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INTRODUCTION

~

Dans le domaine des applications microondes, le transistor a effet
de champ 3 grille Schottky sur semi-isolant AsGa occupe une place de choix.
Ainsi 1'utilisation, jusqu'd des fréquences aussi élevées que 40 GHz, est
devenue possible grdce 3 la réalisation de composants d grille "enterrée"
de longueur de l'ordre de 0,3 um (NEO45 de NEC). Cependant, un nouveau type
de transistor est apparu assez récemment ; il s'agit du composant bigrille.
Il nous a donc paru intéressant de 1l'étudier et il fait 1l'objet de ce

travail.

Rappelons que le composant du type monogrille a fait 1l'objet de
nombreuses études portant sur sa caractérisation, sa modélisation et son
utilisation en amplificateur faible bruit. Au contraire, le composant bi-
grille, en particulier & grilles submicroniques, n'a encore fait 1l'objet que
d'un nombre de travaux assez réduit en ce qui concerne la modélisation en
petits signaux [1],[21,[3], en bruit [1],[4] et en régime non linéaire [5].
En outre, les modéles proposés ne tenaient pas compte des phénoménes de
dynamique électronique non stationnaire qui apparaissent dans le cas de

composants d dimensions submicroniques.

Dans ce travail, nous présentons une modélisation nouvelle du bruit
dans les composants bigrilles tenant compte des différents effets. Par ailleurs,
nous proposons une représentation originale du composant, capable d'en
décrire parfaitement le fonctionnement. Elle présente l'avantage d'€tre a la
fois plus simple et plus exacte que les représentations classiques. De plus,
elle permet une conception et une optimalisation plus aisée des circuits
microondes associds. Nous montrerons sa validité aussi bien en régime linéaire
que faiblement non linéaire et en bruit. Cette représentation sera appliquée
3 1'étude du fonctionnement des amplificateurs a gain contrdlé. Enfin, nous
présenterons une étude préliminaire des conversions de puissance en envisageant

1'utilisation en multiplicateur de fréquence et en mélangeur.




Cingq chapitres composent ce mémoire :

Dans le premier chapitre, nous proposons une représentation originale
du transistor bigrille a effet de champ et nous montrons son mode d'utilisation

3 la fois en régime linéaire et non linéaire.

Le second chapitre est consacré aux mesures expérimentales entre 2 et
18 GHz permettant la caractérisation des composants. Nous décrirons la monture
de test utilisée et le mode de détermination des &léments de la représentation
originale proposée au chapitre précédent. Aprés avoir étudié 1'influence des
tensions de polarisation sur ces éléments, nous validerons notre représentation

dans une gamme de fréquences trés étendue.

Le troisiéme chapitre présente,dans une premiére partie, une étude
théorique du fonctionnement en régime faiblement non linéaire en proposant une
représentation originale des non linéarités. Le principe du calcul de 1l'inter-

modulation sera décrit et nous montrerons la validité de la représentation

proposée. L'étude expérimentale des non lindarités sera présentée dans la

seconde partie. Nous nous intéresserons & 1'influence des conditions de fonction-
nement et de la structure semi-conductrice. L'effet des divers circuits
microondes associés sera aussi envisagé. Enfin, nous comparons les résultats

d . . . -
expérimentaux aux prévisions théoriques.

L . P P . . Pl
La quatrieéme partie est consacrée d 1'étude théorique du bruit généré
en microondes dans le canal conducteur des transistors bigrilles. Aprés avoir
e 7z . Pl -
présenté et validé le modéle théorique, nous donnerons un certain nombre de

pd - - - 3
résultats de simulation du fonctionnement sur ordinateur.

Pour terminer, le cinquiéme chapitre présente une &tude préliminaire
des possibilités de conversion de puissance offertes par le TEC bigrille.
Nous envisagerons, d'une part, la multiplication de fréquence 3 trés haut
rang d'harmoniques et, d'autre part, le mélangeﬁr d trés large bande de

fréquences.
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CHAPITRE I

FONCTIONNEMENT ET REPRESENTATION EQUIVALENTE

DU TEC BIGRILLE
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Fig. 1 : Représentation schématique d'un

TEC bigrille.




I.1 INTRODUCTION.

Aprés avoir présenté rapidement la structure semi-conductrice du
composant bigrille, nous donnons les caractéristiques statiques qui nous

permettront ensuite de définir les différents modes de fonctionnement possibles.

Par ailleurs, pour un point de polarisation donné, nous rappelons
les schémas électriques dits naturels que l'on utilise classiquement pour
représenter le composant bigrille. Ils sont appelés "intrinséque" si les
€léments parasites sont négligés et "extrinséque" si ceux ci sont pris en

compte. Nous considérons aussi l'existence des sources de bruit.

Afin de simplifier la représentation précédente et pour rendre plus
précise la description, nous proposons un nouveau schéma électrique &quivalent
dit "global".

Cette représentation, originale d notre connaissance, présente la particularité
trds intéressante en vue ‘des utilisations, que tous les éléments sont directement
et précisément mesurables. Jusqu'd des fréquences de 1l'ordre de 18 GHz nous
montrons qu'elle est duale de la précédente. En outre, elle peut &tre définie

soit en intrinséque ol soit en extrinséque en configuration soit hexapole,

soit quadripdle.

Enfin, nous introduisons des coefficients de non linéarité pour un

certain nombre d'éléments des schémas "naturel” et "global".

I.2 STRUCTURE SEMI-CONDUCTRICE.

La figure 1 représente schématiquement la constitution technologique

"d'un TEC bigrille. Elle se compose d'une couche épitaxiée de faible épaisseur

a en arséniure de gallium de type N déposée sur un substrat semi-isolant.

Le choix de type N a été fait en raison de la meilleure mobilité des &lectrons
par rapport aux trous. Par ailleurs, pour améliorer la qualité cristallogra-
phique de 1'épitaxie en profondeur, on trouve habituellement une couche tampon
trés faiblement dopée intercalée entre la couche active et le substrat semi-

isolant.




Fig. 2 : Technologie planar
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Fig. 5 : Caractéristiques statiques des deux TEC élémentaires
constitutifs du TEC bigrille
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A la surface de la couche épitaxiée, on trouve deux contacts ohmiques,
la source et le drain qui sont réalisés par évaporation d'or-germanium.
Entre les contacts de source et de drain, deux barriéres métal- semiconducteur
sont ajoutées formant les grilles. Le dépdt des grilles Schottky se fait
soit selon la technologie planar (figure 2) ol soit selon la technologie
dite de grille creusée (figures 3.a et 3.b). Cette derniére a pour but
d'améliorer les performances en bruit et en gain des amplificateurs micro-

ondes réalisés 3 partir de tels composants.

Enfin, rappelons que pour fonctionner a des fréquences &levées
(bande X et au-deld), il est nécessaire d'utiliser des grilles de longueur

(Lgi, i = 1,2) submicroniques [1].

I.3 CARACTERISTIQUES STATIQUES.

Le TEC bigrille peut &tre considéré comme constitué par une association
de deux TEC simple grille [21, [3]1, [4] et [5] selon le moritage cascode(*).
Le premier TEC étant monté en source commune et le second TEC en grille commune
(figure 4).

Dans un tel montage, on a les relations suivantes :

Idl = Id2 = 1Ids (1)
Vds = Vdls + vddl (2)
Vg2dl = Vg2s ~ Vdls (3)

Si 1'on suppose connues les caractéristiques statiques de chacun des deux TEC

figures (5.a et 5.b),

Id1

Id2
A

f1 (Vgls, Vdls)
£2(Vg2dl, vddl)

1]

il est alors possible d'en déduire la caractéristique de transfert du TEC

bigrille (figure 6).

(*) : D'autres montages pouvant étre réalisés, mais celui-ci est le plus
couramment utilisé.
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Fig. 7 : Modification de la caractéristique de transfert du TEC bigrille par

la polarisation de seconde grille.
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Ids = f (Vgls, Vg2s, Vds)

en considérant les relations (1) et (2).

Ensuite, grdce a 1'équation (3), on construit les lieux 3 Vg2s = Constante.

En pratique, on n'a pas accés directement 3 la connaissance des tensions
internes Vdls et Vddl et la caractéristique de transfert prend alors la forme
présentée sur la figure 7. Il apparalt, sur cette figure que les caractéristi-
ques s'apparentent a celle d'un TEC simple grille dont le courant drain maximum

Idss dépendrait de Vg2s [51].

Notons que Vg2s peut prendre sans inconvénient des valeurs positives modérées

(< Vds) sans crainte de polariser la seconde grille en direct.

I.4 MODES DE FONCTIONNEMENT.

Rappelons que dans le cas d'un TEC simple grille, on peut distinguer
deux régions dans la caractéristique de transfert Ids = f (Vgs, Vds)

(figure 8) correspondant d deux modes de fonctionnement trés différents.

- La premiére région (I) correspond aux tensions Vds
faibles, pour lesquelles le courant drain varie linéairement en fonction
de Vds. Le transistor se comporte alors comme une résistance dont la valeur

dépend de la tension Vgs en fonctionnant en régime linéaire (L).

- La seconde (II) correspondant aux tensions Vds plus élevées
fait apparaitre une saturation du courant drain. Le transistor se comporte
alors comme un générateur de courant quasi constant dont la valeur dépend

de la tension Vgs. Il est dit en régime de saturation (S).

Dans le cas du TEC bigrille, qui est un composant tétrode, on peut
obtenir quatre modes de fonctionnement totalement différents selon les

valeurs prises par les tensions de polarisation Vgls, Vg2s et Vds (figure 9).
Ces quatre modes pouvant &tre modélisés selon les représentations de la

figure 10.
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Fig. 9 : Définition des quatre zones de fonctionnement du TEC bigrille.

D Vds D

’,M;% ids
&
1d2 (v2s) K f"‘*"' T2 1d2(vg2s) (B W T2
| e
1d1( Vgls) dels T Rd1ls(Vgls) tles T
S
L.S
(a) (b)
D Vds D
fds
Rdd1(Vg2s) dedl T2 Rdd1(Vg2s) vt T
1d1(Vgls) pats 11 Rdls(Vgls)/i,/(fw“ M
S
S.L L.L
(€) (d)

Fig. 10 : Circuits équivalents aux quatre modes de foncticnnement
du TEC bigrille.
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MODE I_(S.S)
c'est le cas ol les deux TEC fonctionnent ensemble en régime de
saturation (figure 10.a). Ils sont tous deux équivalents 3 des sources de

courant quasi constant.

MODE_II (L.S) :

le second TEC fonctionne en régime de saturation tandis que le
premier TEC fonctionnant en régime linéaire peut &tre considéré comme une
résistance de source supplémentaire pour le précédent. La valeur de cette

résistance dépendant de la tension Vgls (figure 10.b).

MODE_III (S.L)
le second TEC fonctionnant en régime linéaire se comporte pour le
premier TEC, fonctionnant en régime de saturation, comme une résistance sup-

plémentaire de drain dont la valeur dépend de la tension Vg2s (figure 10.c).

" MODE IV (L.L)

Les deux TEC fonctionnant tous deux en régime linéaire sont équivalents

a deux résistances dont les valeurs dépendent des polarisations (figure 10.4).

I.5 REPRESENTATION EN REGIME LINEAIRE.

A tension Vds donnée, le courant drain étant fonction de deux tensions
Vgls et Vg2s, il en résulte que le TEC bigrille, en régime petits signaux
autour d'un point de polarisation, peut &tre considéré comme un octopdle
(ou quatre portes). Cependant en montage source commune, l'octopdle se réduit
3 un hexapSle. En négligeant 1'influence des &léments parasites, nous intro-
duisons le schéma électrique intrinséque utilisant deux types de représentation.
- Une représentation compléte a éléments dits "naturels”
définis 3 partir des phénoménes physiques régissant
le fonctionnement interne du composant.

z P

- Une représentation plus simple 3 éléments dits "globaux".
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Fig. 12 : Schéma intrinséque "global"
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Par ailleurs, on peut inclure les différentes sources de bruit.
Enfin, nous introduisons les éléments parasites dont la présence est suscep-
tible de modifier en particulier le comportement en trés haute fréquence.
Ceci conduira au schéma électrique dénommé extrinsdque avec les deux repré-

sentations précédentes possibles (naturelle et globale).
I.5.1 SCHEMAS ELECTRIQUES INTRINSEQUES EN HEXAPOLE.

Nous allons présenter tout d'abord une représentation appelée
schéma "naturel” puis nous introduisons une représentation originale

dénommée schéma "global”.
.A) Schéma intrinséque "naturel”.

La figure ll.a montre schématiquement l'origine physique des différents
éléments qui conduisent au schéma électrique hexapdle de la figure 11.b

utilisé par de nombreux auteurs [4], [5], (81].
B) Schéma intrinséque "global”.

Nous montrons (Annexe I) que le schéma électrique "naturel” de la
figure 11 peut se transformer en un schéma simplifié (figure 12) appelé
"global"” dans la mesure ol la condition suivante est réalisée :

*
w(cgs02 +cgdOl) << gm02 + gdOl + ng2( ).
Dans ce cas, les éléments du schéma "global" s'expriment en fonction des

éléments du schéma "naturel” de la fagon suivante :

avec Z = gm02 + gdO1l + gd02

Cgd2 = cgd02 + cgsOQiEEEL
Cgsl = cgsOl+ cnglM

Cgs2 = cgs02 J’%O-l—- cgdol —Em9Z_

(*) On montrera la validité de cette approximation au chapitre II dans le cas

de transistor que nous avons utilisé.
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Cgdl = cgdol ~8992

-JjwTi

gml = gm0l i45m02 ; gd02 (gml* = gml e l)
: temps de transit global pour la premiére grille

cd = gd0l . gd02

! ,, -

gm2 = gm02 _iﬁgﬂ;f (gm2” = gm2 e-]le2)
: temps de transit global pour la seconde grille

Cm3 = cgs02 _Eﬂ(i-t- cgdOl _ﬂ;_{_ (Cm3* = Cm3 e-ijil)

Cds = O ‘

T, = Til + Ril.Cgsl '

T, = Ti2 + Ri2.Cgs2.

la matrixe [Y] de 1l'hexapGle en schéma "global” (figure 12) s'exprime (en

premiére approximation) par :

gml-jw(Cgdl+gml.t,)

' w2Cgs lQRil-l-jw( Cgsl1+Cgdl+Cglg2) -JjwCgdl -jwCglg?2

Gd+jw[ngl+ng2+Gd(Til+112}0ds] gm?—jw(ng2+gm2.T2)

X* . .
jw(Cm3-Cglg?) -jwCgd?2 jw( Cgd2+Cglg2+Cgs?2)
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1.5.2 Propriétés du TEC bigrille utilisé en quadripdle.

Dans le cas particulier ol 1l'on ferme l'une des portes sur un court-

(%)

circuit parfait , on obtient alors un quadripdle équivalent. La représen-
tation globale de la figure 12 se simplifie et prend alors les formes suivantes

selon la portecourt-circuitée.
x FONCTTONNEMENT ENTRE GRILLE 1 ET DRAIN :

La grille 2 étant fermée sur un court-circuit, on obtient le schéma
électrique équivalent (figure 13).

Rappelons les expressions des éléments globaux :

Cgsl = cgsOl + cgdol —EHmoL ; gdol
Cgdl = cgdol —8d02 _

Gd = gdol —£d02

gm02 + gd02

)

gml = gm0l
Cds M O

On remarque que les valeurs des &léments globaux Cgdl et Gd correspondent
aux valeurs des éléments 'naturels" du premier TEC divisés par le rapport

z o gm02 oy
2d02 v gaoz ~ ° 2 10

Par conséquent, la capacité de réaction Cgdl et la conductance de
sortie Gd d'un bigrille sont de valeur plus faibles que celles d'un simple

grille.

(*) : L'étude expérimentale & la fois en linéaire et non lingaire a montré
gue ce cas est généralement un cas favorable de fonctionnement.
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Cgd1
Glo J_ als oD
vizCgsl+Cgqilg2 | cds
Vi) gty v v (DGIT I ng@md v2
So _ f o
Fig. 13 : Schéma intrinséque "global" : fonctionnement entre la grille 1 et

le drain (la grille 2 est fermée sur un court-circuit).

Cgd2 |
iF —71—oD
*
gm?2 .v.
v3 [ing2 _:‘1; Cgs2+Cglg? Gdé GES ind | 2
So ©
Fig. 14 : Schéma intrinséque "global" : fonctionnement entre la grille 2 et

le drain (la grille 1 est fermée sur un court-circuit).

Cglg2
Gl o aly 7 ° G2

: vf-I'Cgs'l.;.ng'l . ngs
1 : :
v | @ Jow3.@ + @ng v3

C
Ri1 o

S o . To)

Fig. 15 : Schéma intrinséque "global" : fonctionnement entre la grille 1
et la grille 2 (le drain est fermé sur un court-circuit).



- 16 -

Par contre, peu de différences sont observées au niveau de la transconductance
et de la capacité d'entrée, ainsi gml est voisin de gmOl et Cgsl voisin de

cgsO1.

En conclusion, on peut espérer réaliser des amplificateurs micro-ondes
d gain plus élevé qu'avec un TEC simple grille et présentant une fréquence de

transition voisine.
* FONCTIONNEMENT ENTRE GRILLE 2 ET DRAIN :

La grille 1 étant fermée sur un court-circuit, on obtient le schéma
électrique équivalent (figure 14).

Rappelons que :

Cgs2 = cgs02 —8S0L _ o401 —8BO2.

Cgd2 = cgd02 + cgs02 —B922

g2 = 102 - gdol

)

_ gdol . gdo2

)

Gd

Cds % 0

Ce cas ne semble pas présenter d'avantages notables par rapport au TEC simple

grille.
*x FONCTIONNEMENT ENTRE GRILLE 1 ET GRILLE 2 :

Le drain étant fermé sur un court-circuit, on obtient le schéma
électrique équivalent (figure 15).

On rappelle que :

gm0l + gdOl

!

Cgsl = cgsOl + cgdll

Cglg? = cgdol —EmO2_
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Cgs2 = cgs02 _S_%:%_ cgdol —gmo2
Cm3 = cgs02 -—gﬂgﬂ + cgdol —gmo2_

La présence du générateur ijm3tv fait apparaitre la possibilité du fonction-
nement en amplificateur micro-onde de la premiére grille vers la seconde.

Le gain devenant important & fréquence élevée, il devrait &tre possible de
.réaliser des coupleurs- unidirectionnels dont le degré de couplage pourrait
&tre modifié, grice aux polarisations continues. La directivité devrait &tre
trés bonne mais par contre les T.0.S. d'entrée et de sortie sont tous deux

élevés.
1.5.3 Eléments parasites et schémas extrinséques.

La partie intrinséque du composant semi-conducteur peut &tre considérée
comme un systéme 3 quatre portes. Il convient d'ajouter les &léments parasites
inhérents 4 la constitution technologique du composant et d son montage dans
une structure micro-ornde (figure 16). L'ensemble repfésente alors le schéma

électrique équivalent extrinsdque.

Rgl, Rg2

représentent les résistances de métallisation des grilles.

Rs, Rd
correspondent aux résistances d'accés du canal du cdté source

et du cdté drain.

Lgl, Lg2, Ls et L4 :
sont les inductances présentées par les fils de thermocompression

reliant le circuit micro-onde au transistor.

c1, C2, C3, C4, C5 et C6 :

sont les capacités liées aux plots de contact et au montage.

En considérant les deux représentations possibles du composant intrinséque

24 2

(le schéma a éléments naturels et le schéma 3 éléments globaux) et en tenant
compte des éléments parasites, on peut obtenir deux nouvelles représentations

respectivement d éléments naturels et 3 éléments globaux. La prise en compte

exacte de ces éléments parasites est de fagon générale difficile et ne peut




- 19 -

s'opérer qu'avec l'aide d'une calculatrice numérique. On peut néanmoins tenir
compte de fagon simple des résistancesparasites en négligeant 1'influence
des selfs inductances et capacités parasites pour des fréquences d'utilisation

pas trop élevées.
A) . Schéma extrinséque "naturel”.

Aux fréquences modérées (jusqu'd 6 GHz), on peut négliger l'influence

des selfs inductances et des capacités parasites.

Par ailleurs, en ce qui concerne les résistances parasites Rgl, Rg2,
Rab, Rs et Rd, il est possible, comme 1'a montré MINASIAN [6]1, [7], de les

omettre d condition d'utiliser, dans le schéma intrinsdque, des valeurs

corrigées.
En effet :
TEC 1
gmOleT ;01
Ri0O1* ~RiO1+ Rgl + Rs (1 -
cgsOl1

cgsOl

cgsOl1* =
1 + (gm0l + gd0l) Rs + gdOl Rab

% gm0l

-jwTiol )
1 + (gm0l + gdO1)Rs + gdOl Rab

(gm0l = gm0l e

yml

gd01
1 +(gm0l1 + gdO0l) Rs + gdO1 Rab

gdol™ =

*
cds0l = cdsOl

cgsOl
1 + (gm0l + gdOl1l) Rs + gdOl Rab

cgdol® = cgdol + gdol Rs

—
™
(gp]
N

Ri02* =Ri02+ Rg?2

6gs02* = cgs02
—jwr.02
ym2* = gm02 e *
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gdo2* = gdo2
*
cgd02 = cgdOl

x*
cds02 = eds02

Par conséquent, aux fréquences pas trop élevées, le schéma extrinsdque
(figure 11) peut &8tre considéré comme encore valable & condition d'utiliser

des valeurs corrigées pour les éléments de ce schéma.
B) Schéma extrinséque "global".
g

Aux fréquences inférieures & 6 GHz, on peut ici négliger 1'influence
des selfs inductances et capacités parasites. Par ailleurs, les résistances
parasites Rs, Rd, Rgl et Rg2 peuvent &tre omises d condition toutefois

d'utiliser des valeurs corrigées pour les éléments du schéma global de la

figure 12.

Cgsl* o Cgsl

1+ (gml + Gd) Rs + Gd Rd
' * . Cgs?2
€S2 * T e T o) TS T GI

*

Gml = gnl

1+ (gml + Gd) Rs + Gd Rd
Gm2* = gm2

1+ (gm2 + Gd) Rs + Gd Rd
@ = Gd

1+ (gml+ Gd) Rs + Gd R4

Par conséquent, si ces valeurs sont utilisées pour les éléments du
schéma de la figure 12 dans une certaine mesure on prend en compte des
éléments parasites si toutefois les fréquences d'utilisation ne sont

pas trop élevées.
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Fig. 17 : Schéma intrinséque "naturel" & éléments non linéaires.
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I.5.4 Comparaison des différents schémas et conclusion.

Nous avons montré que le bigrille pouvait se représenter plus simplement
que par la représentation naturelle couramment utilisée et ceci jusqu'd des
fréquences aussi élevées que 18 GHz. La représentation globale est 3 notre con-
naissance, originale. En particulier, dans le cas du fonctionnement classique
entre grille 1 et drain, nous montrons que le bigrille peut se représenter de
fagon aussi simple qu'un simple grille. La validité de cette représentation
sera également démontrée au chapitre II.

L'intérét de la représentation nouvelle proposée est, outre sa simplicité,

de permettre une prédétermination & la fols facile et précise des différents
é€léments puisqu'ils sont directement accessibles 3 la mesure. Par ailleurs, la
détermination des valeurs par la méthode de la colncidence des courbes dite

"fitting" en est grandement facilitée(*).

~

Enfin, la conception des dispositifs micro-ondes réalisés i partir des TEC
bigrilles (amplificateurs, mélangeurs, etc...) ainsi que 1l'optimalisation

du fonctionnement en deviennent beaucoup plus aisés.

1.6. REPRESENTATION EN REGIME FAIBLEMENT NON LINEAIRE

Dans le cas ou l'amplitude des signaux appliqués n'est plus trés
faible, on ne peut plus considérer le TEC comme un dispositif linéaire et
les &léments du schéma électrique équivalent omtune valeur dépendante du
niveau du signal. Ainsi, les caractéristiques statiques de la figure 8 font
apparaitre une évolution non linéaire du courant drain en fonction des
tensions drain source et grille source. Par conséquent, nous devons considérer que
gmet gd sont deux &léments non linéaires. Par ailleurs, il est bien connu
que 'a capacité cgs varie non linéairement en fonction de la tension Vgs.
Par conséquent, si 1'on néglige la non-linéarité de ng(**)nous obtenons alors

un schéma naturel (figure 17) utilisable en régime non linéaire. Par ailleurs,

(*) En conséquence de la meilleure précision sur les éléments, les
prévisions de 1'étude théorique seront beaucoup plus exactes.

(xx) Ceci est justifié par le fait que pour un bigrille la valeur de Cgd
est tres petite.




/[J/@,

SO- g

Fig. 18 : Schéma intrinséque "global" & éléments non-linéaires
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Fig. 19 : Schéma intrinséque "global" 3 éléments non linéaires.
- cas du fonctionnement entre la grille 1 et le drain
(la grille 2 est fermée sur un court-circuit).
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étant donné que les &léments non lindaires du schéma "naturel” ne sont

fonction que des tensions de polarisation, on peut considérer que le schéma
"global"” de la figure 12 doit demeurer valable en régime non linéaire en
considérant, a présent, des éléments “globaux” non lindaires (figure 18).

Les coefficients de non linéarités sont déterminés en considérant 1l'évolution

des grandeurs fondamentales Gd, gml, gm2, etc... en fonction des tensions

de polarisation Vgls, Vg2s et Vds que 1'on représente aumoyen d'une interpolation
polynomiale.

On retrouve, ici encore, les avantages de la modélisation globale

qui sont

- précision des éléments liée 3 leur mesure de fagon directe,
- la détermination en est simple et rapide,

- 1'utilisation en est & la fols plus aisée et plus

exacte.
La validité de cette madélisation sera montrée au chapitre III.

Enfin, dans le cas du fonctionnement entre grille 1 et drain (avec grille 2

fermée sur un court-circuit), on obtient le schéma de la figure 19.

I.7 - CONCLUSION.

Nous avons introduit deux représentations possibles pour décrire le
fonctionnement du TEC bigrille 3 la fois en bruit, en régime linéaire et en

régime faiblement non linéaire. Ce sont

- le schéma électrique extrinséque naturel ;

- le schéma é&lectrique extrinséque global ;

en configuration quadripdle ou hexapdle.
Nous nous proposons d'appliquer ces différentes représentations au cas du
transistor bigrille AVANTEK AT11200 et de montrer 1l'intéré@t présenté par le

schéma global dans les chapitres suivants.
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CHAPITRE II

ETUDE EXPERIMENTALE ET MODELISATION DU TEC EN REGIME LINEAIRE
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IT.1 INTRODUCTION.

Nous nous proposons, dans ce chapitre, d'effectuer 1l'étude prélimi-
naire des transistors d effet de champ du type double grille en régime de
fonctionnement linéaire avant d'aborder au chapitre suivant le régime de
fonctionnement non linéaire. Aprés avoir décrit rapidement la monture du
.cbmposant que nous avons réalisée et utilisée, nous donnons les résultats
de la mesure en micro-ondes des éléments de la matriced'ondeenconfigurafion
hexaplle. Cecl nous permettant déja d'entrevoir quelques applications micro-~iu
ondes.

.

Ensuite, nous déterminons aisément les éléments du schéma électrique
global équivalent correspondant au transistor extrinséque. Aprés avoir décrit
les méthodes mises en oeuvre pour la détermination des résistances et selfs
inductances parasites, nous serons alors en mesure de donner les éléments du schéma
global équivalent correspondant d présent au transistor intrinséque.

Mais celui-ci peut aussisereprésenter-par un schéma naturel équivalent.
Nous détermindons donc les éléments de ce schéma :naturel . en utilisant une
premiére méthode déja publiée dans la littérature. Puis, nous proposons une

nouvelle méthode permettant d'accéder plus facilement et plus directement aux

valeurs de ces mémes éléments.

Enfin, nous validerons les différentes représentations proposées et,
d cette occasion, nous donnerons 1l'évolution des éléments du schéma en fonction

des polarisations de grilles.
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I1.2 CONCEPTION D'UNE MONTURE DE CARACTERISATION DU TEC BIGRILLE.

a) Introduction.

Afin de mesurer aussi précisément que possible les caractéristiques
électriques des composants bigrilles, il était nécessaire de pouvoir disposer
de montures destinées 3 les recevoir et présentantdespertes les plus faibles
possibles dans la bande des fréquences 2 - 18 GHz. Ce type de mohture n'étant
pas commercialement disponible, nous avons été amené & la concevoir et &
la réaliser.

En pratique, la mise au point de la monture s'est avérée longue et difficile
car il était nécessaire de limiter les pertes et les réflexions parasites,

étant donné les faibles pertes intrinséques au transistor et son aptitude a
osciller d fréquence basse en particulier sur la moindre réflexion parasite.
Nous allons examiner les différents problémes posés par la conception de la

monture.

b) Conditionnement du composant.

Les composants sont traditionnellement disponibles sous forme de puce
ou en boitier. Nous avons choisi d'utiliser des composants en puce afin
d'éliminer toutes les réflexions parasites et les risques d'oscillations

engendrés par les boltiers.

c) Type de structure micro-onde.

Deux structures micro-ondes étaient susceptibles d'&tre utilisées,
soit la structure coplanaire soit la structure microruban.
La structure coplanaire permettait d'assurer un retour 3 la masse aisé pour
la source tandis que la structure microruban nécessitait le pergage d'un trou
dans le substrat diélectrique.
La solution microruban a été retenue d cause des pertes plus importantes
présentées par le coplanaire [1]. En effet, pour une ligne 50  sur alumine
(r = 9,6, h = 0,635 mm} & 10 GHz l'atténuation n'est que d' environ 0,04 dBF/cm
pour la structure microruban, tandis qu'elle atteint des valeurs deux fois

plus élevées pour le coplanaire.




- 0,8mm

H=0,635mm| [ 1!

Alumine

Laiton

1 imm E0,3mm ~

(a) Coupe

Alumine

Y

microruban ll

T.W: 0;6mm

(b) Vue de dessus

Fig. 20 : Montage du transistor
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d) Substrat diélectrique.

0

Il était nécessaire d'utiliser un substrat diélectrique de permittivité
€levée afin de limiter les pertes par rayonnement et d'éviter la dispersion.
En outre, on évite ainsi 1l'emploi de lignes de trop grande largeur par rapport
au standard OSM. Deux matériaux diélectriques a faible pertes et de permitti-
vité voisine de 10 sont disponibles couramment, ce sont le duroid 6010 et
1'alumine (A1203).

' Si le duroid se travaille aisément, son manque de rigidité provoque des
déformations en particulier au niveau des connecteurs ce qui nuit d la qualité
et d la reproductibilité de la monture. Dans ces conditions, nous avons &été
amené 3 choisir 1'alumine malgré la difficulté présenté& par le travail méca-
nique de ce matériau.

Par ailleurs, pour permettre le fonctionnement aux fréquences élevées, nous

avons choisi le standard OSM ce qui conduit d utiliser des lignes de largew

compatible avec ce standard.

En définitive, afin de réaliser des impédances caractéristiques de 50
avec l'alumine choisi comme substrat en épaisseur 1/40 de pouce, nous utilisons

une largeur de lignes de 0,6 mm.

e€) Description de la monture.
Afin d'accéder aux trois électrodes du composant bigrille (en montage
source d la masse) avec des connexions les plus courtes, la configuration

en forme de T semble la plus judicieuse.

Le composant se trouvant placé a l'intersection de trois lignes micro-
ruban. Le retour de la source 3a la masse s'effectue par 1l'intermédiaire d'un
trou percé au travers du substrat. Le composant étant placé dans ce trou sur
une premiére remontée de masse destinée 3 compenser la différence de hauteur
entre celle du composant et celle du diélectrique. Une seconde remontée de
masse est faite afin de faciliter et de raccourcir la connexion de source
(figure 20). La liaison aux circuits microondes extérieure est réalisée
d 1l'aide de connecteurs OSM.

Dans le but de compenser d'éventuelles différences de hauteur par rapport a

la ligne, ces connecteurs sont placés sur des supports coulissant verticalement.
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pour les transistors bigrilles en puce (cOtes en mm).
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Fig. 22 : Caractéristiques des éléments de référence
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Le plan de réalisation mécanique de cette monture est donné (figure 21).

Par ailleurs, nous avons pu observer des difficultés de reproductibilité

des mesures aprés plusieurs montages et remontages. Dans ces conditions,

afin d'assurer la reproductibilité des mesures, nous avons convenu que chaque
transistor serait placé de fagon définitive dans une monture qui lui sera
propre. Signalons que pour la calibration, nous disposons &galement de
plusieurs montures de référence (ligne de transmission, court-circuit, circuit-
ouvert).

Nous estimons que les différences de réalisation entre les diverses montures
sont probablement faibles et que notre méthode de travail assure une bonne

reproductibilité des mesures.

f) Contrdle de qualité.

-~ ——— ——— i e

Nous donnonssur les figures 22.a et 22.,b l'évolution des paramétres de trans-
mission et de réflexion (valeurs mesurées et corrigées selon § II.4.3) d'une
telle monture dans la gamme 2 - 18 GHz. )
I1 apparait que les pertes demeurent trds faibles jusqu'd des fréquences
aussi élevées que 18 GHz puisqu'elles restent inférieures d 1 dB.
Par conséquent, nous pouvons considérer que notre monture est parfaitement

utilisable pour la caractérisation de TEC bigrilles.

IT.3 RELEVE DES CARACTERISTIQUES STATIQUES.

On a vu (chapitre I) qu'un TEC bigrille était équivalent & deux TEC
simple grille en montage cascode. Pour accéder 3 la mesure des caractéristiques
statiques de chacun des deux TEC, nous utilisons la méthode préconisée par
Tsironis [2]. Son principe consiste 3 "ouvrir" successivement le canal de
1l'un des deux transistors en le rendant ainsi équivalent 3 une simple résis-
tance (régime lingaire). On peut alors relever les caractéristiques stati-
ques de l'autre transistor. A titre d'exemple, nous considérons le cas ol
le second TEC est rendu conducteur en faisant passer entre la grille 2 et
le drain un courant continu en direct de 200 pA. La tension entre drain et
source du premier TEC Vdls s'obtient & partir de la tension globale Vds

rd

mesurée extérieurement grade d la relation :

Lg?2
Lgl + Lg2

Vdls = Vds - Rec2.Ids avec Re2 = Rc
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Vdisv)
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Vddyv)
Fig. 23 : Caractéristique de transfert du TEC bigrille
(AVANTEK AT 11200)
Polarisation extérieure Répartition interne
Ids(mA) Vgls(V) Vg2s(V) Vvds(V) vdis(V) vddi(v) Vg2d1(V)
42 - 0,6 1,15 M 1,95 V 2,05 - 0,8

Tableau 1. Point de polarisation, du transistor
AT11200, mesuré en microondes.
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ol Rc est la résistance totale de l'ensemble des deux TEC supposés pleinements

ouverts.

- AVds
Alds

Re

Vgls = Vg2s = + 0,7 V
Vds +- 0

De méme, en inversant le rdle des grilles, la tension aux bornes du second

TEC Vddl s'exprime a partir de la tension extérieure Vds.

Vddl = Vds - Rel . Ids avec Recl = Rec --Egi—-—-
Lgl + Lg2

Nous présentons sur la figure 23, les caractéristiques statiques relevées
pour chacun des deux transistors é&lémentaires constitutifs du TEC bigrille

AVANTEK type AT 11200.

A partir de ces caractéristiques et en utilisant les formules d'asso-
ciation en cascode (§. I.3), on peut déduire les caractéristiques de 1'ensemble.
Inversément, pour un point de polarisation caractérisé par les tensions exté-
rieures Vgls, Vg2s, Vds et le courant Ids, on peut accéder 3 la connaissance

des diverses grandeurs suivantes :

1°) La répartition de la tension drain-source entre les deux
transistors, c'est 3 dire les tensions Vdls et Vddl condi-

tionnant le régime de fonctionnement linéaire-ol saturé.

2°) La tension de polarisation du contact Schottky de la seconde
grille Vg2d1l.

A titre d'exemple, nous indiquons dans le tableau 1 la répartition interne
des tensions pour un point de polarisation donné. C'est a ce point de polari-

sation que seront effectuées les mesures en régime dynamiqueen hexapdle
que nous présenterons dans ce chapitre (Transistor AVANTEK AT 11200).
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- Ol
Fig. 24 : Diagramme de fluence de 1l'hexapdle correspondant au TEC bigrille
3
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’ Fig. 25 : Matrice d'onde de 1l'hexapole
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Fig. 26 : Principe de la mesure
des neuf paramétres de l'hexapdle 3
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IT.4 MESURES EN HEXAPOLE ET UTILISATIONS POTENTIELLES.
IT.4.1 Diagramme de fluence de 1'hexapole.

Nous avohs vu (chapitre I) que le TEC bigrille était un dispositif
du type hexapole. Par conséquent, en microondes, un tel dispositif peut
étre caractérisé par la mesure des 9 paramétres de la matrice d'onde repré-
sentative. Nous donnons sur la figure 24 le diagramme de fluence corres-

pondant.
I1.4.2 Principe de la mesure. .

Nous utilisons un analyseur de réseau automatique Hewlett Packard
deux portes, la porte non utilisée de 1l'hexapole étant fermée sur 1'impé-
dance caractéristique de 50 ohms. Pour accéder 3 la mesure des 9 paramétres
de l'hexapole (figure 25), nous devons donc effectuer trois mesures en qua-

dripSle selon les trois montages de mesure représentés sur la figure 26.

II.4.3 Correction des erreurs introduites par 1'analyseur de
réseau. .

L'analyseur de réseau réel peut etre considéré comme 1'association
en cascade d'un analyseur de réseau parfait avec un quadripdle placé sur
chaque entrée dénommé quadripdle d'erreur. Ces quadripdles d'erreur repré-
sentent d'une part les imperfections des coupleurs de l'analyseur de
réseaux et d'autre part, les imperfections des éléments de liaison. Pour
tenir compte de ces erreurs lors de la mesure d'un composant, nous avons
utilisé le programme de mesure des paramétres. Sij préconisé par Hewlett
Packard et utilisant un graphe trés complet (figure 27). Les termes de
‘calibrage en réflexion sont similaires 3 ceux du modé€le bien connu [3]
excepté qu'il y a deux groupes de trois coefficients pour le sens direct et
inverse. Les termes de réponse en transmission, de fuite et d'adaptation de
la charge sont additionnés pour les deux directions donnant ainsi 12 paramé-

tres d'erreur pour chaque fréquence.

La procédure de calibrage se fait en deux temps dans toute la gamme

utile des fréquences.
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. |
| |
lnverse | s21 | E"
4 e + - O 522m
| I
| |
Y S £ s2h 1 YE,  AEg
| |
s2mo - i - i - o Entrée H.F
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Fig. 27 : Graphe complet de calibrage
s11 12 513 s21 522 523 s31 832 33
0,063-63155 | 0,057 e32% | 0,088 e 326 | 1,35 ¢7337 | 0,39 73128 | 1,01 330 | 1,53 &3%° | 0,49 &738 | 0,013 737

Tableau 2. Paramétres Sij mesurés pour le transistor AT11200
(F =

12 GHz)
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Dans un premier temps, on détermine les termes d'erreur de la figure
27 par la mesure en standard APC 7 d'un court-circuit, d'un circuit ouvert

et d'une charge adaptée coulissante.

Dans un second temps, on tient compte dans une certaine mesure des
imperfections des lignes et transitions en standard OSM reliant les sorties

APC 7 de l'analyseur a la monture en effectuant la mesure

- d'une part, d'un court-circuit dans le plan d'entrée

du transistor sur la ligne microruban de la monture,

- d'autre part, d'une ligne de transmission microruban

d'impédance 50 ohms.

La mesure de ces derniers éléments 3 pour but de corriger les erreurs
de phase dues aux longueurs électriques diverses en particulier celles
apportées par la monture, afin de permettre l'accés d la mesure des paramé-
tres Sij dans le plan du composant. Remarquons, que si nous tenons compte
des déphasages introduits par les éléments de liaison et la monture, paf
contre nousne tenons pas compte de-l'atténuation. Cette approx1mat10n peut
se justifier en remarquant que l'atténuation est faible puisqu'elle ne

dépasse pas 1dB (§. II.2).

I1.4.4 Utilisations potentielles

1) Amplification 1inéaire en microondes.

A titre d'exemple, nous présentons dans le tableau 2, les paramétres
Sij mesurés et corrigés a la fréquence 12 GHz pour le transistor AT 11200

et le point de polarisation défini au §. II.3 (tableau 1).

On remarque que les paramétres S12 et S13 étant de module trés faibles
ne peuvent &tre déterminés avec une grande précision en raison des impré-

cisions inévitables liées 3 l'analyseur de réseaux.

Par ailleurs, on a vual §. II.4.2 ) que les paramétres S1l, S22 et
S33 peuvent &tre obtenus de deux fagons différentes 3 partir des mesures
en deux configurations différentes. Nous avons alors considéré la valeur

moyenne sur les deux résultats.
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Fig. 28 : Evolution fréquentielle des paramétres de transmission
du TEC bigrille AVANTEK AT 11200

FREQ K MSG MAG Zs 2L

GHz dB dB (RAU, PHI) (RAU, PHI)
2 0,25 25,7 kKKK - -

3 0,47 | 24,8 | #wwxx - -

4 0,51 23,95 | wxknx - -

5 0,72 | 23,5 *xkAx - -

6 0,78 | 22,98 | *anwx : - -

7 0,97 | 22,58 | **x%=x - -

8 0,88 22,07 | #xkx* - -

9 0,9 20,73 *rrEk - -

10 0,96 19,04 | wxkxx - -

11 1,24 | 20,14 17,‘16 (0,76 ; - 163,4) | (0,89 ; 97,5)
12 1,26 | 20,7 | 17,61 (0,75 3 - 145,2) | (0,91 ; 102,1)
13 -0,77 | 19,96 | #xwnx - -

w |-2,06 | 18 N - -

15 -1,54 1 16,36 | xxk% - -

16 -0,6 14,3 xR - -

Tableau 3. Performances en amplification du transistor
AT11200. (Court-circuit microonde en fermeture
de seconde grille).

- 37 -




- 38 -

Nous présentons sur la figure 28, les évolutions fréquentielles des modules
des paramétres de transmission S21, S31 et S23. On peut remarquer, en parti-
culier, qu'au deld d'une certaine fréquence (= 3 GHz), le module de S31
devient supérieur 3 1, ce qui montre la possibilité d'amplification entre

la grille 1 et la grille 2. Par ailleurs, on remarque également que les
fréquences de coupure dans les configurations Gl - G2 (S31) et G2 - D(S23)
sont supérieures 3 celle de Gl - D (S21). Dans ces conditions, il semble

que l'utilisation du TEC bigrille en amplificateur entre les deux grilles

soit favorable pour 1'utilisation en trds haute fréquence.

2) Performances en amplificateur
Grace aux formules, données en annexe II , il est possible de pééciser
les valeurs des impédances de charge et de source 3 présenter au transistor
afin de fonctiomner en régime d'amplification. En particulier, on peut dé-
terminer aisément le gain (G), le gain maximum disponible (MAG), le gain
maximum stable (MSG) et le coefficient de stabilité (K) de l'amplificateur

microonde que l'on peut réaliser 3 l'aide d'un composant.

Nous avons porté dans le tableau 3, les valeurs de ces différentes
grandeurs en fonction de la fréquence. On constate que des gains élevés
peuvent €tre obtenus (de l'ordre de 15 d 20 dB) mais que la gamme de fréquences
ol le transistor est inconditionnellement stable est réduite. Nous avons pu
confirmer expérimentalement le résultat théorique de 20 dB indiqué pour 1la
fréquence de 10 GHz puisque nous avons mesuré a cette fréquence un gain de

21 dB.

IT.5 DETERMINATION DES ELEMENTS DU SCHEMA EXTRINSEQUE GLOBAL

A titre d'exemple, pour le transistor type AT 11200(et le point de polari-

sation défini au §. II.3) nous avons obtenu & la fréquence 4 GHz la matrice

d'onde extrinsdque [S"] suivante (aprés corrections des.erreurs de mesure).




[s*1 =

0,023 I8¢

0,82 & I3

0,21 3°°

0,057 &3%0

0,79 3132

-327

-

0,97 e

*
On peut en déduire la matrice [y ] correspondante par la relation :

Soit :

IY] =

r— .
0,1

4,7

que l'on peut identifier (en premiére approximation)

0,2

[yty - L11-0s71, 1

(*)

(11 + 0s*1 %
2 + 30,93 0,006 - 50,023 -0,006
- 32,9 0,12 + 30,47 0,73 -
6 + 30,71  -0,012 - 30,25 -0,004 +

~
a

- 50,079

j0,32

50,38

N
ot

10
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la matrice suivante

correspondant au schéma &lectrique extrinséque global (chap. I, figure 12)

-

(il = [Y ].[v]

jwegs 1™
gml* - jwCm1*

jwCglg2”®

-jwcgdl”
cd* + juwed®

-jwcgd?2”

(x) [I] représente la matrice unitaire.

-ijglg2*
gm2* - jwCm2*

jwchQ*
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LILE/
gnl*(ms) | gm2*(ms) | Gd*(ms) | Ccgsi*(pF) | cgs2*(pF) | cgdi*(£F) | cgd2*(£F)

46,9 7,26 1,24 0,32 0,15 7,5 91,4

Tableau 4. Valeurs des éléments du schéma électrique
global extrinséque.
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pour obtenir les valeurs des principaux &léments extrinséques indiquées

dans le tableau Uu.

Si 1'on compare les valeurs que l'on peut obtenir en configuration quadri-

pdle (entre griiié 1 et drain) avec celles typiques d'un TEC monogrille,

i1 apparait que l'on obtient avec un bigrille :

- un gm du méme ordre

- un Gd beaucoup plus faible, ce qui laisse prévoir un gain
en tension d sortie ouverte plus important

- un Cgs du méme ordre, donc une fréquence de transition assez
proche

- Pd

= un Cgd nettement plus petit autorisant une bonne stabilité.

A présent pour pouvoir accéder aux valeurs des éléments du schéma intrin--

séque (global ou naturel) nous avons besoin de la connaissance des éléments

parasites.

II.6 MESURE DES ELEMENTS PARASITES.

Nous verrons que les valeurs des éléments du schéma électrique équivalent
sont souvent Obtenues par une méthode numérique d'extraction par optimalisa-
tion. Pour cela, on se donne un schéma électrique équivalent du transistor

et on compare les valeurs dites théoriques de la matrice d'onde [S ] aux
valeurs mesurées expérimentalement. On peut montrer qu'une telle méthode

peut conduire & l'obtention de solutions erronées (ou non physiquement pos-
sibles) si 1l'on part de valeurs initiales des éléments trop &loignées des
vraies valeurs. En outre, la convergence peut ne pas se réaliser ou

demander un temps de calcul trés long. Par conséquent, il est important de
pouvoir disposer d'une estimation suffisamment précise de la valeur d'un
certain nombre d'éléments que l'on consid@rera comme figés. Ces éléments fixes

. P4 P4
et bien connus sont, dans notre méthode les éléments parasites représentés sur

la figure 16.

Pour accéder 3 la connaissance des ces éléments, nous utiliserons toute
la panoplie des résultats de mesure & l'analyseur de réseaux en fréquence
faible (0,5 GHz) puis en fréquence plus élevée. Nous utiliserons également les
résultats de mesure en continu.

Rappelons que les éléments parasites sont dus :

- pour les résistances d'accés, aux pertes d'énergie active
dans les résistances "mortes" du canal c3té source, cdté

drain, entre les deux canaux ainsi que dans les diverses
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résistances de contact, de métallisation et de jonction au

niveau des quatre é&lectrodes.

- Pour les selfs inductances, aux fils thermocompressés assu-

rant la liaison avec le circuit microonde associé.

Signalons que nous ne tenterons pas la détermination des capacités para-
sites (capacités réparties, capacité de plot etc...) en nous contentant d'une
estimation de leur valeur qui du reste est faible et n'intervient qu'en trés

haute fréquence.




Fig. 29 :

Eléments résistifs du TEC bigrille a tension
drain-source nulle.

- 43 -



- 44 -

II.6.1 Résistances d'accés.

La détermination des résistances d'accés s'effectue en continu &
tension drain source quasi-nulle. La figure 29 indique l'emplacement
des différentes résistances d'accés que nous nous proposons de mesurer.

Ce -sont

Rs,Rd :
les résistances de contact et de canal respectivement du

coté source comme du c3té drain.

Rel (Vgls), Re2 (Vg2s)

les résistances variables du canal sous les grilles.

Rab :

la résistance du canal situdeentre les deux grilles.

Rgls, Rgls

les résistances d'acc@s aux contacts Schottky des grilles polarisées

x)

en sens passant.

Nous avons sept inconnues, il nous faudra donc obtenir au moins

sept équations résultant de différentes mesures.

La détermination de ces différentes résistances s'effectue en consi-
dérant l'ensemble des résultats des mesures obtenues en continu selon

diverses configurations du circuit de mesure

a) Mesure de La résistance drain-sounce Lornsque une des grilles est
polarnisie en direct.

ler Cas : 1la premidre grille est polarisée passante par rapport 3 la

source.

(x) Remarque. Les résistances Rgls et Rg2s sont différentes des résistances Ri
—smargue gls g 1

et Ri2 du schéma de la figure 11 et des résistances de métallisation Rgl et Rg2

de la figure 16.




2éme cas
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On obtient la résistance apparente :

Vds1
Igls

—c
[
~

= Rs + Rgls

La seconde grille é&tant reliée au drain.
En inversant les r8les de la source et du drain et en admettant

que Rgls demeure constante :

Vds2

EI-&.:: Rgls + Rab_ + Rd' + Rc2(0) (2)

la seconde grille est polarisée passante par rapport au drain,

on obtient la résistance apparente.

Vds?2 - Rd + Re2s 3
Ta g (3
La premiére grille étant reliée 3 la source.

En inversant les roles de la source et du drain et en admettant

comme hypoth&se que Rg2s demeure constante.

Vds?2

—— = ROD
Toos g2s + Rab + Rs + Rcl(0) (4)

" en faisant l'hypothése que la jonction est abrupte, 3 dopage

constant les résistances Rc1(0) et Rc2(0) s'expriment alors

de la fagon suivante :

Roi
Reci(0)

Vbi
Woi

oi Vbi, (i = 1,2) sont les hauteurs des barriéres de potentiel

des contacts Schottky et

Woi = Vbi + Vpi, d = 1,2)

ol Vpi, (i = 1,2) sont les tensions de pincement des deux canaux

1,2) correspondent aux résistances du canal, pleine-

Roi, (1

ment ouvert sous les grilles.
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b} Mesure de La nésistance drain-source Lonsque L'une des ghilles est
polarisée en Lnverse.

Nous utilisons la méthode proposée en 1973 par Hower et Bechtel [4]

pour les TEC simple grille. Ces auteurs ont montré que 1l'évolution de la

Vb-Vgs

Zos . . 1 e g s
résistance drain source en fonction ==—(ou n 2'73:75-_) est linéaire dans

le cas d'une jonction abrupte & dopaéé Gonstant.

Par conséquent la pente de la.courbe correspond d l'inverse de la
résistance du canal 3 pleine ouverture, tandis que 1l'intersection de cette
pente avec l'axe des ordonnées fournit la somme des résistances "mortes"

en série.

Nous avons adapté cette méthode au cas du transistor bigrille en

considérant deux conditions de mesure

ler Cas : 1la premidre grille est polarisée non passante par rapport

~ .
d la source.

On obtient

- d'une part, la résistance active du canal d pleine

ouverture ROl (6)
- d'autre part, la somme des résistances parasites
Rs + Rab + Rc2(0) + Rd (5)
si la seconde grille est reliée au drain.
2éme Cas : 1la seconde grille est polarisée non passante par rapport
au drain.
On obtient

- la résistance active du canal d pleine ouverture Ro?2 (8)

- la somme des résistances parasites

Rs + Rc1i(0) + Rab + Rd (7)
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-~ Rs(Q) | RA(Q) | Rab(Q) | Rgls(R) | Rg2s(Q) | Re1(0X(R) | Rec2(0)(Q)
DCM n© u8
AVANTEK 2,55 2,6 3,6 2,16 2,18 " 2,48 2,52
AT11200 :
NEC 3,3 3,2 6,4 4,25 4,149 4,53 5,11
NE 463.00

Tableau 5. Valeurs des résistances parasites mesurées
en continu.
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On obtient ainsi, un ensemble de 8 équations & 7 inconnues que 1l'on

résoud sans difficulté pour obtenir les différentes résistances.

A titre d'exemple, nous donnons, dans le tableau 5, les résultats

obtenus pour quelques transistors bigrille. .

Afin d'envisager 1l'influence des effets thermiques et des piéges
sur les résultats, ces mesures ont été reprises en alternatif 3 100 MHz.
En fait, nous n'avons pas noté de différences importantes ce qui montre

la validitér de la méthode de mesure en continu.
I1.6.2 Inductances.

Les inductances parasites Lgl, Lg2, Ls et Ld du schéma de la figure
16 étaht celles des fils de thermocompression, leurs valeurs peuvent &tre
estimées en mesurant la longueur de ces fils sachant . que la §aleur théorique
est d'environ 1 nH bar millimétre de longueur. Plus précisément, il est
possible de les mesurer en utilisant la méthode proposée par F. DIAMAND et
M. LAVIRON [5] pour un TEC. simple grille. Elle consiste 3 mesurerla matrice
d'onde [S] a tension drain source nulle. Ensuite, on en déduit la matrice

[Z] correspondante par la relation :

r79= L1+ (5]
[1] - [S]

x Zc
ol [I]est la matrice unitaire et Zc 1'impédance caractéristique.

I1 est alors aisé d'accéder 3 la connaissance des inductances
parasites résultant du montage du TEC bigrille.

Avec, par exemple :

o = 4Im(232) _ dIm(Z12)

L
dw dw
dIm(Z11)
1 2 cece— — Ls
Lg T
~ dIm(Z33) _ Ls
g2 = =55
Ld = EEESZEZL - Ls

dw




Lgl(nH) Lg2(nH) Ls(nH) Ld(nH)
0,58 0,2 0,048 0,32
Tableau 6. Valeurs des inductances parasites

~
LILLE

Lg]
Gl

Fig. 30 :

obtenues d Vds = OV.

/

G2.
Lg2

Rg2

0G2

Rgl | - TEC R4 Ld
R, intrinséqued T W

-0 N

Rs

Ls

S

Représentation simplifiée des éléments parasites
(obtenue 3 partir de la figure 16 en négligeant
les capacités parasites).
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La mesure doit &tre faite 3 fréquence suffisamment élevée (par exemple
dans la gamme 2 - 4 GHz) afin d'obtenir une précision suffisante.
Dans le cas du transistor type AT 11200 nous avons obtenu les valeurs

données dans le tableau 6.

II1.7 - DETERMINATION DES ELEMENTS DU SCHEMA INTRINSEQUE

La connaissance des éléments parasites nous permet, 3 présent, de
déterminer les éléments du schéma électrique équivalent intrinséque soit "global"

soit "naturel".

I1.7.1 - Matrice intrinséque.

. *

A partir de la connaissance de la matrice d'onde [S ] du composant
extrinséque et grdce 3 la mesure des éléments parasites (§. II.6), il est
possible de déterminer la matrice d'onde [S] correspondante au composant

intrinséque.

Tout d'abord, il est commode de transformer les matrices [S*] et [S]

en matrices [Z*] et [Z] correspondantes grdce a la relation :
[2] = L1 L5805 zc
LIl - sl

Ensuite la figure 30 montre que la matrice intrinséque [Z] se déduit

. . . * . .
aisément de la matrice extrinséque [Z" ] par la relation suivante :

T Rs+Rgl+jw(Ls+Lgl) Rs+jwls Rs+jwLs ]
[z1 = z2*71 - Rs+jWLs Rs+Rd+jW(Ls+Ld) - Rs+jWLs
Rs+jWLs Rs+jWLs - Rs+Rg2+jw(Ls+Lg2)

en négligeant 1'influence des capacités parasites (figure 16).

Par conséquent, il est aisé 3 partir de la mesure

- de la matrice d'onde extrinséque [S* 3 laquelle on associe

celle d'impédance [z*1
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- des éléments parasites Ls, Lgl, Lg2, Rs, Rgl et Rg2
de représenter le composant intrinséque par 13 matrice impédance
[Z1 que 1'on peut transformer en matrice admittance [Y]
ou en matrice d'onde associéel[S] 3 1l'aide des relations.
[I]1 - [Z21/%c

1
[Y]ze==—; [s]=
Lz] [11 + [21/Zc

Ainsi pour le transistor AT 11200 et le point de polarisation défini
au §. II.3, nous avions mesuré 3 la fréquence 4 GHz la matrice d'onde

extrinséque suivante :

0,91 &% 0,023 38t 0,057 3°0
[s*] = | 4,08 1106 0,82 e 1% 0,79 3132
1,09 ¢ 1180 0,21 &3 0,97 7377

A partir de la mesure des éléments parasites (donnés au §. II.6, tableaux 5,6)

nous en déduisons la matrice d'onde du composant intrinséque.

0,96 e 1°257 0,017 36753 0,038 ¢3°022
[s1=| u,1 It* 0,81 e 3337 0,85 eIlH0s%
1,06 ¢ 31558 0,19 15152 0,96 & 12752

ou encore la matrice admittance intrinséque
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gml gm?2 Gd Cgsl Cgs?2 Cgdl | Cgd2
(ms) (ms) (ms) (pE) (pF) (£F) (£F)
N
LE, . .
50 8,72 1,49 0,37 0,152 7,5 91,6

Tableau 7. Valeurs des éléments du schéma électrique

global intrinséque.
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0,44 + 39,32 0,009 - §0,19 -0,05 - 30,5
(yl =] 50 - j21,3 1,5 + ju4,66 8,72 - 33,09 x 1073
2,46 + 56,7 ' -0,06 - 32,3 0,04 + 3,8

b —

[1.7.2  Elements du_schémaglobal.

- - e o -

Rappelons que, dans le cas du transistor bigrille, la matrice [Y],

correspondant au schéma global de la figure 12 peut, en premidre approximation,

se mettre sous la forme :

[i1 = Y] [v] soit

il ijCgsl -jwCgdl -jwCglg?2 N Pvl-
i2 |=] eml - jwCml G4 + jwCd gm2 - jwCm2 | . v,
_i3 _ _ijgle -jWwCgd?2 jwCgs?2 _ : Vé_J

Par comparaison avec la matrice admittance mesurée du § II.7.1, on

en déduit la valeur des éléments du schéma électrique global que nous donnons

dans le tableau 7.

Si 1l'on compare les valeurs intrinséques ainsi obtenues aux valeurs
extrinséquesdu tableau 4 (§ II.5), il apparalt que des erreurs importantes
peuvent &tre commises si l'on ne tient pas compte de 1l'influence des éléments
parasites. En fréquence faible (< 4 GHz), on peut utiliser les formules appro-

chées de correction des résistances d'accés qui sont
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gml gm2 Gd Cgsl Cgs2 Cgdl Cgd2
(ms) (ms) (ms) (pF) (pF) (£fF) (£fF)
53,7 7,4 1,42 0,42 0,15 6,2 91,6

P aphd i inséque global
. - Valeurs des éléments du schéma intrins .
Tableau 8 obtenues par utilisation des formules de correction

(3 partir du tableau 4)

Cast{pF}

Vais(V]
.25, .2 .15 A -85 0

Gd{ms)

Vgis{V)
=25

Fig. 31 : Evolutions expérimentales des éléments du schéma
électrique "global" extrinséque en fonction de la
tension Vgls pour différentes tensions Vgs?2
(Transistor : AVANTEK AT 11200). Z = 500 um
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Nous présentons, dans le tableau 11, les valeurs initiales obtenues
par caractérisation préalable et les valeurs finales données par le processus

d'optimalisation ; l'erreur finale étant inférieure 3 11 %.

Nous représentons sur la figure 37 l'évolution des neuf paramétres de
la matrice d'onde entre 2 et 16 GHz. Par comparaison avec les paramétres calcu-
1és 3 partir du schéma &lectrique extrinséque global, il apparait un accord
relativement satisfaisant (sauf pour le paramétre Séa).

I1.7.4 - Eléments du schéma naturel (premiére méthode).

Le principe de mesure suggéré par Tsironis [61, [7lconsiste, comme
pour le relevé des caractédristiques statiques (§, II.3), 3 ouvrir la grille
de 1'un des deux transistors composite pour mesurer les grandeurs caractédris-
tiques de l'autre transistor (en tenant compte des éléments parasites intro-
duits par le contact Schottky polarisé en direct).
La mesure s'effectue 3 1'analyseur de réseaux dans la bande de fréquence 0,1 a]’

1 GHz afin de s'affranchir del'influence de piéges et des effets thermiques.

Nous présentons dans le tableau 9, les résultats obtenus pour le schéma
intrinséque naturel. Nous y avons fait figurer aussi les valeurs des éléments
extrinséques (Incluant donc les &léments parasites). La prise en compte des

€léments parasites paralt donc ici encore tout & fait nécessaire.

Par gilleurs, nous présentons sur les figures-(38 et 39), quelques courbes
d'évolution typique de certains é&léments intrinséques en fonction des tensions
de polarisation. On retrouve, comme prévu, un comportement voisin de celui d'un

monogrille,

Enfin, nous avons établi, Annexe I, les relations entre les &léments du
schéma naturel et du schéma global. Afin de vérifier la dualité entre les deux
schémas, nous avons calculé les valeurs des éléments du schéma global 3 partir
de ceux du schéma naturel donnés dans le tableau 9 (dans le cas extrinsdque).
La comparaison est effectuée dans le tableau 10. Compte tenu des imprécisions
des mesures et de l'accumulation possible des diverses erreurs, il apparalt
que les représentations naturelle et globale péuvent &tre considérées comme

dyales,
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I1.7.5 Nouvelle méthode de détermination des éléments du schéma
naturel.
A) Méthodologie.

La méthode précédemment utilisée s'avére longue et difficile 3 mettre en
oeuvre. En outre, les résultats sont assez imprécis. Signalons qu'une autre
méthode de mesure [8] a été présentée récemment par J.R. SCOTT en utilisant
leconcept de l'association de deux quadripdles correspondant au montage

cascode.

Pour notre part, nous proposons une nouvelle méthode de détermination
des éléments du schéma électrique naturel équivalent. Elle consiste 3 comparer
la matrice intrinséque [Y] (mesurée et aprés déduction des éléments parasites

§ I1.7.1) & celle calculée théoriquement [Y ] & partir du schéma électrique

théo
naturel de la figure 11, '

Les termes de cette matrice s'écrivant de la fagon suivante (en fréquence
modérée) :
si 1'on note

L = gm02 + gd01 + gd02

Tgl = Ri01.cgs01 , tg2 = R102.cgs02
2 2 gnot
Y1 = W Ri01cgs01™ + jo( cgs01 + cgd01( 1 + D]
gd02
Yip = -juwcgd01
z
gm02
Yz = -jucgd01
z
gm0z + d02 _suT
Yoq = M0 e a
z
gd01.gd02 gd02
Yoy = + jw( cgd02 + ( cgs02 + cgd01))
gm02.gd01 -juT
Yoz 5 T ——=¢ :
pX
. gm01 —ij3
Yzq = Juwcgs02 e
z
gd02 -
Yz, = -jw( cgd02 + cgs02 )
z
gd01 + gd02 gd01 + gd02

5
w“RiOchsOZ2 + jw( cgd02 + cgs02 )
z I




gm02 cgdC1
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avec T1 Ti01 + tgl + ( ti02 + 1g2 ) +
gmn02 + gd02 gm01

cgs02 gdo02 cgd02 z cgdO01

-3
]

2 1i02 + 1g2 + ¥ -

3
]

3 1101 + 1g1

gn02 gd01  gm02  gd01  gdo]1

Par conséquent, il suffit de former dix équations (3 dix inconnues) que l'on

résoud pour obtenir la valeur des différents éléments naturels (figure 11).

On trouve qu'ils s'expriment de la fagon suivante :

g23 x (1 - k)

gm02

g2l x (1 - k ™)

gm0l

gd02 = g22 x (1 - k)

gd0l = g22 x (1 - k-l) x (1 +-521)
. g22
_ _ bis X
cgdol = - @moT
_ b3l z
cgs02 = == ZnotT
cgs0l = hil - cgdol x (1 +JE%9£)
Riol= —J-ll_2.
(w cgs0l)
b22 d02 "
cgd02 = —_- Lz—x (cgs02 + cgdOl)

_b32 g2l et Vi,j yij = gij + jbij

avec e =y

Ces résultats sont obtenus en omettant, pour simplifier 1'exposé,

1'influence de la résistance parasite Rab(mesurée lors de la caractérisation

du composant) On peut, 3 présent, en tenir compte en corrigeant les valeurs

de certains é€léments des deux TEC séparément par utilisation des formules

du (§.1I.7.2).




g0l gmo2 cgsol cgs0?2 gdol gdo2
(mg) (ms) (pE) (pF) (ms) (ms)
55,3 . 92 0,33 0,58 11,3 15,8

cgdOl cgd02 RiOl

(pF) (pF) (Q)

0,026 0,027 6,1

Tableau 10 bis

Résultats fournis par la nouvelle méthode de détermination des
éléments du schéma intrinséque naturel.
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 Rappelonsique, dans le cas du transistor AVANTEK AT 11200 (pour le point de
polarisation choisi Ids = 42 mA, Vds = 4 V, Vgls = - 0,6 V, Vg2s = + 1,15 V),

. . * .
nous avions mesuré, 3 la fréquence de 4 GHz, la matrice d'onde [S ] suivante :

" 0,91 &3 0,023 3% 0,057 3%
[s*1= | 4,08 319 0,82 733 g, 79 I13°
1,09 ¢ 3180 g o1 (359 g g7 73

Aprés passage d la matrice [2*], afin de déduire 1'influence des
éléments parasites (valeurs données au §. II.6.1 et §. II.6.2), puis inversion nous

avion®btenons la matrice [Y] correspondant au schéma intrinséque

—_
0,44+59,32 0,009-30,19 -0,05-30,5

[v] =] s0-j21,3 1,5+34%,66 8,72-33,09 X 107°
2,46+36,7 -0,06-32,3 0,04+33,8

Par comparaison des éléments matriciels de cette matrice avec ceux de
la matrice Yinso précédente, on en déduit les éléments du schéma intrinséque
naturel donnés dans le tableau 10 bis. Ces valeurs sont comparables d ceux
fournis par la méthode précédente (tableau 9) mais ils sont obtenus de fagon

plus directe et beaucoup plus rapide.

I1.7.6) - Validation du schéma naturel.

Cette validation a été effectuée entre 2 et 16 GHz en comparant
la matrice d'onde mesurée avec celle obtenue en considérant les éléments

du schéma donné par notre méthode proposée au § II.7.5.




Elements du schéma Valeurs initiales Valeurs finales
équivalent
" gm0l (ms) 55,3 58,9
gdot (ms) 11,3 12,3
gm02 (ms) 92 85
gd02 (ms) 15,8 15
(E?{I. cgsO0l (pF) 0,33 0,33
TS cgs02 (pF) . 0,58 0,52
cgdOl (pF) 0,026 0,026
cgd02 (PF) 0,027. 0,037
cdsl (pF) 0,17 0,11
cds2 (pF) 0,05 0,05
1i01(ps) 9,74 6,34
1i02 (ps) 7,72 4,32
R101(Q) 6,1 3,9
Ri02(Q) 6 8,9
Cl (pF) 0,01 0,013
¢, (pF) 0,01 0,052
¢, (pF) . 0,01 0,004

Tableau 11.bis




180]

Fig

. 40 : Résultats obtenus par
O  Mesure ,
%X avant optimisation

I8

®  aprés optimisation

du modéle

Af = 1 GHz
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L'erreur relative moyenne € trouvée d travers la gamme des m points
en fréquences (m = 15) et pour tous les éléments de la matrice reste infé-
> >~ . -~ . . .
rieured 14% ce qui peut &tre considéré comme assez satisfaisant. Cette erreur

” . - .
étant définie, au sens des moindres carrés, par :

m n 2
€= 1 5 Z 2 Sj,k(fi)mesqgéi- Sj,k(fi)calculé
mn" i 3,k Sj,k(fijﬁesuré

Néanmoins, les valeurs des éléments données par notre méthode peuvent aussi
servir de valeurs initiales introduites dans une méthode d'extraction des

valeurs exactes des éléments décrite en annexe III. C'est ce que nous avons
fait et, dans ces conditions nous avons pu ramener l'erreur d une valeur de

8 %, les valeurs finales ont été portés dans le tableau 11 bis.

Nous avons représenté sur la figure 40 -1'évolution fréquentielle desneuf
paramétres de la matrice d'onde mesurés directement et ceux obtenus & partir
du schéma électrique naturel. On constate un accord satisfaisant qui montre

la validité de la représentation naturelle.




- 74 -

II1.8 - CONCLUSION

Nous avons congu et mis ay point une monture de test permettant la
caractérisation précise des transistors bigrilles jusqu'd des fréquences aussi
&levées que 18 GHz. Pour cette caractérisation nous avons proposé deux schémas

électriques équivalents au TEC bigrille en configuration hexapdle.

- Le premier, correspond & la représentation classiquement
utilisée pour le bigrille et dénommée 'naturelle", pour laquelle nous présentons
une méthode originale permettant d'accéder plus facilement 3 la détermination

des éléments de cette représentation que nous validons entre 2 et 16 GHz.

- Le second, dénommé "global", qui présente l'avantage d'&tre
plus simple que le précédent, En outre, i1 est aussi plus exacte car tous
ses éléments sont directement mesurables donc, par conséquent, connus plus

précisément.

Cette seconde représentation a été également validée entre 2 et 16 GHz.
Elle est, d notre connaissance, tout d fait originale. Elle permet de faciliter
la conception et l'optimisalisation des circuits microondes associés dans la
réalisation de systémes tels qu'amplificateurs, mélangeur, détecteur synchrone
etc.., Signalons que la représentation globale, valable en régime de fonction-
nement linéaire, l'est aussi en bruit et qu'elle est utilisable également en
régime de fonctionnement faiblement non linéaire que fait 1l'objet du chapitre

suivant,
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CHAPITRE III

ETUDE THEORIQUE ET EXPERIMENTALE EN REGIME FAIBLEMENT NON LINEAIRE



- 75 -

INTRODUCTION.

Les chaines de réception de télécommunication regoivent fréquemment a
leur entrée des signaux composites, ne serait-ce que dans le cas classigue
des transmissions en modulation d'amplitude. Pour éviter la déformation du
signal transmis, il importe donc de limiter au maximum les phénoménes de
transmodulation et d'intermodulation provoqués par 1l'existence des non liné-

arités liées 4 l'utilisation de composants actifs.

En ce qui concerne 1'étage d'entrée des chaines de réception auxquelles
q g ]

nous nous intéresserons, il s'agit de non linéarités faibles. Ces étages

z ~

étant souvent réalisés 3 partir de transistors 3 effet de champ du type mono-

grille. Ce type de composant a déja fait l'objet de nombreuses études en
régime non linéaire. Il n'en est pas de méme pour les nouveaux composants
TEC bigrilles, en particulier ceux a grilles de longueurs submicroniques,
dont 1'emplei devient de plus en plus fréquent. Il nous a donc semblé intéres-
sant d'effectuer une étude aussi compléte que possible du régime non linéaire

d la fois théorique et expérimentale.

Deux parties composent ce chapitre :

- dans la premiére partie, nous présentons l'étude théorique en régime faiblement
non linéaire en proposant une modélisation originale des non-linéarités.
Ensuite, nous donnons le principe de calcul de l'intermodulation. Enfin, nous
validerons notre modéle en donnant un résultat significatif de notre étude
théorique. .

- la deuxiéme partie est consacrée 3 la mesure de la distorsion non linéaire
MA/MA. Aprés avoir présenté le dispositif expérimental de mesure, nous

montrons l'influence des conditions de fonctionnement du composant.

Nous envisagerons ensuité 1'influence de la structure semi-conductrice,
en particulier, de longueur de grille. Une étude similaire effectuée sur des
composants de structure semi-conductrice analogue mais du type monogrille nous
permettra une comparaison entre les propriétés présentées par les deux types

de composants.
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Enfin, toute l'étude précédente ayant été effectuée dans les conditions
d'adaptation entrée-sortie (gain maximum), nous poursuivons 1l'étude du composant
bigrille en envisageant l'influence des divers circuits micro-ondes associés en

particulier dans le cas d'une désadaptation 3 l'entrée ou d la sortie.

Enfin, nous effectuerons une comparaison avec les résultats fournis par

1'étude théorique utilisant le modéle présenté dans la premiére partie
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PARTIE I : MODELISATION EN REGIME FAIBLEMENT NON LINEAIRE

ITI.1.1. CARACTERISATION DES NON LINEARITES

Les non linéarités font apparaitre des distorsions correspondant a
1'introduction de composantes fréquentielles nouvelles s'ajoutant au signal

initial 3@ transmettre. Ainsi, considérons une fonction de transfert non lindaire,

correspondant d une conversion MA/MACK) 3 gain linéaire G de la forme
v T P, T :

s i LT ~ -
H(f)=——=(l+k2ve+k3v§)G (1)

v
e

meme dans le cas d'une excitation v, burement sinusoidale v_ = E cos wt, le
e
signal de sortie v, ne 1l'est plus et s'écrit

k2 2 3 3 k, 2
vy = G E” + (E + — k3 E”) cos wt + E” cos 2 wt
2 4 2 ‘
k3
3
+ E™ cos 3 wt
I

Nous nous intéresserons aux phénoménes d'intermodulation qui apparaissent
lorsque l'entrée comporte deux signaux de fréquences voisines. En considérant

~ .
le cas, correspondant 3 nos mesures, ol leurs amplitudes sont égales, soit :

Vg = E ( cos wlt + cos w2t)

On obtient en sortie :

2
9 2 2
Vo = G [ E(1+ — k3 E ):E: cos wit + k2 E
H i=1
ko 2}_ AN
+ 3 E® / , cos 2 w.t + k2 E :E: cos (w2 t wl) t (2)

i=1

(%)

MA/MA : signifie la conversion de modulation d'amplitude en entrée en

modulation d'amplitude en sortie.
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’ &

Ps Ps

H

3 3
I % ] l %

0 fp-f1 - 2f-f2 f1 2 2f2-fy

(b)

s \: .
(E%{j*_ Fig. 46 : Spectre de fréquence

LILLE a) en absence de l'amplificateur
b) en présence de 1l'amplificateur

20 1202 1

2Pe 2P
10
(dBm‘j‘l

(dBm)

Fig. 47 : Caractéristiques Ps = f (Pe) d'un amplificateur
a) cas ol deux signaux sont présents & l'entrée de

l'amplificateur
b) Cas d'un seul signal
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2
3Z 3 3?
E cos 3 wy t +— k E + + + e
N /| cos (2 Wy w2) t + cos (2 w, wl)t

i=1
En particulier, on remarque les composantes fréquences supplémentaires
2 . . .
- a (w2 ES Wy ) évoluant en E appelés produits d'intermodulation d'ordre 2

(2 Wy t w.) et (2 w, * ml) évoluant en £ appelés produits d4'intermodulation

1
s

d'ordre 3.

Cpmme habituellement, les composantes fréquentielles w,; et w, sont proches ;
il en résulte que
- les produits d'intermodulation d'ordre 2 sont soit de fréquence double de la
fondamentale, soit de fréquence trds faible. Par conséquent, ils sont généra-
lement peu génants et sont filtrés facilement. ‘
- Les produits d'intermodulation d'ordre 3 sont de fréquence voisine de la
fondamentale. Par conséquent, ils sont particuliérement génants puisqu'ils
sont situés dans la bande passante de l'amplificateur nécessaire pour
transmettre tout le spectre du signal. Il en résulte que ces composantes

parasites ne peuvent &tre filtrées [1],[2]1,[31,[u].

Nous nous intéresserons donc uniquement & 1'intermodulation d'ordre 3 dans

les amplificateurs d transistors bigrilles par conversion MA/MA.

En considérant les puissances mises en jeu a l'entrée et & la sortie,

(figure 46) , l'expression précédente (2) laisse prévoir une évolution de la
puissance de sortie correspondant.
- aux composantes fondamentales 2 Psl proportionnelle a la puissance d'entrée

2 P
1 7"
- aux produits d'intermodulation 2 Pga = Pgs + PS3 proportionnelle au cube de

la puissance d'entrée.

Par conséquent, la représentation de 2 &;l et 2 333 fonction de 2 Pe; peut

prendre l'allure de la figure 47 (a)dans une représentation Log-Log.

Sur cette figure, on peut définir les caractéristiques d'inter-.

modulation suivantes dans le cas d'un systéme strictement du 3&me ordre.
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i - le point d'interception IP indépendant de la puissance d'entrée s'exprimant

par :
3 1
IP (dBm) = —— (2Ps.) - —— (2Ps.)
1 3
2 2
2 Psl
ii - l'intermodulation IMD3 (dBc) = ———— 3 puissance d'entrée 2Pelo
2 Ps
3
donnée. Si l'on modifie la puissance d'entrée de référence 2 Pe on a

10,
la relation suivante

1" - [] - 1"
IMD3 (2Pelo) IMD, (2Pelo) 2 (2 Pe,,

1
-2 Pelo) en dBc.
En fonction du gain linéaire G de l'amplificateur, il apparait, d'aprés

l'expression (2), que 1'IMD, n'est pas modifiée mais que le IP varie. En défini-

3
tive, on établit aisément la relation suivante entre les deux caractéristiques
de non linéarité et le gain
n ' " ' 1 " 1
IP =1IP +(G -G )+ — (IMD - IMD )
3 3 3

En conclusion, il apparait clairement que 1'IMD, est une grandeur carac-

3
téristique des non linéarités (coefficient k, de 1'expression (1)) indépendante
du gain réalisé. Inversement, 1'IP dépend a la fois des non lindarités et du
gain. Il s'agit donc bien de deux caractéristiques différentes mais d'utilisation
complémentaire. Ainsi, pour un amplificateur de puissance pour lequel on recher-
che une puissance de sortie maximale, le point d'interception est une grandeur
parfaitement significative. Inversement, pour un amplificateur de faible niveau
recevant une puissance d'entrée donnée, l'intermodulation paralt une grandeur
plus intéressante puisqu'elle caractérise 1l'ampleur de la distorsion apportée

au signal. Enfin, nous définissons, annexelV , un facteur de mérite pour

la linéarité

REMARQUE : En pratique, les systémes étudiés font apparaitre une légére influence
des produits d'intermodulation du second ordre qui se manifeste par
une croissance de 2Ps3 non linéaire (courbe en pointillé ;figure 47.a).
Par conséquent, si l'intermodulation globale peut &tre mesurée
précisément, 1l'extrapolation donnant le point d'interception peut

fournir une valeur de IP entachée d'erreur. Dans ces conditionms,




Fig. 48 :

Schéma intrinséque "global" non linéaire
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l'IMD3 est peut &tre une caractéristique plus intéressante dans le
cas d'amplificateurs fonctionnant en faible niveau. Par contre,
dans le cas d'amplificateurs de puissance, le point d'interception
od la puissance de compression, définie (figure 47.b) , peuvent
s'avérer plus utiles. En pratique, on observe trés souvent la

relation approchée

Pc (dBm) = IP (dBm) - 10 dBm

ITI.1.2. MODELISATION

L'origine des non linéarités dans un TEC bigrille est la méme que
dans un TEC monogrille. Il s'agit essentiellement de la variation non
linéaire '

- de la transconductance (gm) en fonction de la tension grille source
- du courant de drain en fonction de la tension de drain (Gd)
- de la charge emmagasinée sous la grille en fonction de la tension grille

source (Cgs) et en fonction de la tension grille drain (Cgd)

Le TEC bigrille pouvant &tre considéré comme 1l'association en montage
cascagde de deux TEC monogrille, l'étude en régime non linéaire, utilisant le

schéma électrique naturel équivalent, en est trés complexe.

Dans ces conditions, nous proposons l'utilisation, en régime non linéaire,
du schéma électrique global beaucoup plus simple que le précédent. En effet,
ce schéma global ayant été validé en régime linéaire entre 2 et 18 GHz et, par
ailleurs, les non linéarités ne dépendant que des tensions et pas directement
de la fréquence, il devrait &tre possible de 1l'utiliser en régime non linéaire.
Outre sa simplicité, le schéma global présente l'avantage que 1l'on peut accéder
directement, par la mesure d l'analyseur de réseaux, non seulement aux valeurs
linéaires mais aussi aux coefficients de non linéarités. Il en résulte donc,
d la fois, une étude plus simple et des résultats plus précis. A notre connais-
sance, une telle modélisation est tout & fait originale. Son seul inconvénient
est de ne pas permettre de préciser l'origine physique des non linéarités glo-
balement observées car celles-ci résultent en fait de la combinaison des

diverses non linéarités internes.

Le schéma électrique global équivalent utilisé est représenté sur
la figure u8 . On remarque gque la non linéarité de Cgd est négligée ; en

effet, dans le cas d'un TEC bigrille, le Cgd est de valeur trés faible. Trois
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non linéarités sont donc considérées et s'expriment sous la forme d'un dévelop-

pement polynomial. On pose que

vgs(t)
ids (t) = / gm [vg (t)].dvg
)

avec un développement de gm dont les ceefficients indépendant de Vg

s'expriment par :

: 1 Bk gm
gm = ’ - k=0
ktl k! ] vgsk
vds = cte
On obtient
1 5 1 3 1 y
ids (t) = gm.vgs + * gm,-Vgs t——egmy.vgs + — .gm.vgs + .....
2 ' 3 4
de méme, posons que : .
vds(t) <
ids (0= [ ad (va).ave
0
avec un développement polynomial de Gd dont les termes s'expriment par :
1 N ed
Gd = .
k+1 . k
k! 0 vds vgs = Cte k=220
On obtient :
1 5 1 3 1 "
ids (t) = Gd,.vds + —.Gd,.vds“ + ——.Gd,.vds"~ + Gd, .vdsS 4+ ......
1 5 2 3 3 4 4

enfin,

d vgs(t)
igs (t) = — / Cgs (vg) dvg
dt 0

avec un développement polynomial de Cgs dont les termes s'écrivent :

1 Bk Cgs

Cgs , = . o
ktl k! 3 vgsk vgd = cte

V
o
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=000 = gm
g01 = Gd
e = 1 38 8&m
20 5, 3 vgs
3 gn 2 ad
g = +
11 8 Vds 9 vgs
1 9 ad
802 ©
2 3 vds
1 92 gm
830 T S o2
30 6 9 Vg52
1 ? 9 cd 9 9 gm
817 — |2 { I N I l
21’ 2 3 vgs ! 3 vgs 9 vgs 9 vds
/B PO Bl DL
itk 8,5 — {2 l l * I }
ts,\\';l.” ¥ 12 N avds ' dvds ovds advgs
1 82 Gd
g i
03 6 8 vds?
Cio = Ces
. - 1 9Cgs
20 2 ovgs
1 32Cgs
Cpy = — —
30 6 3 vgs?
Tableau 12 Coefficients caractéristiques des non lin@arités
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On obtient
d 1 2 1 3 1 4
igs (t) = —-—-{Cgsrvgs + ——-Cgs2Ngs + ———-Cgss.vgs + ———ngswwgs t e
dt 2 3 4
2 3 d vgs
=y Cgs., + Cgswvgs + Cgs_vgs™ + Cgs,wvgs + ..., .
1 2 3 Iy at

Ces développements sﬁpposent la dépendance des grandeurs gm, Gd et Cgs

en fonction d'une seule grandeur soit vgs ou soit vds. En réalité, ils dépendent

3 la fois de vgs et de vds. S'agissant donc de fonctions de deux variables, nous

devons introduire en particulier des termes '"croisés" dont l'influence n'est
nullement négligeable comme 1l'a montré YAQUINE [ 3 ]. Les courants drain ids
et grille igs peuvent s'exprimer sous la forme d'une somme de sources de courant

non linéaire ajoutée 3 une source de courant linéaire

k+1 . k 1
ids (t) = G4 . vds + Z : : : 1 . 3 Ids . vgs .vds
en excluant les couples k, 1 = 0,1 et 1,0 (k =0, 1= 0)
d d 1 * q K
vgs g
igs (t) = Cgs- + ZZJ . - . vgs
dt dt k=2 k! 3 vgs

Qg étant la quantité de charge stockée sous la grille.

Les sources non linéaires peuvent s'exprimer également en fonction des
dérivées n-iéme des sources linéaires comme 1'indique le tableau 12 ol
nous avons fait figurer les premiers coefficients du développement polynomial

auquel nous nous intéresserons.

En pratique, on effectuera la mesure de 1'évolution de la capacité
Cgs en fonction de Vgs et Vds dans la région d'utilisation des caractéristiques.
De méme, on mesure l'évolution de la conductance de sortie Gd et de la trans-
conductance gm en fonction de la tension Vgs et Vds. Ensuite, on approxime ces
évolutions en définissant la courbe polynomiale la plus proche au sens des
moindres carrés (approximation polypomiale). Enfin, il suffit de dériver cette
expression polynomiale pour obtenir les différents coefficients du tableau 12.

Les mesures sont falites a l'analyseur de réseaux et un polynome d'ordre 5 se
poly

révéle en général suffisant.
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Résultats Résultats
Théoriques expérimentaux
MAG
(dB) 17,9 18,8
F = 10 GHz
IP
(dBm) 20,6 21,3
MAG
(dB) 16 15,6
F = 12 GHz
IP
(dBm) 19,6 20

@
LILLE/

TABLEAU 13 : Comparaison des résultats

expérimentaux et théoriques.

Transistor AVANTEK AT 11200

(Vgls = - 0,9 V, Vg2s = OV, Vds = 4 V)
Eléments
non linéaires Cgsl,gml,Gd Cgsl gml Gd
IP (dBm) 16 31,8 23 14,5

TARLEAU 14 : Contribution des différentes non linéarités

Transistor AVANTEK AT 11200
(Vgls = - 0,9V, Vg2s =0V, Vds = 4 V, F= 12 GHz)
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IIT.1.3. CALCUL DE L'INTERMODULATION
Le programme de calcul de l'intermodulation d'ordre 3 utilisé a &té
celui mis au point au laboratoire par MM. PERICHON et YAQUINE pour le
transistor monogrille. On utilise la représentation en série de Volterra

parfaitement adaptée au traitement des faibles non linéarités. Nous nous

sommes limités 3 un développement jusqu'd 1l'ordre 3. Le programme utiliseé

est décrit par ailleurs [3] et on trouvera le principe du calcul dans la

bibliographie [51, [6] , [7].

ITI.1.4. VALIDATION ET PREMIER RESULTAT DU MODELE THEORIQUE

Nous effectuerons dans le tableau 13, la comparaison entre
les résultats théoriques et expérimentaux obtenus pour le transistor

*
AVANTEK' AT 11200 aux fréquences 10 et 12 GHz ( ).

On peut constater un accord assez satisfaisant entre les rééultats
théoriques et expérimentaux. Nous pouvons donc considérer la représentation
globale proposée comme étant valable en régime non linéaire. Ce résultat
montre aussi qu'il suffit de se limiter aux trois premiers termes du dévelop-

pement de la série de Volterra.

Par ailleurs, notre modéle théorique nous a permis de déterminer
quel était 1'élément non lindaire le plus important. Pour cela, nous avons
supposé l'existence d'une seule non linéarité 4 la fois et nous avons repris
le calcul du point d'interception. Les résultats donnés dans le tableau [14
montrent que dans le cas du composant étudié (AVANTEK AT 11200), 1'élément

non linéaire le plus important est la conductance de sortie Gd.

*
) Une comparaison dans une plus large bande de fréquences n'a pu &tre faite,

car le transistor est souvent potentiellement instable.
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PARTIE Il : RESULTATS EXPERIMENTAUX DES NON LINEARITES

III.2.1. MESURE DE L'INTERMODULATION

A) Dispositif expérimental

Les caractéristiques non linéaires d'un amplificateur sont mesurées
de fagon classique au moyen du dispositif présenté-(figure 49). Deux signaux
de méme niveau de puissance sont injectés d 1l'entrée de l'amplificateur &
tester. La fréquence moyenne se situe en bande X et les deux signaux présen-
tant un écart en fréquence de 5 & 10 MHz. Le spectre de fréquences du signal

d'entrée est représenté sur la figure 46.a.

En sortie de l'amplificateur, les non-linéarités font apparaitre
sur l'écran de l'analyseur de spectre la présence de composantes fréquentielles

(Figure 46.b).

B) Méthode de mesure

Si l'on trace les droites d'évolution :

- d'une part, des composantes fondamentales de sortie de puissance

2 Psl.

- d'autre part, des produits d'intermodulation de puissance

- 1]
2 Ps3 = P 83 3

Pe = 2 Pe; (Fig. 47 - Chap. II1). On peut définir les caractéris-

+ P"s, en fonction de la puissance totale

tiques non linéaires suivantes.

- le point d'interception IP, correspondant au point de
rencontre des deux droites.

- la puissance de compression Pc, lorsque le gain décroit de 1 dB.
2 Psl

- l'intermodulation IMD3 comme le rapport qui est

2 Ps3

défini pour une puissance d'entrée donnée.
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bigrille monogrille
Marque THOMSON AVANTEK NEC NEC NEC
DCM
48
n° 4 ' £o AT11200 NE 463,00 NE 244,00 NE 388,00
longueur
de 0,65 0,6 1 “ 1 0,5
grille
(pm)
Tableau 15 : Composants testés

MAG, IP
(@B {dBm) | 29
15
10
4 : 5
| _ IMD3 0
40’/ i "
1 l.s
' Vgis(V)
20 \ - _5 200 , ., Ml
16 14 12 1 .08 06 _04 _2 1 0

a) Transistor AVANTEK AT 11200 b) Transistor THOMSON-CSF DCM

Evolution du gain et des caractéristiques non linéaires

=0V, Vds = 4 V)

Fig. 51 :
en fonction de la tension de grille 1 (Vg2s =




IMD
} (dBc:j3

£ o

GAIN , [P |
(dB) “(dBm) | 25

Fig.

52 :

a) Transistor THOMEDN—CSF. DCM n° 47

IMD, Gp , P
70} (dBq) (dB)  (dBm)] 50
MAG
3
60]
_s0}
_40]
£
a
o
[}
w4
230 !
1]
&
——
+ + + ' 4 -0.5
_25 .2 145 1 .05 0 0.5

b) Transistor THOMSON-CSF DCM n® 50

Influence du contrdle de gain par la tension Vg2s
(F = 8,5 GHz)
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(dBc)

Vgs1(V)
219

Vgs2 (V)

IP
(dBm)

| 20

Fig.

53 :

-1 -0.5 0

Recherche de la linéarité maximale

d gain constant (G
F = 8,5 GHz

10 dB)
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C) Composants semi-conducteurs.

Différents composants d effet de champ a 1l'Arseniure de Gallium
(non recess) correspondant a trois constructeurs différents (NEC, AVANTEK,
THOMSON CSF) ont été testés (tableau 15). En outre, nous avons choisi des

structures différentes tant pour leur longueur de grille (0.6 d& 1lym) que

pour leur constitution monogrille et bigrille.

I11.2.2. INFLUENCE DES CONDITIONS DE FONCTIONNEMENT

A) Choix de la polarisation de premiére grille

Nous présentons sur les figures 5l.a et 51.b les évolutions des gains
et des caractéristiques non linéaires relevées d la fréquence 12 GHz sur
deux types de transistors (AVANTEK AT11200 et THOMSON DCM n°® 48). On remarque
qu'en fonqtion de la tension continue de premiére grille, il existe une valeur
optimale de la polarisation pour obtenir soit le plus grand gain ou soit
la meilleure linéarité mais que ces valeurs optimales sont génépalement
différentes. Par conséquent il conviendra, en pratique, de choisir le point
de polarisation de premidre grille le mieux adapté pour l'utilisation envi-

P
sagée.

B) Conséquence du contrdle de gain

Nous présentons sur les>figureé 52.a et 52.b,1'évolution du gain et des
caractéristiques non linéaires en fonction de la polarisation de seconde grille
qui conditionne la valeur du gain. Il apparalt que si le point d'interception
diminue avec la chute du gain, par contre, l'intermodulation ne dépend pas

beaucoup de la polarisation de seconde grille.

C) Recherche de la linéarité maximale & gain donné.

Un gain donné peut &tre obtenu pour différents points de polarisation
correspondant & différents couples (Vgls ; Vg2s) d Vds constant. La linéa-
rité obtenue pour ces différents points n'est pas la méme comme le montre
la figure 53 correspondant a un gain constant de 10 dB (transistor THOMSON
CSF n® 50 3 8,5 GHz). On s'apercgoit qu'il existe une valeur optimale de la

polarisation donnant la linéarité maximale.




IMD3 MAG , IP
70| (dBe) (dB)  (dBm) 30
IMD3
.60} 425
3
IP
-50] 20
£
@
v
o
i
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-304 110
LILLE,
Vgs2 (V)
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Fig. 55 : Evolution du gain et des

caractéristiques non linéaires
pour le transistor NEC 137.00

(F = 8,5 GHz)

.704

Fig. 54 :

IMD;
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Cas ol les deux signaux
sont appliqués sur la
seconde grille

(F = 8,5 GHz)

MAG , IP

(dB) (cBmy
[ 25

P
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IMD3 MAG , IP MAG, IP
(dBei) (dB) {dBm)T g
15
. 110 | 10
4_ T MAG \ p
ls ' | 5
60+ IMD 0
IMDy L 0 3
m . 3 )//* ¢
40} s 401 | 1.5
Vgls V Vgis(V)
20 . 20 L — - .
1.8 16 14 1.2 A -0.8 -2 21 0
a) : _ . b)
™ Figure 56 : Influence de la longueur de grille
B{EB a) Transistor : NEC 463.00
LiLL b) Transistor : THOMSON DCM n® 48
AT 11200 DCM n® 48 NE 463,00
Gain (dB) 16 13 11
IP (dBm) 19 20 19
IMD3(dBc) 51 53 53

Tableau 16 : Résultats typiques en fonction de la longueur
de grille (TEC bigrille)
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D) Utilisation de la seconde grille

Nous avons considéré un mode original d'utilisation du TEC bigrille
qui consiste @ entrer le signal sur la seconde grille (G2) et 3 le sortir

sur le drain (D).

A titre d'exemple, nous présentons, figure 54 les résultats obtenus
pour le transistor THOMSON CSF n® 50 & la fréquence de 8,5 GHz. Il apparait
que si le gain obtenu est plus faible, on obtient par contre une meilleure
linéarité et une puissance de compression plus importante. Par conséquent,
si on ne recherche pas un gain trés important mais une linéarité trés bonne,

il peut &tre intéressant d'utiliser la configuration G2-D.

Les performances en gain et linéarité obtenues 3 l'aide du bigrille dans ce
type d'utilisation peuvent €tre avantageusement comparées avec celles fournies
par un transistor monogrille (figure55k). En effet, si les résultats obtenus
dans les deux cas sdnt voisins, il faut remarquer que le transistor monogrille
NEC type NE 137 bénéficie d'une structure semi-conductrice plus élaborée que
celle du bigrille puisque le monogrille posséde une grille, d'une part, plﬁs

courte et d'autre part, entérée (recess).

II1.2.3. INFLUENCE DE LA LONGUEUR DE GRILLE [81,[9]

La comparaison a été faite 3 la fréquence 12 GHz entre deux TEC bigrille
de longueurs de grilles 0.5 et 1 ym (figures 56.a et 56.b),nous constatons que
les longueurs des grilles ne semblent pas avoir d'influence significative
surle comportement non linéaire (IMDy. Par contre, nous retrouvons le résul-
tat bien connu, de l'amélioration du gain lorsque la longueur de grille

diminue.

Le tableau 16 des résultats typiques pour trois composants différents

confirme bien les résultats précédents.
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MAG, IP

(dB) * (dBm} 55

B~

-5
0
a) b)
Fig. 57 : Résultats obtenus pour deux transistors monogrilles
. a) NEC 244,00
BUY b) NEC 388.00
LILLE
simple grille bigrille
NE 244,00 NE 388,00 AT11200 DCM n® 448 NE 463,00
Gain (dB) 8 11 16 13 11
IP (dBm) 20,5 22 19 20 19
IMDg(dBc) 53 53 51 53 53
Tableau 17 : Comparaison entre un TEC simple grille et un bigrille
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ITI.2.4. COMPARAISON AVEC DES COMPOSANTS A GRILLE UNIQUE [s8],[9].

I1 &tait intéressant de vérifier le peu d'importance de la longueur
de grille dans le cas des composants du type monogrille. Les résultats obte-

nus(figures 57.a et 57.b) confirment les résultats précédents 3 savoir que si
la longueur de grille décroit

- le gain est amélioré

- l'intermodulation est peu affectée.

A ce niveau de notre étude, nous pouvons effectuer une comparaison
entre les résultats obtenus 3 l'aide d'un composant monogrille et ceux fournis
par un composant bigrille. Si 1l'on compare les courbes tracées précédemment

(ou si 1'on considére le tableau comparatif n® 17), il apparait que :

- - le composant du type bigrille permet d'obtenir les gains

les plus élevés (3 structure semi-conductrice voisine),

- le comportement non linéaire des TEC bigrille et monogrille

est trés voisin.

Ce dernier résultat peut s'expliquer en considérant que le TEC bigrille
formant une chaine de deux amplificateurs associés en cascade, c'est le second

. . . .. P . 1
amplificateur qui impose essentiellement le comportement non linéaire de 1'ensemble

comme 1'indique la formule (2) (Voir Annexe IV )

avec

(1) e=¢ xg¢
(1) (2)

(2) 1 .1 1

7 "~ T2 t3 2
Bory Py G2y * Pl

Par conséquent, le comportement non linéaire d'un TEC bigrille demeure voisin

de celui d'un monogrille. Le résultat précédent est encore valable dans le cas




Simple grille Bigrille

NE 388,00 AT11200
Gain associé (dB) 6 4,4
Facteur de bruit (dB) 3 3,1
IP (dBm) 19 19
IMDS(dBC) 53 55,4

Tableau 18 : Résultats obtenus dans les conditions
du minimum de facteur de bruit.

(d’Bc)

IP

MAG

S0 IMD4

40

Vgis(V)
20 . -

]

IMD, MAG , IP
(@B) ©Bmy 15

3
L

a) zg2 = 50§

A6 14 12 1 .08 .06 .04

A IMDj3
T (dB9

Vgls V)

20
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MAG, IP
@B) l(dBm) 25

20
15

110

=5

b) Zg2

A6 44 12 1 .08 06 .04
= 50 pF

Fig. 58 : Résultats obtenus pour deux charges différentes de grille2(Zg2)
Transistor AVANTEK AT 11200

Impédance caractéristique

Impédance capacitive

50 Chms 50 pF
Gain (dB) 5 12
IP (dBm) 12,3 17,6
IMD3(dBc) 53 54

Tableau 19 : Effet de 1'impédance de fermeture de la seconde grille
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GAIN | IP | .
@B @Bm)23

Fig. 59 : Influence de la charge de seconde grille sur les caracté-
ristiques non-linéaires lors du contrdle du gain par Vg2s.
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du fonctionnement a faible bruit comme le montre le tableau 18 . Par conséquent,
il apparait qu'il est parfaitement possible d'envisager le remplacement des
composants monogrille des systémes micro-ondes par des composants bigrille

sans dégradation notable de la linéarité du fonctionnement.

En outre, nous bénéficions de la possibilité de contrdler efficacement

la valeur du gain.

II1.2.5. INFLUENCE DES CIRCUITS MICRO-ONDES ASSOCIES ET COMPARAISON
AVEC LES RESULTATS THEORIQUES.

A) Impédance de fermeture de seconde grille [8],[9]

Nous présentons sur les figures 58.a et 58.b, pour le transistor type
AT11200, les caractéristiques de gain et de linéarité (en fonction de la tension
de grille 1)obtenues pour deux impédances de valeur trés différente en ferme-

ture de seconde grille.

On constate qu'une charge capacitive est favorable pour obtenir le

plus grand gain et la meilleure linéarité.

Un tel résultat se retrouve sur les résultats typiques donnés dans le
tableaul9 .

Par ailleurs, il nous a semblé intéressant de voir l'effet de 1la
charge de seconde grille sur les caractéristiques de linéarité du TEC bigrille
lors du contrdle du gain par la tension continue Vg2s. Nous retrouvons sur la

figure 59 les mémes effets que précédemment pour une charge capacitive.

Ces résultats peuvent s'expliquer simplement de la facon suivante.

Considérons la tension hyperfréquence au niveau de la barriére du
contact Schottky de la seconde grille. Elle correspond a& la somme algébrigue
de la tension induite par les porteurs pendant leur transit sous la seconde
grille avec la tension externe refléchie par la charge. Si le déphasage entre
ces deux tensions est favorable, le gain est amélioré et le point d'inter-

ception augmente.
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f1 - I
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Fig. 60 : Banc de mesure de la méthode de la charge active

Té de
polarisation
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Expérience Théorie
n® d'impédance - 3dB/MAG IP(dBm) ™MD, (dBe) - 3dB/MAG Ip

1 18,3 17,9 52 17,6 18,5
2 - 15 51 - 16 ,.2
3 - -12,8 52 - 11,5
4 - 11,6 52 ' - T 12,8 .
5 - 11,5 51 - 10
6 - 13,8 53 - 13
7 _ 18 51 - 18,5
8 - 20,7 50 - 23
9 - 21 49 - 22

10 - 21 50 - 23

Tableau 20 : Influence de la désadaptation en sortie
(Transistor : AVANTEK AT 11200, F = 10 GHz)

04410

Fig. 61 : Lieu des impédances de charge donnant un gain constant
(TEC AVANTEK AT 11200, F = 10 GH)
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B) Impédance de charge du drain

Les éléments d'adaptation classiquement utilisés ne permettent pas
de réaliser des T.0.S. aussi élevés qu'il serait souhaitable d'obtenir
pour effectuer une étude exhaustive de l'influence de 1'impédance de charge
de drain. Dans ces conditions, nous avons préféré utiliser la méthode dite

de la charge active [10] ,[11].

Le banc de mesure correspondant est décrit sur la figure 60 . Comme
précédemment, on effectue en entrée, la somme de deux siggaux d'amplitudes
égales et de fréquences £ et £, voisines (Af = 10 MHz) 3 travers un sommateur.
Ensuite, le signal résultant est divisé en deux parties. Une moitié est appli-
quée 3 l'entrée du transistor 3 travers un élément d'accord classique (T),
tandis que 1'autre partie aprés son passage d travers un déphaseur ¢ et un
atténuateur (A3), est réinjectée & la sortie du transistor. Ce signal réin-
jecté en sortie simule une impédance de charge (ZL) trés largement variable
par modification de l'amplitude et de la phase du signal. Un analyseur de

réseau permet de mesurer 1'impédance correspondante.

Comme précédemment, 1'intermodulation est mesurée au moyen d'un

analyseur de spectre.

Nous présentons, dans le tableau 20, les résultats obtenus & 10 GHz pour

des valeurs trés différentes de 1'impédance de charge (repérées sur 1'abaque
de Smith, figure 61 ) correspondant 3 un gain de 3 dB inférieur au MAG.
L'entrée étant toujours parfaitement adaptée et la charge de seconde grille

étant une capacité de 50 pF.

I1 apparait que la désadaptation en sortie peut permettre d'améliorer
sensiblement la valeur du point d'interception, qui passe de 18.8 3 21 dBm,

mais n'améliore pratiquement pas 1'IMD.

L'étude théorique de 1'intermodulation pour ces différentes impédances
de charge fournit des résultats assez proches avec une amélioration prévue

du point d'interception un peu plus grande (de 17,9 3 23 dBm).
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C) Impédance de source.

Inversement, si l'on garde la sortie du transistor parfaitement adaptée,
on peut modifier l'adaptation de l'entrée en se fixant a nouveau une diminution
de 3 dB du gain par rapport au MAG. L'expérience montre que la désadaptation

3 une influence trés faible sur la linéarité du transistor.

D) Conclusion

Nous avons mis en évidence 1'influence des circuits micro-ondes,

associés au transistor, sur la linéarité et le gain :

- au niveau de la seconde grille ; il apparalt une
influence importante de la valeur de 1'impédance de

fermeture,

- en charge de drain ; si l'on accepte une légére diminution
du gain par rapport au MAG ; on peut améliorer sensiblement

le point d'interception au moyen d4d'une petite désadaptation,
- en impédance de source ; on note trés peu de modifications.

Ces deux derniers résultats peuvent s'expliquer par le fait que
pour le transistor considéré (AVANTEK AT11200), nous avons montré théori-
quement que 1'élément non linéaire le plus important était la conductance
de sortie et que, par contre, la capacité d'entrée présentait une non linéa-

rité faible.

IIT.2.6. CONCLUSION

Nous avons présenté une étude expérimentale aussi compléte que
possible de 1l'influence de la structure, des conditions de polarisation et
des circuits micro-ondes associés sur le comportement non linéaire du TEC
double grille. En particulier, nous avons montré que l'intermodulation est .
peu affectée par le contrdle de gain effectué par variation de la polarisation

de seconde grille.
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En outre, la comparaison avec le TEC simple grille montre que le
TEC double grille présente un gain plus élevé tout en ayant un comportement
non linéaire comparable. Par conséquent, il parait tout & fait possible
d'effectuer le remplacement des TEC simple grille utilisés dans les systémes
micro-ondes par des TEC double grille sans dégradation de la linéarité et

avec l'avantage de disposer d'un gain plus important et facilement variable.
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CHAPITRE IV

BRUIT DANS LES AMPLIFICATEURS MICROONDES A GAIN CONTROLE
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Fig. 62 : Moddle de bruit actuellement utilisé
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Fig. 63 : Représentation d'une source de bruit élémentaire




- 108 -

IV.1. INTRODUCTION

L'application la plus fréqtuente du TEC bigrille est sans doute
l'amplification microonde faible bruit & gain contrdlé. Rappelons que le

fonctionnement aux fréquences supérieures 3 celle de la bande X n'est possible

que grdce d l'utilisation de composants & grilles submicroniques.

Dans les modéles théoriques actuellement disponibles [1],[2] et
relatifs au bruit généré en microondes, on admet que le TEC bigrille peut
€tre considéré comme l'association de deux TEC monogrilles fonctionnant de
fagon indépendante(figure 62). Ceci revient 3 négliger les corrélations existantes

entre les générateurs de bruit du premier TEC (i ) et du second (in

ngl® ‘ndl g2°

ind2)' Par ailleurs, ces modéles ne tiennent pas compte des phénoménes liés

3 la dynamique électronique non stationnaire des porteurs et des effets de
bords des grilles. Les modélisations actuellement disponibles ne semblent
donc pas susceptibles de représenter de fagon satisfaisante le fonctionnement
du TEC d grille submicronique. Par conséquent, nous proposons un nouveau
modeéle théorique qui, d'une part, reprend la modélisation proposée au labo-
ratoire [3],[4] pour décrire le_fonctionne&ent enApétit signal des TEC &
grilles submicroniques. D'autre part, nous complétons la simulation en intro-
duisant un nouveau modéle de brui@ dérivé de celui mis au point au laboratoire
par B. Carnez [5] pour 1'étude des TEC monogrilles. La description du modéle

petit signal étant rappelée en annexe V

Dans ce chapitre, nous nous proposons, tout d'abord, de présenter le
principe du modéle de bruit utilisé. Ensuite, nous donnons les principaux
résultats théoriques. Enfin, nous présentons les résultats expérimentaux

obtenus en microondes sur divers échantillons.

IV.2. MODELE THEORIQUE DE BRUIT

IV.2.1. PRINCIPE DU CALCUL DES GENERATEURS DE BRUIT

Considérons l'existence d'une fluctuation de courant Aik dans une
section élémentaire AAk(figure 63) du canal sous la premiére grille. Elle

s'accompagne
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Fig. 65 : Sources globales de bruit de l'hexapdle équivalent
au TEC bigrille. '
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- d'une fluctuation de la tension drain-source AVdsk.
- d'une fluctuation de la charge emmagasinée AQ]'<l sous la grille 1 entre

les abscisses Xk et ngl'

- d'une fluctuation de la charge emmagasinée Aka sous la totalité de la

seconde grille,

Le caractére 1ié des diverses fluctuations des charges de grille 1,
de grille 2 et de drain apparalt donc trés nettement. Le bruit sur chacune
des grilles devant &tre calculé 3 tensions constantes, on peut tenir compte.
au premier ordre de cette perturbation de la tension drain source en retran-

chant les variations de charges qui lui sont associées (Figure 64).

- ' -
AQg = 8Q'., - Cgld . AVds,

H

1 -
bQ, = MQ'y, - Cg2d . AVds

k

. Par addition quadratique des diverses contributions élémentaires,
on détermine globalement (figure 65) :

- le générateur de courant de bruit de grille 1 : ingl

- le générateur de courant de bruit de grille 2 : ing2

- le générateur de tension de bruit de drain : Vod

Sachant que l'expression du courant de grille s'écrit

d
lngi (r) = —g;— Qgi (t) ol i = 1,2 représente la grille envisagée.

On peut donc exprimer en régime harmonique : 5
2
- le courant de bruit de grille par : <|in22>i = W ﬁ ‘Alei
2
- la tension de bruit de drain par : <IvndP%> = I lAVdSkI
k

Enfin, en considérant que les courants de grille sont en quadrature
avec la tension de drain, les coefficients de corrélation sont alors purement

3 - . 1 ” .
imaginaires et s'écrivent
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1,2
<[V 4! >‘<lingl >1,2

En définitive, la connaissance des trois générateurs équivalents de
bruit et des deux coefficients de corrélation permet, grice aux méthodes
classiques [6] , généralisées au cas des hexapdles, de déterminer le facteur
de bruit d'un systéme microonde en considérant les valeurs des impédances de

fermeture présentées sur chacune des trois portes.

IV.2.2. MODELISATION DES SOURCES DE BRUIT ELEMENTAIRES

Nous considérons que le bruit microonde généré dans le canal conducteur
est essentiellement un bruit 1ié aux fluctuations de la vitesse des porteurs;m
Ces fluctuations s'accompagnent d'une fluctuation élémentaire correspondante
du courant qui, dans la section élémentaire A de la figure 2 s'exprime par :

<i%> = — .4

k A X

<AV, >

On peut introduire dans cette expression le coefficient de diffusion
longitudinal %7k puis exprimer la densité spectrale de bruit correspondante
4.q% Z
s, = — « Yk Yok
A x

Aux hypothéses déjd utilisées pour le traitement du modéle petit signal
(Cf. Annexe V ), nous ajouterons deux nouvelles hypothéses spécifiques au

modéle de bruit

- le coefficient de diffusion ka sera considéré comme une fonction de l'énergie

locale (et non du champ électrique)

- sa valeur sera considérée indépendante de la fréquence et égale 3 celle

déterminée en régime statique.

Pour cette détermination, nous utilisons les résultats d'une &tude

Monte-Carlo relative 3 un semiconducteur homogéne et isotrope en régime statique.
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Plus précisément, nous comparons les courbes du coefficient de diffusion en
fonction du champ électrique et de l'énergie en fonction du champ électrique
déjd publiées [7] pour en déduire 1l'évolution du coefficient de diffusion en

fonction de 1l'énergie (figure 66) -

IV.2.3. VALIDATION DU MODELE [8]

Dans le cas du transistor THOMSON CSF (DCM) n°® 47, nous avons déterminé,
grace au modéle, la valeur théorique du facteur de bruit et son évolution
fréquentielle entre 6 et 18 GHz (figure 67) .Ce composant, d grilles submicro-
niques, ayant d'ailleurs é&té préalablement caractérisé grdce aux méthodes de
mesure précédemment indiquées (Chapitre II). Sur la méme figure, nous avons
reporté les résultats expérimentaux correspondant 3 la mesure du facteur de
bruit. Il apparait un accord relativement satisfaisant entre les résultats

théoriques et expérimentaux.

Enfin, on peut observer sur les courbes d'évolution théorique du facteur
de bruit en fonction de la tension de polarisation de premiére grille (figure 68)
que le comportement prévu correspond tout & fait au comportement classiquement
observé pour les TEC 3 grilles submicroniques. En effet, on remarque une &volu-
tion faible de facteur de bruit avec la polarisation de grille, donc avec le
courant de drain, ce qui est un résultat caractéristique des composants a grille
submicronique. Signalons aussi que, dans le cas du bigrille, le courant optimum
est de valeur plus élevée que pourle monogrille, soit de l'ordre de 0,20 3 0,40
fois le courant de saturation. Un tel résultat devrait permettre 1l'obtention

de gains associés plus élevés.

IV.3. PRINCIPAUX RESULTATS DU MODELE [8]

IV .3.1. MECANISMES FONDAMENTAUX

Le modéle de bruit mis au point nous permet de connaitre les diverses
contributions de chaque section élémentaire du canal aux sources de bruit

externes équivalentes.
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Fig. 69 : Contribution de chaque tranche

du canal aux fluctuations :

- du courant de grille 1 (a)

- du courant de grille 2 (b)

- du courant de drain (c¢)
(les unités verticales son arbitraires)
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Fig. 71 : Evolution des coefficients de
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grille.
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Fig. 72 : Influence du dopage
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Courbe I : sans les éléments parasites
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Nous présentons sur la figure 69 ,1'évolution spatiale, dans le canal
conducteur, de la contribution de chaque tranche aux fluctuations du courant
de bruit de drain ainsi que 1l'évolution correspondante du coefficient de
diffusion(figure 70). Il apparait que
- au niveau du drain, le bruit croit rapidement en début de grille, ceci
étant dU 4 la non saturation de la vitesse et 3 la croissance du coefficient
de diffusion. En effet, le champ électrique représente 3 cet endroit que
des valeurs faibles.

- le bruit passe ensuite par une valeur maximale puis décroit selon une évo-

lution comparable 3 celle du coefficient de diffusion.

On remarque que la contribution de la zone du canal sous la premidre
grille au bruit total est plus importante que celle de la seconde grille.
Ceci résulte de la propriété bien connue selon laquelle le bruit total
d'une chainé de deux amplificateurs résulte essentiellement du bruit engendré

par celui placé en téte de la chaine.

Iv.3.2. COEFFICIENTS DE CORRELATION DU TEC BIGRILLE [9) » [10]

Le modéle a mis en évidence la corrélation étroite entre les sources
de bruit des deux grilles dont il est nécessaire de tenir compte pour un
systéme a double accés simultané du type hexapdle (corrélateur, mélangeur,

démodulateur homodyne, etc...).

Ainsi, sur lafigure 71 , nous observons une forte corrélation entre
les sources de courant de bruit de grille 1 et de grille 2, d'une part, et

d'autre part, entre les sources de courant de bruit de grille 2 et de drain.

Iv.3.3. INFLUENCE DU DOPAGE ET DES ELEMENTS PARASITES

~ Les courbes tracées (figure 72) montrent que aussi bien dans le cas

du composant intrinséque (I) que dans le cas ol les éléments parasites sont

-z Pd 2z 2 - ) .
présents (E), qu'un dopage élevé de valeur 2.10 3 m™3 soit plus favorable

(& 20 GHz) & la fois pour le facteur de bruit et pour le gain associé.
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Fig. 74 : Evolution comparée des différentes
sources de courant de bruit dans
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Fig. 73 : Influence de 1'impédance :
de fermeture de la seconde grille.
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Fig. 75 : Evolutions comparées du facteur
de bruit et du gain associé pour
les TEC monogrille et bigrille.
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Par ailleurs, on constate l'influence défavorable des é€léments parasites.
I1 apparait donc la nécessité de limiter 1'importance des éléments parasites

afin de réduire 1'importance du facteur de bruit.

1v.3.4. INFLUENCE DE L'IMPEDANCE DE FERMETURE DE SECONDE GRILLE

Nous nous sommes intéressés 3 1l'influence sur le fonctionnement de
1'impédance présentée en microondes sur la seconde grille. Les résultats donnés
sur la figure 73 montrent que le facteur de bruit et le gain associé sont plus
favorables dans le cas ol 1'impédance de fermeture en microondes de la seconde
grille est un court-circuit par comparaison au cas ol elle est égale 3 1'impé-
dance caractéristique de 50 ohms. Les résultats expérimentaux reportés sur la
figure 73 confirment le comportement prévu par le modéle théorique. Ces
résultats montrent 1'importance du choix de 1'impédance de fermeture de

seconde grille.

Iv.3.5. COMPARAISON AVEC LE TEC MONOGRILLE

Nous présentons, sur la figure 74., 1'évolution théorique des sources
de courant de bruit en fonction de la polarisation de la premiére grille,
pour un monogrille et un bigrille. Il apparait que le comportement du mono-
grille n'est pas trés différent de celui du bigrille au voisinage du pincement
mais que ceci ne soit plus valable 3 canal ouvert. En effet, dans ce dernier
cas, l'influence de la seconde grille devient prépondérante et singularise

le comportement.

Enfin, nous présentons sur la figure 75, les courbes d'évolution
théorique du facteur de bruit et du gain associé pour un monogrille et un
bigrille. Il apparailt que dans le cas du bigrille, le gain associé mais

aussi le bruit sont plus élevés que pour le monogrille.
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Fig. 75 bis : Dispositif expérimental de mesure du bruit
et du gain associé.




- 119 -

IV.4. METHODE DE MESURE ET LES RESULTATS EXPERIMENTAUX
Iv.4.1. METHODE DE MESURE

Pour effectuer la mesure du facteur de bruit, nous avons utilisé 1le
mesureur type HP 8972A (10 MHz - 18 GHz). Aprés avoir effectud 1'etalonnage de
1l'appareil, le composant d mesurer est intercalé entre la source de bruit et

1'appareil de mesure (figure 75.bis).

Le mesureur nous fournit le facteur de bruit et le gain associé du TEC
dans son environnement (adaptateurs et tés de polarisation). Afin d'obtenir
les caractéristiques du TEC, on doit tenir compte en particulier du
bruit apporté par les éléments d'adaptation et les tés de polarisation. En effet,
celui-ci n'est pas négligeable mais au contraire de valeur comparable & celui
du TEC. R

Le facteur de bruit global et le gain peuvent s'écrire en utilisant les

formules bien connues:’

1l
s
o+
+

Fmes

it
()
(0]
(]

Gmes

On admet que les adaptateurs sont symétriques et on considére que
Gl = G2 . La mesure des pertes de ces adaptateurs permet de déduire le gain du
transistor. Par ailleurs, le facteur de bruit d'un quadripole passif étant

égal 3 l'inverse de son gain en puissance ( F, = 1/Gl et F, = l/G2 ). On en

1
déduit le facteur de bruit du transistor.

Ce procédé de prise en compte des pertes des adaptateurs est assez
. Pl
approché, néanmoins, il a été comparé 3 d'autres méthodes plus élaborées
qui ont été mises en oeuvre au Laboratoire [11]. Nous avons obtenu des

résultats assez voisins.
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Fig. 76 : Facteur de bruit et gain associé
pour le transistor THOMSON-CSF
DCM n°® 47
(entrée du signal sur G1)
F = 8,5 Gz
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Fig. 77 : Résultats de simulation pour le
transistor THOMSON CSF-DCM n°47
(vg2s = 0OV)
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Fig. 78 : Transistor THOMSON-CSF
n® 47
(entrée du signal sur G2) 0 110
F=8,5CGh
10 i3
20 0

Fig. 79 : Facteur de bruit et gain associé
pour le transistor AVANTFK AT 11200
(entrée du signal sur Gl)F= 12 GHz
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IV.4.2. RESULTATS EXPERIMENTAUX ET COMPARAISON AVEC LES PREVISIONS

Nous présentons les résultats expérimentaux obtenus pour les transistors
bigrilles (THOMSON DCM n° 47 et AVANTEK AT 11200) & grilles submicroniques.
Une comparaison avec les résultats théoriques donnés par notre modéle sera

faite dans le cas du transistor THOMSON-CSF n© u47.

A) Transistor THOMSON CSF

Nous présentons sur la figure 76 , les courbes expérimentales d'évolution
Ids

Idss

du facteur de bruit (F) et du gain associé (Ga) en fonction du rapport

variable au moyen de la tension de grille 1. Nous obtenons d la fréquence

8,5 GHz un facteur de bruit de 3,3 dB et un gain associé de 16,2 dB. Les
courbes d'évolution théorique, représentées sur la figure 77, donnent des
allures similaires avec une valeur optimale proche de celles mesurées expéri-

mentalement.

Par ailleurs, nous avons permuté le rSle des grilles un et deux en
appliquant ie signal microonde sur la grille deux, tandis que le gain est
ajusté par le potentiel continu de grille un fermée sur 50 ohms. Dans ce
mode original d'utilisation, nous avons obtenu les courbes présentées

(figure 78).
Par rapport au mode traditionnel d'utilisation, on note

- un gain associé d'environ moitié ; résultat que l'on peut expliquer

sachant 1'influence néfaste de la résistance de source pour un TEC.

- un facteur de bruit légérement amélioréd (2,5 4B contre 3,3 dB).

B) Transistor AVANTEK AT 11200

Nous présentons (figure 79), pour le transistor AVANTEK AT 11200,
1'évolution du facteur de bruit et du gain associé, 3 la fréquence 12 GHz,

en fonction de la polarisation de premiére grille. Nous notons
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- une valeur faible de : 3,1 dB, pour le facteur de bruit avec un gain

associé élevé de : 15,5 dB.
-~ une évolution trés modérée du facteur de bruit avec le courant drain

- une valeur optimale élevée, du courant drain, de l'ordre de 40% Idss.

Ces deux derniers résultats sont caractéristiques des TEC bigrilles,
de longueurs de grilles largement submicroniques comme nous l'a montré la

simulation sur ordinateur.

Une longueur de grille faible parait donc intéressante, car le
facteur de bruit minimum est obtenu & courant drain plus élevé avec, par

2 . s 7 z Pl
conséquent, un gain associé plus élevé.

Par ailleurs, si l'on effectue l'entrée du signal sur la seconde
grille, on retrouve d nouveau un facteur de bruit plus faible (figure 80),

mais avec un gain associé nettement moins important.

Enfin, nous présentons (figure 81) une évolution du facteur de bruit
et du gain associé en fonction du potentiel Vg2s. Cette courbe est typique
de 1'évolution toujours observée avec le contrdle du gain. Ainsi on observe
toujours une dégradation du facteur de bruit lorsque l'on diminue le gain

au moyen du potentiel Vg2s.
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CHAPITRE V

CONVERSION HARMONIQUE DE PUISSANCE




- 124 -

INTRODUCTION

Nous nous proposons de montrer les possibilités de conversion harmonique
de puissance, offertes par le transistor d& effet de champ du type bigrille, en

considérant des rangs de multiplication de fréquence trés élevés atteignant 200.

Seuls, 3 notre connaissance, deux auteurs ont actuellement étudié la
multiplication de fréquence a 1l'aide de tels composants [1], [2], mais ces
travaux sont relatifs 3 des facteurs de multiplication ne dépassant pas quatre.

Notre €tude semble donc originale et a pour but de permettre la réalisation

- d'une part, de sources harmoniques microondes fonctionnant par exemple en
bande X et dont la fréquence est liée 3 celle d'un quartz de fréquence 100MHz
typiquement. Les sources ainsi réalisées devraient &tre d'excellente pureté

spectrale et de bonne stabilité fréquentielle.

- d'autre part, de générateurs de peignes de fréquences trés larges autorisant
le mélange 3 trés large bande de fréquence. Ce mélange pouvant s'effectuer
au sein du méme composant bigrille en utilisant les deux accés possibles

(premiére et seconde grille).

Nous présentons, tout d'abord, une modélisation du transistor 3 effet
de champ du type monogrille qui permet une étude théorique préliminaire du

fonctionnement en régime fortement non linéaire.

Ensuite, aprés avoir donné quelques résultats expérimentaux typiques
obtenus sur un transistor bigrille, nous présenterons une étude expérimentale
préliminaire de l'influence des conditions de fonctionnement et de la consti-
tution technologique du composant. Nous montrerons, ensuite, 1l'importance
de la valeur de 1l'impédance de la charge présentée 3 la seconde grille et les

possibilités d'utilisation du bigrille dans d'autres configurations.

. * . 3 > 3 - N ~
Enfin, nous envisageons deux applications microondes particuliéres a

savoir la réalisation de sources harmoniques et de mélangeurs trés large bande.
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Fig. 82 : Modéle théorique
a) Modéle '"naturel" utilisé classiquement

b) Modéle équivalent proposé.
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V.1. MODELISATION THEORIQUE DU TEC MONOGRILLE

Nous proposons un modé€le simple mais néanmoins capable de décrire
correctement le fonctionnement en régime fortement non linéaire et de rendre
compte des phénoménes de conversions harmoniques. Nous montrerons la validité
d'un tel modéle en comparant les prévisions théoriques avec les résultats
donnés par 1'expérimentation. Enfin nous utiliserons ce modéle théorique
pour tenter de dégager quelle est 1'importance et 1'influence des différentes

non linéarités.
V.1.1. DESCRIPTION DU MODELE

On propose une modélisation phénoménologique du composant basée sur

une analyse externe du fonctionnement.

Pour cela, considérons le schéma de la figure 82.a classiquement utilisé
pour représenter un transistor monogrille. Nous admettons qu'un tel schéma
peut se ramener au schéma de la figure 82.b qui correspond & la représentation
proposée. I1 apparait dans cette représentation, l'existence de quatre

sources principales de non linéarités qui sont

- NL, : 1'évolution de la capacité grille-sourve Cgs en fonction de

la tension grille Vgs. y

VP y -

=C.., . =Co. (1-E) 7. <-
Cgs Cllmlte Co. (1 > ) pour Vgs vp
Vgs Y
(1) Cgs = Co. (1 - ) pour - Vp < Vgs <O
L]

Cgs = Co pour Vgs >0

ol @ est la hauteur de la barriére de potentiel du contact
Schottky que nous prendrons égale a 0,7 V dans le cas des
transistors utilisés.
La paramétre Y est variable selon le dopage 0,2 <Y < 2,

Y prend classiquement la valeur 0,5 dans le cas d'une jonction

abrupte 3 dopage uniforme.
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. NL2 : les courants grille - source et grille - drain de conduction.
en direct pour des valeurs positives, respectivement des
tensions grille-source et grille-drain. Ce courant s'exprime

classiquement par :

Ic =0 pour Vgs <0
(2) 4
= {—=" Vgs) - 1 >

I,* IS.[exp( T gs) ] pour Vgs> 0
I étant le courant de saturation que nous prendrons égal 3
1 pA.

. NL3 : le contrdle du courant drain-source Ids par la tension grille-
source Vgs :
Ids (Vgs, Vds) = O pour Vgs <- Vp

(3)
Ids (Vgs, Vds) Vgs a

= (1 + ) pour Vgs > - Vp
Id (vds) vp

ou Vp est la tension de pincement (valeur positive) et @ est un
paramétre variable selon le profil de dopage ( 1 < @ < 3),.
Classiquement Q@ = 2.

- NL, : le contrdle du courant drain-source Ids par la tension drain

source Vds
Vds
Vs

Id(Vvds) =(IsO + Gd. vds) . th( ) ()

o
ou VsO est la tension de stauration du courant drain et

Is = IdssO - Gd. Vds
o)

Les différents paramétres : Gd, Isg et Idsso sont définis

sur la figure 83.

Signalons qu'il convient de relever les caractéristiques statiques en
régime impulsionnel de fagon d s'affranchir des effets thermiques parasites.
Par ailleurs, la valeur de certains paramétres tels que Gd et Rs sont obtenus

au moyen d'une caractérisation préalable du composant d simuler.
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Enfin, la figure 84 illustre 1l'influence des diverses non linéarités

en précisant les instants pendant lesquelles elles interviennent.

V.1.2. METHODOLOGIE UTILISEE

Le principe du calcul consiste 3 effectuer un traitement numérique,
dans le domaine temporel, tout d'abord, de I'équation correspondant au circuit
d'entrée du transistor puis de celle correspondant au circuit de sortie. Il
s'agira d'équations différentielles non lindaires discrétisées et écrites sous
forme explicite. Nous partons de la connaissance de la source d'entrée 3 la
fréquence fondamentale pour, aprds traitement des équations, obtenir 1'évolution
temporelle de la tension drain-source que l'on décompose ensuite en série de

Fourier.

Circuit d'entrée

La source d'entrée est vue aprés l'adaptateur par 1l'entrée du transis-
tor comme une source de puissance leg 12 / 8Rg, de fem eg et de résistance
interne Rg. Le circuit d'entrée considéré est représenté sur la figure 85.

Le condensateur C correspond d la composante capacitive id du courant de
grille igs, tandis que la résistance R simule une résistance de fuite liée
aux imperfections technologiques du contact grille et source. Il convient de
résoudre en Vgs, 1'équation différentielle non linéaire correspondant au
circuit de la figure 85. Pour cette résolufion, nous considérons les valeurs
et forme d'évolution différents pour les éléments C, D et R selon la valeur

prise par la solution d l'instant t précédent soit Vgs (t - A T) ( AT = 2 pS).

Trois zones sont ainsi définies
Vgs < - Vp
- Vp<SVgs <O
Vgs> 0

qui conditionnent les formes retenues pour les équations (1), (2) et (3). On

obtient, en définitive, 1'évolution temporelle de la tension grille-source
Ids (Vgs, Vds)

Id (vds)

interne Vgs (t) et le rapport

On en déduit ensuite sans difficultés la tension grille-source




Fig. 8 °
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"extérieure'" Vg ainsi que 1l'évolution temporelle du courant grille igs :

eg - Vgs

igs =
Rs + Rg

Remarquons que l'adaptation du circuit d'entrée é&tant supposée

réalisée, nous adoptons, dans ce calcul, pour valeur Rg la valeur de Rs.

Circuit de sortie

Il est décrit par le systeéme d'équations suivant

) Ids = - G (Vds - V)
‘ Vgs 4 Vds d vds(t)
Ids = (1 + ) . (Is + Gd. Vds) . th ( =——) + Cds
o
Vp Vso dt

ol Cds représente la capacité drain-source du transistor. Au contraire du
circuit d'entrée, nous considérons ici que la conductance de charge GL n'est
pas adaptée mais qu'elle correspond & l'inverse‘de 1'impédance caractéristique.
V¢ correspond 3 une tension fictive d'alimentation continue obtenue par extra-

polation de la droite de charge dynamique de pente - GL (Figure 86).

On part de la connaissance de 1'évolution temporelle de la tension
grille-source Vgs déterminée précédemment, pour en déduire 1'évolution de
la tension drain-source Vds. Il suffit 4'éliminer Ids dans le systéme (5)
puis de discrétiser l'équation différentielle que 1l'on résoud numériquement

sous forme explicite. On note, ici encore, qu'il s'agit d'une équation non
Vds

rd . 7 ~
étant exprimee a
Vso ) p

linéaire. La non linéarité de la forme : th (

l'instant t précédent. ‘

On est conduit 3 ajuster la valeur de Vo afin d'obtenir une valeur
moyenne de la tension drain source égale 3 la tension de polarisation fixée

(processus itératif de convergence rapide).

On obtient, en définitive, la tension drain source Vds (t) que l'on
décompose ensuite classiquement en série de Fourier pour obtenir l'amplitude
des quarante premiers harmonigues. Remarquons que le courant drain se déduit

. ”
aisement
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Fig. 87 : Organigramme résumant la méthodologie utilisée.
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Fig. 88 : Comparaison des résultats théoriques et expérimentaux
dans le cas du transistor NEC 720.000 (vds = 3 V, la
fréquence d'entrée est 1 GHz) Pe = 25 dBm
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Toutes les non linéarités

sont considérées

On néglige la non

Cgs(Vgs): NLl

linéarité de:

Id(Vgs): NL,

Paramétre Y=0,5 oa=2 Y= 0 o= 1
Puissance

de sortie -12, 89 -14,8 -16,7
(dBm)

Tableau 21 : Effet de chaque non linéarité sur le niveau de sortie

de 1'harmonique 10.
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Ids = - GL (vds - v¢)

L'organigramme de la figure 87 résume la méthodologie utilisée pour
le traitement. Remarquons que le traitement numérique est relativement bref.
Ainsi, 3 titre d'exemple, l'ensemble des calculs, effectués sur deux périodes,
nécessite moins de 5 mn sur calculateur de laboratoire Hewlett Packard type

9835 A.

V.1.3. VALIDATION ET PREMIERS RESULTATS

Nous présentons sur la figure 88 les résultats de simulation du
transistor monogrille 3 effet de champ NE 720.00 (transistor submicronique
fabriqué par NEC) en fonction de la fréquence. Nous avons porté sur cette

figure les points correspondant aux mesures expérimentales.

I1 apparait, d'une part, que 1l'évolution fréquentielle s'effectue
bien selon une loi en l/fu, ce qui est caractéristique des dispositifs &
résistance non linéaire. D'autre part, on observe un accord assez satisfaisant
entre les courbes théoriques et expérimentales, ce qui montre la validité

de notre modéle.

Par ailleurs, notre modéle théorique nous permet de mieux comprendre
le mécanisme physique du phénoméne de multiplication. Cette multiplication
s'effectue grdce a l'existence des non linéarités internes qui sont, comme
nous l'avons vu, au nombre de quatre. Il est important, par exemple, en vue
d'une optimalisation du composant, de connaitre quelles sont les non linéarités
qui jouent un rdle le plus important dans la multiplication. Pour tenter de
répondre 3 cette question, nous avons effectué 1'étude d'un multiplicateur

par 10 (de 1 3 10 GHz) en considérant que

1) toutes les quatre non linéarités existent simultanément

2) trois non linéarités seulement existent, en considérant deux cas
différents de suppression d'une non linéarité. Les résultats obtenus (tableau 21)
montrent que c'est la non linéarité de la caractéristique de transfert
Ids = £ (Vgs) [NL 3] qui contribue le plus largement au phénoméne de multi-

plication.

Par contre, la non-linéarité de la capacité grille-source [NL;]
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Fig. 90 : Peigne des fréquences observé sur le drain
(la fréquence d'entrée est de 0,1 GHz et la puissance de 25 dBm)
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semble avoir une faible influence sur le fonctionnement. En conclusion, il
apparalit que les non linéarités dies, d'une part, au pincement du canal et,
d'autre part, 3 la conduction en direct de la jonction grille-source

(Cf. Figure 84 ) soient les plus importantes pour le fonctionnement. Ces

résultats sont en bon accord avec les résultats obtenus par Gopinath [2].

v.2,DISPOSITIF DE MESURE ET RESULTATS TYPIQUES [3]

Dispositif : le dispositif expérimental de mesure utilisé est présenté

sur la figure 89 .

Le transistor bigrille regoit sur la premiére grille un signal sinusoidal
délivré par la source principale d'entrée et il génére un signal composite

observé au niveau du drain.

Le niveau d'entrée est largement variable et peut atteindre 30 dBm pour
des fréquences comprises entre 0,1 et 1 GHz. Le signal de sortie est observé au
moyen soit d'un analyseur de spectre (marque Hewlett Packard type 8569 A)

jusque 40 GHz soit d'un-oscilloscope & échantillonnage (Tektronix type 7623 A +

téte S4) de temps de montée intrinséque de 25 pS.

Enfin, on peut appliquer sur la seconde grille un signal microonde délivré
par une source auxiliaire qui permet de mettre en évidence les propriétés de

mélange offertes par le composant bigrille.

I1 faut noter que l'adaptation du composant est effectuée sur son entrée
d la fréquence fondamentale. Par contre, aucune adaptation en sortie n'est
réalisée afin de permettre un fonctionnement multifréquence le plus étendu
possible. Signalons que la polarisation de grille 1, grille 2 et drain est
assurée par l'intermédiaire de trois tés de polarisation 0,1-18 GHz (Hewlett

Packard type 33150 A).

Le composant bigrille le plus souvent utilisé a été le modéle AT 11200
fabriqué par AVANTEK (USA). La mise au potentiel de la source de la seconde
grille (en microondes) a été réalisée par un condensateur 'puce' de 50pF.

Résultats typiques : Nous présentons, sur la figure 90, le peigne

des fréquences observé en sortie, sur le drain du composant dans le cas ol
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CTR 10.0398 GHz  SPAN 100 kHz/ RES BW 18 kHz VF OFF
REF -12 dBm 10 d8/ ATTENB &8 SWP AUTO

il s

" Fig. 91 : Spectre de la composante harmonique de fréquence 10 GHez
(la fréquence d'entrée est de 0,1 GHz et la puissance
25 dBm).

MKR 22.2073 GHz ~ SPAN 1.7-22 GHz  RES BW 3 MHz VF . 083
REF 10 dBm 10 dB/ ATTEN 28 4B SKP AUTO

Fig. 92 : Peigne des fréquences observé sur le drain
(la fréquence d'entrée est de 1 GHz et la
puissance de 25 dBm)
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Fig. 93 : Evolution de la puissance de sortie du fondamental
et des harmoniques en fonction de 1l'amplitude du
signal d'entrée.
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la fréquence de la source d'entrée est de 0,1 GHz. Il apparalt l'existence
d'un domaine spectral trés étendu avec une amplitude de signal relativement
uniforme. On remarque que des facteurs de multiplication aussi élevés que
200 peuvent &tre réalisés. La figure 91 représente le spectre de la compo-
sante harmonique de fréquence 10 GHz que nous avons sélectionné. On observe

une bonne pureté spectrale du signal aprés multiplication par 100.

Par ailleurs, les.propriétés de multiplication de fréquence & haut
rang d'harmonique sont conservées lorsque la fréquence de la source d'entrée
est augmentée. Ainsi, 3 titre d'exemple, nous présentons ( figurego ) le
peigne obtenu dans le cas ou la fréquence d'entrée est de 1 GHz. On retrouve
un domaine spectral trés étendu puisque nous avons mesuré des composantes

harmoniques jusque 40 GHz ( Tableau 22 ).

Enfin signalons que d'autres transistors bigrille de proveﬁance
différente (NEC 463 - THOMSON CSF LCR) ont été étudiés mais que les résultats

obtenus demeurent assez voisins des précédents.

Fréquence 20 30 40
(GHz) ’

Amplitude
(dBm) - 13 - 27 - 28

Tableau 22 : Niveaux mesurés d 20, 30 et 40 GHz

(La fréquence d'entrée est de 1 GHz et la
puissance de 25 dBm).

V.3. PUISSANCE DE SORTIE MAXIMALE

Nous présentons sur la figure g3 1l'évolution des composantes
fondamentale et harmoniques de la puissance de sortie en fonction de l'ampli-
tude du signal d'entrée d la fréquence de 1 GHz. On remarque, tout d'abord,
une évolution linéaire de la composante fondamentale puis une saturation au deld

d'une puissance d'entrée d'environ 1 mW. Ceci montre la possibilité d'utilisa-
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Fig. 94 : Evolution du gain du transistor et du gain de conversion .
aux harmoniques en fonction de 1'amplitude du signal d'entrée.
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tion du transistor bigrille en limiteur de la puissance de sortie, par exemple
en instrumentation. Le niveau de la limitation de puissance étant d'ailleurs
modifiable grdce aux polarisations. Par ailleurs, on note que la puissance
d'entrée nécessaire pour provoquer la génération de fréquences harmoniques est
d'autant plus élevée que le rang d'harmonique est plus important. Bien entendu,
la puissance obtenue diminue lorsque le rang d'harmonique croit. Enfin, comme

pour la composante fondamentale, on observe &galement une saturation de la

puissance de sortie aux différentes fréquences harmoniques.

I1 était également intéressant d'étudier 1'évolution du gain de conversion
en fonction de la puissance du signal d'entrée. La figure gy montre que '
- d'une part, le gain de conversion diminue lorsque le rang de multiplication
croit.
- d'autre part, la puissance d'entrée optimum, permettant d'obtenir le gain

de conversion maximum croit lorsque le rang de multiplication augmente.

Nous résumons dans le tableau 23 les résultats obtenus dans le cas.

du transistor AVANTEK AT 11200.

o GAIN DE
RANG DE PUISSANCE o CONVERSION.

MUTIPLICATION |-MAXIMALE Puissance MAXIMUM Puissance
(dBm) d'entrée (dBm) d'entrée
B minimale a optimale

(dBm) (dBm)

X5 0 5 -6 0

X 10 -9 8 - 18 5

X 20 - 23 13 - 34 7

Tableau 23 : Valeurs optimales de la puissance

d'entrée pour l'obtention du gain de conversion
ou de la puissance de sortie maximales.
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Fig. 95 : Puissance de sortie de l'harmonique 10 en fonction de la tension
de premiére grille (Pe = 5 dBm ; Vds = 6 V).
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Fig. 96 : Puissance de sortie de l'harmonique 10 en fonction de
la tension drain-source (Vds) (Pe = 5 dBm)
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V.4.CONDITIONS DE FONCTIONNEMENT

Les résultats précédents ont été obtenus en considérant des valeurs
quasi optimales des tensions de polarisation des drain, de la premiére et

de la seconde grille.

Nous présentons, sur la figure 95, l'évolution de la puissance:
de sortie, en multiplication de 1 & 10 GHz, en fonction de la tension de pola-
‘risation de premidre grille. Il apparait qu'une polarisation de premiére grille
voisine de la tension de pincement soit souhaitable. Par ailleurs, il est
intéressant d'"ouvrir" largement la seconde grille en la polarisant en valeur
positive (un courant faible, de l'ordre du mA peut &tre admis sans danger).
Enfin, la figure 3 montre que le choix de la tension de polarisation de
drain n'est pas déterminant sur le fonctionnement dés lors que le régime

de saturation est atteint.

Remarque sur le mode de polarisation de premiére grille

En régime de fonctionnement violemment non linéaire utilisé, la pola-
risation de premiére grille peut &tre assurée de deux fagons différentes
- soit par une source continue extérieure ajustable

~ soit par une simple résistance variable.

En effet, il apparalt dans le circuit de polarisation un courant
continu non négligeable 1ié au phénoméne de rectification du signal d'entrée
microonde d'amplitude imbortante. Ce phénoméne de détection s'accompagne
d'une certaine dissipation de puissance microonde 3 l'entrée du composant

dont 1'impédance d'entrée est ainsi moins élevée.

V.5. INFLUENCE DE LA LONGUEUR DE GRILLE

Nous avons réalisé une étude portant sur. différents

composants bigrilles de longueur de grille variablééwentre O,5pmet Tum

en considérant un signal d'entrée de fréquence 1 GHz. Nous n'avons pas constaté
d'influence importante de la longueur de la grille sur le phénoméne de multipli-
cation d haut rang d'harmonique. Ce résultat est 3 rapprocher de celui obtenu
en régime faiblement non linéaire ol nous étions arrivé a une conclusion
similaire (§ III.2.4.). Il semble donc, en définitive, que la longueur de la

grille ne modifie pas profondément le comportement non linéaire du composant.
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MR 22.2073 GHz  SPAN 1.7-22 GHz  RES BW 3 HHz VF . 003
REF 18 dBm 10d8/ ATTEN28 B SWP AUTO

MKR 11.4885 GHz ~ SPAN 1.7-22 GHz  RES BY 3 Mz VF .003
REF 18 dB» .~ 18 dB/ ATTEN 18 4B S¥P AUTD '

(b)

Fig. 97 : Peignes des fréquences observés sur le drain du
transistor AVANTEK AT 11200 dans les cas suivants :
a) la grille 2 est fermée sur un court-circuit microonde
b) la grille 2 est fermée sur 1'impédance caractéristique.
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Remarquons que notre conclusion serait toute autre dans le cas ol nous aurions
utilisé, d'une part, une fréquence du signal d'entrée importante, par exemple
12 GHz , et si, d'autre part, nous nous soyons intéressés d des rangs de
multiplication faible, de l'ordre de 2 ou 3. En effet, dans ce cas, se super-
poserait au phénoméne de multiplication 1ié awnonlinéaritéds une amplification
dont la valeur serait liée au gain du composant (3 ces fréquences) qu'il :

serait donc judicieux de choisir de dimensions submicroniques.

V. 6. CHOIX DE ‘L'IMPEDANCE DE CHARGE DE SECONDE GRILLE

Nous avons considéré deux cas particuliers trés différents d'impédance

de charge présentée 3 la seconde grille.

Les résultats précédemment présentés et rappelés sur la figure 97.a
sont relatifs au cas od 1'impédance de charge présentée en microondes d la
seconde grille est voisine d'un court circuit puisqu'un condensateur "puce"
de 50 pF est placé trds prés du composant. Au contraire, si ce condensateur
est enlevé et si nous présentons une impédance correspondant & 1'impédance
caractéristique de 50 Q, on observe sur la figure 9%7.b une dégradation trés
nette des performances. Ce résultat montre 1l'importance du choix de 1'impédance
présentée d la seconde grille. Effectivement, nous avons pu observer un
renforcement du niveau de certaines composantes fréquentielles par modification

de 1'impédance présentée d la seconde grille.
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MKR 22. 2873 GHz
REF 18 dBa

SPAN 1.7-22 GHz  RES BY 3 MHz VF .03
18 48/ ATTEN 28 dB - SWP AUTO

(a) (b)

Fig. 98 : Résultats obtenus dans le cas ol le signal est appliqué sur -
la grille 1 et la réponse est observée sur le drain.

a) peigne des fréquences

b) réponse temporellek( Transistor AVANTEK AT 11200)

(a) (b)

Fig. 99 : Résultats obtenus dans le cas ol le signal est appliqué
sur la grille 1 et la réponse est observée sur la grille 2.
a) peigne des fréquences
b) réponse temporelleX (Transistor AVANTEK AT 11200)

* Les mesures 3 1'oscilloscope étant effectuées derriére un atténuateur
de 20 dB, les &dchelles verticales sont donc & multiplier par 10.
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V.7. AUTRES CONFIGURATIONS DU BIGRILLE -

Le transistor bigrille étant intrinséquement un dispositif du type
hexapdle, il peut donc &tre utilisé selon trois configurations différentes

en montage source commune.

Les résultats précédents, rappelés sur la figure 98, sont relatifs
au cas ol le signal est entré sur la premiére grille et la génération harmo-

. U4 . .
nique observée au niveau du drain.

Nous avons considéré une utilisation originale consistant 3 toujours
entrer le signal sur la premiére grille, mais au contraire, & prélever le
signal de sortie sur la seconde grille. La figure 9 9 montre les résultats
obtenus a la fois dans le domaine fréquentiel et temporel. Il apparait, d'une
part, un spectre de fréquence plus uniforme et, d'autre part, la génération
d'impulsions d'amplitude modeste (0,8 V) mais de largeur faible (60 a 80 pS).
Un tel résultat se comprend aisément si 1'on considére l'existence de la
capacité située entre la seconde grille et le canal. Celle-ci forme, avec 1'im~
pédance caractéristique extérieure, l'équivalent d'un filtre passe haut
(domaine fréquentiel) ou d'un dérivateur (domaine temporel). Ce mode d'utili-
sation nouveau s'avére donc intéressant et susceptible de certaines applica-

tions.

Signalons que l'on peut améliorer le niveau de certaines composantes
fréquentielles par un choix judicieux de l'impédance présentée en microonde

sur le drain.

Enfin, nous avons considéré le cas ou le signal est entré, a présent, sur

la seconde grille tandis que le signal de sortie est de nouveau prélevé sur
le drain. Ce mode d'utilisation ne nous a pas semblé apporter d'amélioration

par rapport aux cas précédents.
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| MKR 5.8048 GHz  SPAN 1.7-22 GHz  RES BW 3 MHz VF . 803
REF 48 dBm 18 4B/ ATTEN 18 4B SWP AUTO
Fig. 100 : Peigne des fréquences obtenu
dans le cas d'une diode 3 temps
de recouvrement rapide ( SRD)
| type HP 33005 ¢
il
| LU
X a
T MR 13.4086 GHe  SPAL 1722 GMx RES BY 3 M- Ve
REF 18 dBm 12 &8/ ATIEN B dB SiP £T0
Fig. 101 : Peigne des fréquences
obtenu dans le cas du
transistor NEC 388.00
. LY
/ﬁm ! r.i.—-..—#\/“u .
L LILLE, i i
:l—JNJ‘wLnA
MKR 22.2073 GHz  SPAN 1.7-22 GHz  RES BW 3 MHz VF . 083
REF 18 dBa 19 48/ ATTEN 28 &8 - SWP AUTO
i
|
=t
J o B S
[ N

Fig. 101 bis: Peigne des fréquences obtenu

dans le cas du transistor

AVANTEK AT 11200.




LitL

GH
F (GHz) 20 30 40
Transistor
type
NE 137.00
(Lg= 0,5 &m) 16 - 2y - 26
NE 720 .00 - 27 - 25 - 29
(Lg = 1 pm)

Tableau 24

Puissance de sortie (en dBm)

en trés haute fréquence pour

deux composants d longueur de
grille différente.
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V.8. COMPARAISON AVEC D'AUTRES(DISPOSITIFS

La génération de peignes de fréquences est classiquement effectuée
au moyen de diodes & temps de recouvrement rapide (SRD). Par conséquent, il
était intéressant de comparer les performances fournies par une SRD avec

celles offertes par les TEC bigrilles.

Par ailleurs, nous n'avons pas connaissance de l'existence de travaux
relatifs a la génération harmonique de rang &levé utilisant des TEC du type
monogrille. Ils nous a donc paru utile d'étudier quelques composants mono-

~

grilles et de comparer les performances obtenues a celles données par les

bigrilles.

V.8.1. DIODE A TEMPS DE RECOUVREMENT RAPIDE (SRD)

Nous avons considéré une diode SRD (distribuée pérHewlettPackard sous
le N© 33005 C) optimalisée pour une fréquence d'entrée de 1 GHz T 50 MHz et
générant des peignes entre 2 et 18 GHz. Les résultats obtenus sont présentés
sur la figure 100 . Par comparaison avec ceux donnés par le bigrille
(figure 101hi3, il apparait que le transistor bigrille permet d'obtenir des
performances meilleures sur certaines fréquences, en particulier en basse
fréquence et en tréds haute fréquence, mais que des variations plus importantes

d'une fréquence 3 la suivante peuvent étre notées

V.8.2. TRANSISTOR A EFFET DE CHAMP DU TYPE MONOGRILLE

Nous présentons sur la figure 101 les résultats obtenus a 1l'aide d'un
transistor submicronique fabriqué par NEC type NE 388.00. Par comparaison
avec ceux donnés par le bigrille (figurelOlbis), il apparait que le composant

de type bigrille fournit des résultats généralement meilleurs.

L'étude de la constitution technologique des transistors monogrdlles

confirme 1'étude correspondante effectuée sur les composants bigrilles en ce

qui concerne 1l'influence négligeable de la longueur de grille (Tableau 24 ).
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V. .9 .REALISATION DE SOURCES HARMONIQUES

V. 9.1.MULTIPLICATEUR PAR DIX

Nous considérons que la structure d'un tel multiplicateur peut &tre
réalisée par association de deux amplificateurs de gain Al et A2 (en dB) avec

un multiplicateur par 10 .

oredBmr g |1>Ps(d3rn)o

lﬂ A2

Sin}(loest le gain de conversion du multiplicateur, on a la relation
(en dBm) : ps = Pe + Ap+ 0 g0t A,. I1 est évident qu'il convient d'utiliser

le multiplicateur dans ses conditions optimales de fonctionnement correspondant
d un gain de conversion maximﬁm. Si 1l'on s'impose un niveau d'entrée, soit

par exemple Pe = 0 dBm, et un niveau de sortie, soit par exemple Ps = 10 dBm,

on en déduit la valeur des gains des amplificateurs.

1) Fréquence de sortie 10 GHz

On a mesuré pour un multiplicateur 1 - 10 GHz

P entrée optimum # 12 dBm

n, o maximum # - 19 dB

On en déduit : Al = 12 dB et A2 = 17 4B (Al + A2 = 29 dB)

2) Fréguence de sortie 1 GHz

Pour un multiplicateur 0,1 - 1 GHz, on a mesuré
P entrée optimum # 13 dBm
n maximum # - 17 dB

x10
On en déduit Al = 13 dB et A2 = 14 dB (Al + A2 = 27 dB)

Remarquons que le multiplicateur par dix pouvait encore &tre réalisé

par une chalne de deux multiplicateurs en cascade (x 2puis x 5).
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Pe optimum optimum Al A2 A3 Gain total
(dBm) (dB) (dB) (dB)| (dB) (dB)

x 5 11 -10

11 16 20 47
x 20 17 -27
x 2 0 0

0 19 39 58
x50 19 -48
X 4 12 -9

12 13 28 53
x 25 16 -34
x 10 13 -17

13 16 17 46
x 10 12 -19

Tableau 25:
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V.9.2. MULTIPLICATEUR PAR 100 (de 0,1 & 10 GHz)

S8i l'on réalise la multiplication par 100 & l'aide d'un seul multi-

pIicateur, on détermine les gains des deux amplificateurs sachant que

P entrée optimum = 25 dBm
n maximum = - 61 dB
%100 ‘ A
'ou = ' = i =
d'ou Ay 25 dB et A, = 46 dB , soit Ay + Ay =71 dB

Cependant un tel multiplicateur peut &tre aussi réalisé a partir de
deux multiplicateurs de plus faible rang et de trois amplificateurs Al ’ A2 et
AB'

Pe=0dB N N Ps=10dBm
"_"1>—A - S A N S

1 2 3

Le tableau 25 résume les caractéristiques des différentes

associations correspondantes.

Parmi les associations possibles, nous avons rejeté celles pour
lesquelles le multiplicateur de rang le plus faible se trouvait 3 la sortie.
En effet, les puissances optimales de fonctionnement croissant avec le rang
de multiplication, il paraissait probablement plus judicieux de placer en

sortie le multiplicateur de plus haut rang.

En conclusion, il apparait que la multiplication par 100, 3 l'aide
d'une chaine de deux multiplicateurs, sera avantageusement réalisée par
deux multiplicateurs par dix. Enfin, il apparait que la multiplication

directe de haut rang (par cent) est peu intéressante.

V. 9.3. APPLICATION EN BANDE X

Un projet de réalisation de deux multiplicateurs par 10 en structure
monolithique, sur AsGa semi-isolant, est en cours de réalisation au laboratoire
[4]. I1 comportera un premier multiplicateur 0,1 - 1 GHz suivi d'un second

multiplicateur (1 - 10 GHz).

-~
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Multiplicateur
(1-10GHz)

07 L
pF lvd
- 0,18nH
:L 0,63nH
Vg
8.4pF

.
Amplificateur selectif _10 GHz

Fig. 102 : Circuit et schéma équivalent du second étage
(multlpllcateur 1-10GHz) du generateur bande X
stabilis€ en fréquence.
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La source 3 la fréquence de 0,1 GHz est extérieure et est constituée
par un oscillateur 3 quartz ou d ligne 3 retard acoustique (SAW). Cette
source de haute stabilité et pureté spectrale étant multipliée par 100 permet

d'obtenir un générateur microondes d& 10 GHz trés stable : les applications

envisagées sont nombreuses en télécommunications, pour 1'émission et la
réception, ainsi qu'en instrumentation : marqueur de fréquence, référence

de synthétiseur, etc...

Nous présentons (figure 102) un premier essai de réalisation du
second multiplicateur (1 - 10 GHz). Il comporte essentiellement un multiplicateur

3 TEC monogrille de 600 im fonctionnant & 1 GHz suivi de deux étages d'ampli-

fication sélective & 10 GHz (monogrilles de 300 um), les valeurs des &léments

ayant fait l'objet d'une optimalisation par logiciel "Touchstone'.

.
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CIR 18.2773 GHz  SPAN 188 MHz/ RES BY 1 MHz VF OFF |
REF 18 dBm 10 48/ ATTEN 18 8B SWP AUTO

Fig. 103 : l'harmonique 10 et le signal RF observés sur le drain

MR  500.8 MHz  SPAN FULL RES BW 3 MHz VF . 083
REF 10 B 19 4B/ ATTEN 18 4B SWP - AUTO

Fig. 104 : Composantes basse fréquence résultant du mélange

Amplitude
(dBm)

L], |

0 IMFy 12 FqL Ny NPy e Fg, FiGH2

e e e = e -
et

2
Pz (NF) ¢ R fou IRz _ P+ (NF) D)
(ou;{Fz RF..(N_‘l) F_ ) et IF2 (N+1). FOL RF

Fig. 105 : battements observés
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FRF( GH2)

4 + + + + " 3 3 1
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6 8 10 12 14 16 8

: Evolution du gain de conversion dans la bande 2 - 18 Glz (IF=3QOMHZ)

T T Fig. 106 : Evolution du gain de conversion

autour de 10 GHz.

IF{MHz)

: Courbe de linéarité
du mélangeur a 10 GHz.

400 500

P. _{dBm}
-104 IF

-204

=300

-404

-50

-20




V.10 . MELANGEURS A TRES LARGE BANDE

V.10,1. PRINCIPE ET PREMIERS RESULTATS

Nous avons vu que le transistor bigrille, 4 effet de champ, permettait
la réalisation de peignes de fréquences trés étendus. Par ailleurs, ce compo-
sant est intrinséquement un dispositif actif du type hexapdle. Il est donc
possible d'introduire sur la porte non utilisée, c'est & dire la seconde
grille, un nouveau signal microonde. On peut ainsi espérer, grice aux non
linéarités du composant, la réalisation d'un multiplicateur-mélangeur fonction-

nant d trés large bande de fréquence.

La figure 103 vreprésente la raie de multiplication par 10 correspon-
dant & la fréquence de 10 GHz ainsi que le nouveau signal de fréquence 10,3 GHz
appliqué sur la seconde grille et observés tous deux sur le drain du bigrille.
Si l'on considére ,d présent, les fréquences basses, figurelOy , on observe 1l'ap-
parition de composantes aux fréquences 300 MHz, 700MHz etc... Par conséquent,

il apparait bien la possibilité du mélange en plus de celle de la multiplication.

La figure 105 montre l'origine des diverses raies observées sur

l'analyseur de spectre, en notant [ F la fréquence image correspondant a F

R RE®

En conséquence, il apparait la nécessité de placer 3 la sortie du mélangeur

un filtre passe bas de fréquence de coupure inférieure a .—%E_ = 500 MHz

Nous présentons sur la figure 106 1'évolution du gain de conversion du
mélangeur autour de la fréquence de 10 GHz. Par ailleurs, la figure 107 donne
1'évolution du gain de conversion, pour une fréquence intermédiaire de 300 MHz,
entre 2 GHz et 18 GHz. Enfin, la figure 108 montre la linéarité du mélangeur

. . - . s
ailnsi réaliseé.
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G2,D _IF D
S S
o1 cas 6. (dB)
(9) (b)
a -33
500 b -30
W% c -39
[ G2, D . IF : ‘44
10dB <
(c) (d)
Fig. 109 : Différentes configurations possibles en mélangeur
(cas ou F =1 GHl et . F = 10 Gl=z
OL RF
P, = 24 dBm Pep = - 21 dBm
_ ¢k Getdm)
Gy (@B
-101 L 0
-154
=201 1.10
-251
-301 1.20
=351
F_.(GHz)
ol ———— . —

2 4 6 8 10 12 % 16 18

Fig. 110 : Evolutions du gain de conversion et du gain en non linéaire
" du transistor AVANTEK AT 11200 dans la bande 2-18 GHz
(Ir = 300 MHz)
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V.10 2. DIFFERENTES CONFIGURATIONS UTILISABLES

Dans l'utilisation précédente du bigrille, en multiplicateur-mélangeur,
nous avons appliqué le signal de l'oscillateur local (OL) & 1 GHz sur la grille
1 tandis que le signal d mélanger (RF) de fréquence 10 GHz était appliqué sur
la seconde grille. On obtient alors un gain de conversion de - 33 dB mais on
injecte un niveau important de l'oscillateur local multiplié vers la source RF.

C'est le cas noté (a) sur la figure 109.

D'autres configurations en mélangeur sont encore possibles. Par exemple,
on peut permuter le rdle des grilles 1 et 2 comme le montre la figure 109.b
'On obtient alors un gain de conversion légérement amélioré (- 30 dB) mais
surtout on bénéficie de la réjection naturelle du transistor de G, vers Gl pour
limiter l'injection de puissance de l'oscillateur local en direction de la source

RF. Cette configuration semble donc la plus judicieuse.

Signalons enfin d'autres possibilités, notées (c) et (d) sur la figure 108,
consistant d superposer préalablement 4 l'aide d'un coupleur directionnel
l'oscillateur local (OL) et le signal & mélangeur (RF) puis a& appligquer
l'eﬁsemble sur une des deux entrées possibles (grille 1 ou grille 2). Les
gains de conversion obtenus, tenant compte du facteur de couplage de 10 dB du

coupleur, sont moins favorables.

En conclusion, la meilleure configuration d'utilisation en mélangeur
semble &tre l'aﬁplication de l'oscillateur local sur la seconde grille et
1l'introduction du signal 3 mélanger sur la premiére grille(cas:a ). Nous présen-
tons sur la figurellO 1'évolution du gain de conversion ainsi obtenu entre 2

et 18 GHz.

Signalons que nous avons &également représenté sur la figure 110 1le
gain en régime de fonctionnement non linéaire Gy, défini comme le rapport de
la puissance de sortie (sur le drain) sur la puissance d'entrée de valeur
faible (sur la grille 1) entre 2 et 18 GHz. Il apparalt que le transistor
n'apporte du gain au mélangeur que pour des fréquences inférieures d 5 GHz et
qu'au-deld le mélange peut s'apparenter au mélange a diode. La valeur du gain
apporté et son &volution fréquentielle étant liée aux caractéristiques du

transistor (puissance de compression, longueur de grille, etc...).
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v.10.3. CONCLUSION

Nous avons montré les possibilités de conversion harmonique offertes
par le transistor bigrille & la fois pour la multiplication de fréquence a
haut rang d'harmonique et pour le mélange 3 trés large bande de fréquence
(multiplicateur-mélangeur). Les premiers résultats donnés montrent effecti-
vement 1'intérét d'un' tel dispositif . Cependant, une étude plus approfondie
tant expérimentale que théorique, demeure nécessaire pour préciser les
conditions optiméles de fonctionnement €t les structures semiconductrices

les meilleures.

I1 faut noter que les réalisations technologiques peuvent s'effectuer
aisément par intégration monolithique sur semi isolant AsGa puisqu'elles ne
font intervenir que des composants TEC soit bigrilles soit monogrilles. La
grande diversité des applications microondes possibles en instrumentation
(comptagé, synthétiseur, oscilloscopes, marqueurs , analyse spectrale) et en
télécommunications (émetteur-récepteur radioélectriques, sources de référence)
font que l'on peut envisager la réalisation d'un circuit intégré de base
capable de multi-fonctions et multi-applications microondes. Une diffusion
suffisamment importante devant ensuite permettre d'en abaisser le colt de

fabrication.
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CONCLUSION

Ce travail, consacré aux nouveaux composants du type bigrille, montre
1'intérét d'utiliser la représentation originale que nous avons proposée
q prop
pour la conception et l'optimalisation des circuits microondes associés dans

des systémes microondes tels qu'amplificateur, mélangeur, modulateur, etc ...

Cette représentation nouvelle a été mise en oeuvre pour caractériser
plusieurs composants bigrilles 4 la fois en régime linfaire et non linéaire.
Nous avons effectué une étude expérimentale de l'influence des conditions de
fonctionnement, de la structure semi-conductrice et des circuits microondes
associés sur le fonctionnement, en régime linéaire et faiblement non linéaire,
du TEC bigrille. La comparaison des résultats expérimentaux avec les prévisions
théoriques a montré la validité de la représentation proposée entre 2 et
18 GHz.

Par ailleurs, nous avons mis au point un modéle théorique de bruit
capable de rendre compte du comportement en microondes des composants bigrilles
3 grilles submicroniques. Ce modéle a été validé et a fourni un certain

nombre de résultats de simulation.

Enfin, nous avons mis en évidence les possibilités de conversion
de puissance offerte par le TEC bigrille. Nous avons pu obtenir, d'une part,
en multiplication de fréquence des rangs de multiplication aussi élevés
que 200 et des fréquences de sortie aussi grandes que 40 GHz. D'autre part,
nous avons montré la possibilité de réalisation de mélangeur 3 trés large
bande de fréquences par l'exploitation des propriétés de multiplication a
haut rang de la fréquence de l'oscillateur local. Rappelons que cette
application particuliére fait 1l'objet au laboratoire d'une réalisation

en structure monolithique.




ANNEXE I

On se propose de donner les relations de passage entre les éléments
du schéma électrique "naturel" et ceux du schéma électrique "global'.
Considérons,pour cela, le schéma "naturel" suivant dans lequel nous

incluons les résistances Rs,Rab et Rd dans les éléments.

- cgs02 ;1 G2
[ |IL | V.o
CEEOZ 3
! cqd01 gnoz.vy T i,
Gl —™ : -~
=1 ®
v
1
cgs01 . VW
— % gd02
ngl.v1 gdo1

o !
S 4
La matrice admittance correspondant 3 ce schéma est:
on pose : I = gm02 + gd0l + gdo02

gm0l - jwegdOl

Y91 = jw { cgsol + cgdol { 1 + }}
‘ I + jw( cgs02 + cgdol )
gd02
V., ==Jjwecgdll
12 .
I+ jw( cgs02 + cgdol )
gmi2 + jw cgs02
Vi3 =~ jwegdol
I + jw( cgs02 + cgdol )
gmo2 + gd02
Yop = ( gm0l - jwegdol )
I+ jw( cgs02 + cgd0l )
gd0l + jw( cgs02 + cgdol )
Yoo = gdo2 : + Jjwegd02
I+ jw( cgs02 + cgdol )
gm02. gd0l + jw( cgd0l.gm02 - cgs02. gdo2 )
Vo3 = - jwegd02 +
I + jw( cgs02 + cgdol )
_ gm0l - jwegdll
Y1 7 jw{ cgs02 }

I+ jw( cgs02 + cgdol )




gdo2
= - jw{ cgd02 + cgs02 }
L+ jw( cgs02 + cgdol )

gd01 + gd02 + jwegdOl

Y33 jw{ cgd02 + cgs02
Z + jw( cgs02 + cgdol )

Avec les approximations suivantes:
wcgd0l << - gm0l
w( cgs02 + cgdll ) << I
wegd0l << gd0l + gd02
wegs02 <« gmdz

La matrice admittance est simplfiée et on obtient:

gm0 1
Y., = jw( cgs0l # cgd01((1 + ==—=——)) = jwCgsl
11 5 BU
LILLE
, gdo2. ..
Yip = jwegdO 1 = - jwCgdl
z
gm02
Y3 = -jWcgd0] emmmm——— = - JwCglg?
z
gm02 + gd02 gd 02
Y,; = gm0l - jwegdol = gml - jwCml
Z
gd01.gd02 gd02
Yoy = m——t jw( cgd02 + ( cgs02 + cgd01))= Gd + jwCds
z
gm02. gdol gdo2 gmo2
Yog = - jw( cgd02 + cgs02 - cgdO1 ) = gm2 - jwCm2
z z z
egm01
Yaq © jwegs 02 = jwCg2gl
gd02
Y3, = = jw( cgd02 + cgs02 ) = jwCgd?2
I
gdol + gdo?2
Y353 = Jw( cgd02 + cgs02 ) = jwCgs?2

z




D'autre part, une matrice admittance d'ordre trois peut se représenter

par le schéma électrique simple suivant:

5}- Y33*Y13%Y32

)y
11 '.‘/12 12
— =0
Y1 b v
(¥p37Y32) V3
(Ya17¥12) ¥
o Y11%%0%Y 13 - Yoot¥hotY32

' " O

(4
15V vV Y Y Yy Y Y Y,

e
1

2 T Va1 VIt Yo V, t Y3 Vg
:y v
3 31 l+_y32 v2+y33 Vs
En appliquant au cas de la matrice[Y ] d'ordre trois calculée préce-

demment, on aboutit au schéma dénommé "global" dont les élements s'expriment

en fonction de ceux du schéma " naturel ".
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- [ S
jw(Cngl-Cglgz)-S?l‘ 3
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. Calg2 \' Cgd2
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-1» / i \ .
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LL ]
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vy m2-jw(Cm2-Cqgd2)). 3 -[ Vo
Gd
O

Cgs1-€gdl-Cglg?
(gml-jw(le-fgdl)).v1

77

o

Remarque : Nous avons omis les résistances Ril et Ri2 apparaissant dans
le schéma global afin de simplifier les calculs dans cette annexe.

En réalité, il faudra en tenir compte dans le calcul.




ANNEXE 11
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PERFORMANCES EN AMPLIFICATEUR

On se propose de donner les différentes expressions permettant de
déterminer les performances d'un amplificateur réalisé 3 partir d'un composant
semiconducteur caractérisé par sa matrice de dispersion [S] mesurée en micro-

ondes sur analyseur de réseau.
Si 1'on ferme une porte d'un hexapdle (ou triporte) caractérisé par
une matrice d'onde [S] d'ordre trois par une impédance notée Z,, les parametres

de la matrice d'onde [ST du quadripdle résultant s'expriment par :

S S

13 °31
1 -
S'91 551t
(1/T5 = Sg4)
813 532
1 -
S'yg #5849
(1/T3 = Sg3)
S5 Sa1
St =S +
21 21
(1/r3 - 533)
S23 532
S! =S +
22 22
(l/r3 - 533)
43 = 2
ol ry = est le coefficient.de réflexion de la charge Zgs
Zy t 2,

avec Z, 1'impédance caractéristique(égale a 50 Q).

La connaissance des paramétres S'ij permet ensuite de calculer de

fagon classique les performances d'un amplificateur.




- Gain de transfert (GT)

(1-Iy %) 1sy (l -Irf)

. - t — 1 — 1 ]
'(1 Szer) (l S11 PS) S12 521 T Tg |

PS et FL sont les coefficients de réflexion de source et de charge.

- Stabilité inconditionnelle
La stabilité d'un quadripdle est inconditionnelle s'il n'y a pas de risque
d'oscillation pour n'importe quelle impédance de fermeture. Cette condition

étant K>1 ol K est le coefficient de stabilité.

2

| 2 2
1+ D7 - [s{]" -Isb,l

- Gain maximum disponible (MAG)
Le gain maximum disponible est réalisé lorsque les adaptations aux accds

sont parfaites ; il est donné par :

L

S
mag = |—22—| | (KfVKQ—l pour K> 1

1

S12

Le signe (+) est choisi lorsque la quantité

ro2 'ty o2 2
B o= 1+ [s.,|% - sl % - bl

est négative et le signe (-) dans le cas contraire.




- Adaptation optimale du quadripdle :
Pour obtenir le gain maximum précédemment indiqué, nous devons présenter

aux portes d'entrée et de sortie les coefficients de réflexion suivants

+ _2 2
» By - Bl-H4(C)
PS = FmS z Cl , d l'entrée
2
2 |c|
+ 2 2
.« By~ By -u]c) .
pL - me = C2 - en sortile
2 |c,|
_ 1 1 *
od C; =8, -D.5S,,
- ! ! *
€3 =Sy~ D. 5y
- "2 "2 2
By =1+ s | 2-1s, . [% - [p]
“ _ 1 2 ) 9.
B, =1#[sy|” -1s | - p

le signe (+) est utilisé quand By (ou B2) est négatif et le signe (-)

quand B, (ou B2) est positif.
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METHODE D'EXTRACTION PAR OPTIMALISATION

1) Introduction.

Les méthodes précédentes de détermination directe de la valeur des
éléments d'un schéma électrique équivalent ne fournissent en général que
des valeurs approchées insuffisamment précises pour la conception des sys-

témes microondes.

, Afin d'améliorer la précision des résultats, on utilise classiquement
une méthode d'extration par optimalisation mettant en ceuvre différents algo-
rithmes. Cependant, on peut montrer que selon l'algorithme utilisé et suivant
l'exactitude des valeurs initiales introduites on peut ne pas converger vers
une solution mathématique ou encore trouver une solution mathématique mais

ne correspondant pas a des valeurs physiquement acceptables car non vraisem-
blables. I1 apparalit donc que le sujet traité est complexe et que les solutions

proposées sont nombreuses, [1]1,[2].

Pour notre part, nous avons choisi :

- d'utiliser une méthode simple de modification successive

de chacun des éléments pour limiter le temps de calcul

- de partir de valeurs initiales relativement précises, donc
proches des valeurs finales, afin d'éviter les solutions

erronées,

- de figer certains éléments du schéma dont on peut estimer
bien connaltre leur valeur par des mesures relativement
précises afin de permettre une convergence rapide. Ces éléments
figés seront les éléments parasites.

Le principe de la méthode consiste d se donner un schéma électrique
équivalent puis 3 modifier la valeur donnée initialement aux éléments non
figés de ce schéma jusqu'd obtenir la coincidence la meilleureentre les
évolutions fréquentielles des différents paramdtres de la matrice.d'onde

mesurée et calculée.
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Différentes fonctions d'erreur peuvent &tre utilisées pour qualifier
cette colncidence. Pour notre part nous utilisons l'erreur relative moyenne

€ définie, au sens des moindres carrés, par la relation :

m n s.  (f.) . - 8.  (f,) 2|2
€2 - 1 z z W (£.) v i,k i'mesuré i,k "i"calculé
i

2 .
X
m X n ik Sj,k(f )

i’mesuré

ol n représente l'ordre de la matrice [S], m le nombre de points en fréquences
et wj,k(fi) la fonction de poids (prise ici égale 1l'unité).
.

Le processus itératif est arreté lorsque la convergence est considérée
comme obtenue, c'est & dire caractérisée par une erreur € quasi constante pour
chaque variation d'un élément. La durée du calcul numérique nécessaire est
trés variable car elle est étroitement liée & la précision demandée, 3 1l'exac-
titude des valeurs de départ et au nombre d'éléments 3 faire varier. Notons
aussi 1l'intéreét de pouvoir disposer de mesures de parametres S de trés bonne

qualité comportant peu d'erreurs de mesure.
Algorithme d'optimisation.

Le programme d'optimisation est écrit en langage FORTRAN IV.
On commence par introduire les paramétres S mesurés, les valeurs initiales
des éléments du schéma équivalent ainsi que le pas de variation de chacun

de ces éléments. Les pas de variation des éléments sont choisi;constants.

A chaque itération, la fonction d'erreur € est calculée et on s'efforce
de la minimiser soit en augmentant ou soit en diminuant la valeur de chaque
élément. Lorsque les modifications de tous les éléments non figés ne permet
plus de faire décroitre la fonction d'erreur, le processus est arrété et nous
obtenons les paramétres S calculés ainsi que les valeurs correspondantes du
‘'schéma équivalent. Nous présentons sur la figure 1111'organigramme détaillé

de l'algorithme utilisé.

[1] P. LEPOIVRE, C. RUMELHARD
"Comparaison d'algornithmes d'optimisation appliqués au fonctionnement
dynamique du transistorn & effet de champ".
Rapport n° 176, THOMSON-CSF LCR, Janvier 1983

2] K. HARTMANN, W. KOTYCZKA, M.J.0. STRUTT
"Computen-Aided Determination of the small signal equivalent network
04 a bipolar microwave trhansisiton".
IEEE Trans. on M.T.T., Vol. 20, n°2, pp. 120-126, February 1972.




ANNEXE IV
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Non linéarité d'amplificateurs en cascade.

Considérons deux amplificateurs respectivement

- de gain G( et G

1 (2)

- de point d'interception IP(l) et IP(2)'

On se propose de les associer en cascade et de déterminer le point d'inter-

ception de l'ensemble IP ) de gain total

(T
Sty T 1) * C(2)
Par définition, on a :
Ps Ps Ps
1 % 1 1 3
2 " 3 2~ 3 2~ 3
IP Ps IP Ps IP Ps
(T L1y (1) L (2) L2)
avec les relations :
Ps = Ps =G « Ps
1(T) 1(2) (2) . 1(1)
Ps = Ps " + Ps . G
Sy Sy %y @

En supposant des relations de phase pour lesquelles les puissances s'addi-

tionnent.




D'ol :

IP(T)

2)

(1) (2

1

. t

2

IP(l) X G

(n) (2)

I1 apparait la nécessité de soigner le dernier amplificateur de la
chaine pour que son point d'interception global soit le plus élevé possible.

11 est aussi souhaitable qu'il n'ait pas un gain trop faible.

2




FACTEUR DE MERITE MNL'
En considérant deux amplificateurs, associés en cascade et réalisant

le gain total G(T) = G(l) x G(2), présentant des points d'interceptions

IP(l) et IP(2) différents il serait utile de savoir l'ordre judicieux d'asso-

ciation en vue d'améliorer le point d'interception de 1'ensemble.

L'association (1) puis (2) est préférable d l'inverse si l'on réalise

1'inéquation :

1 1 1 1
IP 2+G 2><IP 2<IP 2+G 2><IP 2
(2) (2) (1) (1) (1) (2)
1 1 1 1
1P 2(1—G 2)<IP 2(1-G 2)
(2) (1) (1) (2)
2 1 2 1
IP(l) (1 - . 2) < IP(Q) (1 - 2)
(1)

.. G .
(2 /BY
Y LILLE

d'ol le facteur de mérite

- 2 1
MNL = IP” (1 - EE)

Un amplificateur sera d'autant meilleur que son facteur de mérite sera plus

élevé.
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Dans le modéle du TEC mis au point au laboratoire [11,[2], on divise

1'espace source-drain en tranches d'épaisseur constante égale 3 Ax,

oz

3 =" " by sEZ

couche —
tampon

Subs,frff
semi -isolan

r
+

s
f

| -
v

0 Xk-1

On considére le transit des porteurs de la source vers le drain, et

.

X

x LTS DA T
m
P4

X

on détermine dans chaque tranche de proche en proche les caractéristiques
physiques moyennes des porteurs dans la tranche, soit : 1'énergie moyenne, le

champ électrique, la densité et la vitesse.

Afin de simplifier le traitement, les hypothéses suivantes sont
admises :
- la zone désertée en dessous de la grille est entiérement vide de porteurs ;
- les lignes équipotentielles d l'extérieur de la zone désertée sont perpendi-
dulaires a 1'axe source-drain ; cela revient 3 négliger la composante
verticale du champ électrique 3 1'intérieur du canal conducteur ;

- le substrat est parfaitement isolant.

Nous décrivons le fonctionnement par utilisation des équations fonda-

mentales des semiconducteurs (équation de Poisson, équation de continuité du

[1] A. CAPPY, Thése de 3°"° cycle 3 LILLE I, Juin 81
[2] M. BOUHESS, Thése de 3™ cycle & LILLE I, Septembre 83




courant) et des équations fondamentales de la dynamique électronique non
stationnaire (équation de relaxation de l'énergie, équation de relaxation
du moment)

- équation de Poisson

] _ a
div E = e* -(ND - n)

- Equation de continuité du courant

I =q.Z.y.n.v

- Equation de relaxation de 1l'énergie

€ _ €
is_"_"q_tBoV- 2
dt 1 ()
€

Equation de relaxation du moment

d(m* (e)ev) m* (e) v

dt rm( €)

Nous considérons que les grandeurs fondamentales des porteurs vitesse v,
masse effective m* etc... sont fonction de la valeur prise par l'énergie des
porteurs (e) et non par celle du champ électrique (E). Nous effectuons un
traitement numérique de ces &quations sur calculateur de laboratoire. Dans ce
but, nous effectuons la discrétisation des différentes grandeurs et nous

obtenons les équations aux différences suivantes

q ¥ = Vs
_ _ i i-1 ) _
Vi By -y Byg G * ( 5 (N n;) ax




Dans ces équations, N_ représente le dopage du semiconducteur, n. la

D
concentration des porteurs, v la vitesse des porteurs, Z la largeur de la
A x :
grille, At = le temps mis par un porteur pour traverser la tranche
v.
i

pd v . * ./ .
élémentaire Ax, ¢ la, constante diélectrique, Veg (si) et Ess (si) sont les

valeurs en régime stationnaire de la vitesse et du champ électrique corres-

~ vl . '* .
pondant a l'énergie €45 Wy la masse effective moyenne des porteurs. Toutes

. ces grandeurs étant considérées en valeur moyenne sur la section S :y (x). Z

du canal conducteur et dans la tranche élémentaire.

L4
Ces équations peuvent étre combinées entre -elles pour obtenir en
définitive une seule équation du second degré en fonction de la vitesse des

porteurs
: 2
A. v, + B, v, +C, =0
i1 i’ i

ol Ai’ Bi et Ci sont des constantes calculées d 1l'abscisse (i-1) Ax. La

résolution de cette équation-s'effectue de proche en proche de la source
vers le drain. Elle fournit la valeur de la vitesse des porteurs puis, en-
utilisant les autres équations précédentes, on en déduit célles du champ

€lectrique de l'énergie et de la concentration locale.

Le calcul est effectué pour un courant drain Id et des tensions
de polarisation des grilles données. Ainsi, on impose une valeur du champ
électrique longitudinal EX dans l'espace grille l-source loin de la
premiére grille, 13 ol la concentration des porteurs est parfaitement connue

(N =‘Nd) et l'épaisseur du canal égale 3 celle de la zone active (y = a)
Id = qNy a Z Ves (Ex)

Le potentiel le long de l'axe source-drain est calculé par intégration
de la composante longitudinale EX du champ électrique et on en déduit la
tension drain-source. En effectuant le calcul pour différentes valeurs du
courant drain et des tensions de polarisation des grilles, on en déduit
1l'ensemble des caractéristiques en considérant de petites variations des
grandeurs électriques (courant drain, tension drain-source, charges sous les
grilles), on détermine les paramétres essentiels du TEC en petits signaux

(gm01l, gdol, gm02, gdo2, cgs0l,cgs02 , etc...).




TITRE DE LA THESE : pTypg DES NON LINEARITES ET DU BRUIT DANS LES

TRANSISTORS BIGRILLES SUBMICRONIQUES A EFFET DE CHAMP, |
 APPLICATIONS EN MICROONDES : ~ AMPLIFICATEUR A GAIN CONTROLE

RESUME

ont fait 1 obJet d'une &tude expérimentale approfbnd1e destinée & mesurer préci-
sement leurs caractéristiques entre 2 et 18 GHz. Dans ce but, une monture de test
- a faibles pertes a été mise au point.

Une modélisation originale a é&té proposée et validée afin de représenter
de fagon simple et précise le fonctionnement du TEC bigrille d'abord en petits
signaux pu1s en régime faiblement non linéaire. Cette é€tude conduit & la réali-
sation d'amplificateurs & gain contrdlé, fonctionnant en microondes dont les
performances ont pu étre prévues au moyen d'une étude theor1que sur ord1nateur

Enfin, d'autres applications microondes or1g1na1es ont été envisagées
telles que la génération de peignes de fréquences trés étendus et le mélange
d trés large bande.

Mots clés : Non-linéarités - Bruit - Transistor & effet de champ bigrille - |
. Amplificateur & gain contrdlé - Conversion harmonique -

Schéma équivalent - Mélangeur.




