diode au silicium d'un diadtre de 5OF 

polariséeen avalanche par un courant de 50 mA travaillant à 35 GHz avec 

5 un champ Slectrique correspondant de 10 V/cm (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 210/Ea - 210/Es 
1191 ce qui nous donne : 

ce qui permet de satisfaire l'inégalité (B.65). Le problème est alors de 

déterminer l'angle de transit optimal. On peut à cet effet remarquer que 

le rendement calculé à partir de l'expression (B.63) peut devenir infini. 

La diode oscille alors indépendamnent de l'oscillateur local et il est bien 

évident que ce regime, où le signal de sortie BLS n'est plus vérouillé en 

phase par l'oscillateur local ne peut être utilisé dans un mélangeur. En 

pratique, il est préférable de choisir l'angle 0 de façon à obtenir des 

valeurs de rendement de conversion de quelques unités. Ainsi nous avons 

représenté sur la figure B.9 la valeur de l'angle de transit (et la valeur 

de la largeur de la zone de transit W-6) qu'il faudrait choisir pour ob- 

tenir un rendement de -3, en fonction de la valeur de la phase $ e  de la 

conductivité d' injection à la fréquence de l'oscillateur local. La zone 

non hachurée correspond aux valeurs de 8 satisfaisant à la condition (B.64). 

On voit donc qu'un gain de -3 est obtenu pour des angles de transit infé- 

rieurs ou de l'ordre de n/2. Dans ce but, il faut choisir convenablement la 

largeur de la zone de transit ou, pour une structure donnée, la fréquence 

de fonctionnement. 



FIGURE 8.9 : Angle d e  t r a n s i t  
optimum pour une d i o d e  fonc- 
t i o n n a n t  à 30 GHz. 

Il est ainsi possible d'obtenir 

des rendcments de conversion 

haute fréquence très élevés mais 

on peut se demander qu'elle est 

alors l'influence de la largeur 

de la zone de transit sur la puis- 

sance absorbée par la diode à la 

fréquence moyenne. L'expression 

de cette puissance Pm peut se 

simplifier en tenant compte du 

fait que l'angle de transit cor- 

respondant est tres faibfe (la 

moyenne fréquence est généralement très inférieure à la fréquence de l'os- 

cillateur local). On obtient alors : 

Le premier terme correspond à la puissance dissipée par effet Joule dans la 

résistance de charge d'espace Rc (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 (multipliée 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 à une puissance très faible 

par rapport aux puissances délivrées par I'OL et .émise 8 la bande latérale 

supérieure (les puissances sont dans le rapport des fréquences). Il s'en 

suit que le terne de puissance due à la charge d'espace est prépondérant 

par rapport à la puissance dissipée dans la zone d'avalanche et la puissan- 

ce que doit fournir le générateur moyenne fréquence est alors proportionneUe 

au carré de la largeur de la zone de transit. A titre d'exemple, pour une 



+ + 
diode P N N caractérisée par une concentration en impuretés 

la puissance moyenne fréquence absorbée est très importante [de l'ordre 

de 200 mW) alors qu'une diode ne présentant qu'une simple zone d'avalanche 

(6 = 0,511) n'en absorbe que 1 mW dans les mêmes conditions de champ élec- 

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

CONCLUSION 

L'étude analytique de mélangeurs d'émission à diode à avalanche 

(soumise à des champs électriques suffisanunent faibles)', nous a permis dans 

un premier temps de comprendre les phénomènes liés au mélange de fréquences 

dans un élément 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 

caracteristiques essentielles de ce type de mélangeur : 

- rendement de conversion théorique (Ps/PI1) borné à 1 

- puissance moyenne fréqueiice beaucoup plus faible que la puissance 
délivrée par l'oscillateur local 

- influence non négligeable de l'impédance de charge présentée à 

la fréquence image 

Nous avons alors étudié un élément beaucoup plus complexe : la diode à ava- 

lanche et à temps de transit (généralement constituée par dcs diodes P+ N N+). 

Dans ce type de composant l'adjonction, à la zone d'avalanche, d'une zone de 

transit permet par la résistance n6gative 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 importanzes. 



Il faut cependant signaler que toute cette étude ne peut avoir 

qu'une valeur qualitative, car la complexité des expressions nous a conduits 

à émettre un certain nombre d'hypothèses simplificatrices qui restreignent 

le champ d'application des calculs que nous avons entrepris. En particulier, 

nous n'avons traité qu'en première 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 phénomènes importants ne peut être réalishanalytique- 

ment et nous allons en étudier l'influence ndriquement en résolvant sur 

ordinateur le problème complet du dlangeur d'émission à diode à avalanche 

et temps de transit. 
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C H A P I T R E  I I I  

Etude théorique générale d'un mélangeur d' émission 

à diode à avalanche 





INTRODUCTION 

La diode à avalanche est un composant très complexe et son étude 

dans un fonctionnement en mélangeur d'émission n'a pu être abordée de façon 

analytique que dans la mesure où les chanps appliqués aux bornes de la zone 

d'avalanche étaient suffisamnient faibles pur permettre d'une part un déve- 

loppement limité au premier ordre du taux d'ionisation et d'autre part un dé- 

veloppement limité ail second ordre de l'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 exeqle à : 

3 Em < 10 V/cm pour une moyenne fréquence de 1,s GHz 

4 E = E = E. < 2 10 V/cm pour des fréquences OL, BLS, BLI voisines de 35 GHz e s 1  

La validité du calcul analytique est donc limitée à des champs électriques 
5 faibles par rapport au champ d'avalanche (Eo - 4 10 V/cm). Les puissances 

correspondantes mises en jeu sont donc peu importantes (quelques dizaines 

de mW) 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 été contraint, ne nous 

a pas permis d'étudier l'influence de la résistance non linéaire qui appa- 

raît lorsque les champs appliqués dans la zone d'avalanche sont importants, 

et dont le rôle peut être essentiel. En conséquence, le recours au calcul 

numérique sur ordinateur est indispensable. 11 n'est alors plus possible 

d'obtenir des résultats généraux et il nous faut donc nous limiter à l'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 Ka. Un tel dlan- 



geur peut en effet présenter de l'intérêt dans différents systèmes de télé- 

conununications tels que les liaisons par guide d'onde. 

1 .  METHODES DE CALCUL DES PERFORMANCES DU MELANGEUR -- D'EMISSION 

A DIODES A AVALANCHE 

C o n ~  dans l'étude analytique présentée au chapitre précédent nous 

-utiliserons un modèle à deux zones de la diode à avalanche et à temps de tran- 

sit (figure B.4). Nous insisterons plus particulièrement sur le traitement 

numérique de la zone d'avalanche, car c'est le seul dont le processus, régi 

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

Le traitement nmérique de l'équation 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 Fm (moyenne fréquen- 

ce) et F (oscillateur local) sont en général quelconques ce qui fait que la e 
tension aux bornes de la zone d'avalanche n'est pas périodique. Dans ces con- 

ditions le calcul des valeurs moyennes, de la décomposition en série de Fou- 

rier étendue du courant, nécessiterait un temps d'intégration infini ce qui 

est incompatible avec le calcul numérique. Nous avons donc été amenés à choi- 

sir les fréquences Fm et Fe de telle sorte que le signal soit p%riodique, 

mais nous avons pris soin d'éviter que la fréquence de l'oscillateur local 

soit harmonique de la fréquence moyenne pour supprimer les éventuels phéno- 

mènes de multiplication de fréquence. Pour tous les traitements numériques 

qui vont suivre nous avons donc choisi .: 



ce qui iioiis donne cine période T = 2/F pour tous les signaux utilisés. m 

I l  est important de remarquer que ce choix de fréquence n'est lié qu'au 

procédé de calcul numérique utilisé. Il n'implique nullement que le fonc- 

tionnement en mélangeur n'est possible que pour certaines valeurs parti- 

culières de la fréquence Ill. 

Nous supposerons que le circuit dans lequel est plackla diode à 

avalanche, semblable à celui de la figure (A.l),est tel que seuls les champs 

électriques E E , E et E. correspondant respectivement aux fréquences lx' k s 

moyennes,de l'oscillateur local, de la bande latérale inférieure et de la 

bande latérale sugrieure ont des valeurs non négligeables. 

1.2. Traitement numérique de la zone d'avalanche ........................................... 

L'équation de départ est l'équation de Read 121 

où le champ électrique est .donné par : 

le champ continu Eo est tout d'abord déterminé en exprimant la condition 

d'avalanche qui signifie simplement que le courant Ic(t) est stationnaire 

dans le temps 

on peut.ainsi calculer l'effet de rectification, c'est-à-dire l'abaissement 

du champ continu Eo résultant des champs hyperfréquences appliqués à la diode. 



La valeur du courant de conduction initial Ioo est alors ob- 

tenue en calculant le courant moyen 1 (t) qui doit être égal au courant de 
C 

polarisation continu Io d'où : 

zoo = Io 1 < Ic( 11% C 4 

Après ces calculs préliminaires la forme temporelle da coiirant 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 numérique provient de la gran- 

de différence qui existe entre la fréquence moyenne et la fréquence de l'os- 

cillateur local ce qui nécessite un échantillonnage très s.erré sur le temps 

pour obtenir des résultats précis. En pratique nous avons été conduit après 

des études de convergence à choisir un pas d'échantillonnage d'environ 0.6ps 

ce qui correspond à 1000 points sur la période moyenne fréquence, soit 2000 

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

1.3. Traitement de la zone de transit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

Nous avons vu qu'en utilisant un modèle à d e ~  zones de la 

diode à avalanche le traitement de la zone de transit se ramenait à un cal- 

cul analytique pour chacune des fréquences. A partir de la composante du 

champ électrique et de la phase d'injection correspondant à une fréquence, 

la tension aux bornes de la diode s'écrit 131 



correspondant donc au courant t o t a l  : 

Des expressions (C.5) e t  (C.6) nous déduisons aux quatre  

fréquences d ' in té rê t  l'impédance présentée par l a  diode : 

R D  + j X D  = VD / It C 7  

a i n s i  que l a  puissance qui e s t  donnée par l'expression (B.60). 

Le comportement en mélangeur de l a  diode seule e s t  a l o r s  par- 

faitement déterminé. Cependant, s i  l 'on veut connaître l e s  performances 

rée l les  d'un mélangeur il faut  encore t e n i r  compte des pertes e t  des in@- 

dances présentées par l e  c i r c u i t  hyperfréquence qui contient l a  diode. 

1 . 4 .  I n f l u e n c e s  d e s  p e r t e s  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

Dans notre programme nous tenons compte des pertes en intro- 

duisant en s é r i e  avec l a  diode une résis tance Rs qui représente de façon 

simplifiée l a  résistance du substrat  formant l a  diode a i n s i  que l a  résistan- 

ce des contacts e t  des connections. Ces différentes  résistances augmentent 

généralement légèrement avec l a  fréquence ce que nous avons simulé en u t i -  

l i s a n t  dans nos calculs l e s  valeurs suivantes obtenues souvent en pratique 

ce qui nous donne Rs = 0,Snà 1,s GHz 

a S = l n  à 3 6 m z  

A p a r t i r  de l a  puissance émise par l a  diode (B.60) e t  l a  résistance pré- 

sentée par cel le-ci  (C.7) nous calcuions l e s  puissances réellement u t i l i s a -  



bles en tenant compte des pertes par : 

P, • P, [ l +  R,/R,] c 9 

Les pertes se traduisent alors par une augmentation des püissances fournies 

à la diode à la moyenne fréquence (Fm) et à la fréqurrlct cscillateur local 

F et par une diminution de la puissance émise par la 3-ode à la fréquence 
a 

BLS. 

1.5. Influence du circuit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

Lorsque nous voulons étudier un système nielangeur d'émission 

tel que celui de la figure B.6, il est nécessaire de connaître les puissan- 

ces que doivent fournir les générateurs,c'est-à-dire les puissances que l'on 

peut mesurer expérimentalement, plutôt que de connaître les puissanceç au 

niveau du composant. Les puissances fournies par les génirateurs MF et OL 

dépendent de l'impédance des circuits contenant ces générateurs et les cal- 

culs de ces puissances se font en considérant les circuits équivalents à 

l'ensemble diode-circuit générateur représenté sur la figure ( C - l ) ,  pour 

l'un ou l'autre des générateurs. Dans cette configuration la puissance que 

doit fournir le générateur pour que la puissance absorbée par la diode soit 

PD, est donnée par : 

Dans ce schém équivalent, l'impédance présentée par le générateur Rc + j Xc 

peut tenir compte du circuit adaptateur d'impédance entre la diode et le gé- 

nérateur et éventuellement du boftier contenant la pastille semiconductrice 

formant la diode proprement dite. 

La puissance fournie par ie générateür est bien entenàue égale 

à la puissance absorbée par la diode et sa réçistânce série lorsque l'adap- 



ration d'impédance est réalisée, c'est-à-dire lorsque : 

Ce calcul peut paraître inutile dans 

la mesure où l'on peut toujours choi- 

sir un circuit d'accord tel que le 

générateur soit adapté à la diode. 

Cependant, si ceci ne présente au- 

& cune difficulté d'un point de mie 

théorique, il en est tout autrement 

en pratique. ER effet, l'impédance 
FIGURE C . l  : Schéma é q u i v a l e n t  A présentée par la diode n'est pas 
1 ' ensemble  d i o d e  p l u s  c i r c u i t  à 
une f r é q u e n c e .  indépendante des conditions de fonc- 

tionnement (courant de polarisation, 

puissance, impédance de charge) et il est alors impossible de considérer les 

générateurs corne toujours adaptés pour les'études nécessitant de faire va- 

rier les puissances des gbnérateurs d'entrée. 

Pour les puissances de sortie, la méthode de calcul que nous 

avons utilisée qui consiste à imposer la forme des tensions, implique obli- 

gatoirement que le circuit de charge est adapté à lVinp>édance présentée par 

la diode; alors la puissance efficace recueillie dans la charge est donnée 

directement par l'expression (C.9). 

1.6. Validité de la méthode de calcul . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  
des performances du mélangeur d'émission . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

Dans tous ces calculs, correspondant au fonctionnement es1 &- 

langeur de la diode à avalanche dans les conditions de la figure @.6), nous 



supposons que le champ électrique dans la zone d'avalanche ne prbsente de 

composantes non nulles qu'aux fréquences d'entrées et de sorties (RI, OL, 

BLS, BLI). Cette condition ne peut être réalisée que si la diode ne prCsente 

qu'une simple zone d'avalanche (cas de la diode PIN) et 5 1  elle est court- 

circuitée à toutes les autres fréquences. Aussi, dans le cas où la diode 

comporte une zone de transit, l'impédance présentée par cette zone ne peut 

plus être rigoureusement nulle. 11 en résulte la présence d'un grand noinbre 

de composantes parasites non nulles de champ électrique dans la zone d'ava- 

lanche et ceci même dans le cas oii les composantes de Fourier de la tension 

aux bornes de la diode sont limitées aux quatre composantes fondamentales. 

Ce type de fonctionnement est donc très difficile à simuler puisqu'il impli- 

que la prise en compte, dam l'expression du champ électrique appliqué à la 

zone d'avalanche, d'une infinité de composantes ; le nombre de parastres 

ajustables est alors considérable et les temps de calculs deviennent 

prohibitifs. 

On aurait pu envisager un traitement purement temporel du problè- 

me, mais dans ce cas alors, apparaît la difficulté de caractériser les impé- 

dances des circuits dans un domaine de fréquencess'étendant au moins de la 

moyenne fréquence à la fréquence BLS. 

A la lumière de ces considérations, il nous a donc paru plus sim- 

ple d'effectuer nos simulations numériques en supposant, dans tous les cas, 

(même lorsque la diode comporte une zone de transit), que le champ électrï- 

que, existant dans la diode au niveau de la zone dkvalanche, ne comporte que 

les quatre composantes fondamentales. On peut alors se demander quelles sont 

les conséquences d'une telle méthode de calcul. 



I'oiir toiites les fréq~iences autres que F ,, FL, Fs, Fi, pour 

lesquclles nous imposons des composantes de champ électrique nulles dans 

la zone d'avalanche, la composante de Fourier du courant de conduction 

Ic(w),ré~ultant du battement des quatre signaux de fréquence fondamentale 

est généralement différente de zéro. Ces courants de conduction ne peuvent 

pas être 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 transit en dissipant de la puissance que l'on peut d'ailleurs 

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

que est nul, mais pas le courant de conduction,ce qui d o ~ e  : 

Cette puissance, toujours positive, est donc absorbée par la dlode et ne 

peut être nulle que dans la mesure où l'on introduit dans l'équation de Read 

des composantes de champ électrique à toutes les fréquences autres que Fm, 

FE, Fs, Fi , permettant la création d'un courant de déplacement susceptible 
d'annuler le courant total et les puissances dissipées dans la zone de tran- 

sit. Il apparatt cependant : 

- d'une part que les puissances calculées à partir de l'expression 

(C.12) ne constituent qu'un pourcentage assez faible des puissances corres- 

pondant à l'entrée et à ia sortie (ce fait résulte des faibles valeurs des 

composantes de Ic correspondant aux fréquences éloignées des quatre fréquen- 

ces fondamentales) 

- d'autre part ces puissances ne peuvent être 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 à imposer des champs électriques sinusoi- 

daux dans la zone d'avalanche) seront un peu pessimistes mais resteront 



peu différents des résultats que l'on obtiendrait en faisant fonctionner la 

diode avec des tensions sinusoïdales à l'entrée comme à la sortie. 

On peut d'ailleurs à ce sujet faire deux rerr,arques : 

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

- l'étude de l'influence d'une composante de champ électrique 

à la fréquence image nous permettra d'obtenir une évaluation des erreurs fai- 

tes en utilisant ce procédé de calcul et nous verrons alors que le fait d'in- 

troduire des champs électriques supplémentaires a pour effet de stimuler la 

non linéarité présentée par la diode, ce qui peut conduire à 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 l'on 

veut obtenir des temps de calcul raisonnables. Cette hypothèse 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 à ava- 

lanche en mélangeur d'émission BLS (le mélangeur BLI conduit à des résultats 

identiques) c'est-à-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 première par- 

tie il nous a semblé intéressant d'étudier les propriétés d'une diode PIN ne 

comportant qu'une simple zone d'avalanche ceci afin de bien comprendre les 



pIiCnoniCiics . Nous Etudierons en particulier 1 ' influence que peuvent avoir, sur 
les puissances délivrées par la diode, les non-linéarités du taux d'ionisation 

par rapport aux charnps Electriques qui existent dans la zone d'avalaiiche. 

Nous recherchons ensuite la structure semiconductrice (comportant 

une zone d'avalanche et une zone de transit) la plus adaptée au fonctiome- 

ment en mélangeur d'émission. Une fois ce composant défini, nous pouvons 

alors décrire l'influence des circuits de charges, déterminer les conversions 

AM-IW et AM-PM et étudier enfin. l'influence d'une impédance de charge non 

nulle à la fréquence image. 

11.1. Zone d'avalanche seule : Cas de la diode PIN, . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  -_-_-_----___---_-- 
Etude de l'influence des non linéarités . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  
du taux d'ionisation ---_..__---..--------- 

Au cours du deuxième chapitre nous avons établi une théorie ana- 

lytique simpiiliée dans laquelle nous avons suppos5 que le taux d'ivnisation 

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 l'étude numérique a été de montrer qu'il n'en était plus de même lorsque 

les champs électriques devenaient un peu importantset que les non linéarités 

du taux d'ionisation conunençaient à intervenir. Il est alors possible de tra- 

vailler en générateur de courant à la fréquence intermédiaire. La diode (li- 

mitée à une simple zone d'avalanche) présente alors à cette fréquence une im- 

pédance quasi nulle et le champ électrique correspondant Em est très peu 

différent de zéro. Ilest alors évident que ce régime de fonctionnement ne 

dépend plus que des amplitudes des champs électriques à la fréquence OL (E i> )  



zone davalanche  

6 : 0.5pm 

Io =100mA 

Em= O 

1 : OL=LCO[I+.XE] e XE* 

FIGURE C .  2 

Evolut ion d e s  pu i s sances  e t  d u  

t a u x  d e  convers ion  en  f o n c t i o n  

d e s  champs é l e c t r i q u e s  E e t  E 
L S 

pour t r o i s  e x p r e s s i o n s  du t a u x  

d ' i o n i s a t i o n .  



et à la fr6quence BLS (ES). 

II.l.l. FONCTIONNEMENT EN COURANT A L A  FREQUENCE MOYENNE ................................................ 

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

fonctionnement n'est rendu possible que par la iorme 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 limité de la forme du taux d'ionisation donne par Mac Kay ( 6 5 )  

A : une expression linéaire 

d ( E )  = do eAE0 ( l +  A.) 

B : une expression limitéeau second ordre 
A Eo 

a ( E )  = % c ( 1  + k t  + A1P) 
2 

C : l'expression exacte de Mac Kay 
- AEo = A *  

a ( E )  = ob e 

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

re est nul sont représentés sur les figures C.Z(A) et C.2(B) où nous avons 

tracé l'évolution des puissances absorbées à la fréquence OL (Pae) et émises 

à la bande latérale supérieure (Pas) en fonction des champs électriques à ces 

fréquences Es et E, prises ici égales. A la lumière des rbsultats obtenus, les 

remarques suivantes peuvent être effectuées. 

- Lorsque le taux d'ionisation est linéaire (A) ou lorsque les champs 

4 
électriques sont inférieurs à 10 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 obéissant donc aux lois de Manley-Rowe, et un champ élec- 

trique nul à la moyenne fréquence se traduit par des puissances nulles à tou- 



tes les fréquences. 

- Lorsque le taux d'ionisation est non linéaire (B) et (C), (et les 
4 champs électriques supérieurs à 10 V/cm), la puissance Pa& positive: (donc 

absorbée par la diode) croît très rapidement avec le ckuny. Simultanément 

la diode fournit de la puissance à la fréquence BLS (Pas < O) (Nous avons 

bien entendu limité l'amplitude des champs alternatifs Es et Ei de façon à 

ne pas dépasser l'amplitude du champ continu Eo de polarisation). 

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

l'as1 de conversion haute fréquence na = - en fonction des champs électriques 
%L 

nous remarquons que le taux de conversion passe par un m a x h  de l'ordre 
4 de 73% pour des champs électriques EE et Es de 3r10 V/cm. 

Le fait que le taux de conversion n'atteigne pas 100hontre que 

la conductance non linéaire induite par le champ dans la zone d'avalanche 

(conductance que nous avons mise en évidence analytiquement dans le second 

chapitre) est positive en valeur moienne. Elle dissipe donc de la puissance 

Un tel régime de fonctionnement peu paraître intéressant car la 

puissance abiorbée par la diode à la moyenne fréquence est quasi nulle, mais 

alors deux questions se posent : 

- Compte tenu de la résistance série des pertes et de l'impédance 

interne du générateur, quelle puissance doit fournir le générateur à la fré- 

quence intermédiaire ? 

- La phase du signal de sortie BLS est-elle toujours c o m d é e  par 
le signal moyenne fréquence ? 



En ce q i i i  concerne l a  première question, l a  puissance absorbée par l a  diode 

à l a  moyenne fréquence (Pam) e s t  en théorie nulle lorsque l a  composante cor- 

respondante du champ électr ique Emtend vers zéro. 

Cependant l e  courant à l a  fréquence 
Zone d c a v a l a n c h c  

intermédiaire e s t  a lors  part icul ière-  
6=OSpm & = 4 0 0 m A  Em=O 

ment élevé : pour des champs E e t  
P. 

4 E de 3 ~ 1 0  V l a n ,  par exemple,la com- 
~ c m = 5 0 A  n 

f posante moyenne fréquence Im du cou- 

rant  de conduction Ica e s t  de l 'ordre 

de 190 mA avec un courant de polarisa- 

I 1 t ion  de 100 mA donc t r è s  proche de sa 

R c m = l O n  valeur maximum qui e s t  de 210 14 1. 

Ce courant, en traversant l a  résis tan-  

ce équivalente aux inévitables pertes ,  
104 10' V/cm 

dissipe une puissance relativement im- 
FIGURE C.3 : Evolut ion d e  l a  pu i s sance  
fourn ie  par l e  généra teur  MF pour portante qui e s t  donc fournie par l e  
d i f f é r e n t e s  v a l e u r s  d e  s a  r é s i s t a n c e  
i n t e r n e .  générateur moyenne fréquence. De plus, 

c e t t e  puissance e s t  d'autant plus importante que l a  résis tance interne du gé- 

nérateur moyenne fréquence RU,, e s t  grande devant l a  résistancedues aux pertes. 

Les résu l ta t s  n d r i q u e s  reportés sur l a  figure (C.3) i l lus t ren t  bien l'aug- 

mentation de l a  puissance'dissipée à l a  fréquence i n t e d d i a i r e ,  l i é e  à l a  

présence d'une résistance sé r ie  dûe.aux pertes  a i n s i  que l e s  valeurs r e l a t i -  

vement élevées de l a  puissance qui devrait ê t r e  fournie par un générateur 

présentant des impédances internes de 10n e t  500. 

Pour répondre à l a  seconde question, nous avons entrepris  à l ' a ide  

de notre programme de simulation numérique une expérience définie  dans l e s  

conditions suivantes (correspondant à un champ MF nul dans l a  zone avalanche). 



Impédance de charge BLS : 

Impédance présentée par le généra- 
Zone d o a v a l a n c h e  

teur OL 
6 ~ O S 9 r n  1,dOOmA Em-O 

R~~ = 8,gn xcr = 11,3a 

Impédance présentée par le généra- 
560- 

teur FM 

Rm = 0,52R Xm = O 

Puissance fournie à la diode par 

le générateur OL lorsqu'il est 

O 
I b o  36 O adapté 

FIGURE C . 4  : V a r i a t i o n s  d e  l a  phase 
d u  s i g n a l  de s o r t i e  BLS a v e c  l a  

Puissance fournie à la diode par 

phase du s igna l  d é l i v r é  par l e  
généra teur  moyenne fréquence.  

le générateur FM lorsqu'il est 

adapté 

Nous avons alors détexminé et représenté (figure C.4) , dans ces conditions, 

l'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 l'oscillateur local est maintenue constante (prise 

ici égale à zéro). Le résultat est flagrant, la phase du signal de sortie 

suit parfaitement celle du signal d'entrée, ce qui est tout à fait logique si 

l'on se souvient des relations générales que nous avons établies au chapitre 

1, et qui sont indépendantes des conditions de fonctionnement. 



Zone d - a v a l a n c h e  

6 ~ 0 5 p m  I,=lOOmA Em.0 

FIGURE C.5 : R é s i s t a n c e  p r é s e n t é e  
par l a  d i o d e  en f o n c t i o n  d e s  champs 
é l e c t r i q u e s  OL e t  BLS pour un fonc-  
tionnement en courant  d l a  moyenne 
frdquence.  

Zone d e a v a l a n c h e  

br0.5pm 1 ~ 1 0 0 m A  Em:O 

FIGURE C .  6 : Taux d e  ~ 0 n v e r ~ i o n  
au n i v e a u  d e  l a  d i o d e  7-1 e t  en  
t enant  compte d e  l a  r é s g s t a n c e  
s é r i e  7-1 

u' 

Pour définir plus précisément les 

performances du mélangeur d'émis- 

sion commandé en courant à la fré- 

quence inteddiaire, nous donnons 

sur la figure (C.5) l'évolution des 

résistances R,,, et RD, présentée 

par la diode respectivement à la 

fré~uence OL et à la fréquence BLS 

en ?onction des champs électriques 

Es = E a 

A partir de ces résultats il est 

possible de comparer (figure C.6) 

les taux de conversion haute fré- 

quence lorsque l'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. 



6 i 0 s p m  &=lOOmA Ems0 Tous les résultats précbdents ont 

été obtenus avec des champs Elec- 

triques 2 la irfquence OL ( E l )  et 

à la fréquence ELS (Es)égaux. On 

peut alors se dcmander si des champs 

électriques différents (Es f#  Et) 

ne pourraient pas conduire à une 

amélioration des taux de conversion. 

Nous avons donc étudié les varia- 

tions du taux de conversion haute 

FIGURE C. 7 : V a r i a t i o n s  du taux d e  fréquence ail niveau de la seule 
convers ion  pour d i f f é r e n t e s  v a l e u r s  
d e s  champs é l e c t r i q u e s .  zone d'avalanche en fonction du 

champ électrique (Et) à la fréquence de l'oscillateur local pour différen- 

tes valeurs du champ électrique (Es) à 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 obtenu pour des champs électriques voisins 

Es = E, à la fréquence OL et à la fréquence BLS. 

~n'conséquence, dans la plupart de nos calculs, nous choisissons 

donc des valeurs quasiment égales pour ces deux champs. En pratique, nous 

utilisons la relation suivante justifiée par l'étude analytique: 

Et/Ft = Es/FS 

entre les champs et les fréquences. Corne les deux frEquences Fi et FS 

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

Et et Es ont effectivement des valeurs très proches. 



1 : Ern : 1 6 ~ ~ / c r n  

Zone deavalanche 

FIGURE C . 8  

O 0  

O ,  

V a r i a t i o n  d e s  courant s  d e  conduc- 

/e t i o n  dans l a  zone d q a v a l a n c h e  a v e c  

l e s  champs OL e t  BLS pour d i f f é r e n t s  

champs moyenne f réquence .  La phase 

$s est c h o i s i e  d e  façon d o b t e n i r  

une pu i s sance  d e  s o r t i e  maximum. 

ESSEL 
; 

1 2 3 



I I .  1 . 2 .  L E  CHAMP E L E C T R I Q U E  A L A  F R E Q U E N C E  MOYENNE .......................................... 
E S T  D I F F E R E N T  DE Z E R O  ..................... 
Rous avons montré que le mélangeur d'émission à diode PIN 

pouvait être commandé en courant à la fréquence moyenne. En pratique (ne 

serait-ce qu'à cause de la résistance série) il n'est pas toujours possible 

d'accorder le circuit d'entrée de tellessorte que la composante du champ 

électrique E soit nulle. Il est alors important d'étudier quelles sont m 

alors les modifications apportées par la présence de ce champ électrique 

Em. Pour illustrer l'influence de Em nous avons pensé quY1 était intéres- 

sant de revenir aux paramètres fondamentaux qui caractérisent le fonctiome- 

ment de la zone d'avalanche, c'est-à-dire les courants de conduction et leurs 

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

nous avons tracé les variations des amplitudes des courants de conduction 

dans la zone d'avalanche en fonction des champs électriques. On remarque im- 

médiatement-que seul le courant de conduction à la fréquence moyenne augmente 

dans de très grandes proportions lorsque le champ correspondant E,,, est du mê- 

me ordre ou supérieur au champ correspondant à la fréquence OL (E ) et à la 
9. 

fréquence BLS (ES), alors que les courants 1 et 1 ne subissent qu'une très 
9. s 

légère augmentation avec l'apparition d'un champ moyenne fréquence. 

Par contre, comme le montre la figure C.9, toutes les phases 

d'injection sont modifiées par l'application d'un champ électrique Em à la 

moyenne fréquence mais cette modification n'est ici encore sensible que lors- 

que les champs électriques E et Es sont faibles. Nous pouvons donc en con- 
9. 

clure qu'une augmentation du champ électrique à la moyenne fréquence va se 

traduire par une augmentation de toutes les puissances (Pm, Pa, PS) qui ne 

sera notable qu'à très faible niveau. Ce résultat est illustré par la figure 



Zone dOavalanche 

FIGURE C.9 

V a r i a t i o n s  d e s  phases  d ' i n j e c t i o n  

a v e c  l e s  champs é l e c t r i q u e s  OL e t  

BLS pour d i f f é r e n t s  champs é l e c t r i -  

ques  moyenne f réquence .  La phase 

$s e s t  c h o i s i e  d e  façon o b t e n i r  

une pu i s sance  d e  s o r t i e  maximum. 



Zone d *avalanche 

FIGURE C. 1 O 

V a r i a t i o n  d e s  pu i s sances  OO, .  

OL e t  BLS en  fonc t ion  d e s  

champs EL et E pour les 

champs E = O et E =104 V / m .  
m rn 

O 
loj 



(C.lO) qui donne dans les mêmes conditions que précédernent l'évolution de 

la puissance absorbée par la diode à la fréquence de l'oscillateur local 

(Po ) et émise à la fréquence BLS (Pas). 

Sur les impédances présentées par le compsant, l'in- 

fluence du champ électrique à la moyenne fréquence est beaucoup plus sensi- 

ble corn le montrent les résultats reportés sur la figure (C.11]. A bas 

niveau le champ moyenne fréquence a pour effet de stimuler la résistance 

négative présentée par la diode à la fréquence de sortie BLS, ce qui s'accom- 

pagne simultanément d'une augmentation de la résistance présentée à la fré- 

quence de l'oscillateur local. On constate néanmoins qu'à fort niveau les 

résultats ne dépendent pratiquement plus du champ Em. En conséquence nous 

pouvons donc dire que pour une diode PIN, fonctionnant avec des puissances 

supérieures à la centaine de mW, le champ électrique induit dans la diode 

par le générateur moyenne fréquence a une influence quasi négligeable sur 

tous les paramètres de fonctiomement que sont les puissances et les im- 

pédances. Comme nous nous intéressons plus particulièrement aux- perfomn- 

ces maximum, nos résultats ne dépendront pas de la valeur du chanp moyeruie 

fréquence que nous pouvons alors fixer à une valeur arbitraire (que i~ow 

prenons généralement différente de zéro de façon à pouvoir déterminer c o m -  

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

I I .  1 . 3 .  C O M P A R A I S O N  E N T R E  L E S  R E S U L T A T S  N U M E R I Q U E S  .......................................... 
ET A N A L Y T I Q U E S .  C O N C L U S I O N  DE C E T T E  ETUDE -------------- ......................... 

Au stade actuel de cette étude des mélangeurs à diode 

à avalanche, deux questions peuvent être posées : 

-Les résultats analytiques préseiités a;& chapitre II concordent-ils 

avec ceux obtenuç par simulation nunérique ? 



Zone  dOavalanche 

FIGURE C.11 

V a r i a t i o n  d e s  impédances 

OL e t  BLS en f o n c t i o n  d e s  

champs ES e t  EL pour un 
4 

champ Em = O e t  Em=10 L'/m. 



- 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 à diode à avalanche? 

A pas 
mW 
200. 

0.3 15 0.3 1.5 

FIGURE C.12  : V a r i a t i o n s  d e  l a  FIGURE C.13 : I n f l u e n c e  d u  taux 
pu i s sance  d e  s o r t i e  a v e c  l e s  d ' i o n i s a t i o n  s u r  l a  p u i s s a n c e  d e  
champs é l e c t r i q u e s  : Comparaison s o r t i e  d'un mélangeur commandé 
e n t r e  l e s  c a l c u l s  a n a l y t i q u e s  e t  e n  courant  B l a  moyenne f r é q u e n c e .  
numériques.  

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

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

l'amplitude des champs électriques (Xx = - ) dans les deux cas suivants : 
T W ~  

- taux d'ionisation variant linéairement : ~(e) = u0 eaEo (1 + Xe) 

- expression exacte du taux d'ionisation : a(e) = a eA(Eo + 
O 

Afin de bien mettre en évidence les différences entre ces deux cas les calculs 

ont été faitssuccessivement en prenant Em = Es fm/fs (figure C.12) et Em = O 

(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 à l'aide des 

expressions analytiques que nous avons présentées dans le chapitre 11 [tableau 



L'ensernhle de ces résultats permet de faire les constatations 

suivantes : 

- Dans le cas où le taux d'ionisation est linéaire (figure C.12) 

les résultats de l'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 rôle des non-linéarités du taux d'ionisation dont les effets 

sont, d'une part, de limiter considérablement l'influence du champ électri- 

que moyenne fréquence et, d'autre part, d'accroître sensiblement la puissance 

de sortie pour les niveaux moyens, mais malheureusement de limiter aussi, de 

façon sensible la puissance de sortie maximum. 

11.2. Recherche du composant optimal .............................. 

L'étude précédente a été effectuée pour une diode PIN qui est 

caractérisée par une zone d'avalanche qui s'étend sur toute la zone désertée. 

Cependant, corne nous l'avons indiqué, d'autres composants plus élaborés (ty- 
+ + + .  + +  

pe p n n , p 1 n n , p p i n') présentent en plus d'une zone d'avalanche 

très localisée, une zone de transit dont la largeur (W - 6) 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 (6) et de la zone de transit (W - 6) per- 

mettant d'obtenir les performances les plus intéressantes (puissances utiles 

élevées, associées à un rendement de conversion entre les puissances à la fré- 

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

ble connaissant ces deux grandeurs, d'en déduire le profil de dopage optimum. 



FIGURE C . 1 4  

Evol u t i o n  d e s  pu i s sances  

u t i l e s  e t  d e s  impédances 

d e  l a  d i o d e  en f o n c t i o n  

d e  l a  l a r g e u r  d e  l a  zone 

d e  t r a n s i t .  



Les résu l ta t s  étant obtenus on cherchera a lo rs  l a  surface e t  l e  courant de 

polarisation optimum. 

Pour effectuer c e t t e  recherche du composant e t  des condi- 

t ions optimales, nous avons é t é  conduits à imposer l a  puissance continue 

dissipée dans l e  composant, nous l'avons choisie en pratique égale à ZW 

ce qui correspond 2 un échauffement raisonnable de l a  jonction semiconduc- 

t r i c e  (noins de 103°C). 

11.2.1. INFLUENCE DE L A  LARGEUR D E  LA ZONE DE TRANSIT 
_ _ - _ - - - _ - - - - _ - - - - _ - - - - - - - - - _ - - - p - - - - - - - - - - - - -  

La diode étudiée, d'un diamètre égal à S o u ,  possède une zone 

d'avalanche de 0 , S u .  Les champs électr iques imposés aux bornes de l a  zone 

d'avalanche sont déterminés à p a r t i r  des r é s u l t a t s  que nous avons obtenus 

lors  de l 'é tude de l a  diode PIN, de façon à obtenir au niveau de l a  zone 

d'avalanche, d'une part  un rendement de conversion proche de l 'optimal, d'aii- 

t r e  par t ,  une puissance de s o r t i e  suffisamment importante. Nous vérifierons 

par l a  s u i t e  que ces valeurs de champs électriques sont voisines de ce l les  qui 

pernettent d'obtenir des puissances de s o r t i e  maximum pour l a  diode complète 

(comportant une zone de t rans i t  e t  une zone d'avalanche). L'évolution des puis  

sances u t i l e s  (tenant compte des pertes  dans l a  résistance sé r ie  de l a  diode) 

e t  du taux de conversion haute fréquence, sont reportés sur l a  figure C.14, 

en fonction de l a  largeur de l a  zone de t r a n s i t .  On remarque que toutes l e s  

puissances commencent par augmenter, cependant, au delà de l a  valeur W-6=0,6p 

13 puissance P absorbée à l a  fréquence de l ' osc i l l a teur  local diminue a lors  ua. 

que la  puissance émise à l a  fréquence de s o r t i e  BLS (Pus) continue de c r o î t r e  ; 

Pus l e  t a . u  de conversion nu = - devient a l o r s  supérieur à l ' un i té .  Cependant, 

c m  nous l'avons montré dans l ' é tude  analytique du Chapitre II ,  l a  puissance 

absorbée à l a  fréquence intermédiaire Pm, c r o î t  t r è s  rapidement ( c m  l e  car- 



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 - 6 )  se sitiie aux environs de 

0,:~. On obtient alors un maximum de la puissance émise (ici 350 mi9 

avec un rendement de conversion qU de O dB et la puissance absorbée à la 

moyenne fréquence reste raisonnable (350 mW). La figure (C.142 donne dans 

les mêmes conditions l'évolution 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 . 

I I . 2 . 2 .  I N F L U E N C E  DE LA LARGEUR DE LA Z O N E  D'AVALANCHE .............................................. 

'En maintenant la lareeur de la zone - 
de transit égale à 0 , 6 ,  nous avons 

0 - représenté sur la figure C.15 l'évo- 
500.. /. lution des puissances utiles en fonc- 

tion de la largeur de la zone d'ava- 

IOO.. a 
6 

lanche. Ces résultats sont obtenus en 

i 

O 
maintenant constante la puissance d'ali- 

.2S .5 .73 y m  
mentation continue. On reinarque que la 

FIGURE C .  15 
puissance de sortie BLS passe par m 

Evolu t ion  d e s  pu i s sances  u t i l e s  

en f o n c t i o n  d e  l a  l a r g e u r  d e  l a  maximum pour une largeur de la 'One 

zone d 'ava lanche .  d'avalanche voisine de O , S u .  

Nous pouvons donc conclure que dans 

les conditions de fonctionnement que nous avons définies (fréquences utili- 

sées et puissance continue d'alimentation), la diode optimale devra présen- 

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

constate que ce ty-p de diode correspond pra?Sl;-iei;le~rt aux diodes utiiisGes 



en ossi l l3teur ,  dans la  g m e  de fréquence correspondant à l a  fréquence de 

s o r t i e  fixée i c i  B 57 Ghz [3] .  

I I . 2 . 3 .  INFLUENCE DE LA  SURFACE . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  
( l o r s q u e  l a  r é s i s t a n c e  s é r i e  R e s t  f i x é e )  

Pour c e t t e  étude nous avons maintenu constant : l e  p rof i l  de 

dopage de l a  diode, l e s  champs électr iques aux bornes de l a  zone d'avalanche 

FIGL'RE C. 16 : E v o l u t i o n  d e s  
p u i s s a n c e s  u t i l e s  e n  f o n c t i o n  
d e  l a  s u r f a c e  d e  l a  d i o d e .  

e t  l a  puissance continue d'alimenta- 

t ion  (à l a  valeur Po = 2 W ) .  La figu- 

r e  C.16 nous montre l 'évolution des 

puissances u t i l e s  en fonction de l a  

surface de l a  diode. I l  f au t  noter 

que l a  variation de l a  puissance 

u t i l e  de s o r t i e  PS présente un maxi- 

mum qui e s t  beaucoup plus large que 

celui  constaté avec une diode en ré- 

gime d 'osc i l l a t ion  151. Le maximum 

de la  puissance de s o r t i e  e s t  obtenu 

2 i c i  pour une diode de surface égale à Q625  IO-^ cm e t  en pratique on u t i l i -  

sera  donc des diodes d'un diamètre compris entre  50 e t  au. 

I I . 2 . 4 .  INFLUENCE DU COURANT DE POLARISATION .................................... 

Dans c e t t e  étude effectuée pour une diode présentant une sec- 

2 t ion  de 0,25  IO-^ cm , l a  puissance continue fournie à l a  diode (Po = Vo Io),  

n ' e s t  plus maintenue à une valeur constante. 

Les figures C.17 montrent comment varient l e s  puissances e t  

l e s  impédances à chaque fréquence en fonction du courant de polarisation. Les 



FIGURE C .  1 7 

Evol u t i o n  d e s  pu i s sances  

u t i l e s  e t  d e s  impédances 20 . .  

d e  l a  d i o d e  en  f o n c t i o n  

du courant  d e  p o l a r i s a t i o n .  



puissances sont des fonctions croissantes du courant de polarisation, mais 

la puissance émise P tend à se saturer ce qui entraîne que le rendement 
US 

de conversion passe par un maxirmm obtenu ici pour un courant de 50 rd, 

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 

clxmp électriques (donc les puissances) sont importantes. 

On remarque ici encore que les parties réelles des impédances 

présentées par la diode à la fréquence d'oscillateur local et à la fréquence 

de sortie BLS sont quasiment identiques ce qui est d'un grand intérêt pour 

la réalisation du circuit hyperfréquence contenant la diode. En effet, les 

fréquences OL et BLS étant très voisines il eut été très difficilé de réali- 

ser un circuit présentant des variations d'impédances très importantes pour 

deux fréquences voisines comme c'est le cas ici. 

Vous avons donc défini la structure du composant la mieux adap- 

tée au fonctionnement en mélangeur d'émission dans la bande Ka. I l  s'agit 

d'une diode dont la largeur de la zone désertée de 1,ZP comporte une zone 

d'avalanche de 0,Su et une zone de transit de 0,6 à 0.71~ et dont la surface 

est de l'ordre de 3000u2. Un composant de ce type peut en pratique être r8a- 

lisé par une jonction abrupte caractérisée par une concentration en impuretés 
3 de la zone N de ND = 2.5 1016 At/cm (figure B. 7). 

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 électriques appliqués au niveau de la 

zone d'avalanche (ce sont des grandeurs difficilement mesurables), mais en 

fonction des puissances réellement délivrées par les générateurs à la fré- 

quence moyenne et à la fréquence de l'oscillateur local. 



11.3. La diode à avalanche dans son circuit hyperfréquence 
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

Nous avons montre que les puissances absorbées et émises par la 

diode étaient fonction des amplitudes et des phases des champs électriques 

existant dans la zone d'avalanche. Les champs électriques OL et ml sont in- 

duits par les générateurs correspondants, tandis que le champ électrique BU 

est lié à l'impédance de charge à la fréquence BLS. Il est donc important de 

déterminer la valeur de cette impédance de charge BLS qui permettra d'obtenir 

les meilleures performances. 

I I . 3 . 1 .  CHOIX DU C I R C U I T  DE CHARGE A L A  FREQUENCE ......................................... 
DE S O R T I E  BLS ------------- 
L'impédance de charge optimum étant fonction des puissances 

appliquées à la diode, nous effecturons sa déterminationdans le cas où les 

puissances délivrées par les générateurs moyenne-fréquence et oscillateur 

local sont : 

Nous avons choisi ces valeurs car elles correspondent à celles rencontrées en 

pratique dans la mise au point et l'étude experimentale de ce type de mélangeur. 

Nous nous somnes de plus placés dans le cas le plus favorable où les impédan- 

ces internes des générateurs OL et FM sont constamment adaptées à celles pré- 

sentées par la diode à ces fréquences (en tenant compte des résistances de 

pertes) : 

Rcrn = R o m  4 Rsm 

X c m  = - X D ~  

RcP = R n & +  RsJ? 



Kous aurions pu pour toutes les impédances de charge Zcs possibles Jetermi- 

ner la puissance de sortie BLS mis ces calculs sont très lorigs. En ellet, 

le comportement de la diode n'est connu qu'à partir des valeurs du champ élec- 

trique dans la zone d'avalanche et le problème 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'une part les puissances absorbées par 

la diode soient Pm et Pd données par la relation (C.9) et pour que d'autre 

part l'impédance présentée par la diode à la fréquence BLS soit conjuguée de 

celle du circuit de charge Zcs à cette même fréquence. 

Plutôt que de résoudre ce problème de façon directe, nous 

avons préféré imposer un champ électrique Es à la fréquence BLS dans la 

zone d'avalanche et calculer les champs moyenne fréquence Em et oscillateur 

local E, pour satisfaire les relations (C.13). Nous en déduisons alors pour 

ce champ ES, l'impédance ZDs présentée par la diode à la fréquence de sortie 

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

minée par : 

FIGURE C .  18 : v a r i a t i o n  d e  l a  FIGURE C . 1 9  : V a r i a t i o n  d e s  impé- 
pu i s sance  de s o r t i e  BLS en fonc- dances d rés entées par l a  d i o d e  
t i o n  du champ é l e c t r i q u e  BLS pour a v e c  l e  champ é l e c t r i q u e  moyenne 
d e s  pu i s sances  d ' e n t r é e  cons tan tes .  f réquence .  



La figure C.18 nous montre comment varie la puissance de sortie BLS en fonc- 

tion du champ électrique à la fréquence BLS (Es) aux bornes de la zone d'ava- 

lanche lorsque les puissances délivrées par les générateurs moyenne fréquence 

PUm et oscillateur local Pue sont respectivement de 400 mli et 200 mlV. Le ma- 

ximum de puissance de sortie est obtenu pour un champ électrique Es de l'or- 

4 dre de 5x10 V/cm. Pour ces valeurs de champ électrique, la figure C.19 nous 

donne l'évolution des impédances présentées par la diode. On remarque que pour 
4 la valeur de champ électrique BLS ES = S r 1 0  V / a n  correspondant au maximum de 

la puissance de sortie, les impédances présentées par la diode à la fréquence 

OL (RDe + j XDL) et à la fréquence BLS (RDS + j X ) sont quasiment identi- Ds 

ques (au signe près pour les parties réelles) 

Pum = 400 m w  

FIGURE C. 20 

V a r i a t i o n  d e s  impédances OL e t  

BLS a v e c  l a  pu i s sance  d e  s o r t i e  

BLS l o r s q u e  les puissances  d 'en-  

t r é e  s o n t  maintenues c o n s t a n t e s .  

O 10 n 



Sur la figure C.20 nous avons regroupé ces résultats en traçant l'évolution 

des impédances présentéespar la diode à la fréquence BLS et à la fréquence 

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

Pour la diode que nous avons utilisée ; (longueur de la zone 

désertée 1 , l u  avec 0,6p de zone de transit, un diamètre de 50p, polariséepar 

un courant de 100 mk) soumise à des puissances d'entrée Pm = 400  mW, 

?ut = 200 mlf, le maximum de puissance de sortie PUS = 155 mW est obtenu pour 

une impédance de charge ZcS = 9,452 + j24n.  Dans ce cas l'oscillateur local 

adapt& doit présenter une impédance ZCL = 9.4~ + j 2 4 n  donc identique à l'im- 

$dance de charge BLS : ZCS. 

Il faut remarquer que la puissance de sortie maximum n'est 

3 s  ,z.e foxction très critique de la réactance de charge Xcs : une variation 

2e :>: te la réactance de charge autour du point optimum n'entraîne qu'une 
. . 

.,.a,-. .IaLAon -. , de 10% de la puissance de sortie. Par contre la résistance de char- 

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

c:?arge entraîne des variations de près de 50% de la puissance de sortie. 

I I . 3 . 2 .  S I M U L A T I O N  C O M P L E T E  DU MELANGEUR D ' E M I S S I O N  ........................................... 
A  D I O D E  A  A V A L A N C H E  ------------------- 

Dans un mélangeur d'émission en fonctionnement dans un systè- 

ne de téléconmunicatiom, la diode est soumise à uri niveau d'oscillateur local 

constant. C'est le signal moyenne fréquence,qui contient de llinfoxmation,que 

l'on désire transporter sur le signal de sortie BLS avec la plus grande fidé- 

lit6 possible. Les causes de degradation de l'information sont liées princi- 

palement : 



- d'une part à 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, à puissance constante délimée par l'oscilla- 

teur local est généralement appelée conversion AH-Mf. 

- d'autre part, à la variation de la phase du signal de sortie avec 

la puissance d'entrée (les phases respectives du signal MF et du signal OL 

étant supposées constantes) : c'est la conversion Mi-Pt.I ou amplitude phase. 

Le schéma complet du dispositif mélangeur d'émission à 

diode à avalanche est représenté figure C.21. 

FIGURE C. 21 : Schéma équiva lent  au melangeur d 'émission 
u t i l i s é  pour l a  simulation numérique. 

C'est ce dispositif qu'il s'agit de.simuler de façon la plus réaliste poçsi- 

ble en tenant compte des conditions de fonctionnement usuelles : 

- La puissance PU fournie par l'oscillateur local (Pue = 2 0 0  mW 

dans l'exemple que nous avons choisi et l'impédance (RcQ + j X ) présentée c a 

par le circuit d'oscillateur lacal sont constantes (celle-ci est proche de 

sa valeur optimale, soit dans l'exemple considéré RcQ = 9,4G et XcL = 24n) 



- l'impédance (Rcs + j Xcs) présentée par le circuit de sortie est 

maintenue constante et égale à : = 9,4~ et Xcs = 24a (valeurs proches de 

1 'optimale) 

- le signal fourni à la fréquence moyenne contient l'info~mation 

et peut donc être mdulé en amplitude, phase ou fréquence. Son impédance sera 

maintenue constante (nous avons pris dans ce cas Rm = Son, Xcm = 0). 

Il s'agit maintenant d'étudier dans quelle mesure et avec 

quelle précision le signal de sortie contient les informations transportées 

par la moyenne fréquence. 

6 = O.5prn Wz1.1 prn 

FIGURE C.22 

V a r i a t i o n s  de  l a  pu i s sance  e t  d e  
l a  phase  du s i g n a l  d e  s o r t i e  a v e c  
l a  p u i s s a n c e  d ' e n t r é e  mF à n i v e a u  
d 'OL c o n s  t a n t  . 

La figure C.22 représente la courbe de conversion ALI-AM. On remarque que si 

cette courbe est linéaire à faible niveau (PFm < 103 mW), très rapidement 

une saturation apparaft avec un maximum de puissrince de sortie de 160 mW. La 

puissance de sortie à 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 l'os- 
D 

cillateur, nous obtenons donc un rendement de conversion global ri, = $5 de 
u 

- 0,8 dB pour une puissance d'entrée de 180 mW ce qui est de 3 à 4 dB supé- 

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

dant signaler que dans les mêmes conditions de niveau d'oscillateur local, 



avec ime diode varactor, la saturation est obtenue pour un niveau moyenne 

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

Avec la même diode et dans les mêmes conditions de fonc- 

tionnement, nous avons calculé les variations de la phase du signal de 

sortie avec les variations de la puissance d'entrée Pum. Les résultats sont 

représentés sur la figure C.22. On remarque que la phase varie très rapide- 

ment lorsque l'on atteint la zone de saturation de la puissance de sortie 

ce qui correspond au comportement classique des systbn~s ncn 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. 

11.4. Influence de l'impédance de charge 

à la fréquence image .................... 
L'étude de l'influence de l'impédance présentée par le circuit 

a la fréquence image (ici BLI) a été effectuée sur la diode à avalanche pré- 

cédennient décrite, dans les mêmes condit ions 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) à savoir : 

Champ électrique nayenne fréquence E,,, = 2.8 104 v/cm ; Pm = O 

Champ 6lectrigue oscillateur local El = 6.6 lo4 V/cm ; YE = O 

4 Champ électrique bande latérale ES = 6.9 10 V/cm ; Ys = - n /2  
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 à la fré- 

quence BLI pour diverses valeurs de l'amplitude du champ électrique à cette 



F" 3 F I W R E  C.23 : I n f l u e n c e  d'une conposante d e  champ é l e c t r i q u e  
à l a  fréquence image e t  d e  s a  phase s u r  l e s  
pu i s sances  e t  l e s  impédances p r é s e n t é e s  par un 
mélangeur d ' é m i s s i o n  CL d i o d e  CL ava lanche .  



fri.qt~cncc. I.cs résiiltats sont i1liistri.s par ln figure C . 2 3  oii nous n'avons 

représenté que les domaines de fonctionnement où la diode émet de la puissan- 

ce à la fréquence image (c'est-à-dire les seuls que l'on puisse obtenir en 

pratique). Les constatations suivantes peuvent alors être faites : 

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

- la puissance absorbée par la diode à la fréquence de l'oscilla- 

teur local varie très fortement avec l'impédance de charge, lorsque celle-ci 
4 

présente une partie résistive faible (< Sn, dans le cas ou Ei = 8 10 V/m) 

- les meilleurs taux de conversion sont obtenus pour une impédance 

de charge à la fréquence image purement capacitive 

Ces résultats sont illustrés par la figure C.23 dans le cas où le champ élec- 
4 trique à la fréquence image est de 8 10 V/cm : on peut obtenir une variation 

du taux de conversion haute fréquence = Ps/PL de O dB à + 6 dB en accordant 

l'impédance présentee par le circuit à la fréquence image. 



C O S C L U S  TON 

Dans cette partie de notre travail nous avons voulu présenter une 

étude aussi compète que possible du fonctionnement d'une diode à avalanche 

en mélangeur d'émission. Nous avons cherché à optimaliser ce type de fonc- 

tionnement en étudiant successivement l'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 fonctiorinement très particuli'er, lié à la forte non 

linéarité du taux d'ionisation des porteurs dans la zone d'avalanche : c'est 

un fonctionnement en mélangeur d'émission à champ électrique nul à la 

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

à travers le composant. 

Sous avons alors défini la structure du composant optimal ainsi 

que son circuit de charge associé. 

Nous pensons ainsi avoir montré l'attrait présenté, dans ce nouveau 

type d'application par la diode à avalanche' dont les possibilités sont net- 

tement supérieures à celles que l'on peut obtenir actuellement avec des com- 

posants classiques telles les diodes varactor;. 
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C H A P I T R E  I V  

Etude expérimentale d'un dlangeur d'émission 

à diode à avalanche 

dans le domaine des ondes millimétriques 





INTRODUCTION 

La première maquette d'un mélangeur d'émission à diode à avalanche 

a été réalisée dans notre laboratoire, (en structure microstrip dans la 

bande X en 1970), par Monsieur LECOURT [ l ]  , dans le cadre d'un projet de 

fin d'étude d'ingénieur. Ce projet, imaginé par Monsieur DESSERT du labo- 

-ratoire d8Electronique et de Physique Appliquée, a été le point de départ 

de toute l'étude que nous présentons ici. 

Les projets de développement des téléconmnmications à haut débit 

d'informations dans le domaine des ondes millimétriques [ 2 ]  131 nous ont 

conduits à étudier et à mettre au point un mélangeur d'émission dans la ban- 

de Ka. L'âme du mélangeur que nous étudions est une diode à 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 l'étude théorique des chapitres précédents nous 

indiquent que l'impédance présentée par la diode à la fréquence de sortie 

BLS et à la fréquence de l'oscillateur local est de l'ordre de quelques 

ohms ; il est donc indispensable de choisir une structure permettant l'adap- 

tation de l'impédance présentée par la diode, à celle présentée par le guide 

d'onde rectangulaire standard de la bande Ka. Nous décrivons les différentes 

structures que nous avons utilisées. 

Pour caractériser ces circuits hyperfréquences, nous avons étudié, 

en collaboration avec Monsieur CACHIER de la Compagnie Thomson CSF, une mé- 

thode originale de mesure de l'impédance que présente un circuit à un compo- 



sant à l'état solide [4] [SI et nous avons mis au point, grâce à l'aide tech- 

nique de blonsieur BAUDJ3 de notre Université, un appareil nécessaire à l a  

nise en oeuvre de cette méthode de mesure qui s'est révélYe, par ailleurs, 

d'un grand intérêt pour les études d'autres systèmes effectués dans notre 

laboratoire c m e  : les oscillateurs 161 et les amplificateurs [ 71  181. 

La diode étant choisie, les circuits étant réalisés et caractérisés, 

il est alors possible de relever comment évoluent les performances du &lm- 

geur en fonction du courant de polarisation de la diode et des différentes 

puissances qui lui sont appliquées. 

1. REALISATION D'UN MELANGEUR D'EMISSION 

La conception d'un mélangeur d'émission nécessite deux éléments : 

- La diode à avalanche, élément non linéaire actif, qui assure 

le mélange des différents signaux. 

-Le circuit hyperfréquence contenant la diode, qui est destiné à 

assurer à la.fois l'adaptation des impédances et la séparation des différents 

signaux présents au niveau de la diode. 

1.1. La diode à avalanche : Technologie .................... 
Les diodes à avalanche sont réalisées à partir de couches épita- 

xiées, N sur N+ de silicium, dont les concentrations en impuretés sont cornpri- 

ses entre 2 et 4 1016 A~/cM~. Les épaisseurs de l a  zone N peuvent être ajustées 

par attaques chimiques successives. Une diffusiûn d'impuretés de type P+ sur 

la zone N permet alors de réaliser la joxiction. Finalerent une attaque inesa 

pennet d'obtenir des diodes de surface différente comprise entre 2030 et 

4 m 2 .  Les pastilles ainsi réalisées sont ensuite mont6cs dans m boltier avec 



la technique du montage dit inversé, c'est-à-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 été 

fabriquées par Monsieur MICHEL du Laboratoire dfEiectronique et de Physique 

Appliquée [9] . ,  

Pour les premiers essais de &lm- 

geurs, nous avons disposé de dio- 

des montées dans un boîtier du type 

amique F 27d dont une coupe est représen- 
CT 

tée par la figure D. 1 . Ce modèle 
d'encapsulation, très utilisé pour 

les diodes AI? en bande X, s'est 

révélé très peu intéressant dans 

FIGURE ~ . 1  : Coupe d'une d i o d e  à 1, bande de fréquence que nous 
avalanche en b o î t i e r  t y p e  F 27d. 

avons choisie (bande Ka), pour les 

raisons suivantes : 

- Dimensions du boîtier comparables à celles du guide WR 28 utilisé 

en bande Ka 

- Inductance série dûe aux fils de connection importante : 
Ls = 0,15 nH 

- Capacité parasite élevée : C = 0,2 pF 
P 

- Fréquence de résonance du boîtier très basse, de l'ordre 
de 20 GHz 

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

de la diode, une structure dite "non encapsulée" analogue au type Bem~ Lead 

a été développée ; elle est représentée sur la figure D.2. 



Si cette structure a su répondre 

de façon satisfaisante aux problèmes 

posés par l'encapsulation, il n'en 
c u b e de 1OOp fil 

reste pas moins vrai que la diode 

non encapsulëe reste très délicate 

à utiliser à cause de la fragilité 

du pilier de quartz sur lequel se 

dissipaleur 'fait le contact électrique avec le 

circuit. Nous avons, très souvent, 

été amenés 2 renouveler ce pilier 

F I G U R E D . 2 :  D i o d e à a v a l a n c h e d i t e :  dequartzainsiquele 
" n o n  e n c a p s u l é e "  

assurant la liaison électrique 

diode-pilier. 

1.2. Choix du circuit hyperfréquence ............................... 
Dans les mélangeurs d'émission que nous étudions, outre la pol,t- 

risation continue, la diode reçoit deux signaux hyperfréquences : 

-Le signal moyenne fréquence centré autour de 1.45 GHz 

- Le signal de l'oscillateur local à 35 GHz 

La diode assure le mélange de ces deux signaux et en émet différents aiitLes 

parmi lesquels le signal BIS qui noiis intéresse ô 36,45 GHz et que nous devor,~ 

récupérer dans les meilleures conditions d'adaptation possibles. 

La séparation entre le signal moyenne fréquence en bande L e t  

les signaux en bande Ka (OL et BLSj est assurée par un filtre passe-bas réa- 

lisé par une transition coaxiale guide. 



FIGURE 0.3 : Montage en  r é f l e x i o n  d 'un mdlangeur d '&mission 

La séparation des signaux d'oscillateiir local et 6e 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 l'amplification 161, où la séparation entre 

les signaux millimétriques incidents et réfléchis est assurée'par un rircu- 

lateur (figure D.3). Un filtre de sortie pennet de séparer les sigmw. in- 

désirables. 

O. L BLS. 
Fi l t re  Fi l tre  
O.L. B.tS. 

FIGURE D.4 : Montage en  t r a n m i s s i o n  d'un mklangeur d'émission 



- Un circuit en transmission, ofi 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 critSres carrims à respecter 

pour obtenir un fonctionnement optinmi : 

- La puissance délivrée par le générateur moyenne fréquence doit 

être appliquéeen totalité à la diode. Ceci suppose un circuit d'adaptation 

qui peut 6tre délicat à réaliser, à cause de la bande passante relativement 

grande demandée à ce circuit (plusieurs centaines de MHz autour de 1 .SGHz) 

- La puissance issue de l'oscillateur local, doit, elle aussi, être 

appliquée en totalité à la diode, tout en étant 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 grâce à des filtres qui devront 

présenter des pertes d'insertion très faibles ainsi qu'une courbe de réponse 

présentant des'flancs" raides assurant un taux de réjection important pour 

les fréquences à éliminer 

Nous avons été amenés a concevoir un circuit hyperfréquence per- 

mettant d'adapter 1 'impédance présentée par' la diode, à 1 'impédance d'onde 

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

De l'étude complète rbalisée par Monsieur HARS dans le cddre de 

sa thèse 3e cycle [ i~] préparce dans notre laboratoire, il résulte que la 

transition coaxiale guide utilisant un gdide de hauteur réduite (Ridgal- 

wave-guide) permet une grande souplesse tout en r6pondant aux critères d'adup- 

tation précédernent cités. C'est cette structürc,que nous avons retenue Tmr 

la cellule expérimentale,que nous utilisons dam .un montage en réfls<ion 



FIGURE D.5 : C e l l u l e  en  r é f l e x i o n  : t r a n s i t i o n  par  gu ide  
A hauteur  r é d u i t e  

FIGURE 0.6 : C e l l u l e  en  t r a n s m i s s i o n  : T r a n s i t i o n  t y p e  
"bouton d e  p o r t e "  

FIGURE D. 7 : T r a n s i t i o n  c o a x i a l e  gu ide  à a c c o r d  s é r i e  



(figure D .5) . 
Pour la structure 'mélangeur en transmission" qui nécessite l'uti- 

lisation de filtres pour séparer le signal oscillateur local du signal de sor- 

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

- La transition coaxiale guide dite en "bouton de porte" dont le 
schéma est donné par la figure D.6 

- La transition coaxiale guide à 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 être de l'ordre de grandeur des longueurs d'onde des signaux milli- 

métriques utilisés ce qui est nécessaire pour obtenir une bande pagsante du 

mélangeur suffisamnent importante pour son utilisation en téléconimunications. 

FIGURE D . 8  : Courbe d e  réponse  d e s  f i l t r e s  d ' e n t r é e  (OL) 
et d e  s o r t i e  (BLS) 

La réalisation des filtres de découplage est très délicate, et après quelques 

essais de faisabilité fil] , nous avons fait appel à la Société L.T.T. [121 . 
La figure D.8 montre la courbe de réponse des filtres à barreaux que l'on 

nous a alors réalisés, ils présenter.t des serteç d'insertion très faibles 

(inférieures Ù 0,s dB dans la bande passante). 



Pour caractériser ces différentes '"montures de diodes" nous avons 

mis au point, en collaboration avec Monsieur CACHIER, une méthode de mesure 

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

1.3. Mesure des impédances du circuit vues par la diode 
- - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - - -* - - - - -  

Toutes les méthodes utilisbes pour caractériser des circuits hyper- 

fréquences comportant des diodes gunn, varactor ou avalanche, sont basées sur 

la mesure du coefficient de réflexion du système [131 [141. L'étalonnage est 

effectué, soit en plaçant des impédances connues à la 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 daine des ondes millimétriques. 

Dans notre méthode, la diode polarisée à une tension inférieure 

à sa tension d'avalanche est utilisée, B la fois comme impédance étalon (fonc- 

tionnant en varactor) et comme détecteur du courant hyperfréquence qui la tra- 

verse. On peut ainsi mesurer l'impédance vue par la diode à toutes les fré- 

quences intéressantes. Une extension de cette méthode permet aussi d'avoir 

accès à la mesure des pertes présentées par le circuit, ce qui est particu- 

lièrement intéressant pour les études réalisées sur les oscillateurs [al et 

les amplificateurs 161 171. 

Dans tous les systèmes hyperfréquences utilisant un composant 

3 l'état solide [gunn, varactor, avalanche, baritt, etc ...) un quadripôle 
d'adaptation est nécessaire pour ramener sur la diode une W c e  cm- 

patible avec ses conditions de fonctionnement (figure D.9 ) 



A une fréquence donnée, l'impédance 

totale vue par la diode peut être 

mise sous la forme du dipôle série 

représenté pzr " 3  figure D. 10. 

Nous nous proposons de décrire une 

FIGURE D. 9 : Schdma &qui v a l  en t dthode permettant de niesurer l'im- 
à une d i o d e  dans son  c i r c u i t .  

pédance équivalente au circuit de 

charge de la diode : Rc + j Xc 

La diode est polarisée par une ten- p 2  sion continue en dessous de sa ten- 

sion d'avalanche. Elle est donc 

D. : vue par la équivalente à une capacité dont la -- 
d i  o d e .  

valeur dépend de la tension de po- * 
larisation Vo (fonctionnement en 

Rc Xc varactor) et le schéma équivalent 

de la figure D.10 peut être rempla- 

) cé par celui de la figure D . 1 1 pour 

lequel le courant hyperfréquence 

traversant la diode peut s'exprimer 
FIGURE D. 1 1  : U t i l i s a t i o n  d'une -- 
d i o d e  v a r a c t o r .  par la relation : D1 

I", = 4, F 
R c + j X c  + 1 /[~«v,I w] 

La connaissance des variations de IHF en fonction de COo) permettrait la 

détermination de Rc et Xc : c'est le principe de la mesure. Tout le problème 

se ramène donc à la mesure du courant Im. 

*La diode utilisée pour ces mesures peut être celle effectivement en plsce 

dans le circuit si elle peut fonctionner en varactor (c'est le cas des dio- 

des à avalanche que nous utilisonsj. Dais le ras contraire, il con\-iendrait 

de remplacer le composant utilisé par une diode varactor. 



Pour obtenir une information liée à la valeur du courant Im 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 l'idée d'utiliser l'effet paramétrique de la diode 

varactor pcur détecter un signal de basse fréquence qui nous permette d'accé- 

der à la valeur du courant haute fréquence Im. 

En admettant résolus les problèmes 

Rc Xc de découplage entre les différen- 

tes fréquences, nous sonmies donc 

amenés à considérer le circuit de 

la figure D.12. 

Le générateur modulé en amplitude 

délivre un signal de la forme : 
FIGURE D . 1 2  : P r i n c i p e  d e  l a  mesure 
du courant  IHF. ti, r E,, ( l +  kcorrrt) c o s ( u t + ~ )  

où est 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 à ses bornes sont de la forme : 

C = C (  Vol = Co c l  - Vo /4JOJrn D3 

Les paramètres Co, 4, et m dépendent du profil de concentration en impuretés 

de la diode et sont déterminés expérimentalement à partir de la mesure de la 

caractéristique C v  (YD) de la diode en basse fréqAence [IS] . 

Si l'amplitude de la tension alternative aux bornes de la diode 

est suffisament faible pour permettre un développement au premier ordre de 

C' (VD), nous pouvons alors calculer l'amplitude VBF de la tension basse fré- 

quence , de pulsation n,détectée par la diode : 



V,, A RB, C n 1 1 
O 4 Cl + ~ : r  c2n7''2 [$-v,]"~ R: + [$/cm - x ~ ]  

ilans cette expression : 

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

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

- C = CRo) : c'est la capacité statique présentée par la diode 

lorsqu'elle est soumise à une tension continue de polarisation Vo 

L'expression D.4 montre que la tension basse fréquence induite aux bornes de 

la diode (tension qui devient accessible à la mesure) présente les caracté- 

ristiques suivantes : 

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

versant la diode 

- Elle est une fonction de la tension Vo qui polarise la diode va- 

ractor. La mesure de l'évolution de la tension VBF en fonction de la tension 

de polarisation (Vo) de la diode varactor permet alors d'obtenir, par compa- 

raison avec l'expression D.4, les valeurs de Rc et de Xc représentant l'im- 

pédance ramenée par le circuit sur la diode. 

En pratique, la partie réelle de l'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 RL, qui correspond à la partie 

réelle de l'impédance de charge du circuit vue à travers le quadripôle d'adap- 

tation Q. C'est dans cette résistance que l'on peut récupérer la puissance 

utile émise par la diode 



- Un second terme R -  qui correspond aux pertes du circuit hyper- 

fréquence et à la résistance série présentée par la diode 

Il est bien évident que la résistance équivalente aux pertes R, doit être 

la plus faible possible comparée à la résistance équivalente à la charge 

RL et nous pouvons définir un facteu? de mérite du circuit par le rapport : 

Ce facteur de &rite représente le pourcentage utilisable de la puissance 

émise par la diode et on comprend alors tout l'intérêt qui réside dans la 

mesure de Rs. La méthode de mesure, que nous venons de décrire, permet aus- 

si d'obtenir la valeur de la résistance équivalente aux pertes Rs. En effet, 

remarquons que la diode voit une résistance équivalente aux pertes. lorsque 

1' impédance de charge est nulle, ce qui revient à remplacer, dans la figu- 

re D.9, le générateur d'impédance interne Ro par un g6nérateur d'impédance 

interne nul le. 

Dans le domaine hyperfréquence, 

dans lequel nous travaillons, 

k nous pouvons réaliser un généra- 
C.C. 

mob"c CO u ~ k d r  teur d'impédance interne très . .u 
faible en utilisant un coupleur 

directif conformément à la figure 
FIGURE 0 . 1 3  : P r i n c i p e  d e  l a  mesure 
d e  l a  r é s i s t a n c e  é q u i v a l e n t e  D.13. Dans ces conditions, la 
aux pertes. 

résistance interne de 1 'ensemble 

coupleur-générateur est %/ (2A-1) où A est la valeur linéaire du couplage. 

Le court-circuit mbile permet de régler la valeur de la partie imaginaire 

de l'impédance vue par la diode pour obtenir une valeur identique à celle 



obtenue dans la mesure qui correspond à la figure D.9. Si le quadripôle Q 

présente des pertes faibles, ce qui est souhaitable, la mesure de l'impédance 

de charge vue par la diode correspond alors au schéma équivalent donné par 

la figure D.14 soit : 
R e  + j X c 2  = R~ + Rr,+ j X C  D6 

2 A - 1  

RL - 
$%a détermination des caractéristi- 

ques d'un circuit hyperfréquence 

se réalise donc en deux étapes : 

A 
a) Détermination de l'impédance vue 

par la diode en utilisant un géné- 
FIGURE 0 .14  : Schéma équiva lent  au 
c i r c u i t  permettant l a  détermination rateur dont 1 ' impédance interne est 
de  Rs. 

égale à l'impédance du charge du 

.dispositif (en pratique, il s'agit 

toujours de l'impédance adaptée à la ligne ou au guide d'onde de sortie). 

Cette pranière mesure nous donne donc comme impédance vue par la 

diode : 

zCl = R , + R , +  j x C  = R c i +  j x c 1  07 

b) Mesure de la résistance de perte grâce ?i un coupleur directif 

permettant de diminuer l'impédance interne du générateur 

De ces deux mesures, faites bien évidement à la même fréquence, nous en 

déduisons les valeurs de la résistance de charge RL (celle dans laquelle 

se récupère la partie utilisable de la puissance 6mise par la diode) et de 

la résistance équivalente aux pertes : 



En rép5tant ces mesures pour différentes fréquences, il est ainsi possihle de 

déterminer l'évolution de l'impédance de charge et de la résistance de perte 

avec la fréquence. 

I .  3 . 2 .  R E A L I S A T I O N  DE L ' A P P A R E I L  DE MESURE ................................... 
Nous avons conçu l'appareil de mesure d'impédances de circuits 

pour son utilisation avec les génerateurs hyperfréquences Hewlett-Packard des 

séries 8620 et 8690 ce qui permet de couvrir un domaine de mesures s'étendar~t 

de 100 Mlz à 40 GHz, avec une grande souplesse d'utilisation 

rorttes pour tobb tronçonle 

FIGURE D . 1 5  : Schéma bloc du mesureur d' impédance d e  c i r c u i t .  

Un schéma synoptique de l'appareil (intérieur du cadre en lignes interrompues) 

et du système de mesure est donné par la figure D.15. Les caractéristiques 

principales de cet appareil sont les suivantes : 



- Aucune modification n'est à apporter à la cellule à mesurer, le 

signal de basse fréquence, détecté par la diode est recueilli directement 

par le connecteur nécessaire à la po:..izisation de la diode, 

- Très grande sensibilité grâce à l'utilisation d'un détecteur 

synchrone qui pennet de faire ces mesures avec un niveau faible du signal 

hyperfréquence modulé ce qui justifie les approximations nécessaires au 

développement au premier ordre de la caractéristique C(V)  de la diode 

varactor . 

1.3.3. 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 être 

utilisée en tenant compte des remarques~uivantes : 

1) C m e  le montre l'expression D.4, nous obtiendrons une 

précision sur la détermination de l'impédance de charge Rc + j Xc, lorsque 

la diode varactor utilisée pourra entrer en résonance avec le circuit à la 

fréquence de mesure. Pour les circuits à diode à avalanche, ce résultat ne 

sera obtenu qu'à la condition d'utiliser pour la mesure, une diode de plus 

faible s:irface que celle utilisée réellement dans le circuit (la capacit6 

présentée par une diode à sa tension d'avalanche est plus faible que celle 

qui existe en régime varactor) 

2) L'impédance que nous mesurons Zc = Rc + j Xc, ne correspond 

pas exactement à celle vue par la diode, mais plus exactement à l'impédance 

vue par la jonction semiconductrice. C'est-à-dire que la valeur de Zc ob- 

tenue, tient compte de la résistance serie présentbe par le substrat de la 

diode (résistance plus importante en régime varactor qu'en régime d'avalan- 



che) et de 1 ' impédance présentée par le boîtier contenant la diode 

3) La précision des résultats des mesures dépend du soin apporté 

à la détermination de la caractéristique C(V) de la diode utilisée. Cette me- 

sure est réalisée en basse fréquence El51 (100 >Hz) et r.ws supposons que 

cette caractéristique reste invariable avec la fréquence 

4) Nous avons négligé l'effet de détection due Ei 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 

Grâce à la méthode de mesure que nous avons mise au point, 

nous avons pu caractériser les différentes structures que nous avons utilisées 

en mélangeur d'émission. Il résulte de ces mesures et de celles effectuées par 

d'autres équipes de notre laboratoire, étudiant les oscillateurs et les ampli- 

ficateurs 161 [? ]  [ 8 ] ,  que, d'une part, la résistance de charge m e  par la 

diode est toujours de l'ordre de 2 à 3n et que d'autre part le facteur de mé- 

rite de ces circuits (représentant le pourcentage de la puissance émise par 

la diode effectvement utilisable ) est compris entre 50% et 80% . La 
résistancé équivalente aux pertes reste donc toujours inférieure à ln po~r 

toutes les structures qui ont été 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 à travailler avec 

une fréquence de sortie BLS centrée vers 35 Wz (figure D.16) 

b) 'Monture en tramission" (de la figure B.?) avec une transition 

coaxiale guide à accord série. ià fréquence de sortie BLS est ici centrée vers 



39 GHz (figure D.17) 

FIGURE D . 1 6  : Impédance p r é s e n t é e  FIGURE D .  1 7 : Impédance p r é s e n t é e  
par  l e  c i r c u i t  mélangeur en par  l e  c i r c u i t  mélangeur en  
r é f  1 e x i o n .  t r a n s m i s s i o n .  

On remarquera l'analogie entre les résultats obtenus dans ces deux cas, sur 

l'évolution avec la fréquence de l'impédance vue par la diode, dans la bande 

passante de la fréquence de sortie i3LS. Lors de ces mesures, les réglages des 

circuits utilisés, correspondaient à un point de fonctionnement correct en 

silangeur d'émission. 

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

Nous nous proposons de présenter ici cment évoluent 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. 

II. 1 . Banc de mesures --------------- 

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 branclies correspondant aux sigriaux incidents (MF et OL) utilisent des 

wobulateurs ilewlett Packard 8620 et sont équipées d'atténuateurs variables. 

iks milliwattmètres permettent de mesurer en permanence les puissances, tout 



e n  nssiiraiit la r6gulation des niveaux des piiissaiçes incidentes. Le  signal 

de sortie BLS est contrôlé par un analyseur de spectre permettant de s'assu- 

rer de la validité de la mesure de la ~iiissance de sortie. 

l r a n i  mission 

FIGURE D . 1 8  : Schéma s y n o p t i q u e  du banc d e  mesures  d e s  per formances  
d'un mélangeur d ' é m i s s i o n .  

11.2. Influence de la structure de la diode . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

Nous avons pu disposer d'un échantillonnage suffisant de 

diodes a avalanche pour pouvoir entreprendre une étude comparative des per- 

formances d'un mélangeur d'émission en fonction de la longueur de la zane 

désertée de ces diodes. Toutes ces mesures ont été r6alisées avec la cellu- 

le &n réflexion (figure D.5) grâce à sa très grande souplesse d'utilisation. 

La figure D.19 entre l 'évoktiori des taux de conversion avec 

le courant pur des diodes constituées de jonction abrupte @+ N N') dont 
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' ' 
FIGURE D .  19 : V a r i a t i o n s  du taux  d e .  conversion a v e c  l e  courant 

pour d i f f é r e n t e s  s t r u c t u r e s  d e  d i o d e s .  

, ,' 
-+ 



ies épaisseurs de l'épitaxie (zone Nf oat &té progressivement diminuées par 

attaques chimiques successives. Le tableau D.l résume les résultats que naus 

avons obtenus. 

E rlm type eV.( E vrm type BYB E *lm typr EX& E vrm 

rm rm rm " 8"'- 

94 $ qa 1 91 1 42 r 

TABLEAU D.l : R é s u l t a t s  obtenus en mélangeur BLS 
a v e c  d i f f é r e n t s  t y p e s  d e  d i o d e s .  

On constate que les meilleures performances sont ob"ieni.es a w c  

des diodes caractérisbes par un profil triangulaire de champ électrique 

(type BV ) dont la longueur de la zone désertée est de 1,lii à 1,:~. Lonpt-i; 

tenu des fréquences des signaux utilisés pour ces mesures (fréquence de sor- 

tie BLS à 35 Qlz) ,  on constate que ces résultats confirment nos prévisions 

théoriques. Le profil de concentration en ~quretésde ces diodes est proçiie 

de celui que l'on rencontre dans les dides  clscillatrices dans ce domaine 

de fréquence 181. 



FIGlJRE D.20 : I n f l u e n c e  du courant  d e  p o l a r i s a t i o n  
s u r  l e  taux d e  c o n v e r s i o n .  



On remarquera par ailleurs que l'on a réussi à ohtenir des taux 

de conversion PS/Bde +4dB, cc qui surpasse de plus de 8dB les incilleurs 

résultats obtenus avec des diodes varactor dans ce domame de fréquences 

11.3. Influences des conditions de fonctionnement ........................................... 

De nombreux paramètres conditionnent le fonctionnement d'un 

mélangeur d'émission à diode à avalanche. Outre les dispositifs d'accord du 

circuit hyperfréquence, trois paramètres restent importants : 

1) Le courant continu qui polarise la diode : l'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 l'oscillateur local 

L'influence de ces trois paramètres 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) 1101 E l  l l . 
Elle ne dépend que de la diode. Nous présenterons ici essentiellenient les 

résultats relatifs à la diode BVa d'un diamètre de 58ri qui nous a par ailleurs 

permis d'obtenir les meilleurs taux de conversion. Il faut signaler que toutes 

les diodes que nous avons testées avaient un comportegent similaire, seul 

l'ordre de grandeur de la puissance de sortie était différent. 

I I .  3 . 1 .  I N F L U E N C E  DU C O V R A N T  D E  P O L A R I S A T I O N  .................................... 

L5nfiueke du courant de pni:î~i~ation de la diode sür ?e 

taux de conversion haute fréquence est iilustré par lo figure D.20. Deux 



faits essentiels sont à remarquer : 

1) Pour des valeurs données de puissance moyenne fréquence et de 

puissance d'oscillateur local, il existe un courant de polarisation optimum 

permettant d'obtenir les milleurs taux de conversion. Ce paramètre est par- 

ticulièrement 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 l'on se souvient qu'une diode à avalanche polarisée 

en deça de sa tension d'avalanche se comporte comme une diode varactor. Les 

courbes de la figure D.20 illustrent donc bien l'amélioration des performan- 

ces que l'on peut obtenir avec ime diode à avalanche par rapport à la diode 

varactor. Il faut cependant signaler que les conditions de fonctionnement en 

régime varactor, présentées ici, ne sont sans doute pas optimales. 

II. 3.2. I N F L U E N C E  D E  LA PUISSANCE DU S I G N A L  ................................... 
MOYENNE FREQUENCE ----------------- 

Le signal moyenne fréquence transporte l'information dans les 

systèmes mélangeurs d'émission utilisés en télécmunications et la linéarité 

entre la puissance d'entrée moyenne fréquence et la puissace de sortie BLS 

est un paramètre caractérisant la fidélité du report de l'information depuis 

le signal d'entrée vwsle 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 Io. 3n obtient les résultats 

classiques correspondant aux systèmes non linéaires avec un domaine de satu- 

ration apparaissant ici pour des p~~i~,ances moyenne fréquence voisines de 

23 dB. On remarquera, qu'en toute rigueur, la zone linéaire ne s'étend que 



FIGURE D.21 : I n f l u e n c e  d e  l a  pu i s sance  moyenne fréquence 
s u r  l e  taux de  convers ion  



jusqu'à une puissance d'entrée d'environ 17 dBm. Au delà de cette valeur, et 

jusqu'à la saturation, on obtient un gain plus élevé que celui donné par la 

loi de variation linéaire. Ce phénomène n'apparaît que pour des courantscon- 

tinus de polarisation importants (ici supérieurs à 100 ml), il est sans doute 

dû à l'influence de la résistance négative présentêe par la diode à la fré- 

quence du signal de sortie BLS. 

I I .  3 . 3 .  I N F L U E N C E  DE LA P U I S S A N C E  D E L I V R B B  .................................. 
PAR L ' O S C I L L A T E U R  L O C A L  ....................... 

Dans un mélangeur d'émission, l'oscillateur local a un rôle 

purement passif et dans un système, son niveau est constant. Nous avons cepen- 

dant étudié son influence, ne serait-ce que pour déterminer la puissance op- 

t h l e  qui doit être délivrée par l'oscillateur local. Les rêsultats sont 

illustrés par la figure D.22. 

Le niveau optinnnn de la puissance délivrée par l'oscillateur 

local dépend de la puissance de la source moyenne fréquence : plus le niveau 

de l'oscillateur local est important et plus le niveau du signal moyenne fré- 

quence doit être élevé. Cependant, on remarque qu'il existe un couple de va- 

leur Pm, fQ (puissance moyenne fréquence, puissance à la fréquence de l'os- 

cillateur local) permettant d'obtenir le taux de conversion optinunn optimonmi. 

Ce couple, corne le suggèrent les résultats précéents, dépend de :a valeur 

du courant de polarisation. 



FIGURE D.22 : I n f l u e n c e  d e  l a  pu i s sance  d e l i v r é e  par  1 ' o s c i l l a t e u r  
l o c a l  s u r  l e  taux  d e  c o n v e r s i o n .  



CONCLUSION 

Nous avons au r:r Y de ce chapitre décrit les  différent:^ possibili- 

tés de réaliser pratiquement un mélangeur d'émission à diode à avalanche. Dans 

ce but, nous avons étudié les différents types de circuits hyperfréquences uti- 

lisables et nous les avons caractérisés grâce à une méthode de mesure origina- 

le que nous avons mise au point. Cette méthode permet d'accéder à l'impédance 

vue par un coiiposant placé dans un circuit hyperfréquence et d'effectuer de 

façon commode cette caractérisation dans un domaine important de fr6quences. 

Le circuit mélangeur étant défini, nous avons alors recherché la 

' structure de la diode semiconductrice s'adaptant le mieux à cette fonction et, 

nous avons pu, à partir de la stnicture retenue, obtenir des taux de conversion 

nettement.supérieurs à O dB, résultat qu'il est impossible d'atteindre avec 

des diodes varactor. 

L'étude des conditions de fonctionnement statiques (détermination 

de l'évolution de la puissance de sortie en fonction du courant de polarisa- 

tion et des puissances d'entrées) montre que ce type de mélangeur peut s'avérer 

très intéressant pour des applications en télécomications. Il paraît donc 

important d'entreprendre une étude plus complète en régime dynamique de ces 

mélangeurs d'émission à diode à avalanche dans le but de confirmer leur uti- 

lisation possible en téléc~l~lunications. 
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C I - I A P I T R E  V 

Application d'un mélangeur d'émission 2 diode à avalanche 

à un système de telécornunications 





INTRODUCTION 

Les systèmes modernes de iëlécùrmi~ications à haut diiiit d'i~for- 

mations utilisent la modulation mxnérique sur onde porteuse. Ce tels procé- 

36s sont actuellement mis en oewre ?.ans le  donaine des ondes centimétriques 

(cas des faisceaux hertziens [ 1 $ .  La constarire aü,gnentation du nombre ces 

~tiiisateurs des télécommunications ;particulièrenent dans le domaine téle- 

phonique) a motivé les études de transmission sur porteuse millimétriq~e 

autorisant des bandes passantes utillrables plus ixpvrtk~tes, donc un débit 

d5nformations plus élevé que dans l e  Jmaine des ondes csntlmétriques. 

Dans ce domaine de fréquences (50 à 90 GHz en France), la Ilaison 

entre stations répétrices est assurée par un guide d'onde arculaire utillsé 

en mode qul préserte une 1Tt62L:i~ii  hiiüiii&irique àe i'orare de 3 dB/h 

dans la bande passante. Des répéteurs-regénérateurs sont donc indispensabies 

pou transmettre correctement lTirrf?mt~on sur de grandes diqtances [que;- 

qcies centaines de hl. 

Les répéteurs regenérateurs extraient le signal numgrique de l'an- 

;te reçLe et refsbriquent, après iéc~sioi,, un nouveau train n~nériqüe iden- 

tiqüe, aux errears près, au trali. r,s.érlqùe énis par ie rQéteur précédent. 

Ce noübeaü tram nimiriqae nodule à nowireaü l a  porteuse moyenne fr+erace f 

qui es: eris~ite transpasée hns :a haxie -nkll inérr~q.~e et réf~r,içr vers le 

répéteur-regénérateur s u i v ; ~ i t .  La struct~re tvpe 3 ' ~ .  répéteur-rzg5nErate.1~ 

est don-ée par la f:gure E.1. Ces svstènes, en phase Ye diveloppe-ient 

it 

G6n6rblment, ;a prtecse nillinizrïque n 'esx  pas nc,ulée dlrecteiler:. C?i 

>réfère noduler une sots prte-içe myeme frsqüeqce dont i'ir,io~~atic? est 

transposée dans le domaine millimérrlque par un méla~geur d'émission. 



différents pays 121 seront des moyens de transmission à très forte capacité 

(plus de 1Cû.W voies téléphoniques). 

Pr -> 
FILTRES D E M U L T I P L E X E U R S  

MELANOEUR 

R E C E P T I O N  

F I L T R E S  M U L T I P L E X E U R S  

M E L A N G E U R  
D'EMISSION 

FIGURE E . 1  : Schéma bloc d'un repéteur-reyénérateur. 

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 donné. 

Le rapport signal sur bruit est une fonction directe de 1â puissan- 

ce émise P par chaque R-R, c'est donc une fonction croissante avec la puis- e 

sance disponible 2 la sortie du mélangeur d'émission. On comprend alors tout 

l'intérêt que peut présenter un mélangeur d'émission à diode à avalanche par 

rapport au mélangeur 5 diode varactor classiquement utilisé dans les R-M. 



Nous nous proposons dans ce chapitre de décrire les résultats ob- 

tenus avec un mélangeur d'émission à diode à avalanche utilisé dans un R-R 

à la place d'un mélangeur à varactor. 

Dans une première partie, après avoir présenté les différentes 

caractéristiques des signaux électriques à transmettre ainsi que les condi- 

tions à remplir pour transmettre "correctement" ces signaux, nous présentons 

les résultats que nous avons obtenus avec notre mélangeur à diode à avalan- 

che et nous les comparons à ceux obtenus avec un m6langeur à diode varactor. 

Cette comparaison n'apporte aucune contre-indication à l'utilisation 

du mélangeur dans un système de télécommunications, mais, il apparaît que 

seule une expérience sur un système réel doit permettre d'apporter des con- 

clusions définitives. 

Nous avons donc trouvé l'aide nécessaire à la réalisation de cette 

expérience auprès du Centre National d8Etudes des Télécornmmications qui a 

entrepris l'étude d'une liaison téléphonique par guide d'onde circulaire à 

haut débit numérique (580 hlbits) utilisant la modulation de phase diffêren- 

tielle à quatre états L31. C'est ainsi qu'un mélangeur d'émissioriB diode à 

avalanche compatible avec les équipements expérimentaux du CNEï a été mis au 

point et que nous avons pu le tester sur un système industriel de télécmu- 

nications et comparer ainsi le taux d'erreurs apporté par un mélangeur à dio- 

de à avalanche par rapport à un mélangeur à diode varactor. 



I. LA T R A N S M I S S I O N  NUrlERIQUE S U R  ONDE P O R T E U S A  

Il existe deux sortes de messages à transmettre : 

a) Les messages analogiques constitués de vaie ~s définies dans 

une plage continue ou représentés par une fonction continue du temps. 

b) Les messages numériques co~stitués de valeurs discrètes choisies 

dans un ensemble fini de valeurs (c'est le cas de la transmission de données 

où 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 à dis- 

paraître au profit des systèmes nmériques auxquels nous ious intéresserons ex- 

clusivement. Dans les systèmes de transmission sur onde porteuse, la densité 

spectrale du signal est localisée autour d'une fréquence porteuse fc. Ce 

résultat est obtenu en modulant la porteuse sinusoidale par le signal nuqéri- 

que. On p ~ t  moduler l'onde porreuse en amplitude, en fréquence ou en phase 

141 mais nous ne nous intéresserons qu'à cette dernière qui est la plus o t i -  

lisée en transmission nmérique à haut débit [SI [61. 

1.1. La modulation de phase ...................... 

En modulation de phase cohérente, a chacun des messages nmi6r~qiies 

(généralenent des 6lSments bin,lres "O" ou "1" ou Jes mots binaires] esr ,ss~- 

c i 6  un état de phase d'une porteuse slnusoidale de fr6quence fo pe3ddfit ;.e 

durée T ( l /T  désigne la rapidité de nodulation~.Il est n o m 1  de stXiparer a L  

niaxlrnum les différents états de phase poùr que ie recepteur puisse Iec  li-- 

tiquer le rnlesux gcsç-ible. 3n est ahci iar.d~~t 3 chc~sir iui @car+ de pfia'ip 

de Zn/& poLir une mdillaiion 3 N étars. Ln zxerr ,i: de r6partitlon des phad=-, 

pour une modulation à deux et quatre états est 30m:P plr :a figüre E . 2 .  



La modulation de phase cohérente 

nécessite qbe le r6cepreur connrils- 

1-0 se agec précision la phase de réfé- 

rence 3e l'oscillateur d'émission 
¶ 9 ce qui suppose une récupération de 

2 G t a t s  4 e t a t s  
la fréquence porteuse qui peut se 

FIGURE E. z : POSI tion cies phases rgvéler délicate. Pour pallier cette 
dans une modulation à 2 et 4 € ra t s .  

difficulté, les systèmes de trans- 

mission numérique développes pour les télécornunications terrestres, utilisent 

la modulation de phase différentielle à deux états et le plis souvent à quatre 

états pour les systèmes à très naut Gbit numérique 

En modulation àifférentielle de phase, l'information est transmise 

sous forme d'une différence de pilase [ou saüt de phase) d'une porteuse sinu- 

soïdale entre deux périodes de mdulation. Le signal se compose donc de mûr- 

ceaux successifs, de la porteuse sinusoïdale, de durée T, présentant entre 

eux des sauts de phase LY'caractérixiques de ltL?fomtion à transmettre. 

Dans une modulktion différentielie B qiatre états nous aurions par exenpie 

les sauts de phase suivants associés P deux trains numériques A et a : 

Un ?araiiètre important, caractér~sa t -3 t)3e de ncdulatlon, est ! ' intins. t P  

spectrale qui en résùlte pisque l'oz peJt e:, dedÿire la valer,r de la ;ande 

passante nécessaire 2 la :raismi>s:,;: 5~ c~,nal nod~lé.  3il montre que. si i a  

fr2que~ce porteuse est sufiism,ent élex-ée levant la "rapluiré de moCulatim" 



[71 ,  l e s  spectres des modulations de phase cohérente e t  d i f f é r e n t i e l l e  sont 

identiques e t  ceci  quel que s o i t  l e  nombre des é t a t s  de phase. Ce spectre 

e s t  représentC sur ?a figure 2.3 : c ' e s t  l e  spectre d'un signal numérique 

h '  181 centré autour de l a  fréquence ;?orteuse fo. 

FIGURE E . 3  : S p e c t r e  d ' u n  s i g c a l  . ~ l o d ~ l P  par  sauts de phase. 

1~07ï t~1. i :  i' i-xats 05 phase, j m t i l i e  pleirienent : ' u t i i i s a t  i01i de l a  modiilâtion 

Se pi;asi^. Ti e s t  aiiisi  possible <i'a~.gnenter l e  débit n~merique (en aiigxez- 

tarit l e  nomre dSSrats j  sans d i f i e r  l a  bande passante nécessaire à 1; traïis- 

niission. I l  e s t  malheure~sement d i f f i c i l e  d ' a l l e r  t r è s  loin dans c e t t e  xit. 

car  il faut t e n i r  compte de i ' inf iuence du brui t  sur l e  s ignal .  

Cette inflüence p u t  être ..:;~;strée 

FZSLIRE i. Q : Zfifli;ai:ce 2 ' m  b z d i z  --- 
sur. iin s ~ g n a l  ncduii; +n pndse. 

par constriiition de Fr2.sr.e: . f i p r e  

6.4: où l 'on voi t  qu'à i d  qiçni l  

Gais ; d',::;>litude V e t  dc : ace " 
~c?rcespc>nd :.m z i p a l  y,=;*+$ 

où D représente l e  vecteur 6qu:va- 

lent  ai; brul.t que l ' o n  suE:cse ;A- 

r,$rj,ei;izn",Sianc aLCt;f e: .:c . i ~ . j i i . ~ ~  



Les valeurs numériques détectées au niveau du récepteur vont donc être enta- 

chées d'erreurs à cause du bruit. Il est possible d'obtenir, pur les modu- 

lations de phase précédemment citées, l'expression analytique des probabili- 

tés d'erreurs théoriques associées aux différentes modulations [4] (calculs 

correspondant au récepteur optimal suivant le critère du maximum de vraisem- 

blance). Les résultats sont illustrés par la figure E.5 qui présente l'évo- 

lution du taux d'erreurs en fonction du rapport entre la puissance de la 

porteuse et la puissance du bruit, 

FIGURE E.5 : Taux d'erreurs théori- de phase se traduit par une rapide 
pues en modulation de phase. 

dégradation du taux d'erreurs ou 

'Pe pour les modulations les plus uti- 

encore : pour préserver un taux d'erreursdonné, il faut augmenter la puissan- 

-; 
9 0  .. 

d4.. 

-6 
10 

1 da.- 

ce de la porteuse par rapport au bruit si l'on augmente le nombre d'états de 

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 fagon indépendante les 

phases des deux vecteurs dont la 

différence contient l'informtion. 

phase. Ceci se traduit par une augmentation de 3 dB du rapport signal sur 

5 10 15  dB - L'augmentation du nombre d'états 

bruit pour passer de 2 à 4 états en modulation cohérente alors que dans les 

mêmes conditions il faut augmenter la puissance du signal de presque 5 dB en 

modulation différentielle. 



Les courbes de la figure E.5 sont théoriques et d'autres phénomènes 

autres que le bruit, peuvent entraher une dégradation du taux d'erreur. Nous 

allons étudier très rapidement ces divers phénomènes ce qui nous permettra de 

définir quelques critères auxquels doit satisfaire notre .nélangeur d'émission. 

1.2. Influence des paramètres du mélangeur d'émission ................................................ 

1 . 2 . 1 .  BANDE PASSANTE -------------- 

La figure E.3 donnant l'intensité spectrale d'un signal 

modulé en phase montre qu'en toute rigueur, la bande passante nécessaire à 

la transmission de ce signal doit être très supérieure à la rapidité de modu- 

lation. Pour diminuer le niveau de bruit on est cependant amené à travailler 

avec des bandes passantes des systèmes de l'ordre de 1,1 et 1,2 fois la rapi- 

dité de modulation (soit 1 , l  à 1,Z fois la bande de Nyquist). C'est un bon 

cqromis entre le filtrage du bruit et l'interférence intersymbole 191 [ IO] .  

1.2.2. CONVERSION AMPLITUDE-AMPLITUDE, .............................. 
CONVERSION AMPLITUDE PHASE .......................... 

En utilisant une modulation de phase, l'effet des non- 

linéaritésdevrait être nul, en réalité, il n'en est rien, car, la limitation 

de la bande passante du système ainsi que la rapidité des modulateurs utilisés 

se traduisent par une modulation d'amplitude particulièrement sensible au niveau 

des transitions de phase. Il est donc important de caractériser le systsme non 

linéaire constitué par le mélangeur, ce vie l'on peut faire en première appro- 

ximation en déteminant sa réponse en amplitude et en phase 

Ps = G(P,) caracrérisLique AM-AM 

= (Pe) caractéristique ;UV-ml 



Dans la mesure où AT dépend de la puissance d'entrée PeJ on note qu'à un 
signal d'entrée sinusoidal de la forme ve = V cos (ut + \Qo) correspondra 

un signal de sortie : 

dont la phase sera alors fonction du niveau d'entrée. Les non linéarités 

contribuent donc à une dégradation du taux d'erreurs, phénomène qui n'a 

guère été étudié pour les modulations nlmiériques. On peut éviter dans une 

certaine mesure ces inconvénients en utilisant des circuits linéariseurs 

1111. 

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 à défoner le signal reçu et donc à augmenter l'interférence in- 

tersymbole. Ce phénomène peut être corrigé dans une certaine mesure par un 

égaliseur fréquentiel ou correcteur de T.P.G. 11 21. 

Ainsi, à partir de l'étude des conversions M-Albi, AM-PM 

et des variations du T.P.G., il est possible d'obtenir une première évalua- 

tion des détériorations que peut apporter le mélangeur dans la transmission 

de l'information. Il apparaît néanmoins que la meilleure façon de caractéri- 

ser le système 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 mesüre dynamique par opposition aux mesures sta- 

tiques que sont la bande passante, les conversions AV-Ahl, A!-Pb1 et le T.P.G.). 

Nous avons donc procédé à la caractérisation coniplète du système dont noil5 

allons présenter les résultats,et nous donnerons ensuite les résultats des 



mesures du taux d'erreurs effectuées- au CNET. 

I I .  MESURES STATIQUES 

I I .  1 .  Méthodes de mesures ------------------- 

OSCILLATEUR 
M. F. 

bonde L 

Q E U E R A T E U  
0.E 

HELANGEUR 

bande Ka D'EH~SSION 

S P E C T R E  

TEST 

Nous cherchons à caracté- 

riser un mélangeur d'émis- 

sion, c'est-à-dire un cir- 

cuit dont le signal de sor- 

tie ne se trouve pas dans 

la même bande de fréquen- 

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 

dans la bande Ka. Pour pou- 

FIGURE E.6 : Schema d'ensemble du banc de mesures. voir les 

ristiques AM-PM et les va- 

riations du T.P.G. il est nécessaire de ramener le signal de sortie dans la 

même bande de fréquence que le signal d'entrée par un autre changement de 

fréquence, ce qui nous a conduit à réaliser le montage complet illustré par 

la figure E.6. Il nous a permis de mesurer toutes les grandeurs précédernent 

citées grâce à l'analyseur de réseau Hewlett Packard HP 8410 A. 

Dans ce banc de mesures, l'oscillate~ir local est un klystron 

accordable mécaniquement dans la ban6e 33 à 39 GHz et capable de délivrer 

une puissance supérieure à 103 inW. Yette pissançe est divisée en d e u  par- 

ties inégales par un coupleur directif : 



- La première partie attaque le mélangeur d'émission qui reçoit 

s i i i i i i l t ; t n ~ n i c ~ i t  ie signal moyenne fréquence >IF1 dSlivrée par un génÉratcur 

wohulable de 1 à 2 GtIz (générateur IiP 8620) 

- La seconde partie (- 10 dB) sert d'oscillateur local à un mélan- 

geur de réception qui reçoit simultanément le signal transposé par le mélan- 

geur d'émission ce qui pennet donc de récupérer un signal MF2 de même fré- 

quence que le signal MF, qui attaque le mélangeur d'émission 

Les signaux MF et MFZ sont alors envoyés respectivement vers les 1 

voies "référence" et "test" de la tête d'échantillonnage de l'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 iW2. 

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 € 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 : 
T Z d Y :  

2 7Zd Fm 

où d Y  représente la variation de la phase du signal de sortie correspondant 

à une variation dFm du signal de sortie (ou ce qui revient au même du signal 

d'entrée. Les signaux MF, et MF2 ont bien entendu la même fréquence). L'ex- 

pression même de T suggère alors la méthode de mesures . 



Le signal délivré par le générateur moyenne fréluence bande L est modulé en 

fréquence par un signal basse fréquence FB = 1 KHz ; La fréquence moyenne 

est alors de la forme : 

Fm = Fm, + d F m s i n ( 2 r l  F, t )  

La différence de phase entre les signaux MF1 et MFZ mesurée par l'analyseur 

de réseau prend alors la forme : 

xF2 = A Y  z AY>o+dY>ssin ( Z f l F ~ t  + W )  

Une détection de l'amplitude de la modulation de la différence de phase per- 

met d'obtenir un signal électrique proportionnel à 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- 

çant entre les entrées 'Test" et 'Référence" de l'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 système : le 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 l'on peut obtenir avec 

un mélangeur en réflexion dont nous avons rappelé la structure. Une bande 

passante 3 3 dB de 720 PMz a été obtenue avec des fluctuations, de niveau, 

dans la bande inférieures à 1.5 dB. La puissance de sortie BLS est pratique- 

ment ézale à la puissance délivrée par I'oscillatellr local. La diode qae 

nous avons utilisée est une diode sinplp cirifr .IO?? encapsulée dont les carac- 

teristiques (profil de dopage et surface) sont trns proches des paramètres 



optimum que nous avons définis dans le troisième chapitre. 

FIGURE E .  7 : Bande passance  t y p i q u e  ob tenue  a v e c  
an mélangeur en r é f l e x i o n .  

La figure E.8 illustre les résu?ta?,s o'ttenus avec le mélangeur en transmis- 

sion dans lequel la diode est pratiquement similaire à celle utilisée en 

réflexion. Le schéma de la fisre E.8 msntre la structure correspondante. 

La transition coaxiale guide est du t-e "bouton de yrte". Deux filtres 

sont nécessaires pour assurer la s8prntion des signaux provenant de l'os- 

cillateur local et de la bande laté~aie supérieure 1131. La figure E.8 donne 

aussi ;a courbe de réponse de ces i e a  filtres F e  nous avons réalisés dans 

notre 1aboratox-e et dozt :es Frr?i ikr-sertioz sor.~ particliliè:men: éleveec 

i -  dB pour le filtre centré sur lü irêq.iencr de 130sc~l?ate~: Izal et 3 23 



FIGURE 1 .8  : Bande p a s s a n t e  t y p a  que i ' u n  m e l d ~ g e u :  n 'eic:ssion 
e n  trazsnrisslon. ;es ccus>-r 2;. -as dé 1a f-1ç~re 
i l l u s t r e n t  ;a r4ponse  en f reçd me d e s  f ~ l t r e s  
d1eniz4e et de ,or-..= ?L = st?nc. 



pour le flltre ae sortie centre sur la trcvluence 131,s. 

La bande passante du mélangeur en transmission est limitée par le 

filtre de sortie et dans le cas prér?sté ,ci elle devrait être supérieure 

à 5 0 0  ".Ciz. il faut remarquer que :& pisshrice maximum de sortie n'est que 

de 13 d m  pour une puissance déll,~-e 7sr I 'oscil!ateur de 19 dBm ce qui 

donne un rendement de conversion de - a 35. Par contre, si l'on calcule 

ce taux de conversion au niveau de la dmce (c'est-à-dire en corrigeant 

les pertes dues aux filtres) le résü2rat est de + 4 dB ce qui est comparable 

à ce que l'on peut cbtenlr avec i e  ?--itz.ge en réflexion. 

il nous est donc apparu que les deux structures de ~élangeur d'émis- 

sion : réflexioi: et traqsmission étaient capables de perfcmances identiques. 

Le mélangeur en transmission assLre ;,to-atrquement la séparation des signaux 

provena~t de l'oscillateur local e t  Zxi, à la bande latérale supérieure; son 

emploi est de ce falt beaucoup plus s3~;Ti. Cependant le filtre de sortie 

doit être très poche de la diode KI31 et fait donc double emploi puisqu'o:i 

ne peut pas utiliser pour cette fonctlon le filtre que l'en trouve nécessai- 

rement dans le nultiplrxeur de sortie de tous les systèmes de télécmur~i- 

cations à plusieurs canaux i141.  Pour cette raison, nous nous intéresserons 

plus particulièrement au mélangeur tn réflexion. 

II. 3. Conversion AM-AH, A M - F i l  - - -----------------  - - - -  
Nous avons réalisé ces ;nesures avec la cellule en réflexion 

représentéepar la fig~re E.7. La diode ost m e  simple drift non encarsulée 

polarisée en avalanche par un cslirzqt dc 750 fi. I,'asciilateur local d'me 

fréquence de 33,4 GHz déliire une puissaiice de 20 d h -  



La figure E.9 nous montre dans ces 

conditions l'évolution de 13 j>~iissance 

de sortie avec la puissance d'entrée 

pour différentes valeurs de la fré- 

quence intermédiaire. Nous obtenons 

1 dB de compression du gain pour 

une puissance d'entrée de 22 dBm 
FIGURE E. 9 : Conversion AM-AI. 

quelle que soit la fréquence, ce qui 

--- 1.4 nous donne la plage de fonctionnement 

...---- f.6 linéaire. La puissance de sortie ma- 
I 

ximum est alors de pratiquement 20 dibn. 

2 O La figure E.10 donne l'évolution cor- 

1 0  
respondante de la différence de phase 

entre les signaux MF1 et MF2 (figure 

1 0  15 2 0  dBm E.6). Ces courbes suggèrent plusieurs 
FIGURE E .  10 : Conversion AX-PI. 

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 à 2"/dB. 

- La phase varie très rapidement avec la fréquence moyenne ce qui 
correspond à de très fortes variations du temps de propagation de groupe. 

Cependant ces résultats reflètent non seulement les distorsions apportées 

par le m6laiigeur d'émission, mais aussi l'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 à utiliser pour caractériser les propriétés intrinsèques du mélangeur 

[151. Ce type de mesures a donc été repris par :a suite avec un équipement 

expérimental plus élaboré, un gmetteur et un récepteur qui nous ont ét6 

prêtés par le Centre National d1Etudes des Té?écommications. 



III. MESURES DYNAMIQUES 

L'équipement expérimental mis à notre disposition par le CNET 

faisait partie d'un ensemble destiné à "tester" les performances d'une li- 

aison par guide d'onde circulaire dont les caractéristiques sont résumées 

ici : 

Bande de fréquence exploitable 30 à 60 GHz 

Débit numérique par canal 2 x 290 Mbit/s 

Fréquence intermédiaire 1,45 GHz 

Modulation 4 DCPSK * 

La bande de fréquence exploitable est occupée par 21 canaux et c'est l'équi- 

pement émetteur récepteur d'un de ces canaux (centré sur 39,08 GHz) que 

nous avons utilisé. 

111.1. L'émetteur-récepteur expérimental ................................. 

Un schéma synoptique de l'émetteur et du récepteur est dom6 

par la figure E.ll. On remarquera que les oscillateurs locaux d'émission 

(OLE) et de réception (OLR) sont issus d'un multiplicateur par trois à dio- 

de varactor comnandé par le signal issu d'un oscillateur à diode gunn sta- 

bilisé par une cavité à la fréquence de 12,543 GHz ce qui donne une fréquen- 

ce d'oscillateur local de 37,63 GHz. L'oscillateur local d'émission (GLE) 

délivre une puissance de 20 dBm. On utilise dans 'ce but, à 1 'entrée du mul- 

tiplicateur à diode varactor un oscillateur à diode DIPATï synchronisé par 

la diode Gunn. Un couplage est possible entre les deux oscillateurs locaux 

(ÛLE et OLR) pour assurer leur synchronisation ce qui est indispensable pour 

* 
DCPSK : Differentiel continuoüç $ase Çchift Keying : 3iodulatio~ de phase 

différentielle. 
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toutes les mesures utilisant l'analyseur de réseau Hehrlett Packard, telles 

que nous les avons déFinies précédemment (conversion A!t-Ph!, TPG). Le signal 

d'eiitrée moyenne fréquence est appliqué au mélangeur d'émission par l'inter- 

médiaire d'un amplificateur présentant un gain linéaire de 18 dB et ayant 

une puissance de sortie à la saturation de 18 dBm. 

Entre l'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 prélèvent lme  partie des différents signaux, ce qui permet un 

contrôle permanent de llOLE, du signal de sortie BLS à 39 Qiz et du signal 

d'entrée moyenne fréquence. 

111.2. Le mélangeur d'émission . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

En possession de l'équipement complet illurtré par.la figure 

El? nous avons dû concevoir un mélangeur d'émission à diode à avalanche des- 

tiné à remplacer le mélangeur à diode varactor monté d'origine. Après quel- 

ques essais infructueux des diverses montures de diode que nous avions utili- 

sées précédemnent, nous avons réalisé le mélangeur en réflexion donné par 

la figure E.12. Ce circuit est très semblable dans son principe 3 cel~ii de 

visd>ccord la figure E.7 qui nous a permis 

d'obtenir de très bons résultats 

à 35 GHz. Les dimensions ont été 

changées en fonction de la valeur 

de l'oscillateur local (37,63 GHz). 

FIGURE E . 1 2  : S t r u c t u r e  du mélangeur 
d ' é m i s s i o n .  



Pour découpler le signal incident moyenne fréquence de la polarisation de 

la diode, nous avons utilisé un circuit en ligne plaquEe (stripline) qui 

est intégré directement à la monture. 

Pour séparer le signal de sortie BLS 
PERTES 

centré sur 39 GHz des signaux résidu- dB'D"NSERTION 

els dûs à l'oscillateur local 3 la ban- 

de latérale inférieure etc... nous avons 

utilisé un filtre à barreaux réalisé 

par LTï 1161 et dont la courbe de 

réponse en fréquence est donnée par 
F 

O 
3abs 59.08 3 9 5 7 ~ ~ ~  

la figure E 13 . La bande passante à 

3 dB de ce filtre est de 400 MHz avec 
FIGURE E . 1 3  : Courbe d e  réponse  

0,s dB de pertes d'insertion au centre de 'Ortie. 

de la bande passante à 39,08 GHz. 

111.3. Principe de la mesure du taux d'erreurs 1 1 7 1  ....................................... 
Nous avons défini le taux d'erreurs (ou probabilité d'erreurs) 

Pe come le rapport entre le nombre de bits détectés à la sortie qui diffè- 

rent de ceux émis par la source et le nombre total de bits émis par la sour- 

ce : Pe = &!Y/%. 

La mesure du taux d'erreurs nécessite des équipements spé- 

ciaux lorsque les rapidités de modulations atteignent 290 Mbauds (corres- 

pondant à un débit numérique de 580 Mbits en modulation de phase quatre 

états) come c'est le cas du système développé par le CNET. On trouvera des 

informations précises sur ce système dans la référence [191 et nous ne donne- 

rons que le principe de 1 'équipement que nous avons utilisé (figure E. 14) . 



Porteuse MF 
modulee 4DCPSK 

FIGURE E . 1 4  : Schéma d e  p r i n c i p e  du c i r c u i t  u t i l i s é  
p o u r  l a  mesure  d u  t a u x  d ' e r r e u r s .  

Un générateur pseucio aléatoire délivre deux séquences de 

51 1 éléments binaires à 290 blbit/s qui module en phase (quatre états) un os- 

cillateur moyenne fréquence de 1.45 GHz. Ce signal modulé est appliqué à 

l'entrée moyenne fréquence de l'émetteur expérimental (figure E.ll). Le si- 

gnal recueilli à la sortie moyenne fréquence du récepteur traverse tout 

d'abord un égaliseur avant d'être démodulé. Le rôle de l'égalise~r 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 esf ensuite détecté ce qui permet de récupérer les deux - 
traits nunériques A et B qui sont alors comparés aux signaux émis A ou B. 



Un détecteur d'erreurs et un coqteur permettent d'ohtenir directement le 

pourcentage d'erreurs. 

I V .  RESULTATS EXPERIMENTAUX COMPARES R E L A T I F ?  2-IJN MHLANGIiUR 

D'EMISSION A DIODE A AVALANCHE E T  A D I O D E  VP.kPCT* 

Toutes les méthodes de nesures que nous avons décrites précédeni- 

ment (concernant la bande passante, les conversions AM-AM, AY-PFI, TPG, 

taux d'erreurs) ont été utilisées pour caractériser le système complet dé- 

crit par la figure E.11. Nous avons disposé dans cet équipement, soit d'un 

mélangeur d'émission à diode L-aractor, soit du mélangeur à diode à avalanche 

de la figure E.12, et, il nous a donc été possible d'en comparer les perfor- 

mances. 

Nous avons précédernent mntré la supériorité de la diode à ava- 

lanche pour la réalisation d'un mélangeur d'émission, au niveau des taux de 

conversion et de la puissance de sortie. Le problème posé est de savoir si 

les autres caractéristiques sont aussi favorables. 

L'étude qui suit a été effectuée,afin de faciliter les comparaisons, 

avec une puissance de sortie du &ne ordre de grandeur dans le cas du niélax- 

geur à diode à avalanche et î iraractor. Les résultats obtenus précédeme.~t 

mntrent qu'avec une diode à avalanche convenablement optimalisée et un Soi- 

tier de fréquence de coupure plus élevée, 11 doit être possible d'obtenir des 

puissances et des taux de conversion largement supérieurs avec la diode à 

avalanche. 

Tous les résultats de mesures que nzus allons présenter ici sont 

relatifs à l'enserrble complet Emeîteur-rGcrpteur. (figure F, . l l j  qiie cozs avons 



cons iiléré corme lin qbadr ipôle fonctloman? dans l a  bande de l a  moyenne fré-  

queilce, c 'es t-à-dire  autour de i .JS0 

7 . .  . $ .  1 .  Rande p a s s a n t e  : 
--------------  

.,,, fi,nire 2.1 5 nous w n t r e  i a  :o,irbe 

Je réponse de Iknsemble émt teur -  

:&-eptei~r p u r  différcnres v a l e ~ r s  

de l a  puissance d'entrée, l e s  cour- 

12 1.5 lA 31:s a] en plagant r.otre mélange?;r à 

a )  .Yé:angeilr à s i o d e  d ava lanche  
aiodes avalanche er l e s  courbes b) 

Fe d B m  n.ec ùn mélangeur à dlode varactor. 

La conibe de r é p n s e  au ;nélange:lr à 

ciiode 3 avalanche reproduit ficièle- 

-ex: c e l l e  du f i l t r e  de sor t i e  {fig. 

E.13) e t  nous mtenons donc G e  bm- 

f de passante de 350 :*Biz ce qui e s t  

1.2 sLp%-ieur à l a  bande de Uyqulst. né- 
b) (Yelanqeur A <diode v a r a c t o r  

cessalre  2 l a  transmission du slgnal 

FIGYrRE E.15  : C o u b e r d e  réponse  en vadulé à 290 &hau&. II en e s t  bien 
f requence  i e  1 snsem~ls emrt teuz-  
r e c e p t e u r  pour d i f f4ren te . s  v a l e u r s  enten& de p a r  l e  &lmgeur 5 
de l a  2u;ssance C ' e n t r e e  

;r& varactor qui ,  nqnt i1isant  pas 

l e  même f i l t r e  de sor t i e  a une bande -2csante p l ~ s  large. La différence de 

bande passante, n ' es t  l i é e  q~'a,. iiz;fércnces entre l e s  courbes de réponse 

des f i l t r e s  a t i l i s é s  d z s  :es l e  n as. Cn remarquera que dans le  cas où 

l r 3 n  u t i l i s e  l a  diode 5 avalanche, l e  ;ah de conversion Ps/Pe res te  pr3- 

:i.,umte:ient indépndant du :iiÿea.~. iker.:rée a lors  qu'kt., effet Ue saturatian 

t r è s  prononcé s'observe dans l e  ras  d e  la diode varactor. 



IV.2. Conversion amplitude-amplitude AM-AM .................................... 

L'évolution de la püissance de sortie nicywne fréquence (nor- 

ralisée par rapport à la puissance de sortie mxiincri) en foriction de la puis- 

sance d'entrée de l'équipement complet (figure E.ll) t-5 ~icintrée par la fi- 

gure E.16. 

Les deux types de mélangeur ont un 

comportement similaire, 13 seule diffé- 

rence réside dans le fait qu'il faut 

une puissance d'entrée moyenrie fréquern- 

ce sensiblement quatre fois plus impor- 

tante pour commander la dioüe à avalan- 

che que pour comnder la diode varactor, 
-20 -10 O dBm 

?IG~R& 1 . 1 6  : caraccéristlqilas~y-~~ c'est un défaut û.ue nous avons déja 
-- 
as l'ensemble émetteur-récepteur. 

signalé au chapitre 111 des mélangeurs 

d'émission à dinde à avalanche, qui put présenter quelques inconvénients 

dans les systèmes où la consommation d'énergie est prépondérante, 

IV.3. Conversion amplitude phase . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  

La différence de phase entre l'entrée rnoyenne fréquence de 

l'émetteur et la sortie du réîeptear ne peut se mesurer que si les deüx ci- 

cillâteurs 1oca.u (OLE et OLR) sont s~ncironis&s, ce qui est réal ,s, ble la.,î 

l'éîlÿipement que nais avons utilisé ffigxe E.ll). Dans i a  bande passame Le 

l'émetteur récepteur, :es variations reiatives tyyiques de la diff6rence de 

phase, entre les signaux moyenne fréquenze d'earrée et de sortie, avec la 

puissance d'entrée, sont donrées 3ar ia Figare E.17 .  



Avec le mélangeur 2 diode var.ictor, la 

conversion .k~l-F?l reste toujoiirs infé- 

rieure 5 1 '/dl3 en étant p,irt ici11 ière- 

ment faible dans la zone linéaire (pur 
-1 O 

des puissances d'entrée inférieures à 

celles correspondant à 1 dB de compres- 
-2 O 

, pc 

-20 -10 O sion de gain de la caractéristique AM-AM). 

F I G U R E  E .  17 : C a r a c t é r i s t i q u e s  AM-PM le mélangeur 3 diode 2 avalanche -- 
moyenne d e  l ' e n s e m b l e  é m e t t e u r -  
r é c e p t e u r .  la phase est beaucoup plus sensible aux 

variatioiis dc la puissance d'entrée : elle atteint pratiquement ZdO/dB pour 

une puissance d'entrée correspondant à 1 dB de compression de gain. Cette 

valeur importante de la conversioa AM-Ml est-elle préjudiciable à la trans- 

mission du signal modulé tel que nous l'avons définie : c'est une question 

à laquelle nous nous proposons de répondre en mecurant les taux d'erreurs 

résultant de l'utilisation des deux types de systèmes. 

IV.4. Tenips de propagation de groupe . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  
Les variations du temps de propagation 

1 de groupe dans la bande passante de 

l'eiisemble émetteur-iécepteur restent 

inférieures 5 2 ns coime le montre la 
O 

figure E.18. Les rzsultats sont coiipa- 

rables, qu'il s'agisse d'un mélanzeur 
-1 

1.2 . 1.45 1.7 G ~ +  d'émission à diode varactor ou à diode 

FIGURE E .  18 : V a r i a t i o n s  d u  t e m p s  à avalanche. 
de p r o p a g a t i o n  d e  g r o u p e  d e  1  ' e n -  
s e m b l e  & m e t t e u r - r é c e p t e u r .  



IV.5. Taux d'erreurs 
--------------  

FIGURE E . 1 9  : Courbes  d e  r é p o n s e  FIGURE E . 2 0  : V a r i a t i o m d u  t a u x  
e n  f r s q u e n c e  e t  e n  TPG d e  1  ' e n -  d ' e r r e u r s  a v e c  l e  r a p p o r t  s i g n a l  
s e m b l e  é m e t t e u r - r e c e o t e u r  a o r è s  s u r  b r u i t  d a n s  l e s  c o n d i t i o n s  d e  
utiLisation de lldçaLiseur d l ~ -  bande  p a s s a n t e  et d e  temps d e  
p l i t u d e  e t  à e  TPG p u r  l c  mélan-  groupe d e  l a  f i g u r e  E . 1 9 .  
g e u r  à d i o d e  à a v a l a n c h e .  

Les mesures de taux d'erreurs ont été effectuées au Centre 

Sational d'Etudes des Téléconmiunications à Lannion en utilisant l'équipement 

dont le schém de principe a été donné par la figure E.14. 

La figure E.19 correspond à la répo~ise en fréquence et en 

temps de prspagatlon de groupe de l'émetteur (avec le mClangeur d'émission 

5 &ode 2 avalanchef récepteur, corrigé par l'égaliseur de TPG et d'amplitude. 

Les variaticris du TPG sont alors rameriées à nioins de 1 ns dans la bande pas- 

sante du système. C'est dans ces conditions qu'ont 6'6 faites les mesures du 

taux d'erreurs en fonction du rapport entre la puissance de la porteuse et la 

puissance Je  bru~t dans la bande de Nyquist. 

ûn 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 l'on utilise un nijlangeur d'émission à diode à avalanche ou un 



&langei:r 5 diode varactor. Darts les deux cas, la valeur du rapport signal 

- 8 sur b r u i t  nécessaire pour obtenir un taux d'crieurs de IO est un peu plus 

Elevée si,i Pt] que 1s valeur théorique. Cette dégradation est due à plu- 

sieurs ;rhéno*nes panni lesquels on peut citer 1181 : 

- La limitation de la largeur de la bande passante Li: :'éçjipement 

- La distorsion résiduelle du 7-s de propagation de group 

- Les temps de montée et de descente &a modulateur 

Avec un Gqtlipement expérimenta; d'6;aission réception à 30 GHz, des- 

tiné à travailler avec un signal d u l é  5 quatre états de phases à 2 :: 230 

klbits/s, nous avons vérifié qu'il était pssible d'utiliser mélnngeur 

à'émrssion A diode à svaitinche dans un s)çtème de télécomunicati~ns sur g , i ~ -  

Ge en d e s  millis&trlques. Les taux S'errenrs nesurés avec le niC&q,eiir 

d76nilssior, à diode à avalanche rious ont donné cies résultats tout 2 f z i t  

comparables à ceux obtenus avec le Slangeur à diode varactor, serile la 

puissance moyenne fréquence de commde du mélangeur, nécessaire au fonc- 

tionnement, est un peu plus éievée :orsquton utilise le mélangeur à diode 

2 avalancfie, 
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C O N C L U S I O N  

Au cours de ce travail, il nous a été possible d'explorer un très 

vaste domaine de recherches, s'étendant de la &Ysique des composants aux 

problèmes spécifiques liés aux télécomnunications 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 l'utilisation des propri- 

étés non linéaires de la diode à avalanche. Les effets paramétriques rencon- 

trés dans ce composant, ne peuvent pas étre représentés par une simple réac- 

tance non linéaire, mais il faut necessairement faire intervenir une conduc- 

tance non linéaire très particulière, en effet, cette dernière n'apparaît 

que lorsque les signaux appliqués à la diode ont des niveaux suffisamment 

importants. 

Nous nous sonnes efforcés d'obtenir dans les conditions les plus 

générales, les lois classiques régissant le fonctionnement des dipôles non- 

linéaires, lesquelles, nous ont permis d'apporter quelques lumières sur le 

fonctionnement multifréquence des diodes à avalanche; Cependant, seule la 

méthode numérique de simulation que nous avons développée, nous a domé à 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 l'ééu- 

de de tous les systèmes multifréquences. 

Nous avons réalisé différents circuits mélangeurs, dont la caracté- 

risation a été effectuée par une méthode de mesure originale permettant d'ob- 



tenir la valeur de l'impédance présentée par le cicuit à la diode. par ail- 

leurs, cette technique s'est révélée très efficace pour étudier les cicuits 

destinés à 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 très largement. 

Nous avons alors mis en evidence expérimentalement le fait qu'il 

était possible de gagner quasiment un ordre de grandeur sur la puissance de 

sortie d'un mélangeur d'émission en utilisant une diode à avalanche au lieu 

d'une diode varactor. Il nous fallait montrer qu'un tel mélangeur à diode à 

avalanche pouvait être utilisé en télécornunications et nous avons entrepris 

cette étude sur Un équipement réel. Il apparaît que, sur les taux d'erreurs, 

les resultats obtenus avec un melangeur à diode à avalanche sont identiques 

à ceux que l'on obtient avec une diode varactor. Nous regrettons cependant 

que, faute de composants et de boîtiers plus appropriés à la fréquence qui 

nous était imposée, ces mesures n'aient pu être faites dans les conditions 

conduisant à une puissance de sortie maximale. 

Nous espérons que ce nouveau type d'application des diodes à ava- 

lanche pourra dans le futur se développer dans tous les doniaines où la puis- 

sance de sortie est un paramètre 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, à la fois théoriques et expéri- 

mentales, pourraient être utilisées pour l'étude de tous les systèmes mélan- 

geurs de fréquences fonctionnant soit avec les composants traditionnels, soit 

avec les récents transistors à effet de champ. Dans ce domaine, un grand nom- 

bre de problèmes nous paraissent encore se poser pour caractériser de façon 

exhaustive les systèmes non-linéaires et, une voie de recherche reste ouverte 

dans ce domaine difficile certes, mais sans doute riche en nouvelles et n m -  

breuses applications. 



A N N E X E S  





A N N E X E  1 

D I P O L E  NON 3 ; S S i ; ' Z T I F  

ET LOIS DE MAh1,EIi'-ROWE 

Considérons une capacité non linéaire caractérisée par une loi mivalente 

liant la valeur de la capacité à la tension qui existe à ses bones de la 

forme : 

c = C(v) 

Appliquons aux bornes de cette capacité une tension périodique: 

un courant i traverse alors la capacité que nous pouvons écrire : 

Connaissant la tension et le courant qui en résulte nous pouvons calculer la 

puissance totale absorbée par la capacité : 

En intégrant cette expression par partie nous obtenons : 

Comme la fonction C(v) est univalente et que !a fonction v(t) est p-ri~dique 

de période T, les deux termes donnant la puissance absorbée par la capcicite 

non linéaire sont nuls ce qui montre que: 



La puissance to ta le  absorbée par une capacité non l inéaire  e s t  nul le .  Consi- 

dérons a lo rs  l e  c i r c u i t  de l a  figure 1 où l a  capacité non l inéa i re  est u t i -  

l i s é e  pour assurer l e  mélange de signaux de différentes fréquences : 

Les puissances Pmn dissipées par l a  diode à toutes l e s  fréquences m f l  + nf2 

sont donc t e l l e  que : 

dans c e t t e  relat ion nous avons p r i s  comme convention que: 

P-m,-n = Pm,n ok P-m,n= Pm,-n 

c e  qui s ignif ie  que toutes l e s  puissances sont comptées deux f o i s  dans l a  

re la t ion  (1) que nous pouvons transformer sous l a  forme : 

Or ces relat ions doivent ê t r e  v ra ies  quelles que soient l e s  fréquences f l  

e t  f2.  Pour celà, il faut que chacun des deux termes de l 'équation (2) 

s o i t  nul : 



Considérons a lo rs  l'équation (3) dans 1aque:le nous décomposons l a  sonune sur 

m en deux part ies  : 

En changeant l e s  signes de m e t  n dans l e  premier terme de l 'équation (5) 

nous obtenons : 

c e  que l ' on  peut encore éc r i re  : 

Or, l a  relat ion (7) n 'es t  autre  que l a  première l o i  de liianley-Rowe. 

En décomposant de l a  même manière l a  s m e  çür n de l'équation (4) nous ob- 

tiendrions l a  seconde l o i  de Manley-Rowe : 
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A N N E X E  11 

La tension a u  bornes de l'élément non linéaire de caractéristique 

i = G(v).v est de la forme : 

Cette tension v pilote ?a conductarice ncn linéaire que nous pouvons décom- 

poser en série de Fourier (décompsitior, en série de fourier des fonctions 

pseudo périodiques) 

6 ( r ~ , + s w i ) t  
G(v)= 2 Gss e ovrc G-r,-6 = G r:s (2) 

r. s 

Le courant total prend alors la forme suivante : 

que nous pouvons donc écrire : 

en posant : Ip,? = Z ~ ~ : m , ~ - n ~ r n n  = G Î , ~  Vp-r,q-s (5) 
mon r, s 

Ces dernières relations montrent que chaque composante du courant est une 

fonction non 1inEaix-e de toutes les tensions existant aux bornes de l'élément 

non linéaire. Calculons : 



D'après (1) nous avons : 

d i -  di et comme i est une quantité réelle nous avons i* = i soit at - at 

La relation (4) nous permet alors d'écrire : 

en reportant ces deux relations dans Q nous obtenons : 

or, nous savons que : 

où s est le symbole de Kronecker. 
Nous obtenons donc : 

En décomposant la s o n  sur m en deux t e m n o u s  obtenons : 

O C  V-  m.-n = ~ m n  ce qui permet Arecr \re:  



* * 
Expression dans laquelle Vm Im + Vmn Im est facilement interprêté 

comme la puissance dans le composant à la pulsation n y  + n y  soit Prim. 
Hous obtenons donc la relation suivante : 





A N N E X E  III  

RELATIONS DE PHASE 

DANS LES MELANGEURS 

NOUS supposons que le circuit est tel que seuls existent des signaux aux 

frequences fm, f; , fs, f,,, tous les signaux aux autres fréquences étant suppo- 

sés court-circuités. 

Dans ces conditions la tension aux bornes de l'élément non linéaire est de 

la forme : 

y = Vo +Vm ~o~(wrnt+Tm)+ \le -jwet+'Pe) + ~s~os(%t+%) + 'Ji corr(w;t +Ti) 

l'élément non linéaire soumis à cette tension v va être parcouru par un 

courant dépendant linéairement d'expression de v ayant toutes les formes 

possibles suivantes : 

V)  vL, u3 ,. .. 



Le courant total i sera donc de la forme : 

? .  6 
i,= ='+ex Z ~ ( e e r r i \ ~ ~ ~ ~ , b $ ~ 2 ~ & < w m ~ + ~ n S Ë ( u f i L ~ J  k~(~~t~~>I'Pk(ui~+~ijj 

6 , E  

Cette expression générale nous powons ll(?crire en notation complexe sous 

la forme : 

Ekpression dans laquelle fabcde CV, V,, V', Vs, Vi) est une fonction cm- 

plexe des amplitudes des différentes tensions que nous noterons F dans la 

suite. 

Or, les p u l s a t i o n s ~ ~ , ~ ~ , ~ ~ ,  sontliées par les relations : 

ce qui reporté dans l'expression de iconduit à : 

nous pouvons alors extraire de ce courant les composantes Im, Ib, IS, Ii 

aux pulsations respectivesw,,~~ ,wS,wi 

Pour calculer In il faut extraire de l'expression de i les termes de pul- 

s a t i o n ~ ~  ce qui impose donc : 

soit a = 1 - c + d  b = - c - d  

d'où la valeur de Im : 

Im= t ~ e x p j [ w , t + Y m - ~ ( ~ m + , ~ ~ - ' ~ s ) r d ( 9 m - ' f ~ + ' ~ i ) ~  
C.d,t 



Les expressions de IJ, IS, Ii sont obtenues de la même manière et donnent 

les résultats suivants : 

Ces quatre courants peuvent être écrits sous la forme générale suivante : 

In = Z L exp [wn\+Y'i - c (%+YP-'~',) + i ( ( ~ ~ - 9 e  +Ti)] 

avec n prenant les valeurs, m , Q ,  s, i telles que : 

ym=ym ; yé,ye ; %.='Pm+%? ; 'f';=Ye-Yw 

Nous pouvons alors calculer les puissances et les admittances prSsentées 

par le compsant;en écrivant les différentes tensions alternatives sous 

forme complexe : 

g(wnt+'?m) 

U n  = U n  e n =  m,Q,s,i 

nous obtenons les puissances et les admittances correspondantes par : 

P- = 5 R. [un 1,1 Y,, L n= m,e,s,i 
2 ' U n  

ce qui nous donne : 

p,, = 9 LU,, c r p j [ ~ : - ~ n -  c ( ~ m + ~ - ~ 3 * d ( ~ m - ~ e * ~ ~ ~ l  
2 



hous voyons donc que l e s  puissances e t  les  mitt taxes ne dépendent que 

d'un seul terme de phase qui e s t  : 

En ex!>rirnant ce terme de phase pour l e s  qliatre fréquences nous obtenons : 

ûn constate donc que l e s  pl~issances e t  l e s  admittarices de l'dlénent non 

l inéa i re  ne dépendent que de dem c3nGinaisons l inéaires  des phases des 

tensions qui existent 2 ces bornes s o i t  de : 

c e  qui montre que l e s  puissances e t  les admittances peuvent ê t r e  scrires 

sous l a  forme : 


