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1 NTRODUCTI ON ----------- ----------- 

Dans l e  domaine des app l i ca t ions  microondes, l e  t r a n s i s t o r  à e f f e t  

de champ à g r i l l e  Schottky s u r  semi-isolant  AsGa occupe une p lace  de choix.  

Ainsi  l ' u t i l i s a t i o n ,  jusqu'à des fréquences a u s s i  é levées  que 40 G k ,  e s t  

devenue poss ib le  grâce à l a  r é a l i s a t i o n  de composants à g r i l l e  "enterrée" 

de longueur de l ' o r d r e  de 0 ,3  Pm (NE045 de N E C ) .  Cependant, un nouveau type  

de t r a n s i s t o r  e s t  apparu assez  réc6ment ; il s ' a g i t  du composant b i g r i l l e .  

I l  nous a donc paru i n t é r e s s a n t  de l ' é t u d i e r  e t  il f a i t  l ' o b j e t  de ce 

t r a v a i l .  

Rappelons que l e  composant du type monogrille a f a i t  l ' o b j e t  de 

nombreuses études por tan t  sur s a  c a r a c t é r i s a t i o n ,  s a  modélisat ion e t  son 

u t i l i s a t i o n  en ampl i f ica teur  f a i b l e  b r u i t .  Au c o n t r a i r e ,  l e  composant b i -  

g r i l l e ,  en p a r t i c u l i e r  à g r i l l e s  submicroniques, n ' a  encore f a l t  l ' o b j e t  que 

d'un nombre de travaux assez  r é d u i t  en ce qu i  concerne l a  modélisation en  

p e t i t s  signaux [1] , [2] , [3] ,  en b r u i t  [1] ,[4]  e t  en régime non l i n é a i r e  [5] .  

En o u t r e ,  l e s  modèles proposés ne t ena ien t  pas compte des  phénomènes de . 

dynamique é lec t ronique  non s t a t i o n n a i r e  qu i  appardissent  dans l e  cas de 

composants à dimensions submicroniques. 

Dans ce t r a v a i l ,  nous présentons une modélisat ion nouvelle du b r u i t  

dans l e s  composants b i g r i l l e s  t enan t  compte des d i f f é r e n t s  e f f e t s .  Par a i l l e u r s ,  

nous proposons une rep résen ta t ion  o r i g i n a l e  du composant, capable d'en 

d é c r i r e  parfaitement l e  fonctionnement. E l l e  présente l ' avantage  d f ê t r e  à l a  

f o i s  p l u s  simple e t  p lus  exacte que l e s  r ep résen ta t ions  c l a s s iques .  De p l u s ,  

e l l e  permet une conception e t  une opt imal isa t ion  plus a i s é e  des c i r c u i t s  

microondes as soc iés .  Nous montrerons s a  v a l i d i t é  a u s s i  bien en régime l i n é a i r e  

que faiblement non l i n é a i r e  e t  en b r u i t .  Cette  r ep résen ta t ion  s e r a  appliquée 

à l ' é t u d e  du fonctionnement des ampl i f ica teurs  à gain con t rô lé .  Enfin, nous 

présenterons une étude pré l iminai re  des conversions de puissance en envisageant  

l ' u t i l i s a t i o n  en mul t ip l i ca teur  de fréquence e t  en mélangeur. 



Cinq c h a p i t r e s  composent ce  mémoire : 

Dans l e  premier  c h a p i t r e ,  nous proposons une r e p r é s e n t a t i o n  o r i g i n a l e  

du t r a n s i s t o r  b i g r i l l e  à e f f e t  de champ e t  nous montrons son mode d ' u t i l i s a t i o n  

à l a  f o i s  en  régime l i n é a i r e  e t  non l i n é a i r e .  

Le second c h a p i t r e  e s t  consacré  aux mesures expér imenta les  e n t r e  2 e t  

18 GHz permet tan t  l a  c a r a c t é r i s a t i o n  des composants. Nous d é c r i r o n s  l a  monture 

de t e s t  u t i l i s é e  e t  l e  mode de dé termina t ion  des  éléments de l a  r e p r é s e n t a t i o n  

o r i g i n a l e  proposée a u  c h a p i t r e  précédent .  Après a v o i r  é t u d i é  l ' i n f l u e n c e  des  

t e n s i o n s  de p o l a r i s a t i o n  s u r  ce s  éléments ,  nous va l ide rons  n o t r e  r e p r é s e n t a t i o n  

dans une gamme de fréquences t r è s  é tendue.  

Le t ro i s i ème  c h a p i t r e  présente ,dans  une première p a r t i e ,  une é tude  

théo r ique  du fonctionnement e n  régime faiblement  non l i n é a i r e  e n  proposant  une 

r e p r é s e n t a t i o n  o r i g i n a l e  des  non l i n é a r i t é s .  Le p r i n c i p e  du c a l c u l  de l ' i n t e r -  

modulation s e r a  d é c r i t  e t  nous montrerons l a  v a l i d i t é  de l a  r e p r é s e n t a t i o n  . 

 étude expérimentale  des  non l i n é a r i t é s  s e r a  p ré sen tée  dans l a  

seconde p a r t i e .  Nous nous i n t é r e s s e r o n s  à l ' i n f l u e n c e  des  cond i t i ons  de fonc t ion-  

nement e t  de l a  s t r u c t u r e  semi-conductr ice.  L ' e f f e t  des  d i v e r s  c i r c u i t s  

microondes a s s o c i é s  s e r a  a u s s i  envisagé .  Enf in ,  nous comparons l e s  r é s u l t a t s  

expérimentaux aux p rév i s ions  théo r iques .  

L a  quatrième p a r t i e  e s t  consacrée à l ' é t u d e  théor ique  du b r u i t  généré  

en  microondes dans l e  cana l  conducteur des  t r a n s i s t o r s  b i g r i l l e s .  Après a v o i r  

p r é s e n t é  e t  v a l i d é  l e  modèle t héo r ique ,  nous donnerons un c e r t a i n  nombre de 

r é s u l t a t s  de s imu la t ion  du fonctionnement s u r  o r d i n a t e u r .  

Pour t e rmine r ,  l e  cinquième c h a p i t r e  p ré sen te  une é tude  p r é l i m i n a i r e  

des  p o s s i b i l i t é s  de conversion de puissance o f f e r t e s  pa r  l e  TEC b i g r i l l e .  

Nous envisagerons ,  d 'une p a r t ,  l a  m u l t i p l i c a t i o n  de fréquence à t r è s  haut  

rang  d'harmoniques e t ,  d ' a u t r e  p a r t ,  l e  mélangeur à t r è s  l a r g e  bande de 

f réquences .  
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DU TEC BIGRILLE 



Source Grille 1 Grille 2 Drain 

couche tampon 

substrat semi -isolant 

Fig .  1 : ~ e p r é s e n t a t i o n  schématique d 'un  

TEC b i g r i l l e  . 



Après 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 utilisé classiquement pour 

représenter le composant bigrille. Ils sont appelés "intrinsèque" si les 

éléments parasites sont négligés et "extrinsèque1' si ceux ci sont pris en 

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

1 Afin de simplifier la représentation précédente et pour rendre plus 

précise la description, nous proposons un nouveau schéma électrique équivalent 

dit "g lobal  ". 
Cette représentation, originale à notre connaissance, présente la particularité 

très intéressante en vue'des utilisations, que tous les éléments sont directement 

et précisément mesurables. Jusqu'à des fréquences de l'ordre de 18 GHz nous 

montrons qu'elle est duale de la précédente. En outre, elle peut être définie 
A 

soit en intrinsèque où soit en extrinsèque en configuration soit hexapole, 

soit quadripôle. 

Enfin, nous introduisons des coefficients de non linéarité pour un 

certain nombre d'éléments des schémas "na ture l "  et "g lobal" .  

1.2 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 électrons 

par rapport aux trous. Par ailleurs, pour améliorer la qualité cristallogra- 

phique de l'épitaxie en profondeur, on trouve habituellement une couche tampon 

très faiblement dopée intercalée entre la couche active et le substrat semi- 

isolant. 



Fig. 2 : Technologie p lana r  
' 

Fig. 3 : Technologie à g r i l l e  en te r rée  ( r e c e s s )  
a )  simple 
b )  double 

TECl TEC2 

Vddl * 
D - G1 

Vds 
Vgls 

vg2s 
so O s 

Fig .  4 : ~ e ~ r é s e n t a t i o n  c la s s ique  du TEC b i g r i l l e  

O ,Vddl ( v )  
2 3 

(a) cbi 

Fig .  5 : Carac té r i s t iques  s t a t i q u e s  des deux TEC élémentaires 
c o n s t i t u t i f s  du TEC b i g r i l l e  



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 barrières métal-semiconducteur 

sont ajoutées formant les grilles. Le dépôt des grilles Schottky se fait 

soit selon la technologie planar (figure 2) où soit selon la technologie 

dite de grille creusée (figures 3.a et 3.b). Cette dernière a pour but 

d'améliorer les performances en bruit et en gain des amplificateurs micro- 

ondes réalisés à partir de tels composants. 

Enfin, rappelons que pour fonctionner à des fréquences élevées 

(bande X et au-delà), il est nécessaire d'utiliser des grilles de longueur 

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

1.3 CARACTERISTIQUES STATIQUES. 

Le TEC bigrille peut être considéré comme constitué par une association 
( *  de deux TEC simple grille [21, C31, C41 et C51 selon le montage 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 : 

Id1 = Id2 = Ids ( 1  

Vds = Vdls + Vddl (2) 

Vg2dl = Vg2s - Vdls (3) 

Si l'on shppose connues les caractéristiques statiques de chacun des deux TEC 

figures (5.a et 5.b), 

Id1 = fl (Vgls, Vdls) 
Id2 = f2(Vg2dlY Vddl) 

L 

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

bigrille (figure 6). 

( * )  : D'autres montages pouvant être réalisés, mais celui-ci est le plus 
couramment utilisé. 



Fig. 6 : Carac té r i s t ique  de 
t r a n s f e r t  du TEC 
b i g r i l l e  

Fig. 7 : Modification de l a  c a r a c t é r i s t i q u e  de t r a n s f e r t  du TEC b i g r i l l e  par  

l a  p o l a r i s a t i o n  de seconde g r i l l e .  

Fig. 8 : Carac té r i s t ique  
I d s  = f(Vds) d'un TEC 
monogrille.  
Déf in i t ion  de l a  zone 
ohmique e t  de l a  zone 
s a t u r é e .  

I / . -#  , Vds (VI 



Ids = f (Vgls, Vg2s, Vds) 

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

Ensuite, grâce à l'équation ( 3 ) ,  on construit les lieux à Vg2s = Constante. 

En pratique, on n'a pas accès directement à la connaissance des tensions 

internes Vdls et Vddl et la caractéristique de transfert prend alors la forme 

présentée sur la figure 7. Il apparaît, sur cette figure que les caractéristi- 

ques s'apparentent à celle d'un TEC simple grille dont le courant drain maximum 

Idss dépendrait de Vg2s C51. 

Notons que Vg2s peut prendre sans inconvénient des valeurs positives modérées 

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

1.4 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 à deux modes de fonctionnement très différents. 

- La première région (1) 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 apparaître 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 être modélisés selon les représentations de la 

figure 10. 



Fig.  9 : Déf in i t i on  des  q u a t r e  zones de fonctionnement du TEC b i g r i l l e .  

Vds Vds 

Idl( Vgls) tVdls T l  

Vds Vds 

Idl(Vg1s) Rdls (Vgls) 

S 

Fig .  10 : C i r c u i t s  équ iva l en t s  aux qua t re  modes de fonctionnement 
du TEC b i g r i l l e  . 



c ' e s t  l e  cas  où l e s  deux TEC fonctionnent  ensemble en régime de 

s a t u r a t i o n  ( f i g u r e  10.a).  Ils son t  tous  deux équivalents  à des sources de 

courant quas i  constant .  

MODE II (L.S) : ------------- 

l e  second TEC fonctionne en régime de s a t u r a t i o n  t a n d i s  que l e  

premier TEC fonctionnant  en régime l i n é a i r e  peut ê t r e  considéré comme une 

r é s i s t a n c e  de source supplémentaire pour le  précédent. La va leur  de c e t t e  

r é s i s t a n c e  dépendant de l a  t ens ion  Vgls ( f i g u r e  10.b). 

MODE III (S.L) : -------------- 

l e  second TEC fonctionnant  en régime l i n é a i r e  s e  comporte pour l e  

premier TEC, fonctionnant  en régime de s a t u r a t i o n ,  comme une r é s i s t a n c e  sup- 

plémentaire de d r a i n  dont l a  va leur  dépend de l a  t ens ion  Vg2s ( f i g u r e  10.c) .  

MODE IV (L.L) : . ------------- 

Les deux TEC fonctionnant  tous  deux en régime l i n é a i r e  sont  équivalents  

à deux r é s i s t a n c e s  dont l e s  va leur s  dépendent des p o l a r i s a t i o n s  ( f i g u r e  10.d).  

1.5 REPRESENTATION EN REGIME LINEAIRE. 

A tens ion Vds donnée, l e  courant d r a i n  é t a n t  fonct ion  de deux t e n s i o n s  

Vgls e t  Vg2s, il en r é s u l t e  que l e  TEC b i g r i l l e ,  en régime p e t i t s  signaux 

autour  d lun point  de p o l a r i s a t i o n ,  peut ê t r e  considéré comme un octopôle 

(ou quat re  p o r t e s ) .  Cependant en montage source conmune, l loc topÔle  s e  r é d u i t  

à un hexapôle. En négligeant  l ' i n f l u e n c e  des éléments p a r a s i t e s ,  nous i n t r o -  

duisons l e  schéma é l e c t r i q u e  in t r insèque  u t i l i s a n t  deux types de rep résen ta t ion .  

- Une représen ta t ion  complète à éléments d i t s  "nature ls"  

d é f i n i s  à p a r t i r  des  phénomènes physiques régiS.sant 

l e  fonctionnement i n t e r n e  du composant. 

- Une représen ta t ion  p lus  simple à éléments d i t s  "globaux". 



Fig .  11 : schéma i n t r i n s è q u e  n a t u r e l  
( i l  = g m ~ l * . v l ,  i = gm~2*. v2) 

2  
* jw'Ti0l * 

gmOl = gm0le- - j w ~ i O 2  e t  gm02 = gm02e 

Fig.  12  : Schéma i n t r i n s è q u e  "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 très haute fréquence. 

Ceci conduira au schéma électrique dénommé extrinsèque avec les deux repré- 

sentations précédentes possibles (naturelle et globale). 

1 . 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 intrinsèque "naturel ". 

La figure 1l.a montre schématiquement l'origine physique des différents 

éléments qui conduisent au schéma électrique hexapôle de la figure 1l.b 

utilisé par de nombreux auteurs C41, C51, C81. 

B) Schéma intrinsèque "global ". 

Nous montrons (Annexe 1). que le schéma électrique "naturel" de la 

figure 11 peut se transformer en un schéma simplifié (figure 12) appelé 

"global" dans la mesure où la condition suivante est réalisée : 

(*)  w(cgs02 +cgdOl) << gm02 + gdOl + gd02 . 

Dans ce cas, les éléments du schéma "global" s'expriment en fonction des 

éléments du schéma "naturel" de la façon suivante : 

avec 1 = gm02 + gdOl + gd02 

Cgsl = cgsOl+ cgdOl gmOl + gdOl 
C 

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

de transistor que nous avons utilisé. 



Cgdl = cgdOl ,= 

C 
gml = gmOl . gm02 t gd02 

7 

i : temps de transit global pour la première grille 
1 

Ti2 : temps de transit global pour la seconde grille 

Cds = O 
Si on pose : 

-jWTi 
(pl* = gmi e l, 

la matrixe [YI de llhexapÔle en schéma "global" (figure 12) s'exprime (en 

première approximation) par : 

2 2 w Cgs 1 Ril+ j w( Cgsl+Cgdl+Cglg2 ) -j wcgdl - j wCglg2 

[Y 1 = gml-jw(Cgdl+gml:rl) ~ d + j w [ ~ ~ d l + ~ ~ d 2 + ~ d ( r i ~ + r i ~ ) t ~ d s ]  gm2-jw(Cgd2+gm2.r ) 

* 
j w( Cm3-Cglg2 ) - j wCgd2 j w( Cgd2+Cglg2+Cgs2 ) 1 



1.5.2 Propriétés du TEC bigrille utilisé en quadripale. 

Dans l e  c a s  p a r t i c u l i e r  où l ' o n  ferme l ' u n e  des  por te s  s u r  un cour t -  

c i r c u i t  p a r f a i t  ( * , on o b t i e n t  a l o r s  un quadripôle équivalent .  La représen- 

t a t i o n  g lobale  de l a  f i g u r e  1 2  s e  s i m 9 l i f i e  e t  prend a l o r s  l e s  formes su ivan tes  

se lon l a  por tecour t -c i rcui tée .  

* FONCTIONNEMENT E M R E  GRILLE 7 ET DUAlN : 

La g r i l l e  2 é t a n t  fermée sur un c o u r t - c i r c u i t ,  on o b t i e n t  l e  schéma 

é l e c t r i q u e  équivalent  ( f i g u r e  13 ) .  

Rappelons l e s  expressions des  éléments globaux : 

Cgsl = cgsOl + cgdOl 
gmOl + gd01 

C 

Cgdl = cgdbl * 
C 

Gd = gdol .gd02 

C 

g m l  = g m O l  P O 2  + gd02 

C 
Cds % O 

On remarque que l e s  va leurs  des éléments globaux Cgdl e t  Gd correspondent 

aux va leurs  des éléments "naturels"  du premier TEC d i v i s é s  pa r  l e  r appor t  

Par conséquent, l a  capaci té  de r éac t ion  Cgdl e t  l a  conductance de 

s o r t i e  Gd d'un b i g r i l l e  son t  de va leur  p lus  f a i b l e s  que c e l l e s  d 'un simple 

g r i l l e .  

(*)  : L'étude expérimentale à l a  f o i s  en l i néa i r e  e t  non l i n é a i r e  a  montré 
que ce cas e s t  généralement u n  cas favorable de fonctionnement. 



Fig .  13 : Schéma i n t r i n s è q u e  "g loba l"  : fonctionnement e n t r e  l a  g r i l l e  1 e t  
l e  d r a i n  ( l a  g r i l l e  2 e s t  fermée s u r  un c o u r t - c i r c u i t ) .  

Cgdl 
Gl p II ..y D 

Fig.  14  : Schéma i n t r i n s è q u e  "g loba l"  : fonctionnement e n t r e  l a  g r i l l e  2 e t  
l e  d r a i n  ( l a  g r i l l e  1 e s t  fermée s u r  un c o u r t - c i r c u i t ) .  
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Fig.  1 5  : Schéma i n t r i n s è q u e  "global"  : fonctionnement e n t r e  l a  g r i l l e  1 
e t  l a  g r i l l e  2 ( l e  d r a i n  e s t  fermé s u r  un c o u r t - c i r c u i t ) .  
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Par contre, peu de différences sont observées au niveau de la transconductance 

et de la capacité d'entrée, ainsi p l  est voisin de gmOl et Cgsl voisin de 

cgs0l. 

En conclusion, on peut espérer réaliser des amplificateurs micro-ondes 

à 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 : 

Cds 2 O 

Ce cas ne semble pas présenter d'avantages notables par rapp*ort au TEC simple 

grille. 

* 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 : 

Cgsl = cgsOl + cgdOl gmOl + gdOl 
C 





* 
La présence du générateur jUCm3.v f a i t  a p p a r a î t r e  l a  p o s s i b i l i t é  du fonct ion-  

nement en ampl i f ica teur  micro-onde de l a  ~ r e m i è r e  g r i l l e  vers  l a  seconde. 

Le ga in  devenant important à fréquence élevée,  il d e v r a i t  ê t r e  poss ib le  d e  

r é a l i s e r  des c o u p l e u r s u n i d i r e c t i o n n e l s  dont l e  degré de couplage p o u r r a i t  

ê t r e  modifié,  grâce aux p o l a r i s a t i o n s  continues.  La d i r e c t i v i t é  devra i t  ê t r e  

t rès  bonne mais par  con t re  l e s  T.O.S. d ' en t rée  e t  de s o r t i e  son t  tous deux 

é levés .  

1.5.3 Eléments paras i  t e s  e t  schémas extrinsèques. 

La p a r t i e  in t r insèque  du composant semi-conducteur peut ê t r e  considérée 

comme un système à quat re  por tes .  I l  convient d ' a j o u t e r  l e s  éléments p a r a s i t e s  

inhé ren t s  à l a  c o n s t i t u t i o n  technologique du composant e t  à son montage dans 

une s t r u c t u r e  micro-onde ( f i g u r e  16).  L'ensemble représente  a l o r s  l e  schéma 

é l e c t r i q u e  équivalent  extr insèque.  

Rgl, Rg2 : 

représentent  l e s  r é s i s t a n c e s  de m é t a l l i s a t i o n  des g r i l l e s .  

R s ,  Rd : 

correspondent aux r é s i s t a n c e s  dfac.cès du carial du côté  source 

e t  du c ô t é  dra in .  

Lgl,  Lg2, L s  e t  Ld : 

sont  l e s  inductances présentées  pa r  l e s  f i l s  de thermocompression 

r e l i a n t  l e  c i r c u i t  micro-onde au t r a n s i s t o r .  

C l ,  C2, C3, C4, C5 e t  C6 : 

sont  l e s  capac i t é s  l i é e s  aux p l o t s  de con tac t  e t  au montage. 

En considérant  l e s  deux représen ta t ions  poss ib les  du composant in t r insèque  

( l e  schéma à éléments n a t u r e l s  et l e  schéma à éléments globaux) e t  en t e n a n t  

compte des éléments p a r a s i t e s ,  on peut ob ten i r  deux nouvelles  r ep résen ta t ions  

respectivement à éléments n a t u r e l s  e t  à éléments globaux. La p r i s e  en compte 

exacte  de ces  éléments p a r a s i t e s  e s t  de façon généra le  d i f f i c i l e  e t  ne peut  



s'opérer qu'avec l'aide d'une calculatrice numérique. On peut néanmoins tenir 

compte de façon simple des résistancesparasites en négligeant ltinfluence 

des selfs inductances et capacités parasites pour des fréquences d'utilisation 

pas trop élevées. 

A) Schéma extrinsèque l lnatuxeLn. 

Aux fréquences modérées (jusqu'à 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 l'a montré MINASIAN C61, C71, de les 
omettre à condition d'utiliser, dans le schéma intrinsèque, des valeurs 

corrigées. 

En effet : 

TEC 1 - 
Q0l.T i.01 

Rial* =RiOl+ Rgl + Rs (1 - 1 

- cgs0l 
cgsol* " 

1 + (gm01 + gdOl) Rs + gdOl .Rab 

yml* = gm0l 

1 + (gmOl + gdO1)Rs + gdOl Rab 

gd~l* = gdOl 
1 +(@O1 + gdOl) Rs + gdOl Rab 

* 
cds O1 = cdsOl 

c gdol* = cgdO1 + gdOl Rs cgs0l 

1 + (@O1 + gdOl) Rs + gdOl Rab 

TEC 2 



Par conséquent, aux fréquences pas trop élevées, le schéma extrinsèque 

(figure 11) peut être considéré comme encore valable à condition d'utiliser 

des valeurs corrigées pour les éléments de ce schéma. ~ 
B) 'Schéma extrinsèque "global ". 

Aux fréquences inférieures à 6 GHz, on peut ici négliger l'influence 

des selfs inductances et capacités parasites. Par ailleurs, les résistances 

parasites Rs, Rd, Rgl et Rg2 peuvent être omises à condition toutefois 

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

figure 12. 

cgsl* - Cgsl 
1 + (gml + Gd) Rs + Gd Rd 

* 
cgs2 = cks2 

1 + (gm2 + Gd) Rs + Gd Rd 

* 
Gml " gml 

1 + (gml + Gd) Rs + Gd Rd 

&2* -. gm2 
1 + (gm2 + Gd) Rs + Gd Rd 

Gd* " Gd 
1 + ( gmlt Gd) Rs + Gd Rd 

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. 





1.5.4 Comparaison des différents schémas et conclusion. 

Nous avons montré que l e  b i g r i l l e  pouvait s e  r ep résen te r  p lus  simplement 

que par  l a  r ep résen ta t ion  n a t u r e l l e  couramment u t i l i s é e  e t  c e c i  jusqu'à des  

fréquences a u s s i  é levées  que 18  GHz. La représen ta t ion  g lobale  es? à n o t r e  con- 

na issance ,  o r i g i n a l e .  En p a r t i c u l i e r ,  dans l e  cas  du fonctionnement c l a s s ique  

e n t r e  g r i l l e  1 e t  d r a i n ,  nous montrons que l e  b i g r i l l e  peut se représen te r  de 

façon a u s s i  simple qu'un simple g r i l l e .  La v a l i d i t é  de c e t t e  r ep résen ta t ion  

s e r a  également démontrée au chap i t r e  II. 

L ' i n t é r ê t  de l a  r ep résen ta t ion  nouvelle  proposée e s t ,  ou t re  s a  s i m p l i c i t é ,  

de permettre une prédéterminatton à l a  f o i s  f a c i l e  e t  p réc i se  des d i f f é r e n t s  

éléments p u i s q u ' i l s  sont  directement access ib les  à l a  mesure. Par a i l l e u r s ,  l a  

détermination des va leurs  par  l a  méthode de l a  coïncidence des  courbes d i t e  
(*) "fittinq" en e s t  grandement f a c i l i t é e  . 

Enfin, l a  conception des d i s p o s i t i f s  micro-ondes r é a l i s é s  à p a r t i r  des TEC 

b i g r i l l e s  (ampl i f ica teurs ,  mélangeurs, e t c  ... ) a i n s i  que l ' o p t i m a l i s a t i o n  

du fonctionnement en deviennent beaucoup p lus  a i s é s .  

1.6. REPRESENTATION EN REGIME FAIBLEMENT NON LINEAIRE 

Dans l e  cas  où l 'ampli tude des  signaux appliqués n ' e s t  p lus  t rès  

f a i b l e ,  on ne peut p lus  cons idérer  l e  TEC comme un d i s p o s i t i f  l i n é a i r e  e t  

l e s  éléments du schéma é l e c t r i q u e  équivalent  ontune valeur  dépendante du 

niveau du s igna l .  Ainsi ,  l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  s t a t i q u e s  de la  f i g u r e  8 f o n t  

a p p a r a î t r e  une évolut ion non l i n é a i r e  du courant d r a i n  en fonc t ion  des * 

t ens ions  d r a i n  source e t  g r i l l e  source. Par conséquent, nous devons cons idérer  q u e  

~ e t g d s o n t  deux éléments non l i n é a i r e s .  Par a i l l e u r s ,  il e s t  b ien  connu 

que ' a , c a p a c i t é  cgs v a r i e  non l inéairement en fonc t ion  de l a  t ens ion  Vgs. 

Par conséquent, s i  l ' o n  négl ige  l a  non- l inéar i té  de Cgd(**)nous obtenons a l o r s  

un schéma n a t u r e l  ( f i g u r e  1 7 )  u t i l i s a h l e  en régime non l i n é a i r e .  Par a i l l e u r s ,  

( *>  En conséquence de l a  meil leure précision s u r  l e s  éiérnents. l e s  
prévisions de l ' é tude  théorique seront  beaucoup plus exactes.  

(**) Ceci e s t  j u s t i f i é  par l e  f a i t  que pour u n  b i g r i l l e  l a  valeur de Cgd 
e s t  t r è s  p e t i t e .  



Fig.  18 : Schéma i n t r i n s è q u e  "global" à éléments non- l inéa i r e s  

Cgdl 

G1--D 

Fig.  19  : Schéma i n t r i n s è q u e  "global" à éléments non l i n é a i r e s .  
- c a s  du fonctionnement e n t r e  l a  g r i l l e  1 e t  l e  d r a i n  

( l a  g r i l l e  2 e s t  fermée s u r  un c o u r t - c i r c u i t ) .  



é t a n t  donné que l e s  éléments non 1 inéa i~e . s .  du schéma "naturel" ne sont  

fonc t ion  que des  t e n s i o n s  de p o l a r i s a t i o n ,  on peut cons idérer  que l e  schéma 

"global" de l a  f i g u r e  12 d o i t  demeurer va lab le  en régime non l i n é a i r e  en  

considérant ,  à présent ,  des  éléments "globaux" non l i n é a i r e s  ( f igure  18) .  

Les c o e f f i c i e n t s  de non l i n é a r i t é s  sont  détemolnés en considérant  1' évolut ion  

des  grandeurs fondamentales Gd, gml, gm2, e t c . . .  en fonct ion  des  t ens ions  

de p o l a r i s a t i o n  Vgls, Vg2s e t  Vds que l ' o n  représente  aumoyen d'une i n t e r p o l a t i o n  

polynomiale . 
On re t rouve ,  i c i  encore, l e s  avantages de l a  modélisat2on g loba le  

q u i  sont  : 

- préc i s ion  des  éléments l i é e  à l e u r  mesure de façon d i r e c t e ,  

- l a  détermination en e s t  simple e t  r ap ide ,  

- l ' u t i l i s a t i o n  en e s t  à l a  f o i s  p lus  a i s é e  e t  p l u s  

exacte.  

La v a l i d i t é  de c e t t e  madélisat ion s e r a  montrée au c h a p i t r e  III. 

Enfin, dans l e  c a s  du fonctionnement e n t r e  g r i l l e  1 e t  d ra in  (avec g r i l l e  2 

fermée s u r  un c o u r t - c i r c u i t ) ,  on o b t i e n t  l e  schéma de l a  f i g u r e  19. . . 

1.7 - CONCLUSION. 

Nous avons i n t r o d u i t  deux représen ta t ions  poss ib les  pour d é c r i r e  l e  

fonctionnement du TEC b i g r i l l e  à l a  f o i s  en b r u i t ,  en régime l i n é a i r e  e t  en  

régime faiblement non l i n é a i r e .  Ce sont  : 

- l e  schéma é l e c t r i q u e  extr insèque n a t u r e l  ; 

- l e  schéma é l e c t r i q u e  extr insèque g loba l  ; 

en conf igura t ion  quadripôle ou hexapôle. 

Nous nous proposons d ' appliquer ces  d i f f é r e n t e s  représenta t ions  au  c a s  du 

t r a n s i s t o r  b i g r i l l e  AVANTEK AT11200 e t  de montrer l ' i n t é r ê t  présenté  pa r  l e  

schéma global  dans l e s  c h a p i t r e s  su ivan t s .  
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II .1 INTRODUCTION. 

Nous nous proposons, dans ce  c h a p i t r e ,  d ' e f f e c t u e r  l ' é t u d e  pré l imi-  

n a i r e  des  t r a n s i s t o r s  à e f f e t  de champ du type double g r i l l e  en régime de 

fonctionnement l i n é a i r e  avant d 'aborder au c h a p i t r e  suivant  l e  régime de 

fonctionnement non l i n é a i r e .  r près a v o i r  d é c r i t  rapidement l a  monture du 

composant que nous avons r é a l i s é e  e t  u t i l i s é e ,  nous donnons les r é s u l t a t s  

de l a  mesure en micro-ondes des éléments de l a  matriced'ondeenconfiguration 

hexapôle. Ceci nous permettant dé jà  d ' e n t r e v o i r  quelques applicat ions 'micro-5 

ondes. 

. 
Ensuite ,  nous déterminons aisément l e s  éléments du schéma é l e c t r i q u e  

g loba l  équivalent  correspondant au t r a n s i s t o r  extr insèque.  ~ ~ r è s  avoir  d é c r i t  

l e s  méthodes mises en oeuvre pour l a  dé teminat i*on des  r é s i s t a n c e s  e t  selfs 

inductances p a r a s i t e s ,  nous serons a l o r s  en mesure de donner l e s  éléments du schéma 

g loba l  équivalent  correspondant à présent  au t r a n s i s t o r  in t r insèque.  

Mais c e l u i - c i  peut aus s i s e~ep ré sen t e r -pa run  schéma n a t u r e l  équivalent .  

Nous déterminans donc l e s  éléments de ce  schéma - n a t u r e l  en u t i l i s a n t  une 

première méthode d é j à  publ iée  dans l a  l i t t é r a t u r e .  P u i s ,  nous proposons une 

nouvelle  méthode permettqnt d 'accéder p lus  faci lement e t  plus directement aux 

va leurs  de ces  mêmes éléments. 

Enfin,  nous val iderons  l e s  d i f f é r e n t e s  r ep résen ta t ions  proposées e t ,  

à c e t t e  occasion, nous donnerons l ' é v o l u t i o n  des  éléments du schéma en fonc t ion  

des  p o l a r i s a t i o n s  de g r i l l e s .  



a )  Introduction.  ------------ 

Afin de mesurer a u s s i  précisément que poss ib le  l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  

é l e c t r i q u e s  des  composants b i g r i l l e s ,  il é t a i t  nécessa i re  de pouvoir d isposer  

de montures des t inées  à l e s  r ecevo i r  e tp résen tan t&esper te s  l e s  p lus  f a i b l e s  

poss ib les  dans l a  bande des fréquences 2 - 18 GHz. Ce type de monture n ' é t an t  

pas commercialement d isponible ,  nous avons é t é  amené à l a  concevoir e t  à 

la  r é a l i s e r .  

En p ra t ique ,  l a  mise au point  de l a  monture s ' e s t  avérée longue e t  d i f f i c i l e  

c a r  il é t a i t  nécessa i re  de l i m i t e r  l e s  p e r t e s  et l e s  r é f l e x i o n s  p a r a s i t e s ,  

é t a n t  donné l e s  f a i b l e s  p e r t e s  in t r insèques  au t r a n s i s t o r  e t  son a p t i t u d e  à 

o s c i l l e r  à fréquence basse en p a r t i c u l i e r  s u r  l a  moindre r é f l e x i o n  p a r a s i t e .  

Nous a l l o n s  examiner l e s  d i f f é r e n t s  problèmes posés pa r  l a  conception de l a  

monture. 

b) Conditionnement du composant. ............................ 

Les composants sont  t radi t ionnel lement  d isponibles  sous forme de puce 

ou en b o î t i e r .  Nous avons c h o i s i  d ' u t i l i s e r  des  composants en puce a f i n  

d 'é l iminer  t o u t e s  l e s  r é f l e x i o n s  p a r a s i t e s  e t  l e s  r i s q u e s  d ' o s c i l l a t i o n s  

engendrés par  l e s  b o î t i e r s .  

C I  Type de s t r u c t u r e  micro-onde. ............................ 

Deux s t r u c t u r e s  micro-ondes é t a i e n t  suscep t ib les  d ' ê t r e  u t i l i s é e s ,  

s o i t  l a  s t r u c t u r e  coplanai re  s o i t  l a  s t r u c t u r e  microruban. 

La s t r u c t u r e  coplanai re  permet ta i t  d ' a s su re r  un r e t o u r  à l a  masse a i s é  pour 

l a  source t a n d i s  que l a  s t r u c t u r e  microruban n é c e s s i t a i t  l e  perçage d 'un t r o u  

dans l e  s u b s t r a t  d i é l e c t r i q u e .  

La s o l u t i o n  microruban a  é t é  re tenue  à cause des  p e r t e s  p lus  importantes 

présentées  par  l e  coplanai re  Cl]. En e f f e t ,  pour une l i g n e  50 S? s u r  alumine 

(€Y = 9,6,  h  = 0,635 mm1 à 10 GHz l ' a t t é n u a t i o n  n ' e s t  que d '  environ O,O4 dB1crn 

pour l a  s t ruc tu re~micro ruban ,  t a n d i s  q u ' e l l e  a t t e i n t  des  va leurs  deux f o i s  

p lus  é levées  pour l e  coplanaire.  



Fig .  20 : Montage du transistor 
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d) Subs t ra t  d i é l e c t r i q u e .  
, #  

11 é t a i t  nécessa i re  d ' u t i l i s e r  un s u b s t r a t  d i é l e c t r i q u e  de  p e r m i t t i v i t é  

é levée  a f i n  de l i m i t e r  l e s  p e r t e s  par  rayonnement e t  d ' é v i t e r  l a  dispers ion .  

En o u t r e ,  on é v i t e  a i n s i  l ' emploi  de l i g n e s  de  t r o p  grande l a r g e u r  pa r  rappor t  

au standard OSM. Deux matériaux d i é l e c t r i q u e s  a f a i b l e  p e r t e s  e t  de pe rmi t t i -  

v i t é  vois ine  de IO sont  d isponibles  couramment, ce  sont  l e  durold 6010 e t  

l 'a lumine (A1203). 

' S i  l e  duroId s e  t r a v a i l l e  aisément, son manque de  F i g i d i t é  provoque des  

déformations en p a r t i c u l i e r  au niveau des  connecteurs c e  qui  n u i t  à l a  q u a l i t é  

e t  à l a  r e p r o d u c t i b i l i t é  de l a  monture. Dans c e s  condi t ions ,  nous avons été 

amené à c h o i s i r  l 'a lumine malgré l a  d i f f i c u l t é  p r é s e n t k p a r  l e  t r a v a i l  méca- 

nique de c e  matériau. l 
1 

Par a i l l e u r s ,  pour permettre l e  fonctionnement aux fréquences é levées ,  nous 

avons c h o i s i  l e  s tandard OSM ce  qu i  conduit à u t i l i s e r  d e s  l i g n e s  de l a r g e w  

compatible avec c e  standard.  ~ 
En d é f i n i t i v e ,  a f i n  de  réaliser des  impédances c a r a c t é r i s t i q u e s  de 50 LI i 

avec l 'a lumine c h o i s i  comme s u b s t r a t  en épaisseur  1/40 de pouce, n o u s ' u t i l i s o n s  1 
une l a rgeur  de l i g n e s  de 0,6 mm. 

e) Descript ion de  l a  monture. ......................... 

Afin d 'accéder aux t r o i s  é l ec t rodes  du composant b i g r i l l e  (en montage 

source à l a  masse) avec des  connexions l e s  p lus  cour tes ,  l a  conf igura t ion  

en forme de T semble l a  p lus  judicieuse.  

Le composant s e  t rouvant  placé à l ' i n t e r s e c t i o n  de t r o i s  l i g n e s  rnicro- 

ruban. Le r e t o u r  de l a  source à l a  masse s ' e f f e c t u e  par  l ' i n t e r m é d i a i r e  d 'un 

t r o u  percé au t r a v e r s  du s u b s t r a t .  Le composant é t a n t  placé dans ce t r o u  s u r  

une première remontée de masse des t inée  à compenser l a  d i f f é rence  de hauteur  

e n t r e  c e l l e  du composant et c e l l e  du d i é l e c t r i q u e .  Une seconde remontée d e  

masse e s t  f a i t e  a f i n  de f a c i l i t e r  e t  de r accourc i r  l a  connexion de source 

( f i g u r e  20). La l i a i s o n  aux c i r c u i t s  microondes ex té r i eu re  e s t  r é a l i s é e  

à l ' a i d e  de connecteurs OSM. 

Dans l e  but de compenser d ' éven tue l l e s  d i f f é rences  de hauteur pa r  rappor t  à 

La l i g n e ,  ces  connecteurs sont  p lacés  s u r  des  supports  cou l i s san t  vert icalement.  
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Fig. 21 : Plan de réalisation mécanique de la cellule de caractérisation 
pour les transistors bigrilles en puce (côtes en mm). 
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Fig. 22 : Caractéristiques des éléments de référence 



Le plan  de r é a l i s a t i o n  mécanique de c e t t e  monture e s t  donné ( f i g u r e  21).  

Par  a i l l e u r s ,  nous avons pu observer des d i f f i c u l t é s  de r e p r o d u c t i b i l i t é  

des mesures après  p l u s i e u r s  montages e t  remontages. Dans c e s  condi t ions ,  

a f i n  d ' a s su re r  l a  r e p r o d u c t i b i l i t é  des  mesures, nous avons convenu que chaque 

t r a n s i s t o r  s e r a i t  p lacé  de façon d é f i n i t i v e  dans une monture qu i  l u i  s e r a  

propre. Signalons que pour l a  c a l i b r a t i o n ,  nous disposons également de  

p l u s i e u r s  montures de référence  ( l i g n e  de transmission,  c o u r t - c i r c u i t ,  c i r c u i t -  

ouvert ). 

Nous estimons que l e s  d i f f é rences  de r é a l i s a t i o n  e n t r e  l e s  d ive r ses  montures 

sont  probablement f a i b l e s  e t  que no t re  méthode de t r a v a i l  a s su re  une bonne 

r e p r o d u c t i b i l i t é  des mesures. 

f 1 Contrôle de qualité. ------------------- 

Nous donnons s u r  l e s  f i g u r e s  22. a e t  22.b 1' évolut ion des   aram mètres de t r ans -  

mission e t  de r é f l e x i o n  (va leurs  mesurées e t  co r r igées  se lon § 11.4.3) d'une 

t e l l e  monture dans l a  gamme 2  - 18 GHz. 

I l  appara î t  que l e s  p e r t e s  demeurent t rès f a i b l e s  jusqu'à des  fréquences 

a u s s i  é levées  que 18 GHz pu i squ ' e l l e s  r e s t e n t  i n f é r i e u r e s  à 1 dB. 

Par conséquent, nous pouvons considérer  que n o t r e  monture e s t  parfai tement 

u t i l i s a b l e  pour l a  c a r a c t é r i s a t i o n  de TEC b i g r i l l e s .  

11.3 RELEVE DES CARACTERISTIQUES STATIQUES. 

On a  vu ( c h a p i t r e  1 )  qu'un TEC b i g r i l l e  é t a i t  équivalent  à deux TEC 

simple g r i l l e  en montage cascode. Pour accéder à l a  mesure des c a r a c t é r i s t i q u e s  

s t a t i q u e s  de chacun des  deux TEC, nous u t i l i s o n s  l a  méthode préconisée pa r  

Ts i ron i s  C21. Son p r inc ipe  cons i s t e  à "ouvrir" successivement l e  cana l  de 

l ' u n  des deux t r a n s i s t o r s  en l e  rendant a i n s i  équivalent  à une simple r é s i s -  

t ance  (régime l i n é a i r e ) .  On peut a l o r s  r e l e v e r  l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  s tat i-  

ques de l ' a u t r e  t r a n s i s t o r .  A t i t r e  d'exemple, nous considérons l e  c a s  où 

l e  second TEC e s t  rendu conducteur en f a i s a n t  passer  e n t r e  l a  g r i l l e  2 e t  

l e  d r a i n  un courant continu en d i r e c t  de 200 PA. La t ens ion  e n t r e  d r a i n  e t  

source du premier TEC Vdls s ' o b t i e n t  à p a r t i r  de l a  t ens ion  g lobale  Vds 
* 

mesurée extérieurement graCe à l a  r e l a t i o n  : 

Vdls = Vds - Rc2.Ids avec Rc2 = R c  
Lg2 

Lgl + Lg2 



t Ids ( mAl 

O 0  

Fig. 23 : Caractér is t ique  de t r a n s f e r t  du TEC b i g r i l l e  
(AVANTEK AT 11200) 

Tableau 1. Point de poZarisation, du transistor 
AT2 1200, mesure en microondes. 

5 

Pola r i sa t ion  ex té r i eure  Répar t i t  ion  in te rne  

Vg2s(V) 

1,15 

Ids(mA) 

42 

Vg2dl (V 

- 0,8 

Vgls(V) 

- 0,6 

Vddl(V) 

2 ,O5 

Vds(V) 

4 

Vdls(V) 

1,95 V 



où R c  e s t  l a  r é s i s t a n c e  t o t a l e  de l 'ensemble des  deux TEC supposés pleinements 

ouvert  S. 

D e  même, en inversant  l e  r ô l e  des  g r i l l e s ,  l a  tens ion aux bornes du second 

TEC Vddl s'exprime à p a r t i r  de l a  tens ion ex té r i eu re  Vds. 

AVds R c  =- 
AIds 

Vddl = Vds - R c l  . I d s  avec Rcl 2 Rc 
Lgl 

Lgl + Lg2 

v g l s  : Vg2s 2 + 0,7 V 

Vds -+ O 

Nous  rése entons s u r  l a  f igure  23,  l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  s t a t i q u e s  r e l evées  

pour chacun des  deux t r a n s i s t o r s  élémentaires c o n s t i t u t i f s  du TEC b i g r i l l e  

AVANTEK type AT 11200. 

A p a r t i r  de c e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  e t  en u t i l i s a n t  l e s  formules d 'asso-  

c i a t i o n  en cascode ( S .  I . 3 ) ,  on peut déduire l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  de l 'ensemble. 

Inversement, pour un point  de p o l a r i s a t i o n  c a r a c t é r i s é  par  l e s  t ens ions  exté-  

r i e u r e s  Vgls, Vg2s, Vds e t  l e  courant I d s ,  on peut accéder à l a  connaissance 

des d ive r ses  grandeurs su ivantes  : 

1°) La r é p a r t i t i o n  de l a  t ens ion  drain-source e n t r e  l e s  deux 

t r a n s i s t o r s ,  c ' e s t  à d i r e  l e s  t ens ions  Vdls e t  Vddl condi- 

t ionnant  l e  régime de fonctionnement 1 inéai rs .oÙ sa tu ré .  

2') L a  t ens ion  de p o l a r i s a t i o n  du contac t  Schottky de l a  seconde 

g r i l l e  Vg2dl. 

A t i t r e  d'exemple, nous indiquons dans l e  t ab leau  1 l a  r é p a r t i t i o n  i n t e r n e  

des t ens ions  pour un point  de p o l a r i s a t i o n  donné. C ' e s t  à ce po in t  de p o l a r i -  

s a t i o n  que seront  e f fec tuées  l e s  mesures en régime dynamiqueen hexapôle 

que nous  rése enterons dans ce chap i t r e  (Trans i s to r  AVANTEK AT 11200). 



Fig. 24 : Diagramme de fluence de l'hexapôle correspondant au TEC bigrille 
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11.4 MESURES EN HEXAPOLE ET UTILISATIONS POTENTIELLES. 

11.4.1 Diagramme de fluence de l'hexapole. 

Nous avons vu ( c h a p i t r e  1) que l e  TEC b i g r i l l e  é t a i t  un d i s p o s i t i f  

du type  hexapole. Par  conséquent, en microondes, un t e l  d i s p o s i t i f  peut  

ê t r e  c a r a c t é r i s é  par  l a  mesure des 9 paramètres de l a  matr ice d'onde repré-  

, sen ta t ive .  Nous donnons sur> l a  f i g u r e  24 l e  diagramme de f luence  cor res -  

pondant. 

11.4.2 Principe de la mesure. . 
Nous u t i l i s o n s  un analyseur de réseau automatique Hewlett Packard 

deux p o r t e s ,  l a  por t e  non u t i l i s é e  de l 'hexapole é t a n t  fermée sur l ' impé- 

dance c a r a c t é r i s t i q u e  de 50 ohms. Pour accéder à l a  mesure des  9 paramètres 

de l 'hexapole  ( f i g u r e  25),  nous devons donc e f f e c t u e r  t r o i s  mesures en qua- 

d r i p ô l e  se lon l e s  t r o i s  montages de mesure r ep résen tés  s u r  l a  .f igure 26. 

11.4.3 Correction des erreurs introduites.par l'analyseur de 

réseau. 

L'analyseur de réseau r é e l  peut ê t r e  considéré comme l ' a s s o c i a t i o n  

en cascade d'un analyseur  de réseau p a r f a i t  avec un quadripôle placé s u r  

chaque e n t r é e  dénommé quadripôle d 'e r reur .  Ces quadripôles d ' e r r e u r  r ep ré -  

sen ten t  d'une p a r t  l e s  imperfect ions des coupleurs de l ' ana lyseur  de 

réseaux e t  d ' a u t r e  p a r t ,  l e s  imperfect ions des  éléments de l i a i s o n .  Pour 

t e n i r  compte de ces  e r r e u r s  l o r s  de l a  mesure d'un composant, nous avons 

u t i l i s é  l e  programme de mesure des paramètres. S i j .  préconisé par  Hewlett 

Packard e t  u t i l i s a n t  un graphe très complet ( f i g u r e  27) .  Les termes d e  

' ca l ibrage  en r é f l e x i o n  sont  s i m i l a i r e s  à ceux du modèle bien connu C31 

excepté q u ' i l  y a deux groupes de t r o i s  c o e f f i c i e n t s  pour l e  sens  d i r e c t  e t  

inverse.  Les termes de réponse en transmission,  de f u i t e  e t  d ' adap ta t ion  de 

l a  charge sont  addi t ionnés  pour l e s  deux d i r e c t i o n s  donnant a i n s i  12 paramè- 

t r e s  d ' e r r e u r  pour chaque fréquence. 

La procédure de ca l ib rage  s e  f a i t  en deux temps dans t o u t e  l a  gamme 

u t i l e  des fréquences. 
- 
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Dans un premier temps, on détermine l e s  termes d ' e r r e u r  de l a  f i g u r e  

27 par  l a  mesure en standard APC 7 d 'un c o u r t - c i r c u i t ,  d'un c i r c u i t  ouver t  

e t  d'une charge adaptée cou l i s san te .  

Dans un second temps, on t i e n t  compte dans une c e r t a i n e  mesure des  

imperfect ions des  l i g n e s  e t  t r a n s i t i o n s  en standard OSM r e l i a n t  l e s  s o r t i e s  

APC 7 de l ' ana lyseur  à l a  monture en e f fec tuan t  l a  mesure : 

- d'une p a r t ,  d 'un c o u r t - c i r c u i t  dans l e  p lan  d ' en t rée  

du t r a n s i s t o r  s u r  l a  l igne,microruban de l a  monture, 

- d 'au t re  p a r t ,  d'une l i g n e  de transmission microruban 

d'impédance 50 ohms. 

La mesure de ces  d e r n i e r s  éléments à pour but de c o r r i g e r  l e s  e r r e u r s  

de phase dues aux longueurs é l e c t r i q u e s  d ive r ses  en p a r t i c u l i e r  c e l l e s  

apportées pa r  l a  monture, a f i n  de permettre l ' a c c è s  à l a  mesure des paramè- 

tres S i j  dans l e  p lan  du composant. Remarquons, que s i  nous tenons compte 

des déphasages i n t r o d u i t s  par  les éléments de l i a i s o n  e t  l a  monture, p a r  

con t re  nous ne tenons pas  compte de . l l  a t t énua t ion .  Cette approximatron peut  
. . 

s e  j u s t i f i e r  en remarquant que l ' a t t é n u a t i o n  e s t  f a i b l e  pu i squ ' e l l e  ne. 

dépasse pas  IdB ( S .  11.2). 

/ 

11.4.4 Utilisations poten-ti el 1 es 

1) Amplification linéaire en microondes. 

A t i t r e  d'exemple, nous présentons dans l e  tableau 2 ,  l e s  paramètres 

S i j  mesurés e t  c o r r i g é s  à l a  fréquence 12 GHz pour l e  t r a n s i s t o r  AT 11200 

e t  l e  point  de p o l a r i s a t i o n  d é f i n i  au S .  11.3 ( t ab leau  1). 

On remarque que l e s  paramètres S12 e t  SI3  é t a n t  de module très f a i b l e s  

ne peuvent ê t r e  déterminés avec une grande p réc i s ion  en r a i s o n  des  impré- 

c i s i o n s  i n é v i t a b l e s  l i é e s  à l ' ana lyseur  de réseaux. 

Par a i l l e u r s ,  on a vuai( S .  11.4.2 ) que l e s  paramètres S11, S22 e t  

S33 peuvent ê t r e  obtenus de deux façons d i f f é r e n t e s  à p a r t i r  des  mesures 

en deux conf igura t ions  d i f f é r e n t e s .  Nous avons a l o r s  considéré l a  va leur  

moyenne s u r  l e s  deux r é s u l t a t s .  



f GHz 

Fig .  28 : Evolut ion f r é q u e n t i e l l e  des  paramètres  de t ransmiss ion  
du TEC b i g r i l l e  AVANTEK AT 11200 

Tableau 3. Performances en amplification du t r ans i s t o r  

AT11200. (Court -c i rcui t  microonde en fermeture 

de seconde g r i l l e ) .  

.. 

K 

0,25 

0,47 

0,51 

0.72 

0,78 

0,97 

0,88 

0,9 

0,96 

1,24 

1,26 

-0,77 

-2,06 

- 5 4  

-0,6 

FREQ 

GHz 

2 

3 

4 

5 

6 

7 

8 

9 

10  

11 

1 2  

13  

14  

1 5  

16  

MSG 

dB 

25,7 

24,8 

23,95 

23,5 

22,98 

22,58 

22,07 

20,7? 

19,94 

20,14 

20,7 

19,96 

18 

16,36 

14,3 

MAG 

dB 

***** 

***** 

***** 

***** 

***** 

***** 

***** 

***** 

***** 

17,16 

17,61 

***** 

***** 

***** 

***** 

Zs 

(MU, PHI) 

- 
- 

- 

- 
- 
- 
- 
- 
- 

(0,76 ; - 163,4)  

(0,75 ; - 145,2) 

- 
- 
- 
- 

ZL 

(MU, PHI) 

- 

- 

- 

- 
- 

- 

- 
- 

- 
(0,89 ; 97,5) 

(0 ,91  ; 1 0 2 , l )  

- 
- 
- 

- 



Nous présentons s u r  l a  f i g u r e  28, l e s  évolut ions  f r é q u e n t i e l l e s  des  module 

des  paramètres de transmission S21, S31 e t  S23. On peut remarquer, en  p a r t i -  

c u l i e r ,  qu'au de là  d'une c e r t a i n e  fréquence (" 3 GHz), l e  module de S31 

devient  supér ieur  à 1, ce  qu i  montre l a  p o s s i b i l i t é  d 'ampl i f ica t ion  e n t r e  

l a  g r i l l e  1 e t  l a  g r i l l e  2. Par  a i l l e u r s ,  on remarque également que les  

fréquences de coupure dans l e s  conf igura t ions  G 1  - G2 (S31) e t  G2 - D(S23) 

sont  supér ieures  à c e l l e  de G 1  - D (S21). Dans ces  condi t ions ,  il semble 

que l ' u t i l i s a t i o n  du TEC b i g r i l l e  en ampl i f ica teur  e n t r e  l e s  deux gri l les  

s o i t  favorable  pour l ' u t i l i s a t i o n  en t rès  haute fréquence. 

2 )  Performances en ampl i f  i cateur 

. 
Grâce aux formules, données en annexe 11 , il e s t  poss ib le  de p r é c i s e r  

l e s  va leur s  des  impédances de charge e t  de source à présen te r  au t r a n s i s t o r  

a f i n  de fonctionner en régime d 'ampl i f ica t ion .  En p a r t i c u l i e r ,  on peut  dé- 

terminer aisément l e  ga in  ( G ) ,  l e  ga in  maximum disponible  (MAG), l e  g a i n  

maximum s t a b l e  (MSG) e t  l e  c o e f f i c i e n t  de s t a b i l i t é  (KI de l ' a m p l i f i c a t e u r  

microonde que l ' o n  peut r é a l i s e r  à l ' a i d e  d 'un composant. 

Nous avons p o r t é  dans l e  tableau 3 ,  l e s  va leur s  de ces  d i f f é r e n t e s  

grandeurs en fonc t ion  de  la fréquence. On cons ta te  que des  ga ins  é l evés  

peuvent ê t r e  obtenus (de  l ' o r d r e  de 15 à 20 dB) mais que l a  gamme de  fréquence:^ 

où l e  t r a n s i s t o r  e s t  inconditionnellement s t a b l e  e s t  r édu i t e .  Nous avons pu 

confirmer expérimentalement l e  r é s u l t a t  théor ique  de 20 dB indiqué pour l a  

fréquence de 10  GHz puisque nous avons mesuré à c e t t e  fréquence un g a i n  de 

21 dB. 

I I .  5 DETERb1INATION DES ELEMENTS DU SCHEP.IA EXTRINSEQUE GLOBAL 

A t i t r e  d'exemple, pour l e  t r a n s i s t o r  type  AT 11200(et l e  point  de po la r i -  

s a t i o n  d é f i n i  au 9 .  11.3) nous avons obtenu à l a  fréquence 4 GHz l a  matr ice  
* 

d'onde [S I ç u i v a n t e  (après  correcti 'ons d e s . e r r e u r s  de r m ~ u r e ) .  



* 
On peut en déduire la matrice [Y 1 correspondante par la relation : 

Soit : 

que l'on peut identifier (en première approximation) à la matrice suivante 

correspondant au schéma électrique extrinsèque global (chap. 1, figure 12) 

Cil = CY*I.CVI 

(*)  CI1 représente la matrice unitaire. 



Tableau 4 .  Valeurs des éléments du schgma électrique 
g loba Z extrinsèque. 



pour ob ten i r  l e s  va leur s  des  principaux éléments ext r insèques  indiquées 

dans l e  t ab leau  4. 

S i  l ' o n  compare l e s  va leurs  que l ' o n  peut o b t e n i r  en conf igura t ion  quadri- 
- - -  

pôle ( e n t r e  gr i l l ;  1 e t  d r a i n )  avec c e l l e s  typiques  d 'un TEC monogrille,  . . 
il apparaît que l ' o n  o b t i e n t  avec un b i g r i l i e  : 

- un gm du même ordre  

- un Gd beaucoup p l u s  f a i b l e ,  ce q u i  l a i s s e  prévoir  un g a i n  

en t ens ion  à s o r t i e  ouverte p lus  important 

- un C ~ S  du même ord re ,  donc une fréquence de t r a n s i t i o n  a s s e z  

proche 

- un Cgd nettement p lus  p e t i t  a u t o r i s a n t  une bonne s t a b i l i t é .  

A présent  pour pouvoir accéder aux va leurs  des  éléments du schéma i n t r i n - -  

. sèque (g lobal  ou n a t u r e l )  nous avons besoin de l a  connaissance des  éléments 

p a r a s i t e s .  

11.6 MESURE DES ELEMENTS PARASITES. 

Nous verrons que l e s  va leurs  des éléments du schéma é l e c t r i q u e  équivalent  

sont  souvent obtenues pa r  une méthode numérique d ' ex t rac t ion  p a r  optimalisa-  

t i o n .  Pour c e l a ,  .on s e  donne un schéma é l e c t r i q u e  équivalent  du t r a n s i s t o r  

et  on compare l e s  va leurs  d i t e s  théor iques  de l a  matr ice d'onde [ S l a u x  

va leurs  mesurées expérimentalement. On peut montrer qu'une t e l l e  méthode 

peut conduire à l ' ob ten t ion  de so lu t ions  erronées (ou non physiquement pos- 

s i b l e s )  s i  l ' o n  p a r t  de va leurs  i n i t i a l e s  des éléments t r o p  é lo ignées  d e s  

v r a i e s  va leurs .  En o u t r e ,  l a  convergence peut ne pas s e  r é a l i s e r  ou 

demander un temps de c a l c u l  t r è s  long. Par  conséquent, il e s t  important de 

pouvoir d isposer  d'une es t imat ion  suffisamment p r é c i s e  de l a  va leur  d 'un  

c e r t a i n  nombre d'éléments que l ' o n  considèrera comme f i g é s .  Ces éléments f i x e s  

e t  b ien  connus s o n t ,  dans no t re  méthode l e s  éléments p a r a s i t e s  re- résentés  sur  

l a  f igure  1 6 .  

Pour accéder à l a  connaissance des  ces  éléments, nous u t i l i s e r o n s  t o u t e  

l a  panoplie  des  r é s u l t a t s  de mesure à l ' ana lyseur  de réseaux en fréquence 

f a i b l e  (0 ,5  G H z )  pu i s  en fréquence p lus  élevée.  Nous u t i l i s e r o n s  également l e s  

r g s u l t a t s  de mesure en continu. 

Rappelons que l e s  éléments p a r a s i t e s  sont  dus : 

- pour l e s  r é s i s t a n c e s  d 'accès ,  aux p e r t e s  d 'énergie  a c t i v e  

dans l e s  r é s i s t a n c e s  "mortes" du cana l  cô té  source,  cô té  

d r a i n ,  e n t r e  l e s  deux canaux a i n s i  que dans l e s  d ive r ses  



r é s i s t a n c e s  de contacf de m é t a l l i s a t i o n  e t  de jonction au 

niveau des  quat re  é lec t rodes .  

- Pour les s e l f s  inductances, aux f i l s  thermocompressés assu- 

r a n t  l a  l i a i s o n  avec l e  c i r c u i t  microonde associé .  

Signalons que nous ne t en te rons  pas l a  détermination des capac i t é s  para- 

s i t e s  ( capac i t é s  r é p a r t i e s ,  capac i t é  de p l o t  e t c  ...) en nous contentant  d'une 

est3mation de l e u r  va leur  qu i  du r e s t e  e s t  f a i b l e  e t  n ' i n t e r v i e n t  qu'en t r è s  

haute fréquence. 



Fig. 29 : Eléments rés i s t i f s  du TEC b i g r i l l e  à t ens ion  
dra in-source  n u l l e .  



II. 6.1 Résistances d '  accès. 

La détermination des résistances d'accès s'effectue en continu à 

tension drain source quasi-nulle. La figure 29 indique l'emplacement 

des différentes résistances d'accès que nous nous proposons de mesurer. 

Ce -sont : 

les résistances de contact et de canal respectivement du 

côté source comme du côté drain. 

Rcl (Vgls), Rc2 (Vg2s) : 

les résistances variables du canal sous les grilles. 

Rab : 

la résistance du canal situéeentre les deux grilles. 

Rgls, Rg2s : 1 
. . i 

les résistances d'accès aux contacts Schottky des grilles .polarisées 1 

en sens passant. (XI 1 
Nous avons sept inconnues, il nous faudra donc obtenir au moins 

sept équations résultab 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 )  Mume de l a  téai.&ance W n - b u m c e  Romque une dea g U e 4  ait 

pulahinée en d h e c t .  

ier Cas : la première grille est polarisée passante par rapport à la 

source. 

- - - 

(x) Remarque. Les résistances Rgls et Rg2s sont différentes des résistances Ri 
1 

et Ri du schéma de la figure 11 et des résilstances de métallisation Rgl et Rg2 
2 

de la figure 16. 



On o b t i e n t  l a  r é s i s t a n c e  apparente : 

Vds 1 -= R s  + Rgls 
I g l s  

La seconde g r i l l e  é t a n t  r e l i é e  au drain.  

En inversant  l e s  r ô l e s  de l a  source e t  du d r a i n  e t  en admettant 

que Rgls demeure cons tante  : 

Vd s2 - = Rgls + Rab + Rd' + Rc2(0) 
I g l d  

2ème cas : l a  seconde g r i l l e  e s t  ~ o l a r i s é e  passante pa r  rappor t  au d r a i n ,  

on o b t i e n t  l a  r é s i s t a n c e  apparente. 

Vds 2 -= Rd + Rg2s 
Ig2d - 

La première g r i l l e  é t a n t  r e l i é e  à l a  source. 

En inversant  l e s  r ô l e s  de l a  source et du d r a i n  e t  en admettant 

comme hypothèse que Rg2s demeure 'constante. 

Vds2 - = Rg2s + Rab + R s + Rcl(0)  
Ig2s 

en f a i s a n t  l 'hypothèse que l a  jonction e s t  abrupte ,  à dopage 

constant  l e s  r é s i s t a n c e s  Rcl(0)  e t  Rc2(0) s 'expriment a l o r s  

de l a  façon suivante  : 

Roi 
Rci (0)  = i = 1 , 2  

JVsp 
1 -  - 

Wo i 

où Vbi , ( i  = 1 , 2 )  son t  l e s  hauteurs  des b a r r i è r e s  de p o t e n t i e l  

des con tac t s  Schottky e t  

Woi = Vbi + Vpi, ( i  = 1 , 2 )  

où Vpi, ( i  = 1 , 2 )  sont  l e s  t ens ions  de pincement des  deux canaux 

R o i , ( i  1 , 2 )  correspondent aux r é s i s t a n c e s  du cana l ,  p le ine-  

ment ouverf sous l e s  g r i l l e s .  



b)  Mesme d e  h ~Ea&Xance hain-aautrce lomque L'une d u  g M e b  ait 

po&v&ée wz Invase .  

Nous u t i l i s o n s  l a  méthode proposée en 1973 par  Hower e t  Bechtel C41 

pour l e s  TEC simple g r i l l e .  Ces auteurs  ont  montré que l ' é v o l u t i o n  de l a  
1 r é s i s t a n c e  d r a i n  source en fonction-(ou q = Vb-Vgs 

Vb+Vp e s t  l i n é a i r e  dans 
1-K l e  cas  d'une jonction abrupte à dopage constant .  

Par  conséquent l a  pente de l a  courbe correspond à l ' i n v e r s e  de l a  

r é s i s t a n c e  du canal  à p le ine  ouverture,  t a n d i s  que l ' i n t e r s e c t i o n  de c e t t e  

pente avec l ' a x e  des  ordonnées f o u r n i t  l a  somme des r é s i s t a n c e s  "mortes" 

en s é r i e .  

Nous avons adapté c e t t e  méthode au cas  du t r a n s i s t o r  b i g r i l l e  en 

considérant  deux condi t ions  de mesure : 

ler  Cas : l a  première g r i l l e  e s t  po la r i sée  non passante par  .rapport 

à l a  source. 

On o b t i e n t  : 

- d'une p a r t ,  l a  r é s i s t a n c e  a c t i v e  du canal  à p le ine  

ouverture R Q ~  (6) 

- d ' a u t r e  p a r t ,  l a  somme des r é s i s t a n c e s  p a r a s i t e s  

R s  + Rab + Rc2(0) + Rd 

s i  l a  seconde g r i l l e  e s t  r e l i é e  au d ra in .  

2ème Cas : l a  seconde g r i l l e  e s t  po la r i sée  non passante par  rapport  

au d ra in .  

On ob t i en t  : 

- l a  r é s i s t a n c e  a c t i v e  du cana l  à p le ine  ouverture Ro? (8) 

- l a  somme des  r é s i s t a n c e s  p a r a s i t e s  

R s  + Rcl(O) .+  Rab + Rd 



Tableau 5. VaZeurs des résistances parasites mesurées 
en continu. 

I 

AVANTEK 

AT11200 

NEC 

NE 463.00 

2 $55 

3 93 

296 

3 ,2  

3 $ 6  

6 34 

2 $16 

4,25 

2,18 

4,49 

2,48 

4 ,53 

2,52 

5 , 1 1  



On o b t i e n t  a i n s i ,  un ensemble de 8 équations à 7 inconnues que 1'011 

résoud sans  d i f f i c u l t é  pour o b t e n i r  l e s  d i f f é r e n t e s  r é s i s t ances .  

A t i t r e  d'exemple, nous donnons, dans l e  tableau 5, l e s  r é s u l t a t s  

obtenus pour quelques t r a n s i s t o r s  b i g r i l l e .  

Afin d 'envisager l ' i n f l u e n c e  des e f f e t s  thermiques e t  des p ièges  

sur l e s  r é s u l t a t s , .  c e s  mesures ont  é t é  r e p r i s e s  en a l t e r n a t i f  à 100 MHz. 

En f a i t ,  nous n'avons pas  noté  de  d i f fé rences  importantes ce qui  montre 

l a  val idi témde l a  méthode de mesure en continu. 

11.6.2 Inductances. 

L e s  inductances p a r a s i t e s  Lgl,  Lg2, L s  e t  Ld du schéma de l a  f i g u r e  

16 é t a n t  c e l l e s  des  f i l s  de thermocompression, l e u r s  va leurs  peuvent ê t r e  

est imées en mesurant l a  longueur de ces  f i l s  sachant que l a  valeur théor ique  

e s t  d 'environ 1 nH par  mi l l imètre  de longueur. Plus précisément, il est 

poss ib le  de l e s  mesurer en u t i l i s a n t  l a  méthode proposée pa r  F. DIAMAND e t  

M. LAVIRON C52 pour un TEC.simple g r i l l e .  E l l e  c o n s i s t e  à mesurerla matr ice  

d'onde CS] à t ens ion  d r a i n  source nul le .  Ensui te ,  on en dédui t  l a  ma t r i ce  

[Z ]  correspondante par  l a  r e l a t i o n  : 

où F ] e s t  l a  matr ice u n i t a i r e  e t  Zc l'impédance c a r a c t é r i s t i q u e .  

I l  est a l o r s  a i s é  d 'accéder à l a  connaissance des  inductances 

p a r a s i t e s  r é s u l t a n t  du montage du TEC b i g r i l l e .  

Avec, par  exemple : 

Lgl - dIm(Z11) - L~ 
du 



Tableau 6 .  VaZeurs des inductances parasites 
obtenues à Vds = 0V. 

Fig. 30 : Représentat ion s i m p l i f i é e  des  éléments p a r a s i t e s  
(obtenue à p a r t i r  de l a  f i g u r e  16 en  négl igeant  
l e s  c a p a c i t é s  p a r a s i t e s ) .  

. @  LILLE 
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0 G2 
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G"""\" i n t r i n w  

s 
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La mesure d o i t  ê t r e  f a i t e  à fréquence suffisamment é levée  (par  exemple 

dans l a  gamme 2 - 4 GHz) a f i n  d 'ob ten i r  une p réc i s ion  s u f f i s a n t e .  
i 

Dans l e  c a s  du t r a n s i s t o r  type AT 11200 nous avons obtenu l e s  v a l e u r s  

donnéesdans l e  t ab leau  6. 

11.7 - DETERMINATION DES ELEMENTS DU SCHEMA INTRINSEQUE 

La connaissance des éléments p a r a s i t e s  nous permet, à présen t ,  de 

déterminer l e s  éléments du schéma é l e c t r i q u e  équivalent  in t r insèque s o i t  "global" 

s o i t  "naturel".  

11.7.1 - Matrice intrinsèque. 
* 

A p a r t i r  de l a  connaissance de l a  matr ice d'onde CS 1 du composant 

ext r insèque e t  grâce à l a  mesure des  éléments p a r a s i t e s  ( 9 .  11.61, il e s t  

poss ib le  de déterminer l a  matr ice d'onde CS1 correspondante au composant 

in t r insèque.  

* 
Tout d'abord, il e s t  commode de transformer 1;s matr ices  CS ] e t  CS] 

* 
en matr ices  [Z ] e t  [Z] correspondantes grâce  à l a  r e l a t i o n  : 

Ensuite  l a  f i g u r e  30 montre que l a  matr ice in t r insèque  [Z]  s e  dédu i t  
* 

aisèment de l a  matr ice  ext r insèque [Z  1 par  l a  r e l a t i o n  suivante  : 

en négligeant  l ' i n f l u e n c e  des  capacit6.s p a r a s i t e s  ( f i g u r e  1 6 ) .  

Par conséquent, il e s t  a i s é  à p a r t i r  de l a  mesure 

- de l a  matr ice d'onde ext r insèque C S ~  à l a q u e l l e  on assoc ie  
* 

c e l l e  d'impédance [Z 1 



- des  éléments p a r a s i t e s  L s ,  Lgl, Lg2, R s ,  Rgl e t  Rg2 

de rep résen te r  l e  composant in t r insèque  p a r  13 matr ice  impédance 

CZ 1 que 1' on peut t ransformer en matr ice  admittance [Y] 

ou en matrice d'onde associéeCS1 à l ' a i d e  des r e l a t i o n s .  

Ainsi  pour l e  t r a n s i s t o r  AT 11200 e t  l e  point  de  p o l a r i s a t i o n  d é f i n i  

au 9. 11.3, nous avions mesuré à l a  fréquence 4 GHz l a  matr ice d'onde 

extr insèque su ivan te  : 

A p a r t i r  de l a  mesure des  éléments p a r a s i t e s  (donnés au 9 .  11.6; tableaux5,Q 

nous en déduisons l a  matr ice d'onde du composant in t r insèque.  

ou encore l a  matr ice  admittance in t r insèque  



Tabl eau 7 .  Valeurs des éléments du schéma électrique 
g Zobal intrinsèque. 



11.7. 2 Elements du schémaglobal.. ------------------ ------- 

Rappelons que, dans l e  c a s  du t r a n s i s t o r  h i g r i l l e ,  l a  ma t r i ce  [Y], 

correspondant au schéma g l o b a l  de l a  f i g u r e  1 2  peu t ,  en c remière  approximation,  

s e  m e t t r e  sous l a  forme : 

C i l  = [YI Cvl s o i t  : 

Par comparaison avec l a  mat r ice  admrttance mesurée du 5 11.7.1,  on 

en dédu i t  l a  v a l e u r  des  éléments  du schéma électrique g loba l  que nous donnons 

dans l e  t a b l e a u  7 .  

S i  l ' o n  compare l e s  v a l e u r s  f n t r i n s è q u e s  a i n s 2  obtenues aux v a l e u r s  

ex t r insèquesdu  t a b l e a u  4 ( § II. 5 ) , il appara2t  que des  e r r e u r s  impor tan tes  

peuvent ê t r e  commises s i  l ' o n  ne t i e n t  pas  compte de l ' i n f l u e n c e  des  éléments  

p a r a s i t e s .  En fréquence f a i b l e  (< 4 GHz), on peut u t i l i s e r  l e s  formules  appro- 

chées de  c o r r e c t i o n  des  r é s i s t a n c e s  d ' accès  q u i  son t  : 



Tableau 8. - Valeurs, des  é i é ~ e ~ t s  du.schGma i n t r i n s è q u e  g l o b a l  
obtenues p a r  u t i l i s a t i o n  d e s  formules de c o r r e c t i o n  
(à p a r t i r  du t a b l e a u  4 )  

b 

PI 

(ms> 

1 

53,7 

Fig.  31 : Evolut ions expér imenta les  des éléments  du schéma 
é l e c t r i q u e  "global"  ex t r in sèque  e n  fonc t ion  de l a  
t ens ion  Vgls pour  d i f f é r e n t e s  t e n s i o n s  Vgs2 
( T r a n s i s t o r  : AVANTEK AT 11200). Z = 500 ym 

~2  

(ms > 

7 94 

Gd 

(ms > 

1,42 

Cgsl 

(pF) 

0,42 

Cgs2 

(pF) 

0,15 

Cgdl 

(ff > 

6,2 

Cgd2 

(fF) 

1 

91,6 



Nous présentons,  dans l e  t a b l e a u  11, l e s  va leurs  i n i t i a l e s  obtenues 

pa r  c a r a c t é r i s a t i o n  p réa lab le  e t  l e s  va leur s  f i n a l e s  données par l e  processus 

d 'opt imal isa t ion  ; l ' e r r e u r  f i n a l e  é t a n t  i n f é r i e u r e  à 11 %. 

Nous représentons s u r  l a  f i g u r e  37 l ' é v o l u t i o n  des  neuf paramètres de 

l a  matrixe d'onde e n t r e  2 et 16 GHz. Par comparaison avec l e s  paramètres calcu- 

lés à p a r t i r  du schéma électrique ext r insèque g loba l ,  il appara î t  un accord 

relat ivement s a t i s f a i s a n t  (sauf pour l e  paramètre S ). 
33 

II ,7.4 - Eléments du schéma naturel (première méthode). 

Le p r inc ipe  de mesure suggéré par  Ts i ron i s  C61, C7lconsiste ,  comme 

pour l e  r e l e v é  des c a r a c t é r i s t i q u e s  s t a t t q u e s  ( 9 .  II.3), à ouvr i r  l a  g r i l l e  

de l ' u n  des deux t r a n s i s t o r s  composite pour mesurer l e s  grandeurs c a r a c t é r i s -  

t i q u e s  de l ' a u t r e  t r a n s i s t o r  (en t enan t  compte des éléments p a r a s i t e s  i n t r o -  

d u i t s  par  l e  contac t  Schottky p o l a r i s é  en d i r e c t ) .  

La mesure s ' e f fec tue  à 1 'analyseur de réseaux dans l a  bande de fréquence 0 , l  à 1 - 
1 GHz a f i n  de s ' a f f r a n c h i r  de l ' i n f luence  de p ièges  e t  des e f f e t s  thermiques. 

Nous présentons dans l e  t ab leau  9, l e s  r é s u l t a t s  obtenus pour l e  schéma 

intrknsèque n a t u r e l .  Nous y avons f a i t  f i g u r e r  aussi l e s  va leur s  des éléments 

ext r lnsèques  ( inc luan t  donc l e s  éléments p a r a s i t e s j .  La p r i s e  en compte des  

éléments p a r a s i t e s  paraTt donc Tc? encore t o u t  à f a i t  nécessa i re .  

Par q i l l e u r s ,  nous présentons s u r  l e s  f i g u r e s . ( 3 8  e t  391, quelques courbes 

d1évo&ut20n typique de c e r t a i n s  éléments h t r l n s è q u e s  en fonct ion  des t ens ions  

de p o l a r i s a t i o n .  On re t rouve ,  comme prévu, un comportement v o i s i n  de c e l u i  d'un 

monogri l le ,  

Enfin,  nous avons é t a b l i ,  Annexe 1, l e s  r e l a t i o n s  e n t r e  l e s  éléments du 

schéma n a t u r e l  e t  du schéma global .  Afin de v é r i f i e r  l a  d u a l i t é  e n t r e  l e s  deux 

schémas, nous avons c a l c u l é  l e s  va leur s  des  éléments du schéma g loba l  à p a r t i r  

de ceux du schéma n a t u r e l  donnés dans l e  tableau 9 (dans l e  cas  ex t r insèque) .  

La comparaison e s t  e f fec tuée  dans l e  tableau 10.  Compte tenu des  imprécisions 

des  mesures e t  de l 'accumulation possTble des d ive r ses  e r r e u r s ,  il a p p a r a î t  

que l e s  r ep résen ta t ions  n a t u r e l l e  e t  g lobale  peuvent ê t r e  considérées comme 

duaLes, 



11.7.5 Nouvelle méthode de détermination des éléments du schéma 

nature l .  

A )  Méthodologie. 

La méthode précédemment u t i l i s é e  s 'avère  longue e t  d i f f i c i l e  à met t re  en 

oeuvre. En o u t r e ,  l e s  r é s u l t a t s  son t  assez imprécis.  Signalons qu'une a u t r e  

méthode de mesure C81 a é t é  présentée  récemment par  J . R .  SCOTT en u t i l i s a n t  

leconcept de l ' a s s o c i a t i o n  de deux quadrrpôles correspondant au montage 

cascode. 

Pour no t re  p a r t ,  nous proposons une nouvelle  méthode de détermination 

des  éléments du schéma é l e c t r i q u e  n a t u r e l  équivalent .  E l l e  c o n s i s t e  à comparer 

l a  matr ice in t r insèque  [YI (mesurée e t  après  déduction des éléments p a r a s i t e s  

5 11.7.1) à c e l l e  ca lcu lée  théoriquement [Ythéo] à p a r t i r  du schéma é l e c t r i q u e  

n a t u r e l  de l a  f i g u r e  11. 

Les termes de c e t t e  matr ice s ' é c r i v a n t  de La façon suivante  (en  fréquence 

modérée): . 

s i  l ' o n  note 

C = gm02 + gdOl + gd02 

~ 0 1  -jwT3 
y3i = jwcgs02- e 

C 
gd02 . 

yg2 = -jw( cgd02 + cgs02- 1 
C 

7 2 gdOl + gd02 gdOl + gd02 
Y33 = w"Ri02cgs02 + jw( cgd02 + cgs02 

C C 
1 



~ 0 2  cgdC 1 
avec Tl = ri01 + rgl + ( ~ i 0 2  + rg2 ) +- 

gin02 + gd02 gmOl 

cgs02 gd02 cgd02 C cgdO 1 
T2 = ~ i 0 2  + rg2 + P - 

gm02 gdOl g.02 gdOl gdOl 

T3 = ri01 + rgl 

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

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

On trouve qu'ils s'expriment de la fa~on,suivante : 

gdOl = g22 x (1 - k-l) x (1 + g13) 
€92 

avec - b32 g21 et Vi,j yij = gij + jbij 
b31 g22 

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

l'influence de la résistance parasite Rab(mesur6e lors de la caractérisation 

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

de certains éléments des deux TEC séparèment par utilisation des formules 

du (5.11.7.2). 



B Li) 
11112J C 

Tableau 10 b i s  -------------- -------------- 

R é s u l t a t s  f o u r n i s  par  l a  nouvel le  méthode de dé termina t ion  des  
éléments du schéma i n t r i n s è q u e  n a t u r e l .  



B) Exemele ---- ------ d 'aepl  -------- i c a t i o n .  

- -- r -  -- 
Rap?elonsVque, dans l e  c a s  du t r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200 (pour  l e  p o i n t  de 

polarisation c h o i s i  I d s  = 42 mA, Vds = 4 V ,  Vgls = - 0 ,6  V ,  Vg2s = + 1 ,15  V), 
* 

nous av ions  mesuré, à l a  f réquence de  4 GHz, l a  mat r ice  d'onde CS 1 s u i v a n t e  : 

* 
Après passage à l a  ma t r i ce  CZ 1, a f i n  d e  dédui re  l ' i n f l u e n c e  d e s  

éléments  p a r a s i t e s  ( v a l e u r s  données au  9. 11.6.1 e t  9 .  I I . 6 . 2 ) ,  p u i s  i n v e r s i o n n o u s  

a v i o n ~ b t e n o n s  l a  ma t r i ce  [YI correspondant  au schéma i n t r i n s è q u e  

Pa r  comparaison des  éléments m a t r i c i e l s  de c e t t e  ma t r i ce  avec ceux d e  

l a  ma t r i ce  Ythéo précédente ,  on e n  dédu i t  les éléments  du schéma i n t r i n s è q u e  

n a t u r e l  donnés dans l e  t a b l e a u  1 0  b i s .  Ces v a l e u r s  s o n t  comparables à ceux 

f o u r n i s  p a r  l a  méthode précédente ( t a b l e a u  9)  mais i l s  sont  obtenus de  façon  

p l u s  d i r e c t e  e t  beaucoup p l u s  r ap rde .  

II .7.6) - Val ida t i .on  du schéma na tu re l .  

C e t t e  v a l i d a t i o n  a é t é  e f f e c t u é e  e n t r e  2 e t  16  GHz en comparant 

l a  ma t r i ce  d'onde mesurée avec c e l l e  obtenue en cons idérant  l e s  é léments  

du schéma donné p a r  n o t r e  méthode proposée a u  § 11.7 .5 .  



. 
Elements du schéma 

é q u i v a l e n t  

gmOl (ms) 

gdO1 (ms) 

gm02 (ms) 

gd02 (ms) 

c g s o l  ( p F )  

cgsO2 ( p F )  

cgdOl ( p F )  

cgd02 (PF)  

c d s l  ( p F )  

cds2  ( p f )  

-ci01 ( p s  ) 

-ci02 ( p s )  

Ri01 (Q) 

Ri02 (Ci) 

cl (pF)  

c2 (PF) 

c, (PF) 

Tableau I l .  bis 

Valeurs i n i t i a l e s  

55,3 

11 ,3  

9  2 

15., 8 

0 ,33 

- O ,58 

O ,026 

O ,027 

0,17 

O ,O5 

9,74 

7,72 

691 

6 

O , O 1  

0 ,Ol  

O , O 1  

V a l e u r s  f i n a l e s  

58,9  

1 2  $ 3  

8  5 

1 5  

0 , 3 3  

O ,  52 

O ,026 

0,037 

O ,Il 

0 ,O5 

6 ,34 

4 ,32  

3 , 9  

8 , 9  

O ,013 

0,052 

O ,  004 





L'erreur  r e l a t i v e  moyenne E t rouvée à t r a v e r s  l a  gamme des  m p o i n t s  

en fréquences (m = 15)  e t  pour t o u s  les éléments de l a  matrice r e s t e  i n f é -  

r i e u r e à l 4 %  c e  qu i  peut ê t r e  considéré comme assez  s a t i s f a i s a n t .  Cet te  e r r e u r  

é t a n t  d é f i n i e ,  au sens des  moindres c a r r é s ,  p a r  : 

Néanmoins, l e s  va leur s  des  éléments données p a r  not re  méthode peuvent a u s s i  

s e r v i r  de va leurs  i n i t i a l e s  i n t r o d u i t e s  dans une méthode d ' ex t rac t ion  des  

va leurs  exactes  des éléments d é c r i t e  en annexe III. C 'es t  ce  que nous avons 

f a i t  e t ,  dans ces  condi t ions  nous avons pu ramener l ' e r r e u r  à une va leur  de 

8 %, l e s  va leur s  f i n a l e s  ont  é t é  p o r t é s  dans l e  tableau 11 b i s .  

Nous avons rep résen té  s u r  l a  f i g u r e  4 0 ~ 1 1 é v o l u t i o n  f r é q u e n t i e l l e  desneuf 

paramètres de l a  matr ice d'onde mesurés directement e t  ceux obtenus à p a r t i r  

du schéma é l e c t r i q u e  n a t u r e l .  On cons ta te  un accord s a t i s f a i s a n t  qui  montre 

l a  v a l i d i t é  de l a  r ep résen ta t ion  n a t u r e l l e .  

2 m n  
1 c2= - 1 

m n2 i j , k  

S. (f.) - (f ) 
2 ,k r mesuré 'j ,k i c a l c u l é  

S.  ] ,k( f i'mesuré 



11.8 - CONCLUSION 

Nous avons conçu et  m i s  au point  une monture de t e s t  permettant l a  

c a r a c t é r i s a t i b n  p réc i se  des  trans?ç-bors b?gr? l les  jusqu ' à des  fréquences a u s s i  

é l evées  que 1 8  G H z .  Pour c e t t e  ca rac té r i sa t2on  nous avons proposé deux schémas 

é l e c t r i q u e s  équivalents  au TEC B i g r l l l e  en conf2guratlon hexapôle. 

- E e  premier, correspond à l a  représentzt ionclassiquement 

u t i l i s é e  pour l e  h i g r i l l e  e t  dénommée "naturel le1 ' ,  pour l a q u e l l e  nous présentons 

une méthode o r i g i n a l e  permettant d 'accéder p lus  faci lement à l a  détermination 

des  éléments de c e t t e  représentat2on que nous valfdons e n t r e  2 e t  1 6  G H z .  

- Le second, dénommé "global1', q u i  présente  l ' avantage  d ' ê t r e  

p l u s  simple que l e  précédent ,  En o u t r e ,  il e s t  a u s s i  plus exac te  c a r  t o u s  

s e s  éléments sont  directement mesurables donc, par  conséquent, connus p l u s  

précisément. 

C e t t e  seconde représen ta t ion  a é t é  également va l idée  e n t r e  2 e t  16  G H z .  

E l l e  e s t ,  à notre  connaissance, t o u t  à f a i t  o r i g i n a l e .  E l l e  permet de f a c i l i t e r  

Pa conception e t  l ' o p t i m i s a l i s a t ~ o n  des c i r c u i t s  microondes as soc iés  dans l a  

r é a l i ' s a t i ~ n  de systèmes t e l s  qu 'ampl i f ica teurs ,  mélangeur, dé tec teur  synchrone 

e t c . . ,  Signalons que l a  r ep résen ta t ion  g loba le ,  va lab le  en régime de fonct ion-  

nement l i n é a i r e ,  l ' e s t  a u s s i  en b r u i t  e t  q u ' e l l e  e s t  u t i l i s a b l e  également en 

régime de fonctionnement faiblement non l h é a i r e  que f a i t  l ' o b j e t  du c h a p i t r e  

su ivan t .  
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CHAPITRE III 

$TUDE THEûRIQüE ET EXPERIHENTALE E# REGIME FAIBLEiimYT NûN LINEAIRE 
: * - f *  



INTRODUCTION. 

Les chaînes de réception de télécommunication reçoivent fréquemment à 

leur entrée des signaux composites, ne serait-ce que dans le cas classique 

des transmissions en modulation d'amplitude. Pour éviter la déformation du 

signal transmis, il importe donc de limiter au maximum les phénomènes de 

transmodulation et d'intermodulation provoqués par l'existence des non liné- 

arités liées à l'utilisation de composants actifs. 

En ce qui concerne l'étage d'entrée des chaînes de réception auxquelles 

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

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

grille. Ce type de composant a déjà fait l'objet de nombreuses études en 

régime non linéaire. Il n'en est pas de même pour les nouveaux composants 

TEC bigrilles, en particulier ceux à grilles de longueurs submicroniques, 

dont l'emploi devient de plus en plus fréquent. Il nous a donc semblé intéres- 

sant d'effectuer une étude aussi complète que possible du régime non linéaire 

à la fois théorique et expérimentale. 

'Deux parties composent ce chapitre : 

- dans la première 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 modèle .en donnant un résultat significatif de notre étude 

théorique. 

- la deuxième partie est consacrée à la mesure de la distorsion non linéaire 

MA/MA. Après avoir présenté le dispositif expérimental de mesure, nous 

montrons l'influence des conditions de fonctionnement du composant. 

Nous envisagerons ensuite l'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. 



Enfin, toute l'étude précédente ayant été effectuée dans les conditions 

d'adaptation entrée-sortie (gain maximum), nous poursuivons l'étude du composant 

bigrille en envisageant l'influence des divers circuits micro-ondes associés en 

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

Enfin, nous effectuerons une comparaison avec les résultats fournis par 

l'étude théorique utilisant le modèle présenté dans la première partie 
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PARTIE 1 : MOD~LISATION EN RÉGIME FAIBLEMENT NON LINÉAIRE 

111.1.1. CARACTERISATION DES NON LINEARITES 

Les non l i n é a r i t é s  f o n t  a p p a r a î t r e  des  d i s t o r s i o n s  correspondant  à 

l ' i n t r o d u c t i o n  de composantes f r é q u e n t i e l l e s  nouvel les  s ' a j o u t a n t  au  s i g n a l  

i n i t i a l  à t r ansme t t r e .  Ains i ,  considérons une fonc t ion  de t r a n s f e r t  non l i n é a i r e ,  

correspondant  à une conversion MA/MA(*) à ga in  l i n é a i r e  G de l a  forme : 
- -- _---_ -* _ 

v - - 
& 

s 2 
H ( f )  = - = ( 1  + k2 ve + kg  ve ) G ( 1 )  

-. 

même dans l e  c a s  d 'une  e x c i t a t i o n  v purement s i n u s o i d a l e  v = E cos u t ,  l e  e e 
s i g n a l  d e  s o r t i e  v ne l ' e s t  p l u s  e t  s ' é c r i t  : 

S 

3 
3 2 

k3 E ) c o s  u t  + - 2 
s E c o s ' 2  u t  

4 2 

NOUS nous i n t é r e s s e r o n s  aux phénomènes d ' in te rmodula t ion  q u i  a p p a r a i s s e n t  

l o r sque  l ' e n t r é e  comporte deux signaux de fréquences v o i s i n e s .  En cons idé ran t  

l e  c a s ,  correspondant à nos mesures, où l e u r s  ampli tudes sont  éga l e s ,  s o i t  : 

k3 

+ - 3 
E cos 3 u t  

4 

v = E ( cos w t + cos  u 2 t )  e 1 

' 

On o b t i e n t  en s o r t i e  : 
2 

+ - cos 2 uit + k2  E2Z cos (a2 ' ul) t ( 2 )  
2 i=l 

(*) MA/MA : s i g n i f i e  l a  conversion de modulation d 'ampli tude e n  e n t r é e  en  

modulation d 'ampli tude en s o r t i e .  



Fig. 116 : Spectre de fréquence 
a) en absence de l1am$lificateur 
b) en présence de l'amplificateur 

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

l'amplificateur 
b) Cas d' un seul signal 
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2 

3 C cos 3 oit + - + - E  k3 ~ 3 2  cos (2 y *  a t + cos ( 2  &y ol)t + . . .  
4 4 

2 
i=l 

1 

En particulier, on remarque les composantes fréquences supplémentaires : 

2 
- à (w2 w1 ) évoluant en E appelés produits d'intermodulation d'ordre 2 

- à (2 wl t u2) et ( 2 w2 f ul) évoluant en E~ appelés produits d' intermodulation 

d'ordre 3. 

Comme habituellement, les composantes fréquentielles w et w sont proches ; 
1 2 

il en résulte que : 

- les produits d'intermodulation d'ordre 2 sont soit de fréquence double de la 
fondamentale, soit de fréquence très faible. Par conséquent, ils sont généra- 

lement peu gênants et sont filtrés facilement. 

- Les produits dfinterm6dulation d'ordre 3 sont de fréquence voisine de la 
fondamentale. Par conséquent, ils sont particulièrement gênants puisqu'ils 

sont situés dans la bande passante de l'amplificateur nécessaire pour 

transmettre tout le spectre du signal. I1.en résulte que ces composantes 

parasites ne peuvent être filtrées [ 11 , [ 2 ] , [ 3 ] , [ 4  ] . 

Nous nous intéresserons donc uniquement à l'intermodulation d'ordre 3 dans 

les amplificateurs à transistors bigrilles par conversion MA/MA. 

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

(figure 46)  , l'expression précédente (2) laisse prévoir une évolution de la 

puissance de sortie correspondant. 

- aux composantes fondamentales 2 Ps proportionnelle à la puissance d'ectrée 
1 

1 11 

- aux produits d'intermodulation 2 Ps = Ps3 + Ps3 proportionnelle au cube de 3 
la puissance d'entrée. 

Par conséquent, la représentation de 2 Ps et 2 Ps3 fonction de 2 Pei peut 
1 

prendre l'allure de la figure 4ï(a)Gans une représentation Log-Log. 

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

modulation suivantes dans le cas d'un système strictement du 3ème ordre. 



i - le point d'interception IP indépendant de la puissance d'entrée s'exprimant 
par : 

3 1 
IP (dBm) = - (2Psl) - - (2Ps3) 

2 2 

2 Psl 
ii - l'intermodulation IMD3 (dBc) = à puissance d'entrée 2Pe 

2 Ps3 10 

donnée. Si l'on modifie la puissance d'entrée de référence 2 Pe on a 
10 Y 

la relation suivante : 

En fonction du gain linéaire G de l'amplificateur, il apparaït, d'après 

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 : 

Il 1 11 1 1 '1 1 

IP = I P  +(G - G  ) + -  (IMD - IMD ) 
3 3 3 

En conclusion, il apparaît clairement que 1'IMD est une grandeur carac- 3 
téristique des non linéarités (coefficient k de l'expression (1)) indépendante 3 
du gain réalisé. Inversement, 1'IP dépend à la fois des non linéarités 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 paraît une grandeur 

plus intéressante puisqu'elle caractérise l'ampleur de la distorsion apportée 

au signal. Enfin, nous définissons , annexe 1 V , un facteur de mérite pour 
la linéarité : 

REMARQUE : En pratique, les systèmes étudiés font apparaître une légère infhence 

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 être mesurée 

précisément, l'extrapolation donnant le point d'interception peut 

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



Fig.  48 : Schéma i n t r i n s è q u e  "global" non l i n é a i r e  



l t I M D 3  e s t  peut ê t r e  une c a r a c t é r i s t i q u e  p lus  i n t é r e s s a n t e  dans l e  

cas  d 'ampl i f ica teurs  fonctionnant  en f a i b l e  niveau. Par con t re ,  

dans l e  cas  d 'ampl i f ica teurs  de puissance,  l e  point  d ' in t e rcep t ion  

où l a  puissance de compression, d é f i n i e  ( f i g u r e  47.b) , peuvent 

s ' a v é r e r  p lus  u t i l e s .  En p ra t ique ,  on observe t r è s  souvent l a  

r e l a t i o n  approchée : 

III.1.2. MODELISATION 

L'or ig ine  des non l i n é a r i t é s  dans un TEC b i g r i l l e  e s t  l a  même que 

dans un TEC monogrille.  I l  s ' a g i t  essent ie l lement  de l a  v a r i a t i o n  non 

l i n é a i r e  : 

- de l a  transconductance (gm) en  fonct ion  de l a  tens ion g r i l l e  source 

- du courant de d ra in  en fonct ion  de l a  tens ion de d r a i n  (Gd) 

- de l a  charge emmagasinée sous l a  g r i l l e  en fonction de l a  tens ion g r i l l e  

source (Cgs) e t  en fonct ion  de l a  t ens ion  g r i l l e  d r a i n  (Cgd) 

Le TEC ' b i g r i l l e  pouvant ê t r e  considéré comme l ' a s s o c i a t i o n  en montage 

cascdde de deux TEC monogrille,  l ' é t u d e  en régime non l i n é a i r e ,  u t i l i s a n t  l e  

schéma é l e c t r i q u e  n a t u r e l  équivalent ,  en e s t  t r è s  complexe. 

Dans ces  condi t ions ,  nous proposons l ' u t i l i s a t i o n ,  en régime non l i n é a i r e ,  

du schéma é l e c t r i q u e  g lobal  beaucoup p lus  simple que l e  précédent.  En e f f e t ,  

ce schéma g loba l  ayant é t é  va l idé  en régime l i n é a i r e  e n t r e  2 e t  18 GHz e t ,  par  

a i l l e u r s ,  l e s  non l i n é a r i t é s  ne dépendant que des t ens ions  e t  pas directement 

de l a  fréquence, il devra i t  ê t r e  poss ib le  de l ' u t i l i s e r  en régime non l i n é a i r e .  

Outre s a  s i m p l i c i t é ,  l e  schéma g loba l  présente  l ' avantage  que l ' o n  peut accéder 

directement,  par  l a  mesure à l ' ana lyseur  de réseaux, non seulement aux va leurs  

l i n é a i r e s  mais a u s s i  aux c o e f f i c i e n t s  de non l i n é a r i t é s .  I l  en r é s u l t e  donc, 

à l a  f o i s ,  une étude p lus  simple e t  des r é s u l t a t s  p lus  p réc i s .  A notre connais- 

sance,  une t e l l e  modélisation e s t  t o u t  à f a i t  o r i g i n a l e .  Son s e u l  inconvénient 

e s t  de ne pas permettre de p r é c i s e r  l ' o r i g i n e  physique des non l i n é a r i t é s  glo- 

balement observées c a r  c e l l e s - c i  r é s u l t e n t  en f a i t  de l a  combinaison des 

d ive r ses  non l i n é a r i t é s  i n t e r n e s .  

Le schéma é l e c t r i q u e  g loba l  équivalent  u t i l i s é  e s t  représenté  s u r  

l a  figure 48 . On remarque que l a  non l i n é a r i t é  de Cgd e s t  négligée ; en 

e f f e t ,  dans l e  cas d 'un TEC b i g r i l l e ,  l e  Cgd e s t  de va leur  t r è s  f a i b l e .  Trois  



non linéarités sont donc considérées et s'expriment sous la forme d'un dévelop- 
. . 

pement polynomial. On pose que : 

avec un développement de gm dont les csefficients indépendant de Vg 

s'expriment par : 

On obtient : 

1 
2 1 

3 1 
ids, (t) = gm .vgs + - ' g.m2*.vgS + - 4 

1 *gm3= Vgs + - -gm4. vgs + ..... 
2 3 4 

On obtient : 

de même, posons que : 

@ '  LILLE 

i d  t = /""Cd (vd). dvd 

O 
avec un développement polynomial de Gd dont les termes s'expriment par : 

enfin, 

1 - aK cd 
Gd k+l 

- - .  
k! a vdsk 

d 
igs (t) = - 

d t ( lVg::) ( vg) dvg 1 

te vgs = C k > O  

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

k 1 a C ~ S  - 
Cgs k+l 

i -. 
k! a V ~ S  vgd = c te 



Tableau 12 : Coefficients caractéristiques des non linéarités 



On o b t i e n t  : 

1 2 
1 3 1 

+ -*Cgs,+.vgs 
4 

i g s  ( t )  = - Cgsygs  + -*Cgs2xgs + --Cgs3. vgs + .... 
d t  2 3 4 

1 
2 3 = ( Cgsl + Cgs 2' vgs + Cgs 3' vgs + Cgspgs  + . . . . . 1.- d t  

Ces développements supposent l a  dépendance des grandeursgm, Gd e t  Cgs 

en fonct ion  d'une seu le  grandeur s o i t  vgs ou s o i t  vds. En r é a l i t é ,  ils dépendent 

à l a  f o i s  de vgs e t  de vds. S 'agissant  donc de fonct ions  de deux va r i ab les ,  nous 

devons i n t r o d u i r e  en p a r t i c u l i e r  des termes "croisés" dont l ' i n f l u e n c e  n ' e s t  

nullement négl igeable  comme l ' a  montré YAQUINE [ 3 1. Les courants  d r a i n  i d s  

e t  g r i l l e  i g s  peuvent s 'exprimer sous l a  forme d'une somme de sources de courant 

non l i n é a i r e  a jou tée  à une source de courant l i n é a i r e  : 

k 1 
i d s  ( t )  = Gd . vds + Ids  ) . vgs . vds 

k 1 k! 1! a. vg&a V ~ S  1 

en excluant  l e s  couples k, 1 = 0 , l  e t  1 , O  ( k  > O ,  1> 0 )  

F 
d vgs L 1 k 

i g s  ( t )  = Cgs. + - 
d t  d t  k=L k!  

Qg é t a n t  l a  q u a n t i t é  de charge stockée sous l a  g r i l l e .  

Les sources  non l i n é a i r e s  peuvent s 'exprimer également en fonction des 

d é r i v k  n-ième des sources l i n é a i r e s  comme l ' i nd ique  l e  t ab leau  1 2  où 

nous avons f a i t  f i g u r e r  l e s  premiers c o e f f i c i e n t s  du développement polynomial 

auquel nous nous in té resse rons .  

En p ra t ique ,  on e f fec tue ra  l a  mesure de l ' é v o l u t i o n  de l a  capac i t é  

Cgs en fonct ion  de Vgs e t  Vds dans l a  région d ' u t i l i s a t i o n  des c a r a c t é r i s t i q u e s .  

De même, on mesure l ' é v o l u t i o n  de l a  conductance de s o r t i e  Gd e t  de l a  t r a n s -  

conductance gm en fonction de l a  tens ion Vgs e t  Vds. Ensui te ,  on approxime ces  

évolut ions  en d é f i n i s s a n t  l a  courbe polynomiale l a  p l u s  proche a u  sens des  

moindres c a r r é s  (approximation polynomiale). Enfin, il s u f f i t  de dér iver  c e t t e  

expression polynomiale pour ob ten i r  l e s  d i f f é r e n t s  c o e f f i c i e n t s  du t ab leau  12. 

Les mesures son t  f a i t e s  à l ' ana lyseur  de réseaux e t  un polynôme d 'ordre  5 s e  

r évè le  en généra l  s u f f i s a n t .  



TABLEAU 13 : Comparaison des  r é s u l t a t s  

expérimentaux e t  t héo r iques .  

T r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200 

(Vgls = - 0,9 V ,  Vg2s = OV, Vds = 4 V) 

F = 10 GHz 

F = 1 2  GHz 

+ 

TAFLEAU 14  : Contr ibut ion  des  d i f f é r e n t e s  non l i n é a r i t é s  

T r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200 

( ~ g î s  = - O , ~ V ,  ~ g 2 s  = O V ,  Vds = 4  V ,  F= 12 GHz) 

R é s u l t a t s  

Théoriques 

17  $9 

20,6 

16  

19,6 

MAG 

(dB) 

1 P 

( dBm 

MAG 
(dB) 

1 P 

( dBm ) 

Elément s 
non l i n é a i r e s  

IP (dE~n) 

R é s u l t a t s  

expérimentaux 

18,8 

21,3 

15,6 

2  O 

Cgsl,gml,Gd 

16 

$ 

B 

Gd 

14,5 

- 

Cgs 1 

31,8 

pl 

2  3 



111.1.3. CALCUL DE L'INTERMODULATION 

Le programme de c a l c u l  de l f in te rmodula t ion  d 'ordre 3  u t i l i s é  a  été 

c e l u i  m i s  au point  au l a b o r a t o i r e  par  MM; PERICHON e t  YAQUINE Pour l e  

t r a n s i s t o r  monogrille.  On u t i l i s e  l a  r ep résen ta t ion  en série de Vol ter ra  

parfaitement adaptée au t ra i tement  des f a i b l e s  non l i n é a r i t é s .  Nous nous 

sommes limités à un développement jusqu'à l ' o r d r e  3. Le programme u t i l i s é  

e s t  d é c r i t  par  a i l l e u r s  131 e t  on t rouvera  l e  pr inc ipe  du c a l c u l  dans l a  

b ib l iographie  [5 1 , [ 6! , 171 . 

111.1.4. VALIDATION ET PREMIER RESULTAT DU MODELE THEORIQUE 

Nous ef fec tuerons  dans l e  t ab leau  13,  l a  comparaison e n t r e  

l e s  r é s u l t a t s  théoriques e t  expérimentaux obtenus pour l e  t r a n s i s t o r  
(* AVANTEK'AT 11200 aux fréquences 10 e t  12 GHz . 

On peut consta ' ter  un accord assez  s a t i s f a i s a n t  e n t r e  l e s  r é s u l t a t s  

théor iques  e t  expérimentaux. Nous pouvons donc considérer  l a  r ep résen ta t ion  

g lobale  proposée comme é t a n t  va lable  en régime non l i n é a i r e .  Ce r é s u l t a t  

montre a u s s i  q u ' i l  s u f f i t  de s e  l i m i t e r  aux t r o i s  premiers termes du dévelop- 

pement de l a  s é r i e  de Vol ter ra .  

Par a i l l e u r s ,  no t re  modèle théorique nous a  permis de déterminer 

quel  é t a i t  l ' é lément  non l i n é a i r e  l e  p lus  important.  Pour c e l a ,  nous avons 

supposé l ' e x i s t e n c e  d'une seu le  non l i n é a r i t é  à l a  f o i s  e t  nous avons r e p r i s  

l e  c a l c u l  du point  d ' in t e rcep t ion .  Les r é s u l t a t s  donnés dans l e  tableau [lq 

montrent que dans l e  cas  du composant é tud ié  (AVANTEK AT 11200), l ' é lément  

non l i n é a i r e  l e  p lus  important e s t  l a  conductance de s o r t i e  Gd. 

(*) Une comparaison dans une plus l a r g e  bande de fréquences n ' a  pu ê t r e  f a i t e ,  

c a r  l e  t r a n s i s t o r  e s t  souvent potentiel lement i n s t a b l e .  



Pel 
Té de Amplificateur 

Adaptaîeur 

Fig. 49 : Disposi t i f  de mesure 



PARTIE I I  : RÉSULTATS EXPÉRIMENTAUX DES NON LINÉARITÉS 

111.2.1. MESURE DE L'INTERMODULATION 

A )  Dispositif expérimental 

Les caractéristiqii.es non linéaires d'un amplificateur sont mesurées 

de façon classique au moyen du dispositif présenté (figure 49). Deux signaux 

de même niveau de puissance sont injectés à l'entrée de l'amplificateur à 

tester. La fréquence moyenne se situe en bande X et les deux signaux présen- 

tant un écart en fréquence de 5 à 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 apparaître 

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 
2 Ps3 = P1sg + Pus3 en fonction de la puissance totale 
Pe = 2 Pel (Fig. 47 - Chap. III). On peut définir les caractéris- 

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 décroît de 1 dB. 
2 Psl 

- l'intermodulation IMD3 comme le rapport - qui est 
2 Ps3 

défini pour une puissance d'entrée donnée. 



Tableau 15 : Composants t e s t é s  

a )  T r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200 b )  T r a n s i s t o r  TKIMÇON-CSF DCM 

J 

Fig.  51  : Evolu t ion  du ga in  e t  des  c a r a c t é r i s t i q u e s  non l i n é a i r e s  
e n  fonc t ion  de l a  t ens ion  de g r i l l e  1 (Vg2s = O V ,  Vds = 4 V) 

W 

Marque 

monogr i l le  b i g r i l l e  

NEC 

NE 2 4 4 , O O  

. 
1 

THOMSON 
DCM 

NEC 

NE 3 8 8 , O O  

095 

NE 4 6 3 , O O  

1 

no A T 1 1 2 0 0  

AVANTEK 

longueur 

de  

gr i l l e  
(vm) 

< 

NEC 

O ,65 O , 6  



a )  Trans i s to r  THOMÇON-CSF DCM no 47 

-2.5 - 2  -1.5 1 -0.5 O 0.5 

b )  Trans i s to r  TiBMçON-CSF DCM no 50 

Fig. 5 2  : Inf luence  du con t rô le  de gain  par  l a  tens ion Vg2s 
(F  = 8 , 5  G k )  



Fig. 53 : Recherche de l a  l i n é a r i t é  maximale 
à gain  cons tant  ( G  = 10 dB) 
F = 8,5 G H z  



C )  Composants semi-conducteurs, 

~ifférents composants à effet de champ à llArseniure de Gallium 

(non recess ) correspondant à 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 à 1 p )  que 

.pour leur constitution monogrille et bigrille. 

111.2.2. INFLUENCE DES CONDITIONS DE FONCTIONNEMENT 

A )  Choix de l a  polarisation de première g r i l l e  

Nous présentons sur les figures 51.a et 51.b les évolutions des gains 

et des caractéristiques non linéaires relevées à la fréquence 12 GHz sur 

deux types de transistors (AVANTEK AT11200 et THOMSON DCM no 48). On remarque 

.qu'en fonction de la tension continue de première grille, il existe une valeur 

optimale de la polarisation pour obtenir soit le plus grand gain où soit 

la meilleure linéarité mais que ces valeurs optimales sont généralement- 

différentes. Par conséquent il conviendra, en pratique, de choisir le point 

de polarisation de première grille le mieux adapté pour l'utilisation envi- 

sagée. 

BJ Conséquence du contrôle de gain 

Nous présentons sur les figures 52.a et 52.b,11évolution du gain et des 

caractéristiques non linéaires en fonction de la polarisation de seconde grille 

qui conditionne la valeur du gain. Il apparaît 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  l inéar i té  maximale à gain donné. 

Un gain donné peut être obtenu pour différents points de polarisation 

correspondant à différents couples (Vgls ; Vg2s) à Vds constant. La linéa- 

rité obtenue pour ces différents points n'est pas la même comme le montre 

la figure 53 correspondant à un gain constant de 10 dB (transistor THOMSON 

CSF no 50 à 8,5 GHz). On s'aperçoit qu'il existe une valeur optimale de la 

polarisation donnant la linéarité maximale. 



Fig .  54 : Cas où l e s  deux signaux 
son t  appliqués s u r  l a  
seconde g r i l l e  
( F  = 8,5 GHz) 

Fig. 55 : Evolution du gain e t  des 
c a r a c t é r i s t i q u e s  non l i n é a i r e s  
pour l e  t r a n s i s t o r  NEC 137.00 
( F  = 8,5 GHz) 
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LILLE C Figure 56 : I n f l u e n c e  de l a  longueur de g r i l l e  

a )  T r a n s i s t o r  : NEC 463.00 
b )  T r a n s i s t o r  : THIMÇON DCM no 48 

Tableau 16 : R é s u l t a t s  t yp iques  en fonc t ion  de l a  longueur 
de g r i l l e  (TEC b i g r i l l e )  

Gain (dB) 

IP  (dBm) 

IMD3 ( dBc ) 

NE 463 ,O0 

11 

19 

5 3 

w 

AT 11200 

16 

19 

5 1 

DCM no 48 

13 

2 O 

53 



D )  Utilisation de la seconde gri-lle 

Nous avons considéré un mode o r i g i n a l  d ' u t i l i s a t i o n  du TEC b i g r i l l e  

qu i  c o n s i s t e  à e n t r e r  l e  s i g n a l  s u r  l a  seconde g r i l l e  ( G 2 )  e t  à l e  s o r t i r  

s u r  l e  d r a i n  (D). 

A t i t r e  d'exemple, nous présentons,  f i g u r e  54 les  r é s u l t a t s  obtenus 

pour l e  t r a n s i s t o r  THOMSON CSF no 50 à l a  fréquence de 8,5 GHz. I l  a p p a r a î t  

que s i  l e  g a i n  obtenu e s t  p lus  f a i b l e ,  on o b t i e n t  par  con t re  une mei l l eu re  

l i n é a r i t é  e t  une puissance de compression p lus  importante. Par conséquent,  

s i  on ne recherche pas un gain  très important mais une l i n é a r i t é  très bonne, 

il peut ê t r e  i n t é r e s s a n t  d ' u t i l i s e r  l a  conf igura t ion  G2-D. 

Les performances en ga in  e t  l i n é a r i t é  obtenues à l ' a i d e  du b i g r i l l e  dans ce  

type  d ' u t i l i s a t i o n  peuvent ê t r e  avantageusement comparées avec c e l l e s  f o u r n i e s  

pa r  un t r a n s i s t o r  monogrille ( f i g u r e 5  1. En e f f e t ,  s i  l e s  r é s u l t a t s  obtenus 

dans l e s  deux c a s  sont  vo i s ins ,  il f a u t  remarquer que l e  t r a n s i s t o r  monogri l le  

NEC type NE 137 bénéf ic i e  d'une s t r u c t u r e  semi-conductrice p lus  élaborée que 

c e l l e  du b i g r i l l e  puisque l e  monogrille possède une g r i l l e ,  d'une p a r t ,  p lus  

cour te  e t  d ' a u t r e  p a r t ,  en térée  ( r e c e s s ) .  

1 1 1 . 2 . 3 .  INFLUENCE DE LA LONGUEUR DE GRILLE [ 8 1 , [ 9 ]  

L a  comparaison a é t é  f a i t e  à l a  fréquence 1 2  GHz e n t r e  deux TEC b i g r i l l e  

de longueurs de g r i l l e s  0.5 e t  1 pm ( f i g u r e s  56.a e t  56 .b )  ,nous cons ta tons  que 

l e s  longueurs des  g r i l l e s  ne semblent pas a v o i r  d ' inf luence  s i g n i f i c a t i v e  

surlecomportement non l i n é a i r e  ( I M q .  Par con t re ,  nous retrouvons l e  r é s u l -  

t a t  bien connu, de l ' amél io ra t ion  du gain  lorsque  l a  longueur de g r i l l e  

diminue. 

Le t ab leau  16 des  r é s u l t a t s  typiques pour t r o i s  composants d i f f é r e n t s  

confirme bien  l e s  r é s u l t a t s  précédents .  



- 
MAG, IP 

Fig .  57 : R é s u l t a t s  obtenus pour deux t r a n s i s t o r s  monogr i l l es  
a )  NEC 244.00 
b )  NEC 388.00 

. . 

Tableau 1 7  : Comparaison e n t r e  un TEC simple g r i l l e  e t  un b i g r i l l e  

. 

simple g r i l l e  

NE 244,OO NE 388,OO 

- 
Gain (dB) 8 11 

I P  (dBm) 20,5 2 2 

I M D  (dBc) 5 3 5 3 
3 

b i g r i l l e  

NE 463,OO 

11 

19  

5 3 

AT11200 

16 

19  

51  

DCM no 48 

1 3  

20 

5 3 



111.2.4. COMPARAISON AVEC DES COMPOSANTS A GRILLE UNIQUE P8],[9]. 

11 était 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 ~récédents à savoir que si 

la longueur de grille décroit 

- le gain est amélioré 
- l'intemodulation est peu affectée. 

A ce niveau de notre étude, nous pouvons effectuer une comparaison 

entre les résultats obtenus à l'aide d'un composant monogrille et ceux fournis 

par un composant bigrille. Si l'on compare les courbes tracées précédemment 

(ou si l'on considère le tableau comparatif no 171, il apparaît que : 

- le composant du type bigrille permet d'obtenir les gains 
les plus élevés ( à  structure semi-conductrice vo2sine), 

- le comportement non linéaire des TEC bigrille et monogrille 
est très voisin. 

Ce dernier résultat peut s'expliquer en considérant que le TEC bigrille 

formant une chaîne de deux amplificateurs associés en cascade, c'est le second 

amplificateur qui impose essen?ieiiement le comportement non ltnéaire de l'ensemble 

comme T'indique la formule (2) (Voir Annexe IV ) 

avec 

1 -  ( 2 )  - - - l +  1 

'p:T ) 
2 IP- 2 
(2) ~:2) IP(l) 

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 



Tableau 18 : R é s u l t a t s  obtenus dans l e s  cond i t i ons  
du minimum de f a c t e u r  de b r u i t .  

Gain a s soc i é  (dB) 

Fac t eu r  de b r u i t  (dB) 

I P  (dBm) 

IMD dBc ) 

w 

MAG LP 
(dB) @BA15 

Fig .  58 : R é s u l t a t s  obtenus pour deux charges d i f f é r e n t e s  de g r i l l e 2 ( Z g 2 )  
T r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200 

Simple g r i l l e  

NE 388,OO 

6 

3 

19 

53 

3 

B i g r i l l e  

AT11200 

14,4 

3 ,1  

1 9  

55,4 

l Tableau 19 : E f f e t  de l ' impédance de fe rmeture  de l a  seconde g r i l l e  

* 

Gain (dB) 

IP  (dBm) 

I M D  (dBc) 
3 

Impédance c a r a c t é r i s t i q u e  

50 Ohms 

5 

1 2  $ 3  

53 

Impédance c a p a c i t i v e  

50 pF 

12  

17,6 

54 ' 



Fig. 59 : Inf luence  de l a  charge de seconde g r i l l e  s u r  l e s  carac té-  
r i s t i q u e s  non- l inéai res  l o r s  du cont rô le  du gain par  Vg2s. 



du fonctionnement à f a i b l e  b r u i t  comme l e  montre l e  t ab leau  18 par conséquent, 

il appara î t  q u ' i l  e s t  parfai tement poss ib le  d 'envisager  l e  remplacement d e s  

composants monogrille des  systèmes micro-ondes p a r  des  composants b i g r i l l e  

sans  dégradation notable de l a  l i n é a r i t é  du fonctionnement. 

En o u t r e ,  nous bénéf ic ions  de l a  p o s s k b i l i t é  de c o n t r ô l e r  efficacement 

la  va leur  du gain.  

. 
111.2.5. INFLUENCE DES CIRCUITS MICRO-ONDES ASSOCIES ET COMPARAISON 

AVEC LES RESULTATS THEORIQUES. 

A )  Impédance de fermeture de seconde gri l  le  [8] ,[91 

Nous présentons s u r  l e s  f i g u r e s  58.a e t  58.b, pour l e  t r a n s i s t o r  t y p e  

AT11200, l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  de gain  e t  de l i n é a r i t é  (en  fonction de l a  tens ion 

de g r i l l e  l lobtenues  pour deux impédances de va leur  très d i f f é r e n t e  en ferme- 

t u r e  de seconde g r i l l e .  

On cons ta te  qu'une charge capac i t ive  e s t  favorable  pour ob ten i r  l e  
. . 

p lus  grand gain  e t  l a  mei l leure  l i n é a r i t é .  

Un t e l  r é s u l t a t  s e  re t rouve s u r  l e s  r é s u l t a t s  typiques donnés dans l e  

tableau19 . 

Par a i l l e u r s ,  il nous a  semblé i n t é r e s s a n t  de v o i r  l ' e f f e t  de l a  

charge de seconde g r i l l e  s u r  l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  de l i n é a r i t é  du TEC b i g r i l l e  

l o r s  du con t rô le  du gain  par  l a  t ens ion  continueVg2s. Nous retrouvons s u r  l a  

f igure59  l e s  mêmes e f f e t s  que précédemment pour une charge capaci t ive .  

Ces r é s u l t a t s  peuvent s ' exp l iquer  simplement d e  l a  façon suivante .  

Considérons l a  t ens ion  hyperfréquence au niveau de l a  b a r r i è r e  du 

contac t  Schottky de l a  seconde g r i l l e .  E l l e  correspond à l a  somme a lgébr ique  

de l a  t ens ion  i n d u i t e  pa r  l e s  por t eu r s  pendant l e u r  t r a n s i t  sous l a  seconde 

g r i l l e  avec l a  tens ion externe  r e f l é c h i e  par  l a  charge. S i  l e  déphasage e n t r e  

c e s  deux t ens ions  e s t  favorable ,  l e  ga in  e s t  amélioré e t  l e  po in t  d ' i n t e r -  

cept ion  augmente. 



Analyseur de spectre 

Générateur 

Analyseur 

Fig .  6 0  : Banc de mesure de l a  méthode de l a  charge a c t i v e  



Tableau 20 : I n f l u e n c e  de l a  dé sadap ta t i on  en  s o r t i e  
( T r a n s i s t o r  : AVANTEK AT 11200, F = 10 GHz) 

Fig. 6 1  : Lieu des impédances de charge  donnant un ga in  c o n s t a n t  
(TEC AVANTEK AT 11200, F = 10 GHz) 



B)  Impédance de charge du drain 

Les éléments d'adaptation classiquement utilisés ne permettent pas 

de réaliser des T.O.S. aussi élevés qu'il serait souhaitable d'obtenir 

pour effectuer une étude exhaustive de l'influence de l'impédance de charge 

de drain. Dans ces conditions, nous avons préféré utiliser la méthode dite 

de la charge active il03 ,[11]. 

Le banc de mesure correspondant est décrit sur la figure60. Comme 

précédemment, on effectue en entrée, la somme de deux signaux d'amplitudes 

égales et de fréquences fl et f2 voisines ( P f  = 10 MHz) à travers un sommateur. 

Ensuite, le signal résultant est divisé en deux parties. Une moitié est appli- 

quée à l'entrée du transistor à travers un élément d'accord classique (Tl, 

tandis que l'autre partie après son passage à travers un déphaseur Q, et un 
atténuateur (A3), est réinjectée à la sortie du transistor. Ce signal réin- 

jecté en sortie simule une impédance de charge ( Z  ) très largement variable 
L 

par modification de l'amplitude et de la phase du signal. Un analyseur de 

réseau permet de mesurer l'impédance correspondante. 

Comme précédemment, l'intermodulation est mesurée au moyen d'un 
. . 

analyseur de spectre. 

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

des valeurs très différentes de l'impédance de charge (repérées sur l'abaque 

de Smith, figure61) correspondant à 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. 

Il apparaît que la désadaptation en sortie peut permettre d'améliorer 

sensiblement la valeur du point d'interception, qui passe de 18.8 à 21 dBm, 

mais n'améliore pratiquement pas 1'IMD. 

L'étude théorique de l'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 à 23 dBm). 





C )  Impédance de source. 

Inversement, s i  l ' o n  garde l a  s o r t i e  du t r a n s i s t o r  parfai tement adaptée,  

on peut modifier  l ' adap ta t ion  de l ' e n t r é e  en s e  f i x a n t  à nouveau une diminution 

de 3 dB du gain  par  rappor t  au MAG. L'expérience montre que l a  désadaptat ion 

à une inf luence  très f a i b l e  s u r  l a  l i n é a r i t é  du t r a n s i s t o r .  

D )  Concl usi on 

Nous avons m i s  en évidence l ' i n f l u e n c e  des  c i r c u i t s  micro-ondes, 

a s soc iés  au t r a n s i s t o r ,  s u r  l a  l i n é a r i t é  e t  l e  ga in  : 

- au niveau de l a  seconde g r i l l e  ; il appara î t  une 

inf luence  importante de l a  va leur  de l 'impédance de 

fermeture,  

- en charge de d r a i n  ; s i  l ' o n  accepte une l égè re  diminution 

du gain  par  rappor t  au MAG ; on peut améliorer  sensiblement 

l e  point  d '  i n t e r c e p t i o n  au moyen d'une p e t i t e  'désadaptat ion,  

- en impédance de source ; on note  t r è s  peu de modificat ions.  

Ces deux d e r n i e r s  r é s u l t a t s  peuvent s ' exp l iquer  par  l e  f a i t  que 

pour l e  t r a n s i s t o r  considéré (AVANTEK AT11200), nous avons montré t h é o r i -  

quement que l 'é lément non l i n é a i r e  l e  p lus  important é t a i t  l a  conductance 

de s o r t i e  e t  que, par  con t re ,  l a  capac i t é  d ' e n t r é e  p r é s e n t a i t  une non l i n é a -  

r i t é  f a i b l e .  

CONCLUSION 

Nous avons présenté  une étude expérimentale a u s s i  complète que 

poss ib le  de l ' i n f l u e n c e  de l a  s t r u c t u r e ,  des condi t ions  de p o l a r i s a t i o n  e t  

des c i r c u i t s  micro-ondes as soc iés  sur l e  comportement non l i n é a i r e  du TEC 

double g r i l l e .  En p a r t i c u l i e r ,  nous avons montré que l ' in termodula t ion  est . 
peu a f f e c t é e  par  l e  con t rô le  de gain e f f e c t u é  pa r  v a r i a t i o n  de l a  p o l a r i s a t i o n  

de seconde g r i l l e .  



En o u t r e ,  l a  comparaison avec l e  TEC simple g r i l l e  montre que l e  

TEC double g r i l l e  présente  un ga in  p lus  é levé  t o u t  en ayant un comportement 

non l i n é a i r e  comparable. Par conséquent, il p a r a î t  t o u t  à f a i t  poss ib le  

d ' e f f e c t u e r  l e  remplacement des  TEC simple g r i l l e  u t i l i s é s  dans l e s  systèmes 

micro-ondes par  des  TEC double g r i l l e  sans  dégradation de l a  l i n é a r i t é  e t  

avec l ' avantage  de d isposer  d'un gain  p lus  important e t  faci lement va r i ab le .  
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Fig. 6 2  : Modèle de b r u i t  actuel lement u t i l i s é  

Fig. 6 3 : Représentation d'une source de b r u i t  élémentaire 



IV. 1 . INTRODUCTION . .  

L'appl ica t ion  l a  p lus  f réquente  du TEC b i g r i l l e  e s t  sans  doute 

l ' a m p l i f i c a t i o n  microonde f a i b l e  b r u i t  à gain  con t rô lé .  Rappelons que l e  

fonctionnement aux fréquences supér ieures  à c e l l e  de l a  bande X n ' e s t  poss ib le  

que grâce à l ' u t i l i s a t i o n  de composants à g r i l l e s  submicroniques. 

Dans l e s  modèles théor iques  actuellement d isponibles  [ l ] , [ 2 ]  e t  

r e l a t i f s  au b r u i t  généré en microondes, on admet que l e  TEC b i g r i l l e  peut  

ê t r e  considéré comme l ' a s s o c i a t i o n  de deux TEC monogrilles fonctionnant  de 

façon indépendante(f igure 62). Ceci r e v i e n t  à négl iger  l e s  c o r r é l a t i o n s  e x i s t a n t e s  

i ) e t  du second ( i  e n t r e  l e s  généra teurs  de b r u i t  du premier TEC (ingl, 
ndl ng2 ' 

i ) .  Par a i l l e u r s ,  ces  modèles ne t i ennen t  pas compte des  hén no mènes l i é s  
nd2 

à l a  dynamique é lec t ronique  non s t a t i o n n a i r e  des por teu r s  e t  des  e f f e t s  de 

bords des g r i l l e s .  Les modélisat ions actuellement d isponibles  ne semblent 

donc pas suscep t ib les  de r ep résen te r  de façon s a t i s f a i s a n t e  l e  fonctionnement 

du TEC à g r i l l e  submicronique. Par  conséquent, nous proposons un nouveau. 

modèle théorique qu i ,  d'une p a r t ,  reprend l a  modélisation proposée au labo- 

r a t o i r e  [3],[4] pour d é c r i r e  1e.fonctionnement en p e t i t  s i g n a l  des TEC à 

g r i l l e s  submicroniques. D'autre p a r t ,  nous complétons l a  s imulat ion en i n t r o -  

du i san t  un nouveau modèle de b r u i t  dér ivé  de c e l u i  m i s  au point  au l a b o r a t o i r e  

par  B. Carnez [5] pour l ' é t u d e  des TEC monogrilles.  La desc r ip t ion  du modèle 

p e t i t  s i g n a l  é t a n t  rappelée en annexe v . 

Dans ce chap i t r e ,  nous nous proposons, t o u t  d 'abord,  de présenter  l e  

p r inc ipe  du modèle de b r u i t  u t i l i s é .  Ensuite ,  nous donnons l e s  principaux 

r é s u l t a t s  théor iques .  Enfin,  nous présentons l e s  r é s u l t a t s  expérimentaux 

obtenus en microondes s u r  d i v e r s  échan t i l lons .  

IV.2. MODELE THEORIQUE DE BRUIT 

IV.2.1.  PRINCIPE DU CALCUL DES GENERATEURS DE BRUIT 

Considérons l ' e x i s t e n c e  d'une f l u c t u a t i o n  de courant  A i  dans une k 
s e c t i o n  élémentaire AAk(figure 63)  du canal  sous l a  première g r i l l e .  E l l e  

s ' accompagne : 



Cgld 

S D 

Fig .  6 4  

F ig .  6 5  : Sources g l o b a l e s  de b r u i t  de l ' h e x a p ô l e  équ iva l en t  
a u  TEC b i g r i l l e  . 



- d'une f luc tua t ion  de l a  tens ion drain-source AVds 
k ' - d'une f luc tua t ion  de l a  charge emmagasinée AQkl  SOUS l a  g r i l l e  1 e n t r e  

l e s  absc i s ses  xk e t  x 
Lgl ' 

- d'une f l u c t u a t i o n  de l a  charge emmagasinée A Q i 2  SOUS l a  t o t a l i t é  de l a  
s~econde g r i l l e .  

Le ca rac tè re  l i é  des d ive r ses  f l u c t u a t i o n s  des charges de g r i l l e  1, 

de g r i l l e  2 e t  de d r a i n  appara î t  donc t r è s  nettement. Le b r u i t  sur chacune 

des g r i l l e s  devant ê t r e  ca lcu lé  à tens ions  cons tantes ,  on peut t e n i r  compte 

au  premier ordre  de c e t t e  per turbat ion  de l a  tension d ra in  source en r e t r a n -  

chant l e s  v a r i a t i o n s  de charges qu i  l u i  son t  associées  ( ~ i g u r e  6 4 ) .  

A Qkl = A Q t k l  - Cgld . AVdsk 

, Par add i t ion  quadratique des d ive r ses  cont r ibut ions  é lémenta i res ,  

on détermine globalement ( f i g u r e  6 5 )  : 

- ie générateur de courant de b r u i t  de g r i l l e  1 : i 
ng l  

- l e  générateur de courant de b r u i t  de g r i l l e  2 : i 
ng2 

- l e  générateur de t ens ion  de b r u i t  de d ra in  : v nd 

Sachant que l ' express ion  du courant de g r i l l e  s ' é c r i t  : 

d 
i ( t )  = - ngi Qgi ( t )  où i 1 ,2  représente  l a  g r i l l e  envisagée. 

d t  

On peut donc exprimer en régime harmonique : 2 
- l e  courant de b r u i t  de g r i l l e  par  : < /in$%i = u2: IAQkl i 

L 

- l a  tens ion de b r u i t  de dra in  par  : < ' n d  1 %  = C ( ~ ~ d s k l  
k 

Enfin,  en considérant  que l e s  courants  de g r i l l e  sont  en quadrature 

avec 1 a . t e n s i o n  de d r a i n ,  l e s  c o e f f i c i e n t s  de c o r r é l a t i o n  sont  a l o r s  purement 

imaginaires e t  s ' éc r iven t  : 



En d é f i n i t i v e ,  l a  connaissance des  t r o i s  généra teurs  é q u i v a l e n t s  de 

b r u i t  e t  des deux c o e f f i c i e n t s  de  c o r r é l a t i o n  permet, grâce aux méthodes 

c l a s s i q u e s  [6] , g é n é r a l i s é e s  au  cas des hexapôles ,  de déterminer  l e  f a c t e u r  

de b r u i t  d 'un  système microonde en cons idé ran t  l e s  va l eu r s  des  impédances de 

fe rmeture  p ré sen tées  sur chacune des  t r o i s  p o r t e s .  

Nous considérons que l e  b r u i t  microonde généré dans l e  cana l  conducteur  

e s t  e s sen t i e l l emen t  un b r u i t  l i é  aux f l u c t u a t i o n s  de la  v i t e s s e  des p o r t e u r s .  

Ces f l u c t u a t i o n s  s'accompagnent d'une f l u c t u a t i o n  é lémenta i re  correspondante 

du courant  q u i ,  dans l a  s e c t i o n  é lémenta i re  A de l a  f i g u r e  2 s 'exprime pa r  : k 

On peut  i n t r o d u i r e  dans c e t t e  express ion  l e  c o e f f i c i e n t  de d i f f u s i o n  

l o n g i t u d i n a l  D p u i s  exprimer l a  d e n s i t é  s p e c t r a l e  de b r u i t  correspondante : 
//k 

Aux hypothèses d é j à  u t i l i s é e s  pour l e  t r a i t e m e n t  du modèle p e t i t  s i g n a l  

( C f .  Annexe V 1, nous a jou te rons  deux nouvel les  hypothèses s p é c i f i q u e s  au 

modèle de b r u i t  : 

- l e  c o e f f i c i e n t  de d i f f u s i o n  D s e r a  cons idéré  comme une fonc t ion  d e  l ' é n e r g i e  
//k 

l o c a l e  ( e t  non du champ é l e c t r i q u e )  

- sa va leu r  s e r a  cons idérée  indépendante de l a  fréquence e t  é g a l e  à c e l l e  

déterminée en régime s t a t i q u e .  

Pour c e t t e  dé te rmina t ion ,  nous u t i l i s o n s  l e s  r é s u l t a t s  d 'une é t u d e  

Monte-Carlo r e l a t i v e  à un semiconducteur homogène e t  i s o t r o p e  en  régime s t a t i q u e .  



Fig .  66 : Coef f i c i en t  de  d i f f u s i o n  
en  régime s t a t i q u e  e n  
fonc t ion  de 1' éne rg ie  

Courbe théorique 
I 

Fig. 6 7  : Comparaison e n t r e  
a/ l e s  r é s u l t a t s  t h é o r i a u e s  

e t  expérimentaux 
( T r a n s i s t o r  TH3MSON C S - D C M  

no 47) 
F(GHz1 - 1 a THIMÇON C S - D C M  

20 GHz AI 
Fig.  6 8  ; Evolut ion théo r ique  
du f a c t e u r  de b r u i t  e n  f o n c t i o ~  
de l a  t ens ion  de p o l a r i s a t i o n  
de première g r i l l e  
( ~ g 2 s  = O V ,  do page = 2 1 . 0 ~ ~ m - ~  

a = 0,15 pm) 



Plus précisément, nous comparons l e s  courbes du c o e f f i c i e n t  de d i f f u s i o n  en 

fonct ion  du champ é l e c t r i q u e  e t  de l ' é n e r g i e  en fonction du champ é l e c t r i q u e  

déjà  publ iées  271 pour en déduire l ' é v o l u t i o n  du c o e f f i c i e n t  de d i f f u s i o n  en 

fonct ion  de l ' é n e r g i e  ( f i g u r e  66) 

IV .2 .3 .  VALIDATION DU MODELE [8] 

Dans l e  cas  du t r a n s i s t o r  THOMSON CSF (DCM) no 47, nous avons déterminé,  

grâce au  modèle, l a  va leur  théorique du f a c t e u r  de b r u i t  e t  son évolut ion 

f r é q u e n t i e l l e  e n t r e  6  e t  18 GHz ( f i g u r e  67) .Ce composant, à g r i l l e s  submicro- 

niques, ayant d ' a i l l e u r s  é t é  préalablement c a r a c t é r i s é  grâce aux méthodes de 

mesure précédemment indiquées (Chapitre  I I) .  Sur  l a  même f i g u r e ,  nous avons 

repor té  l e s  r é s u l t a t s  expérimentaux correspondant à l a  mesure du f a c t e u r  de 

b r u i t .  I l  appara î t  un accord relat ivement s a t i s f a i s a n t  e n t r e  l e s  r é s u l t a t s  

théor iques  e t  expérimentaux. 

Enfin,  on peut observer s u r  l e s  courbes d 'évolut ion  théorique du f a c t e u r  

de b r u i t  en fonct ion  de l a  tens ion de p o l a r i s a t i o n  de première g r i l l e  ( f i g u r e  68)  

que l e  compo~tement prévu correspond t o u t  à f a i t  au comportement classiquement 

obkervé pour l e s  TEC à g r i l l e s  submicroniques. En e f f e t ,  on remarque une évolu- 

t i o n  f a i b l e  de f a c t e u r  de b r u i t  avec l a  p o l a r i s a t i o n  de g r i l l e ,  donc avec l e  

courant de d ra in ,  ce qu i  e s t  un r é s u l t a t  c a r a c t é r i s t i q u e  des composants à g r i l l e  

submicronique. Signalons a u s s i  que, dans l e  cas  du b i g r i l l e ,  l e  courant optimum 

e s t  de va leur  p lus  é levée  que pourle monogrille,  s o i t  de l ' o r d r e  de 0,20 à 0,40 

f o i s  l e  courant de s a t u r a t i o n .  Un t e l  r é s u l t a t  devra i t  permettre l ' o b t e n t i o n  

de gains  a s soc iés  p lus  é levés .  

IV.3.  P R I N C I P A U X  RESULTATS DU MODELE [ a l  

Le modèle de b r u i t  m i s  au point  nous permet de connaî t re  l e s  d ive r ses  

con t r ibu t ions  de chaque sec t ion  élémentaire du canal  aux sources de b r u i t  

externes  équivalentes .  



Fig .  6 9 : Contr ibu t ion  de chaque t r anche  
du c a n a l  aux f l u c t u a t i o n s  : 
- du couran t  de g r i l l e  1 ( a )  
- du couran t  de g r i l l e  2  ( b )  
- du couran t  de d r a i n  ( c l  

( l e s  u n i t é s  v e r t i c a l e s  son a r b i t r a i r e s  1 

Cor. G2D 

- 

F i g  . 70 : Représenta t ion  des  v a r i a t i o n s  
s p a t i a l e s  des  p r inc ipaux  
paramèt res  é l e c t r i q u e s  dans 
l e  c a n a l .  

Cor. G1G2 - \  

Fig .  71 : Evolu t ion  des c o e f f i c i e n t s  de 
c o r r é l a t i o n  du b r u i t  de seconde 
g r i l l e .  

F ig .  72 : I n f l u e n c e  du dopage 
e t  de s  é léments  p a r a s i t e s  s u r  
l e  f a c t e u r  de b r u i t .  
Courbe 1 : s a n s  l e s  é léments  p a r a s i t e s  
Courbe E : avec  l e s  é léments  p a r a s i t e s  
( a  = 0,15 km) 

Rgl = Rg2 = 4,6 R 



Nous présentons s u r  l a  f i g u r e  69 , l ' évo lu t ion  s p a t i a l e ,  dans l e  cana l  

conducteur, de l a  cont r ibut ion  de chaque t ranche  aux f l u c t u a t i o n s  du courant  

de b r u i t  de d r a i n  a i n s i  que l ' é v o l u t i o n  correspondante du c o e f f i c i e n t  de 

d i f fus ion( f igure  7 0 ) .  I l  appara î t  que : 

- au  niveau du d ra in ,  l e  b r u i t  c r o î t  rapidement en début de g r i l l e ,  c e c i  

é t a n t  dû à l a  non s a t u r a t i o n  de l a  v i t e s s e  e t  à l a  c ro issance  du c o e f f i c i e n t  

de d i f f u s i o n .  En e f f e t ,  l e  champ é l e c t r i q u e  représente  à c e t  endroi t  que 

des va leurs  f a i b l e s .  

- l e  b r u i t  passe e n s u i t e  par  une va leur  maximale puis  déc ro î t  selon une évo- 

l u t i o n  comparable à c e l l e  du c o e f f i c i e n t  de d i f fus ion .  

On remarque que l a  cont r ibut ion  de l a  zone du canal  sous l a  première 

g r i l l e  au b r u i t  t o t a l  e s t  plus importante que c e l l e  de l a  seconde g r i l l e .  

Ceci r é s u l t e  de l a  p ropr ié t é  bien connue se lon l a q u e l l e  l e  b r u i t  t o t a l  

d'une chainé de deux ampl i f ica teurs  r é s u l t e  essent ie l lement  du b r u i t  engendré 

pa r  c e l u i  p lacé  en t ê t e  de l a  chaîne.  

IV.3.2.  COEFFICIENTS DE CORRELATION DU TEC BIGRILLE [91  , [IO] 

Le modèle a  m i s  en évidence l a  c o r r é l a t i o n  é t r o i t e  e n t r e  l e s  sources  

de b r u i t  des deux g r i l l e s  dont il e s t  nécessa i re  de t e n i r  compte pour un 

système à double accès simultané du type hexapôle ( c o r r é l a t e u r ,  mélangeur, 

démodulateur homodyne, e t c . . . ) .  

. Ainsi ,  s u r  l a f i g u r e  71 , nous observons une f o r t e  c o r r é l a t i o n  e n t r e  

l e s  sources de courant  de b r u i t  de g r i l l e  1 e t  de g r i l l e  2, d'une p a r t ,  e t  

d ' a u t r e  p a r t ,  e n t r e  l e s  sources de courant de b r u i t  de g r i l l e  2 e t  de d ra in .  

11.3.3 .  INFLUENCE DU DOPAGE ET DES ELEMENTS PARASITES 

Les courbes t r a c é e s ( f i g u r e  72) montrent que a u s s i  b ien  dans l e  cas 

du composant in t r insèque  (1) que dans l e  cas où l e s  éléments p a r a s i t e s  sont  

p résen t s  ( E l ,  qu'un dopage é levé  de valeur  2 . 1 0 ~ ~  m-3 ;oi t  p l u s  favorzble 

(à 20 GHz) à l a  f o i s  pour l e  f a c t e u r  de b r u i t  e t  pour l e  gain associé .  



Fig . 

F i g .  74 : Evolution comparée des d i f f é r e n t e s  
sources de courant de b r u i t  dans, 
l e s  TEC monogrille e t  b i g r i l l e .  

: Inf luence  de l 'impédance 
de fermeture de l a  seconde g r i l l e .  

Fig . 75 : Evolutions comparées du fac teur  
de b r u i t  e t  du gain as soc ié  pour 
l e s  TEC monogrille e t  b i g r i l l e .  

- . - b i g r i l l e  

monogrille 



Par a i l l e u r s ,  on consta te  l ' i n f l u e n c e  défavorable des éléments p a r a s i t e s .  

I l  appara î t  donc l a  nécess i t é  de l i m i t e r  l ' importance des éléments p a r a s i t e s  

a f i n  de r é d u i r e  l ' importance du f a c t e u r  de b r u i t .  

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

Nous nous sommes i n t é r e s s é s  à l ' i n f l u e n c e  sur l e  fonctionnement de 

l 'impédance présentée en microondes s u r  l a  seconde g r i l l e .  Les r é s u l t a t s  donnés 

s u r  l a  f i g u r e  73 montrent que l e  f a c t e u r  de b r u i t  e t  l e  gain associé  s o n t  plus 

favorables  dans l e  cas où l 'impédance de fermeture en microondes de l a  seconde 

g r i l l e  est un cour t -c i r cu i t  par  comparaison au cas où e l l e  e s t  égale à l 'impé- 

dance c a r a c t é r i s t i q u e  de 50 ohms. Les r é s u l t a t s  expérimentaux repor tés  s u r  l a  

f i g u r e  73 confirment l e  comportement prévu par  l e  modèle théorique.  Ces 

r é s u l t a t s  montrent l ' importance du choix de l 'impédance de fermeture de 

seconde g r i l l e .  

IV.3.5.  COMPARAISON AVEC LE TEC MONOGRILLE 

Nous présentons,  s u r  l a  f i g u r e  74 , l ' é v o l u t i o n  théorique des sources  

de courant  de b r u i t  en fonction de l a  po la r i sa t ion  de l a  première g r i l l e ,  

pour un monogrille e t  un b i g r i l l e .  I l  appara î t  que l e  comportement du mono- 

g r i l l e  n ' e s t  pas t r è s  d i f f é r e n t  de c e l u i  du b i g r i l l e  au  voisinage du pincement 

mais que c e c i  ne s o i t  p lus  va lable  à canal  ouver t .  En e f f e t ,  dans ce d e r n i e r  

cas ,  l ' i n f l u e n c e  de l a  seconde g r i l l e  devient  prépondérante e t  s i n g u l a r i s e  

l e  comportement. 

Enf in ,  nous présentons s u r  l a  f igure  7 5 ,  l e s  courbes d 'évolut ion  

théor ique  du f a c t e u r  de b r u i t  e t  du gain as soc ié  pour un monogrille e t  un 

b i g r i l l e .  I l  appara l t  que dans l e  c a s  du b i g r i l l e ,  l e  gain a s soc ié  mais 

a u s s i  l e  b r u i t  son t  p lus  é levés  que pour l e  monogrille.  
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Fig. 75 b i s  : Dispos i t i f  expérimental de mesure du b r u i t  
e t  du gain  as soc ié .  
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IiV. 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 le 

mesureur type HP 8972A (10 MHz - 18 GHz). Après avoir effectué l'etalonnage de 

l'appareil, le composant à mesurer est intercalé entre la source de bruit et 

l'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 à celui 

du TEC. 

Le facteur de bruit global et le gain peuvent s'écrire en utilisant les 1 
formules bien connues:' 1 

F - 1  F 2 - . 1  
Fmes = FI + + 

G1 G1. G 

Gmes = G1 . G . G2 

On admet que les adaptateurs sont symétriques et on considère que 

G1 = 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 à l'inverse de son gain en puissance ( F = l/G1 et F2 = 1/G2 ). On en 1 
déduit le facteur de bruit du transistor. 

Ce procédé de prise en compte des pertes des adaptateurs est assez 

approché, néanmoins, il a été comparé à d'autres méthodes plus élaborées 

qui ont été mises en oeuvre au Laboratoire [Il]. Nous avons obtenu des 

résultats assez voisins. 



Fig .  76 : Fac teu r  de b r u i t  e t  g a i n  a s s o c i é  
pour l e  t r a n s i s t o r  THOMSON-C 9' 
DCM no 47 
( e n t r é e  du s i g n a l  s u r  G1) 
F = 8 ,5  GHz 

O 0.5 1 

Fig .  78 : T r a n s i s t o r  T H I M B N - C  SF 
no 47 
( e n t r é e  du s i g n a l  s u r  G2 
F = 8,5 GHz 

Fig .  77 : R é s u l t a t s  de simulation pour  l e  
t r a n s i s t o r  THOM S N  C SF-DCM n047 

. (vg2s = OV) 

Gai dB1 
F(dB' t 

20 1 l O 
O 0,s 1 

Fig .  79 : Facteur  de b r u i t  e t  ga in  a s s o c i é  
pour l e  t r a n s i s t o r  AVANTFK AT 11200 
( e n t r é e  du s i g n a l  s u r  Gl)F= 1 2  GHz 
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IV. 4.2. RESULTATS EXPERIMENTAUX ET COMPARAISON AVEC LES PREUISIONS 

Nous présentons  l e s  r é s u l t a t s  expérimentaux obtenus pour l e s  t r a n s i s t o r s  

b i g r i l l e s  (THOMSON DCM no 47 e t  AVANTEK AT 11200) à g r i l l e s  submicroniques. 

Une comparaison avec l e s  r é s u l t a t s  t héo r iques  donnés pa r  n o t r e  modèle sera 

f a i t e  dans l e  c a s  du t r a n s i s t o r  THOMSON-CSF no 47. 

A) Transistor THOMSON CSF 

Nous présentons  s u r  l a  f i g u r e  7 6 ,  l e s  courbes expér imenta les  d ' évo lu t ion  
1 ds  du f a c t e u r  de b r u i t  (FI  e t  du ga in  a s s o c i é  (Ga) en  fonc t ion  du r appor t  - 

I d s s  

v a r i a b l e  au  moyen de l a  t ens ion  de g r i l l e  1. Nous obtenons à l a  fréquence 

8,5 GHz un f a c t e u r  de b r u i t  de 3 ,3  dB e t  un ga in  a s s o c i é  de 16,2 dB. Les 

courbes d ' évo lu t ion  théo r ique ,  r e p r é s e n t é e s  s u r  l a  f i g u r e  77 ,  donnent d e s  

a l l u r e s  s i m i l a i r e s  avec une va l eu r  opt imale proche de c e l l e s  mesurées expér i -  

mentalement. 

Pa r  a i l l e u r s ,  rious avons permuté l e  r ô l e  des  g r i l l e s  un e t  deux en 

app l iquan t  l e  s i g n a l  microonde s u r  l a  g r i l l e  deux, t a n d i s  que l e  gain e s t  

a j u s t é  p a r  l e  p o t e n t i e l  cont inu  de g r i l l e  un fermée s u r  50 ,ohms. Dans c e  

mode o r i g i n a l  d ' u t i l i s a t i o n ,  nous avons obtenu l e s  courbes p ré sen tées  

( f i g u r e  78) .  

Par  r appor t  au  mode t r a d i t i o n n e l  d ' u t i l i s a t i o n ,  on note  : 

- un g a i n  a s s o c i é  d 'envi ron  moi t i é  ; r é s u l t a t -  que l ' o n  peut  exp l ique r  

sachant  l ' i n f l u e n c e  n é f a s t e  de  l a  r é s i s t a n c e  de sou rce  pour un TEC. 

- un f a c t e u r  de b r u i t  légèrement amélioré (2 ,5  dB con t r e  3,3 dB). 

-- -- - - - 

8) Transistor AVANTEK AT 11200 

Nous présentons  ( f i g u r e  791, pour l e  t r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200, 

l ' é v o l u t i o n  du f a c t e u r  de b r u i t  e t  du ga in  a s s o c i é ,  à l a  f réquence 1 2  GHz, 

en fonc t ion  de l a  p o l a r i s a t i o n  de première g r i l l e .  Nous notons : 
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- une valeur  f a i b l e  de : 3,l dB, pour l e  f a c t e u r  de b r u i t  avec un gain 

as soc ié  é l evé  de : 15,s dB. 

- une évolut ion  t r è s  modérée du f a c t e u r  de b r u i t  avec l e  courant d ra in  

- une valeur optimale élevée,  du courant  d ra in ,  de l ' o r d r e  de 40% Idss .  

* 
Ces deux d e r n i e r s  r é s u l t a t s  sont  c a r a c t é r i s t i q u e s  des TEC b i g r i l l e s ,  

de longueurs de g r i l l e s  largement submicroniques comme nous l ' a  montré la  

simulat ion s u r  o rd ina teur .  

Une longueur de g r i l l e  f a i b l e  p a r a i t  donc i n t é r e s s a n t e ,  c a r  l e  

f a c t e u r  de b r u i t  minimum e s t  obtenu à courant d ra in  p lus  élevé avec, par  

conséquent, un gain  as soc ié  p lus  é levé .  

Par a i l l e u r s ,  s i  l ' o n  e f f e c t u e  l ' e n t r é e  du s i g n a l  sur l a  seconde 

g r i l l e ,  on re t rouve à nouveau un f a c t e u r  de b r u i t  p lus  f a i b l e  ( f igure  8 0 ) ,  

mais avec un gain as soc ié  nettement moins important.  
. . 

Enfin,  nous présentons ( f i g u r e  81)  une évolut ion du f a c t e u r  de b r u i t  

e t  du gain associé  en fonction du p o t e n t i e l  Vg2s. Cet te  courbe e s t  typique 

de l ' é v o l u t i o n  toujours  observée avec l e  cont rô le  du gain .  Ainsi  on observe 

tou jours  une dégradation du f a c t e u r  de b r u i t  lorsque l ' o n  diminue l e  ga in  

au moyen du p o t e n t i e l  Vg2s. 
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CONVERSION HARMINIQUE DE WISSANCB 



. INTRODUCTION 

Nous nous proposons de montr'er l e s  p o s s i b i l i t é s  de conversion harmonique 

de puissance, o f f e r t e s  pa r  l e  t r a n s i s t o r  à e f f e t  de champ du t y p e  b i g r i l l e ,  en 

considérant  des  rangs de  mul t ip l i ca t ion  de fréquence t rès  é levés  a t t e i g n a n t  200. 

Seuls ,  à no t re  connaissance, deux au teurs  ont  actuel lement é t u d i é  l a  

mul t ip l i ca t ion  de fréquence à l ' a i d e  de  t e l s  composants [ I l ,  121, mais c e s  

t ravaux sont  r e l a t i f s  à des  f a c t e u r s  de  mul t ip l i ca t ion  ne dépassant  pas quat re .  

Notre é tude  semble donc o r i g i n a l e  e t  a pour but  de  permettre l a  r é a l i s a t i o n  : 

- d'une p a r t ,  de sources harmoniques microondes fonctionnant par  exemple en 

bande X e t  dont l a  fréquence e s t  l i é e  à c e l l e  d'un quartz de fréquence lOOMHz 

typiquement. Les sources a i n s i  r é a l i s é e s  devra ient  ê t r e  d ' exce l l en te  pure té  

s p e c t r a l e  e t  de bonne s t a b i l i t é  f r é q u e n t i e l l e .  

- d ' a u t r e  p a r t ,  de généra teurs  de peignes de fréquences très l a r g e s  a u t o r i s a n t  

l e  mélange à t r è s  l a r g e  bande de fréquence. Ce mélange pouvant s ' e f f e c t u e r  

au s e i n  du même composant b i g r i l l e  en u t i l i s a n t  l e s  deux accès  poss ib les  

(première e t  seconde g r i l l e ) .  

Nous présentons,  t o u t  d'abord, une modélisation du t r a n s i s t o r  à e f f e t  

de champ du type  monogrille qu i  permet une é tude  théorique pré l iminai re  du 

fonctionnement en régime fortement non l i n é a i r e .  

Ensuite ,  après  a v o i r  donné quelques r é s u l t a t s  expérimentaux typiques  

obtenus sur un t r a n s i s t o r  b i g r i l l e ,  nous présenterons une étude expérimentale 

p ré l imina i re  de l ' i n f l u e n c e  des condi t ions  de fonctionnement e t  de l a  c o n s t i -  

t u t i o n  technologique du composant. Nous montrerons, ensu i t e ,  l ' importance 

de l a  valeur de l 'impédance de l a  charge présentée  à l a  seconde g r i l l e  e t  l e s  

p o s s i b i l i t é s  d ' u t i l i s a t i o n  du b i g r i l l e  dans d ' a u t r e s  conf igura t ions .  

Enfin, nous envisageons deux a p p l i c a t i o n s  microondes p a r t i c u l i è r e s  à 

s a v o i r  l a  r é a l i s a t i o n  de sources harmoniques e t  de mélangeurs t r è s  l a r g e  bande. 
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Fig. 82 : Modèle théor ique  

a )  Modèle "na tu re l f f  u t i l i s é  classiquement 

b ) Modèle équ iva l en t  proposé. 



V.1. MODELISATION THEORIQUE DU TEC MONOGRILLE 

Nous proposons un modèle simple mais néanmoins capable de décrire 

correctement le fonctionnement en régime fortement non linéaire et de rendre 

compte des phénomènes de conversions harmoniques. Nous montrerons la validité 

d'un tel modèle en comparant les prévisions théoriques avec les résultats 

donnés par l'expérimentation. Enfin nous utiliserons ce modèle théorique 

pour tenter de dégager quelle est l'importance et l'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 à la représentation 

proposée. Il apparaît dans cette représentation, l'existenck de quatre 

sources prkncipales de non linéarités qui sont : 

. NL1,: l'évolution de la capacité grille-sourve Cgs en fonction de 

i 
la tension grille Vgs . 

-Y 
Cgs = 

'limite = CO. ( 1-Q ) pour ~ g s  <- ~p 
4) 

i vgs -Y 
Cgs = Co. (1 - - ) pour - Vp < Vgs 0 

@ 

Cgs = Co pour Vgs >O 

où @est la hauteur de la barrière de potentiel du contact 

Schottky que nous prendrons égale à 0,7 V dans le cas des 

transistors utilisés. 

La paramètre Y est variable selon le dopage 0,2 < Y < 2, 

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

abrupte à dopage uniforme. 
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Fig. 83 : Définition des paramètres Idss O' 1s O et Gd à partir 

des caractéristiques statiques. 



. 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 : 

pour vgs < O 

1 étant le courant de saturation que nous prendrons égal à 
S 

1 PA. 

. NL3 le contrôle du courant drain-source Ids par la tension grille- 

source Vgs : 

Ids ('Vgs, Vds) = O pour Vgs <- Vp 
(3) 

i 
Ids (Vgs, Vds) - VgS a - (1 +- > pour vgs > - vp 
Id (Vds) VP 

où Vp est la tension de pincement-.(valeur positive) et a est un 

paramètre variable selon le profil de dopage ( 1 < a 3). 

Classiquement a = 2. 

. NL4 : le contrôle du courant drain-source Ids par la tension drain 

source Vds : 

Vds 
Id(Vds) =(Ise + Gd. Vds) . th(- > (4) 

O 

où Vs est la tension de stauration du courant drain et 
O 

I so = Idss, - Gd. Vds 

Les différents paramètres : Gd, Iso et Idss sont définis 
O 

sur la figure 83. 

, Signalons qu'il convient de relever les caractéristiques statiques en 

régime impulsionnel de façon à s'affranchir des effet.s thermiques parasites. 

Par ailleurs, la valeur de certains paramètres tels que Gd et Rs sont obtenus 

au moyen d'une caractérisation préalable du composant à simuler. 
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Fig .  84 : ~ e p r é s e n t a t i o n  d e s  d i f f é r e n t e s  non l i n é a r i t é s  

Fig.  85 : C i r c u i t  d ' e n t r é e  



Enfin,  l a  f i g u r e  84 i l l u s t r e  l ' i n f l u e n c e  des d ive r ses  non l i n é a r i t é s  

en p réc i san t  l e s  i n s t a n t s  pendant l e s q u e l l e s  e l l e s  in te rv iennen t .  

V.1.2. METHODOLOGIE UTILISEE 

Le pr inc ipe  du c a l c u l  cons i s t e  à e f f e c t u e r  un t ra i tement  numérique, 

dans l e  domaine temporel, t o u t  d 'abord,  de l ' é q u a t i o n  correspondant au c i r c u i t  

d ' en t rée  du t r a n s i s t o r  pu i s  de c e l l e  correspondant au c i r c u i t  de s o r t i e .  I l  

s ' a g i r a  d 'équat ions  d i f f é r e n t i e l l e s  non l i n é a i r e s  d i s c r é t i s é e s  e t  é c r i t e s  sous 

forme e x p l i c i t e .  Nous par tons  de l a  connaissance de l a  source d 'ent rée  à l a  

fréquence fondamentale pour, après  t ra i tement  des équations,  ob ten i r  l ' é v o l u t i o n  

temporelle de l a  tens ion drain-source que l ' o n  décompose e n s u i t e  en s é r i e  de 

Four ier .  

C i r c u i t  d ' e n t r é e  : 

La source d ' en t rée  e s t  vue après  l ' a d a p t a t e u r  pa r  l ' e n t r é e  du t r a n s i s -  

t o r  comme une source de puissance leg  1 / 8Rg, de fem eg  e t  de r é s i s t a n c e  

i n t e r n e  Rg. Le c i r c u i t  d ' en t rée  considéré e s t  r e p r é s e n t é ' s u r  l a  f igure  85. 

Le condensateur C correspond à l a  composante capac i t ive  i d  du courant de 

g r i l l e  i g s ,  t a n d i s  que l a  r é s i s t a n c e  R simule une r é s i s t a n c e  de f u i t e  l i é e  

aux imperfect ions technologiques du contac t  g r i l l e  e t  source. I l  convient  de 

résoudre en Vgs, l ' équa t ion  d i f f é r e n t i e l l e  non l i n é a i r e  correspondant au  

c i r c u i t  de l a  f i g u r e  85. Pour c e t t e  r é s o l u t i o n ,  nous considérons l e s  v a l e u r s  

e t  forme d 'évolut ion  d i f f é r e n t s  pour l e s  éléments C ,  D e t  R se lon  l a  v a l e u r  

p r i s e  par  l a  so lu t ion  à l ' i n s t a n t  t ~ r é c é d e n t  s o i t  Vgs ( t  - A T )  ( AT = 2 pS). 

Trois  zones sont  a i n s i  d é f i n i e s  : 

. vgs < - vp 

. - vp G vgs G O 

. vgs> O 

q u i  condit ionnent  l e s  formes re tenues  pour l e s  équations (1) , ( 2 )  e t  ( 3 ) .  On 

o b t i e n t ,  en d é f i n i t i v e ,  l ' é v o l u t i o n  temporelle de l a  tens ion g r i l l e - source  

i n t e r n e  Vgs ( t )  e t  l e  rappor t  I d s  (Vgs, Vds) 

I d  (Vds) 

On en dédui t  e n s u i t e  sans d i f f i c u l t é s  l a  tens ion g r i l l e - source  





"extér ieure"  Vg a i n s i  que l ' évo lu t ion  temporelle du courant g r i l l e  i g s  : 

e g  - Vgs 
i g s  = 

R s  + Rg 

Remarquons que l ' a d a p t a t i o n  du c i r c u i t  d ' e n t r é e  é t a n t  supposée 

r é a l i s é e ,  nous adoptons, dans ce c a l c u l ,  pour va leur  Rg l a  va leur  de R s .  

C i r c u i t  de s o r t i e  : 

I l  e s t  d é c r i t  par  l e  système d 'équations su ivan t  : 

I d s  - GL (Vds - VQ) 

vgs a Vds d  Vds( t )  
I d s  = (1 t - ) . ( I S o t  Gd. Vds) . t h  (-) + C d 5  . 

VP Vso d t  

où Cds représente  l a  capac i t é  drain-source du t r a n s i s t o r .  Au c o n t r a i r e  du 

c i r c u i t  d ' en t rée ,  nous considérons i c i  que l a  conductance de charge G n ' e s t  L 
pas adaptée mais q u ' e l l e  correspond à l ' i n v e r s e ' d e  l'impédance c a r a c t é r i s t i q u e .  

VQ correspond à une tens ion f i c t i v e  d 'a l imenta t ion  continue obtenue par  ex t ra -  

po la t ion  de l a  d r o i t e  de charge dynamique de pente - GL (Figure 8 6 ) .  

On p a r t  de l a  connaissance de 1' évolut ion  temporelle de la  t ens ion  

g r i l l e - source  Vgs déterminée précédemment, pour en déduire l ' é v o l u t i o n  de 

l a  t ens ion  drain-source Vds. I l  s u f f i t  d ' é l iminer  I d s  dans l e  système ( 5  ) 

pu i s  de d i s c r é t i s e r  l ' équa t ion  d i f f é r e n t i e l l e  que l ' o n  résoud numériquement 

sous forme e x p l i c i t e .  On note ,  i c i  encore, q u ' i l  s ' a g i t  d'une équation non 
Vds l i n é a i r e .  La non l i n é a r i t é  de l a  forme : t h  (-) é t a n t  exprimée à 
vso 

l ' i n s t a n t  t précédent .  

On e s t  conduit à a j u s t e r  l a  va leur  de VQ a f i n  d 'obteni r  une va leur  

moyenne de l a  t ens ion  d r a i n  source égale à l a  t ens ion  de p o l a r i s a t i o n  f i x é e  

(processus i t é r a t i f  de convergence rap ide ) .  

On o b t i e n t ,  en d é f i n i t i v e ,  l a  tens ion d ra in  source Vds ( t )  que l ' o n  

décompose e n s u i t e  classiquement en s é r i e  de Four ier  pour o b t e n i r  l ' ampl i tude  

des  quarante premiers harmoniques. Remarquons que l e  courant d r a i n  se  dédu i t  

aisément : 
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Toutes l e s  non l i n é a r i t é s  On négl ige  l a  non l i n é a r i t é  de: 

son t  considérées 
Cgs(Vgs): NL1 Id(Vgs): NL3 

Paramètre y = 0 , 5  a = 2  y= O a= 1 

Puissance 
de s o r t i e  -12, 9 -14,8 -16,7 

( c h I l  



I d s  = - GL (Vds - Va) 

L'organigramme de l a  f i g u r e  87 résume l a  méthodologie u t i l i s é e  pour 

l e  t r a i t ement .  Remarquons que l e  t ra i tement  numérique e s t  relat ivement b r e f .  

Ainsi ,  à t i t r e  d'exemple, l 'ensemble des c a l c u l s ,  e f f e c t u é s  s u r  deux pér iodes ,  

nécess i t e  moins de 5 mn sur ca lcu la teu r  de l a b o r a t o i r e  b w l e t t  Packard type 

9835 A. 

V.1.3. VALIDATION ET PREMIERS RESULTATS 

Nous présentons sur l a  f i g u r e  88 l e s  r é s u l t a t s  de simulat ion du 

t r a n s i s t o r  monogrille à e f f e t  de champ NE 720.00 ( t r a n s i s t o r  submicronique 

fab r iqué  par  NEC)  en fonct ion  de l a  fréquence. Nous avons por té  s u r  c e t t e  

f i g u r e  l e s  po in t s  correspondant aux mesures expérimentales. 

I l  a p p a r a î t ,  d'une p a r t ,  que l ' é v o l u t i o n  f r é q u e n t i e l l e  s ' e f f e c t u e  
4 bien se lon  une l o i  en l / f  , ce qu i  e s t  c a r a c t é r i s t i q u e  des d i s p o s i t i f s  à 

r é s i s t a n c e  non l i n é a i r e .  D'autre p a r t ,  on observe un accord assez  s a t i s f a i s a n t  
. . 

e n t r e  l e s  courbes théoriques e t  expérimentales,  ce qu i  montre l a  v a l i d i t é  

de 'notre modèle. 

Par a i l l e u r s ,  not re  modèle théorique nous permet de mieux comprendre 

l e  mécanisme physique du phénomène de mul t ip l i ca t ion .  Cette  m u l t i p l i c a t i o n  

s ' e f f e c t u e  grâce à l ' e x i s t e n c e  des non l i n é a r i t é s  i n t e r n e s  qui  s o n t ,  comme 

nous l ' avons  vu, 'au nombre de quat re .  I l  e s t  important,  par  exemple, en vue 

d'une op t ima l i sa t ion  du composant, de connai t re  que l l e s  sont  l e s  non l i n é a r i t é s  

qu i  jouent un r ô l e  l e  p lus  important dans l a  mul t ip l i ca t ion .  Pour t e n t e r  de 

répondre à c e t t e  ques t ion ,  nous avons e f f e c t u é  l ' é t u d e  d'un m u l t i p l i c a t e u r  

par  10 (de  1 à 10 GHz) en considérant  que : 

1 )  t o u t e s  l e s  quat re  non l i n é a r i t é s  e x i s t e n t  simultanément 

2)  t r o i s  non l i n é a r i t é s  seulement e x i s t e n t ,  en considérant  deux c a s  

d i f f é r e n t s  de suppression d'une non l i n é a r i t é .  Les r é s u l t a t s  obtenus ( t a b l e a u  21) 

montrent que c ' e s t  l a  non l i n é a r i t é  de l a  c a r a c t é r i s t i q u e  de t r a n s f e r t  

I d s  f (Vgs) [NL CJ] qu i  contr ibue l e  p lus  largement au phénomène de mul t i -  . 

p l i c a t i o n .  

Par cont re ,  l a  non- l inéa r i t é  de l a  capac i t é  g r i l l e - source  [NL1] 
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semble a v o i r  une f a i b l e  inf luence  s u r  l e  fonctionnement. En conclusion, il 

appara î t  que l e s  non l i n é a r i t é s  dûes, d'une p a r t ,  au pincement du canal  e t ,  

d ' a u t r e  p a r t ,  à l a  conduction en d i r e c t  de l a  jonction g r i l l e - source  

(Cf. Figure 84 ) s o i e n t  l e s  p lus  importantes pour l e  fonctionnement. Ces 

r é s u l t a t s  son t  en bon accord avec l e s  r é s u l t a t s  obtenus par  Gopinath [2]. 

v . 2 . D I S P O S I T I F  DE MESURE ET RESULTATS TYPIQUES [ 3 ]  

Dispos i t i f  : l e  d i s p o s i t i f  expérimental de mesure u t i l i s é  e s t  p résen té  

s u r  l a  f i g u r e  89 . 

Le t r a n s i s t o r  b i g r i l l e  r e ç o i t  s u r  l a  première g r i l l e  un s i g n a l  s i n u s o ï d a l  

d é l i v r é  par  l a  source p r inc ipa le  d ' e n t r é e  e t  il génère un s i g n a l  composite 

observé au niveau du dra in .  

Le niveau d ' en t rée  e s t  largement va r i ab le  e t  peut a t t e i n d r e  30 dBm pour 

des  fréquences comprises e n t r e  0 , l  e t  1 GHz. Le s i g n a l  de s o r t i e  e s t  observé au 

moyen s o i t  d'un analyseur de spec t re  (marque Hewlett Packard type  8569 A) 

jusque 40 GHz s o i t  d 'un 'osc i l loscope  à échanti l lonnage (Tektronix type 7623 A + 
t ê t e  S4)  de temps de montée in t r insèque de 25 pS. 

Enfin, on peut appl iquer  s u r  l a  seconde g r i l l e  un s i g n a l  microonde d é l i v r é  

par  une source a u x i l i a i r e  qui  permet de met t re  en évidence l e s  p r o p r i é t é s  de 

mélange o f f e r t e s  par  l e  composant b i g r i l l e .  

I l  f a u t  no te r  que l ' a d a p t a t i o n  du composant e s t  e f fec tuée  sur son e n t r é e  

à l a  fréquence fondamentale. Par con t re ,  aucune adapta t ion  en s o r t i e  n ' e s t  

r é a l i s é e  a f i n  de permettre un fonctionnement multifréquence l e  p lus  étendu 

poss ib le .  Signalons que l a  p o l a r i s a t i o n  de g r i l l e  1, g r i l l e  2 e t  d ra in  est  

assu rée  par  l ' i n t e r m é d i a i r e  de t r o i s  t é s  de p o l a r i s a t i o n  0,l-18 GHz (Hewlett 

Packard type 33150 A ) .  

Le composant b i g r i l l e  l e  p lus  souvent u t i l i s é  a é t é  l e  modèle AT 11200 

fabr iqué  par  AVANTEK (USA). La mise au p o t e n t i e l  de l a  source de l a  seconde 

g r i l l e  (en microondes) a é t é  r é a l i s é e  par un condensateur "puce" de 50pF. 

Résu l t a t s  typiques : Nous présentons,  s u r  l a  f i g u r e  9 0 ,  l e  peigne 

des  fréquences observé en s o r t i e ,  s u r  l e  d r a i n  du composant dans l e  cas où 
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i Fig.  91 : Spectre  de l a  composante harmonique de fréquence 10 G H z  
( l a  fréquence d'  e n t r é e  e s t  de 0 , l  G H z  e t  l a  puissance 

25 dBm). 
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Fig .  92 : Peigne des  f réquences  observé sur l e  d r a i n  
( l a  fréquence d ' e n t r é e  e s t  de 1 G H z  e t  l a  
puissance de 25 dBm) 
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Fig .  93 : Evolut ion de l a  ,puissance de s o r t i e  du fondamental 
e t  des harmoniques en fonc t ion  de l ' ampl i tude  du 
s i g n a l  d ' e n t r é e .  



l a  fréquence de l a  source d ' en t rée  e s t  de 0 , l  GHz. I l  appara î t  l ' e x i s t e n c e  

d 'un domaine s p e c t r a l  t r è s  étendu avec une amplitude de  s i g n a l  relat ivement 

uniforme. On remarque que des f ac teur s  de mul t ip l i ca t ion  a u s s i  é levés  que 

200 peuvent ê t r e  r é a l i s é s .  La f i g u r e  91 représente  l e  spec t re  de l a  compo- 

s a n t e  harmonique de fréquence 10 GHz que nous avons sé lec t ionné .  On observe 

une bonne s p e c t r a l e  du s i g n a l  après  mul t ip l i ca t ion  par  100. 

. Par a i l l e u r s ,  l e s  p r o p r i é t é s  de mul t ip l i ca t ion  de fréquence à haut 

rang d'harmonique sont  conservées lorsque  l a  fréquence de l a  source d ' en t rée  

e s t  augmentée. Ains i ,  à t i t r e  d'exemple, nous présentons ( f igureg-2  ) l e  

peigne obtenu dans l e  cas  où l a  fréquence d ' e n t r é e  e s t  de 1 GHz. On re t rouve 

un domaine s p e c t r a l  t r è s  étendu puisque nous avons mesuré des composantes 

harmoniques jusque 40 GHz ( Tableau 22 ). 

Enfin s ignalons  que d ' a u t r e s  t r a n s i s t o r s  b i g r i l l e  de provenance 

d i f f é r e n t e  (NEC 463 - THOMSON CSF LCR) ont  é t é  é tud iés  mais que l e s  r é s u l t a t s  

obtenus demeurent assez  vo i s ins  des précédents .  

Tableau 22 : Niveaux mesurés à 20, 30 e t  40 GHz 

(La fréquence d ' en t rée  e s t  de 1 GHz e t  l a  
puissance de 25 dBm). 

Fréquence 

(GHz) 

Amplitude 

( dBm 

V.3. P U I S S A N C E  DE S O R T I E  MAXIMALE 

Nous présentons s u r  l a  f i g u r e  93 l ' é v o l u t i o n  des  composantes 

fondamentale e t  harmoniques de l a  puissance de s o r t i e  en fonction de l ' ampl i -  

tude du s i g n a l  d ' e n t r é e  à l a  fréquence de 1 GHz. On remarque, t o u t  d 'abord,  

une évolut ion  l i n é a i r e  de l a  composante fondamentale pu i s  une s a t u r a t i o n  au  de là  

d'une puissance d ' e n t r é e  d 'environ 1 mW. Ceci montre l a  p o s s i b i l i t é  d ' u t i l i s a -  

2 O 

- 13 

3 O 

- 27 

40 

- 28 

2 

. 
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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. 



I en instrumentat ion.  Le niveau de l a  l i m i t a t i o n  de puissance é t a n t  d ' a i l l e u r s  

I modifiable grâce aux p o l a r i s a t i o n s .  Par a i l l e u r s ,  on note  que l a  puissance 

I d 'en t rée  nécessa i re  pour provoquer l a  générat ion de fréquences harmoniques e s t  

I d 'au tan t  p lus  élevée que l e  rang d'harmonique e s t  p lus  important.  Bien entendu, 

l l a  puissance obtenue diminue lorsque  l e  rang d'harmonique c r o î t .  Enfin,  comme 

pour l a  composante fondamentale, on observe également une s a t u r a t i o n  de l a  
-.-- 

puissance de s o r t i e  aux d i f f é r e n t e s  fréquences harmoniques. 

I l  é t a i t  également i n t é r e s s a n t  d ' é t u d i e r  l ' évo lu t ion  du gain de conversion 

en fonct ion  de l a  puissance du s i g n a l  d ' e n t r é e .  La f i g u r e  94 montre que : 

l - d'une p a r t ,  l e  ga in  de conversion diminue lorsque  l e  rang de mul t ip l i ca t ion  

1 c r o î  t . 
l - , d ' a u t r e  p a r t ,  l a  puissance d ' e n t r é e  optimum, permettant d 'ob ten i r  l e  gain 

de conversion maximum c r o î t  lorsque  l e  rang de mul t ip l i ca t ion  augmente. 

Nous résumons dans l e  t ab leau  23 l e s  r é s u l t a t s  obtenus dans l e  c a s  

du t r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200. 

Tableau 2 3  : Valeurs optimales de l a  puissance 
d ' en t rée  pour l ' o b t e n t i o n  du gain  de conversion 
ou de l a  puissance de s o r t i e  maximales. 

RANG DE 
MUTIPLICATION 

X 5 

X 10 

X 20 

? 

G A I N  DE 
CONVERSION 

Puissance 
(dBm) d ' e n t r é e  

optimale 
(dBm) 

PUISSANCE 

-MAXIMALE puissance 
( dBm ) d '  e n t r é e  

minimale 
( dBm 1 

- 6 

- 18 

- 34 

O 

- 9 

- 23 

O 

5 

7 

5 

8 

13 



Fig. 95 : Puissance de sortie de l'harmonique 10 en fonction de la tension 
de première grille (Pe = 5 dBm ; Vds 6 V). 

Fig. 96 : Puissance de sortie de l'harmonique 10 en fonction de 
la tension drain-source (Vds) (Pe = 5 dBm) 



V . 4 . C O N D I T I O N S  DE FONCTIONNEMENT 

L e s  r é s u l t a t s  précédents ont é t é  obtenus en considérant  des v a l e u r s  

quas i  optimales des  t ens ions  de p o l a r i s a t i o n  des  d r a i n ,  de l a  première e t  

de l a  seconde g r i l l e .  

Nous présentons,  s u r  l a  f i g u r e  95 , l ' é v o l u t i o n  de l a  puissance 

de s o r t i e ,  en mul t ip l i ca t ion  de 1 à 10 GHz, en fonction de l a  tension de  pola- 

r i s a t i o n  de première g r i l l e .  I l  appara î t  qu'une podarisat ion de ~ r e m i è r e  g r i l l e  

vo i s ine  de l a  tension de pincement s o i t  souhai table .  Pa r  a i l l e u r s ,  il est 

i n t é r e s s a n t  d"'ouvrirl' largement l a  seconde g r i l l e  en l a  po la r i san t  en valeur  

p o s i t i v e  (un courant f a i b l e ,  de l ' o r d r e  du rnA peut ê t r e  admis sans  danger) .  

Enfin,  l a  f i g u r e  s montre que l e  choix de l a  tension de po la r i sa t ion  de 

d r a i n  n ' e s t  pas déterminant s u r  l e  fonctionnement dès l o r s  que l e  régime 

de s a t u r a t i o n  e s t  a t t e i n t .  

Remarque sur l e  mode de p o l a r i s a t i o n  de première g r i l l e  : 

En régime de fonctionnement violemment non l i n é a i r e  u t i l i s é ,  l a  pola- 

r i s a t i o n  de première g r i l l e  peut ê t r e  assurée de deux façons d i f f é r e n t e s  : 

- s o i t  pa r  une source continue e x t é r i e u r e  a j u s t a b l e  

- s o i t  pa r  une simple r é s i s t a n c e  va r i ab le .  

En e f f e t ,  il appara ï t  dans l e  c i r c u i t  de po la r i sa t ion  un courant 

continu non négligeable l i é  au phénomène de r e c t i f i c a t i o n  du s i g n a l  d ' e n t r é e  

microonde d'amplitude importante. Ce phénomène de détec t ion  s'accompagne 

d'une c e r t a i n e  d i s s i p a t i o n  de puissance microonde à l ' e n t r é e  du composant 

dont l 'impédance d ' en t rée  e s t  a i n s i  moins é levée .  

V . 5 .  I N F L U E N C E  DE LA LONGUEUR DE G R I L L E  

- - - --P - -- 

flous avons r é a l i s é  une é tude  por tant  s u r  d i f f é r e n t s  

composants b i g r i l l e s  de longueur de g r i l l e  v a r i a b l e s  e n t r e  0 ,5pm e t  l p m  

en considérant  un s i g n a l  d ' en t rée  de fréquence 1 GHz. Nous n'avons pas cons ta té  

d ' inf luence  importante de l a  longueur de l a  g r i l l e  sur l e  phénomène de mul t ip l i -  

ca t ion  à haut rang d'harmonique. C e  r é s u l t a t  e s t  à rapprocher de c e l u i  obtenu 

en régime faiblement non l i n é a i r e  où nous é t i o n s  a r r i v é  à une conclusion 

s i m i l a i r e  (5 111.2.4.). I l  semble donc, en d é f i n i t i v e ,  q:ue l a  longueur de l a  

g r i l l e  ne modifie pas profondément l e  comportement non l i n é a i r e  du composant. 



HKR 22.2073 GHz SPAN 1.7-22 GHz RES BY 3 MHz VF . fl03 
REF 10 dBm 10 dB/ ATTEN 20 dB SYP AUTO 

MKR 11.4886 GHz SPAN 1.7-22 GHz RES Bü 3 MHz VF .a03 

F i g .  97 : Peignes des  f réquences  observés s u r  l e  d r a i n  du 
t r a n s i s t o r  AVANTEK AT '11200 dans l e s  ca s  s u i v a n t s  : 
a )  l a  g r i l l e  2 e s t  fermée sur un c o u r t - c i r c u i t  microonde 
b )  l a  g r i l l e  2 e s t  fermée s u r  l ' impédance c a r a c t é r i s t i q u e .  



Remarquons que no t re  conclusion s e r a i t  t o u t e  a u t r e  dans l e  cas où nous aur ions  

u t i l i s é ,  d'une p a r t ,  une fréquence du s i g n a l  d ' en t rée  importante, par  exemple 

12 GHz , e t  si ,  d ' a u t r e  p a r t ,  nous nous soyons i n t é r e s s é s  à des rangs de 

mul t ip l i ca t ion  f a i b l e ,  de l ' o r d r e  de 2 ou 3 .  En e f f e t ,  dans ce c a s ,  s e  super- 

p o s e r a i t  au phénomène de mul t ip l i ca t ion  l i é  a w n o n l i n é a r i t é s  une ampl i f i ca t ion  

dont l a  va leur  s e r a i t  l i é e  au gain du composant ( à  çes fréquences)  q u ' i l  

s e r a i t  donc judicieux de c h o i s i r  de dimensions submicroniques. 

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

Nous avons considéré deux cas  p a r t i c u l i e r s  t rès d i f f é r e n t s  d'impédance 

de charge présentée à l a  seconde g r i l l e .  

Les r é s u l t a t s   rése entés e t  rappelés  s u r  l a  f i g u r e  97.a 

sont  r e l a t i f s  au  cas  où l 'impédance de charge présentée en microondes à l a  

seconde g r i l l e  e s t  vois ine  d 'un cour t  c i r c u i t  puisqu'un condensateur "puce" 

de 50 pF e s t  placé t r è s  près  du composant. Au c o n t r a i r e ,  s i  ce condensateur 

e s t  enlevé e t  s i  nous présentons une impédance correspondant à ilimpédance 

c a r a c t é r i s t i q u e  de 50 R ,  on observe s u r  l a  f i g u r e  9 7 . b  une dégradation t r è s  

n e t t e  des performances. Ce r é s u l t a t  montre l ' importance du choix de l 'impédance 

présentée  à l a  seconde g r i l l e .  Effectivement, nous avons pu observer un 

renforcement du niveau de c e r t a i n e s  composantes f r é q u e n t i e l l e s  par  modificat ion 

de l 'impédance présentée à l a  seconde g r i l l e .  



( a  > ( b )  

Fig.  98 : R é s u l t a t s  obtenus dans l e  c a s  où l e  s i g n a l  e s t  appl iqué  s u r  . 

l a  g r i l l e  1 e t  l a  réponse e s t  observée sur l e  d r a i n .  
a )  peigne des  fréquenoes 
b )  réponse temporelle*( T r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200) 

Fig. 99 : ~ é s u l t a t s  obtenus dans l e  c a s  où l e  s i g n a l  e s t  appl iqué  
s u r  l a  g r i l l e  1 e t  l a  réponse e s t  observée s u r  l a  g r i l l e  2. 
a )  peigne des  fréquences 
b ) réponse temporelle* ( T r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200) 

* Les mesures à l ' o s c i l l o s c o p e  é t a n t  e f f e c t u é e s  d e r r i è r e  un a t t é n u a t e u r  
de 20. dB, l e s  é c h e l l e s  v e r t i c a l e s  s o n t  donc à m u l t i p l i e r  par  10. 



V . 7 .  AUTRES CONFIGURATIONS DU BIGRILLE 

Le transistor b i g r i l l e  é t a n t  intr inséquement  un d i s p o s i t i f  du t y p e  

hexapôle,  il peut  donc être u t i l i s é  s e lon  t r o i s  con f igu ra t ions  d i f f é r e n t e s  

en montage source  commune. 

Les r é s u l t a t s  précédents ,  r appe lé s  s u r  l a  f i g u r e  98, s o n t  r e l a t i f s  

au  c a s  où l e  s i g n a l  e s t  e n t r é  sur l a  première g r i l l e  e t  l a  généra t ion  harmo- 

n ique  observée au  niveau du d r a i n .  

Nous avons cons idéré  une u t i l i s a t i o n  o r i g i n a l e  c o n s i s t a n t  à t o u j o u r s  

e n t r e r  l e  s i g n a l  s u r  l a  première g r i l l e ,  mais au  c o n t r a i r e ,  à p r é l e v e r  l e  

s i g n a l  d e  s o r t i e  s u r  l a  seconde g r i l l e .  L a  f i g u r e  99mont re  l e s  r é s u l t a t s  

obtenus à l a  f o i s  dans l e  domaine f r é q u e n t i e l  e t  temporel.  I l  a p p a r a ï t ,  d 'une 

p a r t ,  un s p e c t r e  de fréquence p l u s  uniforme e t ,  d ' a u t r e  p a r t ,  l a  géné ra t ion  

d ' impuls ions  d 'ampli tude modeste (0 ,8  V) mais de l a r g e u r  f a i b l e  (60  à 80 pS).  

Un t e l  r é s u l t a t  s e  comprend aisément s i  l ' o n  cons idère  l ' e x i s t e n c e  de l a  

c a p a c i t é  s i t u é e  e n t r e  l a  seconde g r i l l e  e t  l e  cana l .  Ce l l e - c i  forme, avec l ' i m -  

pédance c a r a c t é r i s t i q u e  e x t é r i e u r e ,  l ' é q u i v a l e n t  d 'un f i l t r e  passe  haut  , 

(domaine f r é q u e n t i e l )  ou d'  un d é r i v a t e u r  ( domaine temporel ) . Ce mode d '  u t i l i -  

s a t i o n  nouveau s ' avè re  donc i n t é r e s s a n t  k t  s u s c e p t i b l e  de  c e r t a i n e s  app l i ca -  

t i o n s .  

Signalons que l ' o n  peut  amél iorer  l e  niveau de c e r t a i n e s  composantes 

f r é q u e n t i e l l e s  p a r  un choix jud ic ieux  de l ' impédance p ré sen tée  en  microonde 

sur l e  d r a i n .  

Enf in ,  nous avons cons idéré  l e  c a s  où l e  s i g n a l  e s t  e n t r é ,  à p r é s e n t ,  s u r  

l a  seconde g r i l l e  t a n d i s  que l e  s i g n a l  de s o r t i e  e s t  de nouveau p ré l evé  sur 

l e  d r a i n .  Ce mode d ' u t i l i s a t i o n  ne nous a pas  semblé appor t e r  d ' amé l io ra t ion  

p a r  r a p p o r t  aux c a s  précédents .  



MHR 5.8048 GHz ÇPAN 1.7-22 GHz RES BW 3 MHz VF .003 
REF40 dBn 10 dB/ ATTEN 10 dB SWP AUTO 

Fig .  100 : Peigne des  fréquences obtenu 
dans l e  c a s  d'une diode à temps 
de recouvrement r ap ide  ( SRD ) 
type  HP 33005 c 

Fig.  101  Peigne d e s  fréquences 
obtenu dans l e  c a s  du 
t r a n s i s t o r  NEC 388.00 

- 
m z. 2813 0 1 ~  S p a  i. 7-22 a. ws sr 3 m. vF .003 1 
REF 10 d m  10 dB/ ATTEN 20 dB SWP AUTO I 

Fig.  101  b i s :  Peigne des  fréquences obtenu 
dans l e  ca s  du t r a n s i s t o r  
AVANTEK AT 11200. 



Tableau 2 4  : Puissance  d e  s o r t i e  (en  dBm) 
en très hau te  f réquence pour 
deux composants à longueur  de  
g r i l l e  d i f f é r e n t e .  



? 

V.8. COMPARAISON AVEC D'AUTRES DISPOSITIFS 

La généra t ion  de peignes de fréquences est classiquement  e f f e c t u é e  

au  moyen de  d iodes  à temps de recouvrement r a p i d e  (SRD). Par  conséquent ,  il 

é t a i t  i n t é r e s s a n t  de  comparer l e s  performances f o u r n i e s  pa r  une SRD avec  

c e l l e s  o f f e r t e s  par  l e s  TEC b i g r i l l e s .  

Par  a i l l e u r s ,  nous n'avons pas connaissance de l ' e x i s t e n c e  de t r a v a u x  

r e l a t i f s  à l a  généra t ion  harmonique de  rang é l e v é  u t i l i s a n t  d e s  TEC du t y p e  

monogr i l le .  Ils nous a donc paru  u t i l e  d ' é t u d i e r  quelques composants mono- 

g r i l l e s  e t  de comparer l e s  performances obtenues à c e l l e s  données par  les 

b i g r i l l e s  , 

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

Nous avons cons idéré  une d iode  S ~ ~ ( d i s t r i b u 6 e  parHewle t t  Packard sous  
+ l e  No 33005 C) op t ima l i s ée  pour une fréquence d ' e n t r é e  de 1 GHz - 50 MHz e t  

générant  des  peignes e n t r e  2 e t  18 GHz.  Les r é s u l t a t s  obtenus s o n t  p r é s e n t é s  

s u r  l a  f i g u r e  100 . Par  comparaison avec ceux donnés pa r  l e  b i g r i l l e  

( f i g u r e l O l b i 3 ,  il a p p a r a î t  que l e  t r a n s i s t o r  b i g r i l l e  permet d ' o b t e n i r  d e s  

performances me i l l eu re s  sur c e r t a i n e s  f réquences ,  en p a r t i c u l i e r  en b a s s e  

f réquence  e t  en  t r è s  haute  fréquence,  mais que des v a r i a t i o n s  p l u s  impor tan tes  

d 'une fréquence à l a  s u i v a n t e  peuvent ê t r e  n o t é e s  

V .  8. 2 .  TRANSISTOR A EFFET DE CHAMP DU TYPE MONOGRILLE 

Nous présentons  s u r  l a  f i g u r e  101 l e s  r é s u l t a t s  obtenus à l ' a i d e  d 'un 

t r a n s i s t o r  submicronique fabr iqué  pa r  NEC type  NE 388.00. Par  comparaison 

avec ceux donnés par  l e  b i g r i l l e  ( f i g u r e l o l b i s ) ,  il a p p a r a î t  que l e  composant 

de  t y p e  b i g r i l l e  f o u r n i t  des  r é s u l t a t s  généralement me i l l eu r s .  

L 'é tude de l a  c o n s t i t u t i o n  technologique des t r a n s i s t o r s  monogr i l les  

confirme l ' é t u d e  correspondante e f f e c t u é e  s u r  l e s  composants b i g r i l l e s  en ce 

q u i  concerne l ' i n f l u e n c e  négl igeable  de l a  longueur  de g r i l l e  (Tableau 2 4 1. 



V . . 9  .REALISATION DE SOURCES HARMONIQUES 

V. 9.1.MULTIPLICATEUR PAR DIX 

Nous considérons que la structure d'un tel multiplicateur peut être 

réalisée par association de deux amplificateurs de gain A et A î  (en dB) avec 1 
un multiplicateur par 10 . 

Siq est le gain de conversion du multiplicateur, on a la relation x10 
(en dBm) : ps = Pe + Al + 1 xlOt A2. Il est évident qu'il convient d'utiliser 
le multiplicateur dans ses conditions optimales de fonctionnement correspondant 

à un gain de conversion maximum. Si l'on s'impose un niveau d'entrée, soit 

par exemple Pe = O dBm, et un niveau de sortie, soit par exemple Ps = 10 dBm, 
on en déduit la valeur des gains des amplificateurs. 

. . 

1) ~réquence de sortie 10 GHz 

On a mesuré pour un multiplicateur 1 - 10 GHz 

P entrée optimum 12 dBm 

qX 10 maximum # - 19 dB 

On en déduit : Al = 12 dB et A2 = 17 dB (A1 + A2 = 29 dB) 

Fréqhence de sortie 1 GHz 

Pour un multiplicateur 0,l - 1 GHz, on a mesuré : 

P entrée optimum # 13 dBm 

qxlo maximum # - 17 dB 

On en déduit Al = 13 dB et A2 = 14 dB (A1 + A2 = 27 dB) 

Remarquons que le multiplicateur par dix pouvait encore être réalisé 

par une chaîne de deux multiplicateurs en cascade (x 2puis x 5). 





V.9.2. MULTIPLICATEUR PAR 100 (de 0,l à 10 GHz) 

Si l'on réalise la multiplication par 100 à l'aide d'un seul multi- 

piicateur, on détermine les gains des deux amplificateurs sachant que : 

P entrée optimum = 25 dBm 

"x100 
maximum = - 61 dB 

' 

dfoù Al = 25 dB et AÎ = 46 dB , soit Al + Ag = 71 dB 

Cependant un tel multiplicateur peut être aussi réalisé à partir1 de 

deux multiplicateurs de plus faible rang et de trois amplificateurs Al , A* et 

A3 ' 

Le tableau 2 5 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 à 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 apparaît que la multiplication par 100, à l'aide 

d'une chaîne de deux multiplicateurs, sera avantageusement réalisée par 

deux multiplicateurs par dix. Enfin, il apparaît que la multiplication 

directe de haut rang (par cent) est peu intéressant-. 

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 

[41. Il comportera un premier multiplicateur 0,l - 1 GHz suivi d'un second 

multiplicateur ( 1 - 10 GHz). 



Multiplicateur 

Amplificateur select i f  1 0 GHz 

Fig .  102 : c i r c u i t  e t  schéma équ iva l en t  du second é t age  
( m u l t i p l i c a t e u r  1 - 1 0 G H z )  du géné ra t eu r  bande X 
s t a b i l i s e  en f réquence .  



La source à l a  fréquence de 0 , l  GHz e s t  ex té r i eu re  e t  e s t  cons t i tuée  

par  un o s c i l l a t e u r  à quar tz  ou à l i g n e  à r e t a r d  acoust ique (SAW). Cet te  

source de haute s t a b i l i t é  e t  pure té  s p e c t r a l e  é t a n t  mul t ip l i ée  par  100 permet 

d 'ob ten i r  un générateur microondes à 10 GHz t r è s  s t a b l e  : l e s  a p p l i c a t i o n s  

envisagées sont  nombreuses en télécommunications, pour l ' émiss ion  e t  l a  

récept ion ,  a i n s i  qu'en instrumentat ion : marqueur de fréquence,  r é fé rence  

de syn thé t i seur ,  e t c . . .  

Nous présentons ( f igure  102) un premier e s s a i  de r é a l i s a t i o n  du 

second mul t ip l i ca teur  (1 - 10 GHz). I l  comporte essent ie l lement  un m u l t i p l i c a t e u r  . 
à TEC monogrille de 600 Pm fonctionnant  à 1 GHz s u i v i  de deux étages d'ampli- 

f i c a t i o n  s é l e c t i v e  à 10 G k  (monogrilles de 300 pm), l e s  va leurs  des éléments 

ayant f a i t  l ' o b j e t  d'une opt imal isa t ion  par l o g i c i e l  "Touchstone". 
- - 

Ï Z  - 



Fig .  103 : l 'harmonique 10 e t  l e  s i g n a l  RF observés  s u r  l e  d r a i n  

. 

Fig. 104 : Composantes basse  fréquence r é s u l t a n t  du mélange 

Fig.  105 : bat tements  observés  
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Fig. 107 : Evolution du gain  de conversion dans l a  bande 2 - 18 G tiz ( 1 ~ = 3 0 0 ~ H z )  

Fig. 106 : Evolution du gain de conversion 
autour  de 10 GHz. 

Fig. 108 : Courbe de l i n é a r i t é  
du mélangeur à 10 G H z .  



V.10. MELANGEURS A TRES LARGE BANDE 

V.10 . 1 . PRINCIPE ET PREMIERS RESULTATS 

Nous avons vu que l e  t r a n s i s t o r  b i g r i l l e ,  à e f f e t  de champ, pe rmet ta i t  

l a  r é a l i s a t i o n  de peignes de fréquences t r è s  étendus. Par  a i l l e u r s ,  ce compo- 

s a n t  e s t  intrinsèquement un d i s p o s i t i f  a c t i f  du type hexapôle. I l  e s t  donc 

poss ib le  d ' i n t r o d u i r e  sur l a  por te  non u t i l i s é e ,  c ' e s t  à d i r e  l a  seconde 

g r i l l e ,  un nouveau s i g n a l  microonde. On peut a i n s i  e spé re r ,  grâce aux non 

l i n é a r i t é s  du composant, l a  r é a l i s a t i o n  d'un multiplicateur-mélangeur fonction- 

nant  à t r è s  l a r g e  bande de fréquence. 

La f i g u r e  103 représente  l a  r a i e  de mul t ip l i ca t ion  par  10 correspon- 

dant  à l a  fréquence de 10 GHz a i n s i  que l e  nouveau s i g n a l  de fréquence 10,3  GHz 

appliqué s u r  l a  seconde g r i l l e  e t  observés t o u s  deux s u r  l e  d ra in  du b i g r i l l e .  

S i  l ' o n  considère ,à présen t ,  l e s  fréquences basses ,  f igure l04 ,  on observe l f a p -  

p a r i t i o n  de composantes aux fréquences 300 MHz, 700MHz e t c . . .  Par conséquent, 

il appara î t  bien l a  p o s s i b i l i t é  du rhélange en p lus  de c e l l e  de l a  m u l t i p l i c a t i o n .  

La f i g u r e  105 montre l ' o r i g i n e  des d ive r ses  r a i e s  observées s u r  

l ' a n a l y s e u r  de s p e c t r e ,  en notant  F' l a  fréquence image correspondant à F 
RF RF ' 

En conséquence, il appara î t  l a  nécess i t é  de p lace r  à l a  s o r t i e  du mélangeur 
F o ~  un f i l t r e  passe bas de fréquence de coupure i n f é r i e u r e  à - = 500 MHz 

2 

Nous présentons s u r  l a  f i g u r e  1C6 l ' évo lu t ion  du gain de conversion du 

mélangeur autour  de l a  fréquence de 10 GHz. Par a i l l e u r s  ,. l a  f i g u r e  107 donne 

l ' é v o l u t i o n  du gain de conversion, pour une fréquence in termédia i re  de 300 MHz, 

e n t r e  2 GHz e t  18 GHz. Enfin,  l a  f i g u r e  108 montre l a  l i n é a r i t é  du mélangeur 

' a i n s i  r é a l i s é .  



Fig. 109 : Différentes  conf igura t ions  poss ib les  en mélangeur 
( c a s o Ù F  = 1 G &  e t  . FRF = 10 G H z  
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d 

Fig. 110 : Evolutions du gain  de conversion e t  du gain  en non l i n é a i r e  
du t r a n s i s t o r  AVANTEK AT 11200 dans l a  bande 2-18 GHz 
( I F  = 300 M H z )  
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V. 10.2. DIFFERENTES CONFIGURATIONS UTILISABLES 

Dans l ' u t i l i s a t i o n  précédente du b i g r i l l e ,  en multiplicateur-mélangeur, 

nous avons appliqué l e  s i g n a l  de l ' o s c i l l a t e u r  l o c a l  (OL) à 1 GHz s u r  la  g r i l l e  

1 t a n d i s  que l e  s i g n a l  à mélange* (RF) de fréquence 10 GHz é t a i t  appliqué sur 

l a  seconde g r i l l e .  On o b t i e n t  a l o r s  un gain de conversion de - 33 dB m a i s  on 

i n j e c t e  un niveau important de l ' o s c i l l a t e u r  l o c a l  m u l t i p l i é  v e r s  l a  source  RF. 

C 'es t  l e  cas  noté ( a )  sur l a  f i g u r e  109. 

D'autres conf igura t ions  en mélangeur son t  encore poss ib les .  Par exemple, 

on peut permuter l e  r ô l e  des g r i l l e s  1 e t  2 comme l e  montre l a  f igure  109.b 
1 

, 'On o b t i e n t  a l o r s  un gain de conversion légèrement amélioré ( -  30 dB) m a i s  

s u r t o u t  on bénéf ic i e  de l a  r é j e c t i o n  n a t u r e l l e  du t r a n s i s t o r  de G2 vers  G1 pour 

l i m i t e r  l ' i n j e c t i o n  de puissance de l ' o s c i l l a t e u r  l o c a l  en d i r e c t i o n  de l a  source 

RF. Cet te  conf igura t ion  semble donc l a  p lus  judic ieuse .  

Signalons en f in  d ' a u t r e s  p o s s i b i l i t é s ,  notées ( c )  e t  ( d )  sur l a  f i g u r e  1@, 

c o n s i s t a n t  à superposer préalablement à l ' a i d e  d'un coupleur d i r e c t i o n n e l  

l ' o s c i l l a t e u r  l o c a l  ( O L )  e t  l e  s i g n a l  à mélangeur (RF) puis  à appliquer 

l 'ensemble s u r  une des deux e n t r é e s  poss ib les  ( g r i l l e .  1 ou g r i l l e  2 ) .  L e s  

ga ins  de conversion obtenus, t enan t  compte du f a c t e u r  de couplage de 10 dB du 

coupleur, sont  moins favorables .  ' 

En conclusion,  l a  mei l leure  conf igura t ion  d ' u t i l i s a t i o n  en mélangeur 

semble ê t r e  l ' a p p l i c a t i o n  de l ' o s c i l l a t e u r  l o c a l  sur l a  seconde g r i l l e  e t  

1 ' in t roduct ion  du s i g n a l  à mélanger s u r  l a  ~ r e m i è r e  g r i l l e  ( cas  :a  ). Nous présen- 

t o n s  s u r  l a  figure110 l ' é v o l u t i o n  du gain de conversion a i n s i  obtenu e n t r e  2 

e t  18 GHz. 

Signalons que nous avons également représenté  s u r  l a  f igure l lo ,  l e  

gain  en régime de fonctionnement non l i n é a i r e  GNL d é f i n i  comme l e  rappor t  de 

l a  puissance de s o r t i e  ( s u r  l e  d r a i n )  s u r  l a  puissance d ' en t rée  de valeur  

f a i b l e  ( s u r  l a  g r i l l e  1) e n t r e  2 e t  18 GHz. I l  appara î t  que l e  t r a n s i s t o r  

n 'apporte du gain au mélangeur que pour des f r équences ' in fé r i eu res  à 5 GHz e t  

qu'au-delà l e  mélange peut s ' apparen te r  au mélange à diode. La valeur du gain 

apporté e t  son évolut ion f r é q u e n t i e l l e  é t a n t  l i é e  aux c a r a c t é r i s t i q u e s  du 

t r a n s i s t o r  (puissance de compression, longueur de g r i l l e ,  e t c . . . ) .  



v.10.3. CONCLUSION 

Nous avons montré l e s  p o s s i b i l i t é s  de conversion harmonique o f f e r t e s  

par  l e  t r a n s i s t o r  b igGi l l e  à l a  f o i s  pour l a  mul t ip l i ca t ion  de fréquence à 

haut  rang d'harmonique e t  pour l e  mélange à t rès l a r g e  bande de fréquence 

(mult ipl icateur-mélangeur) .  Les premiers r é s u l t a t s  donnés montrent e f f e c t i -  

vement l ' i n t é r ê t  d'un; t e l  d i s p o s i t i f  . Cependant, une étude p lus  approfondie 

t a n t  expérimentale que théorique,  demeure nécessa i re  pour p r é c i s e r  l e s  

condi t ions  optimales de fonctionnement e t  l e s  s t r u c t u r e s  semiconductrices 

l e s  me i l l e u r e s .  

I l  f a u t  n o t e r  que l e s  r é a l i s a t i o n s  technologiques peuvent s ' e f f e c t u e r  

aisément par  in tég ra t ion  monolithique s u r  semi i s o l a n t  AsGa pu i squ ' e l l e s  ne  

f o n t  i n t e r v e n i r  que des  composants TEC s o i t  b i g r i l l e s  s o i t  monogrilles.  L a  

grande d i v e r s i t é  des app l i ca t ions  microondes poss ib les  en instrumentat ion 

( comptage, syn thé t i seur ,  osc i l loscopes ,  marqueurs , analyse s p e c t r a l e )  e t  en 

télécommunications (émetteur-récepteur r ad ioé lec t r iques ,  sources de ré fé rence )  

.font que l ' o n  peut envisager l a  r é a l i s a t i o n  d 'un c i r c u i t  in t ég ré  de base 

capable de mult i-fonctions e t  mul t i -appl ica t ions  microondes. Une d i f fus ion  

suffisamment importante devant e n s u i t e  permettre d 'en a b a i s s e r  l e  coût de 

f a b r i c a t i o n .  
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CONCLUS ION 
-------- ------- 

Ce t r a v a i l ,  consacré aux nouveaux composants du type b i g r i l l e ,  montre 

l ' i n t é r ê t  d ' u t i l i s e r  l a  r ep résen ta t ion  o r i g i n a l e  que nous avons proposée 

pour l a  conceptioff e t  l ' o p t i m a l i s a t i o n  des c i r c u i t s  microondes as soc iés  dans 

des systèmes microondes t e l s  qu 'ampl i f ica teur ,  mélangeur, modulateur, e t c  ... 

Cette représen ta t ion  nouvelle a é t é  mise en oeuvre pour c a r a c t é r i s e r  

p l u s i e u r s  composants b i g r i l l e s  à l a  f o i s  en régime l i n é a i r e  e t  non l i n é a i r e .  

Nous avons e f f e c t u é  une étude expérimentale de l ' i n f l u e n c e  des condi t ions  de 

fonctionnement, de l a  s t r u c t u r e  semi-conductrice e t  des c i r c u i t s  microondes 

as soc iés  s u r  l e  fonctionnement, en régime l i n é a i r e  e t  faiblement non l i n é a i r e ,  

du TEC b i g r i l l e .  La comparaison des r é s u l t a t s  expérimentaux avec l e s  p rév i s ions  

theor iques  a montré l a  v a l i d i t é  de l a  r ep résen ta t ion  proposée e n t r e  2 e t  

18 GHz. 

Par a i l l e u r s ,  nous avons m i s  au point  un modèle théorique de b r u i t  

capable de rendre compte du comportement en microondes des composants b i g r i l l e s  

à g r i l l e s  submicroniques. Ce modèle a é t é  v a l i d é ' e t  a fourn i  un c e r t a i n  

nombre de r é s u l t a t s  de s imula t ion .  

Enfin,  nous avons m i s  en évidence l e s  p o s s i b i l i t é s  de conversion 

de puissance o f f e r t e  par  l e  TEC b i g r i l l e .  Nous avons pu ob ten i r ,  d'une p a r t ,  

en mul t ip l i ca t ion  de fréquence des rangs de mul t ip l i ca t ion  a u s s i  é levés  

que 200 e t  des fréquences de s o r t i e  a u s s i  grandes que 40 G H z .  D'autre p a r t ,  

nous avons montré l a  p o s s i b i l i t é  de r é a l i s a t i o n  de mélangeur à t r è s  l a r g e  

bande de fréquences par  l ' e x p l o i t a t i o n  des p ropr ié t é s  de mul t ip l i ca t ion  à 

haut  rang de l a  fréquence de l ' o s c i l l a t e u r  l o c a l .  Rappelons que c e t t e  

a p p l i c a t i o n  p a r t i c u l i è r e  f a i t  l ' o b j e t  au l a b o r a t o i r e  d'une r é a l i s a t i o n  

en  s t r u c t u r e  monolithique. 



ANNEXE ------ 1 

On s e  propose de donner l e s  r e l a t i o n s  de passage e n t r e  l e s  éléments 

du schéma é l e c t r i q u e  "naturel"  e t  ceux du schéma é l e c t r i q u e  l lgloball l .  

Considérons,pour c e l a ,  l e  schéma "nature l"  su ivant  dans l eque l  nous 

incluons l e s  r é s i s t a n c e s  Rs,Rab e t  Rd dans l e s  éléments. 

La matrice admittance correspondant à ce  schém- . . a e s t :  

on pose : = gm02 + gdOl + gd02 

gdOl + jw( cgs02 + cgdOl ) 
Y22 = gd02 + j ~ c g d 0 2  

C + jw( cgs02 + cgdOl ) 

gm02. gdOl + jw( cgdOl.gm02 - cgs02. gd02 ) 

'2 3 
- - - jwcgd02 + 

C + jw( cgs02 + cgdOl ) 



gdOl + gd02 + jwcgdOl 
y33 = j w i  cgd02 + cgs02 1 

C + jw( cgs02 + cgdOl ) 

Avec l e s  approximations suivantes :  

wcgdOl << , g m O l  

w( cgs02 + cgdOl ) << C 

wcgdOl << gdOl + gd02 

wcgs02 << gm0 2 

- 
La matr ice  admittance e s t  s implf iée  e t  on o b t i e n t :  

- 
Y22 - + jw( cgd02 +- ( cgs02 + cgd 01) ) = Gd + j wCds 

C C 

gm02. gdOl - gd 02 gmo2 

y23 - - jw( cgd02 + cgs02- - cgdol- ) = ~2 
C C C 

gd02 
y32 = - jw( cgd02 + cgs 02 - ) jwCgd2 

C 

gdOl + gd02 

Y3 3 = jw( cgd02 + cgs 02 ) = jwCgs2 
C 



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

par le schéma électrique simple suivant: 

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 ". 



V3 
9- 
jo(~g291-cgig2) .Pli i 3  

I 

Cgs2-Cgd2-Cg192 

Cgs 1- Ygdl-Cglg2 

Remarque : Nous avons omis les résistances Ri1 et Ri2 apparazssant dans 

le schéma global afin de simplifier les calculs dans cette, annexe. 

En rhlité, il faudra en tenir compte dans le calhul. 



PERFORMANCES EN AMPLIFICATEUR 
---Pm-------------------- ....................... 

On se propose de donner les différentes expressions permettant de 

déterminer les performances d'un amplificateur réalisé à partir d'un composant 

semiconducteur caractérisé par sa matrice de dispersion [SI mesurée en micro- 

ondes sur analyseur de réseau. 

Si l'on ferme une porte d'un hexapôle (ou triporte) caractérisé par 

une matrice d'onde [SI d'ordre trois par une impédance notée Z3, les paramètres 

de la matrice d'onde [S'I du quadripôle résultant s'expriment par : 

où r3 = est le coefficient.de réflexion de la charge Z3, 
z + zo 3 

avec Z l'impédance caractéristique(éga1e à 50 R). 
O 

La connaissance des paramètres S1ij permet ensuite de calculer de 

façon classique les performances d'un amplificateur. 



- Gain de t r a n s f e r t  ( G T )  : 

r e t  rL sont  l e s  c o e f f i c i e n t s  de r é f l ex ion  de source e t  de charge. 
S  

- S t a b i l i t é  incondi t ionnel le  : 

La s t a b i l i t é  d 'un quadripôle e s t  incondi t ionnel le  s ' i l  n'y a  pas de r k q u e  

d ' o s c i l l a t i o n  pour n'importe q u e l l e  impédance de fermeture. Cette  condi t ion  

é t a n t  K > 1  où K e s t  l e  c o e f f i c i e n t  de s t a b i l i t é .  

LILLE @ 

- Gain maximum disponible  (MAG) : 

Le gain  maximum disponible  e s t  r é a l i s é  lorsque  l e s  adapta t ions  aux accès  

sont  p a r f a i t e s  ; il e s t  donné par  : 

'. 

MAG = 1 1 . ( K  2 dK2_1) pour K >  1 

s12 

Le s igne  ( t )  e s t  c h o i s i  lorsque l a  quan t i t é  : 

e s t  négat ive  e t  l e  s igne  ( - )  dans l e  cas  c o n t r a i r e .  



- Adaptation optimale du quadripôle : 

Pour o b t e n i r  l e  ga in  maximum précédemment indiqué,  nous devons p résen te r  

aux por tes  d ' en t rée  e t  de s o r t i e  l e s  c o e f f i c i e n t s  de r é f l ex ion  su ivan t s  : 

à l ' e n t r é e  

en s o r t i e  

l e  s igne  (+)  e s t  u t i l i s é  quand B1 (ou  B 2 )  e s t  néga t i f  e t  l e  s igne  ( - )  

quand B1 (ou B 2 )  e s t  p o s i t i f .  



ANNEXE I I I  ------- ------ 

METHODE D'EXTRACTION PAR OPTIMALISATION 

1) Introduction. 

Les méthodes précédentes de détermination d i r e c t e  de l a  valeur des  

éléments d'un schéma 6, lectr ique équivalent  ne fournissent  en généra l  que 

des  va leurs  approchées insuffisamment p réc i ses  pour l a  conception des sys-  

tèmes microondes. 

Afin d 'améliorer  l a  p réc i s ion  des r é s u l t a t s ,  on u t i l i s e  classiquement 

une méthode d ' e x t r a t i o n  par  opt imal isa t ion  mettant  en oeuvre d i f f é r e n t s  algo- 

F5thmes. Cependant, on peut montrer que se lon l ' a lgor i thme u t i l i s é  e t  su ivant  

l ' e x a c t i t u d e  des va leurs  i n i t i a l e s  i n t r o d u i t e s  on peut ne pas  converger v e r s  

une so lu t ion  mathématique ou encore t rouver .une  so lu t ion  mathématique mais 

ne correspondant pas à des  valeurs  physiquement acceptables  c a r  non vraisem- 

b lab les .  I l  apparai ' tdonc que l e  s u j e t  t r a i t é  e s t  complexe e t  que l e s  s o l u t i o n s  

proposées sont  nombreuses, [ 11 , [ 2 1 . 

Pour no t re  p a r t ,  nous avons c h o i s i  : 

- d ' u t i l i s e r  une méthode simple de modificat ion successive 

de chacun des  éléments pour l i m i t e r  l e  temps de c a l c u l  

- de p a r t i r  de va leurs  i n i t i a l e s  relat ivement p réc i ses ,  donc 

proches des  va leurs  f i n a l e s ,  a f i n  d ' é v i t e r  l e s  so lu t ions  

erronées,  

- de f i g e r  c e r t a i n s  éléments du schéma dont on peut es t imer  

bien connaî t re  l e u r  va leur  par  des  mesures relat ivement 

p r é c i s e s  a f i n  de permettre une convergence rapide .  Ces éléments 
f i g é s  se ron t  l e s  éléments p a r a s i t e s .  

Le pr inc ipe  de l a  méthode cons i s t e  à s e  donner un schéma é l e c t r i q u e  

équivalent  pu i s  à modifier  l a  va leur  donnée in i t i a l ement  aux éléments non 

f i g é s  de ce  schéma jusqulà  ob ten i r  l a  coïncidence l a  mei l leureent re  l e s  

évolut ions  f r é q u e n t i e l l e s  des  d i f f é r e n t s  paramètres de l a  ma t r i ce .d londe  

mesurée e t  ca lculée .  
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Différentes  fonct ions  d ' e r r e u r  peuvent ê t r e  u t i l i s é e s  pour q u a l i f i e r  

c e t t e  coïncidence. Pour no t re  p a r t  nous u t i l i s o n s  l ' e r r e u r  r e l a t i v e  moyenne 

E d é f i n i e ,  au sens des  moindres c a r r é s ,  par  l a  r e l a t i o n  : 

où n représente  l ' o r d r e  de l a  matr ice CS], m l e  nombre de p o i n t s  en fréquences 

e t  W (f.) l a  fonct ion  de p o i d s ( p r i s e  i c i  égale  l ' u n i t é ) .  
j , k  1 . 

c 2  = 1 
2 

m x n i j ,k  

Le processus i t é r a t i f  e s t  a r r ê t é  lorsque  l a  converSnce  e s t  considérée 

c o r n  obtenue, c ' e s t  à d i r e  c a r a c t é r i s é e  par  une e r r e u r  E q u a s i  cons tante  pour 

chaque v a r i a t i o n  d'un élérrent. La durée du c a l c u l  numérique nécessa i re  est 

t r è s  va r i ab le  c a r  e l l e  e s t  étroi terrent  l i é e  à l a  p réc i s ion  demandée, à l ' e w c -  

t i t u d e  des  va leurs  de dépar t  e t  au nonhre d f é l é n e n t s  à f a i r e  v a r i e r .  Notons 

a u s s i  1' i n t é r ê t  de pouvo ir d isposer  de m s u r e s  de p a r a & t r e s  S de t r è s  bonne 

q u a l i t é  conportant peu d ' e r r e u r s  de E s u r e .  

Algorithme d'optimisation. 
. . 

Le programme d 'opt imisa t ion  e s t  é c r i t  en langage FORTRAN I V .  

On commence par  in t rodu i re  l e s  paramètres S mesurés, l e s  va leur s  i n i t i a l e s  

des éléments du schéma équivalent  a i n s i  que l e  pas de v a r i a t i o n  de chacun 

de c e s  éléments. Les pas de v a r i a t i o n  des  éléments sont  chois i ;cons tants .  

A chaque i t é r a t i o n ,  l a  fonction d ' e r r e u r  E e s t  ca lculée  e t  on s ' e f f o r c e  

de l a  minimiser s o i t  en augmentant ou s o i t  en diminuant l a  va leur  de chaque 

élément. Lorsque l e s  modificat ions de t o u s  l e s  éléments non f i g é s  ne permet 

p l u s  de f a i r e  d é c r o î t r e  l a  fonct ion  d ' e r r e u r ,  l e  processus e s t  a r r ê t é  e t  nous 

obtenons l e s  paramètres S c a l c u l é s  a i n s i  que l e s  va leurs  correspondantes du 

-schéma équivalent .  Nous  rése entons s u r  l a  f i g u r e  Illl 'organigramme d é t a i l l é  

de l ' a lgor i thme u t i l i s é .  

j ,k 1 mesuré 

S. ( f  - S. ( f . )  1 ,k i mesuré -J ,k i ca lcu lé  

S ( f . )  

P. LEPOIVRE, C .  RUMELHARD 
"Compmahon d' a.tgo&rnu d' o p Z i m h d o n  appfiquéa au ~oncZionnement 
dynamique du & a ~ A t o t r  à e6de.t de champ". 
Rapport no 176, THOMSON-CSF LCR, Janvier  1983 

2 

K .  HARTMANN, W .  KOTYCZKA, M . J . O .  STRUTT 
"ComplLtm-kded Deteirmindon 06 ;the dm& a i g n d  equivdent  ne-twoirk 
o &  a  bipolah mimowave &amAtairu .  
I E E E  Trans. on M.T.T., Vol. 20, n02, pp. 120-126, February 1972. 



Non linéarité dl ampl i f  icateurs en cascade. 

considérons deux amplificateurs respectivement 

- de gain G et G 
(1) (2 

- de point d'interception IP et IP 
(1) (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) 

Par définition, on a : 

avec les relations : 

En supposant des relations de phase pour lesquelles les puissances s'addi- 

t ionnent . 



D'où : 

en généralisant au cas de n amplificateurs 

Il apparaît la nécessité de soigner le dernier amplificateur de la 

chaîne pour que son point d'interception global soit le plus élevé possible. 

Il est aussi souhaitable qu'il n'ait pas un gain trop faible. 



FACTEUR DE MERITE MNL. 

En considérant deux amplificateurs, associés en cascade et réalisant 

le gain total G - x G , présentant des points d'interceptions 
( T l  - ( 2 )  

I P ( l )  et I P  différents il serait utile de savoir l'ordre judicieux d1asso- 
( 2 )  

ciation en vue d'améliorer le point d'interception de l'ensemble. 

L'association ( 1 )  puis ( 2 )  est préférable à l'inverse si l'on réalise 

l'inéquation : 

2  1 2  1 
I P (  1 )  (1 -- 2 )  < I P ( 2 )  ( 1  --1 . 2  

G ( l  

d'où le facteur de mérite 

Un amplificateur sera d'autant meilleur que son facteur de mérite sera plus 

élevé. 



ANNEXE V ----- ---- 
MODELISATION EN REGIME STATIQUE DU' TEC B I G R I  LLE ................................... ------- ..................... 

Dans l e  modèle du TEC m i s  au  p o i n t  au  l a b o r a t o i r e  [l] , [2],  on d i v i s e  

l ' e s p a c e  source-drain en t r anches  d ' é p a i s s e u r  cons t an te  éga l e  à Ax, 

couche - 
tampon 
Subs+r~+ 

serni - iso ant 

On cons idè re  l e  t r a n s i t  des  p o r t e u r s  de  l a  sou rce  v e r s  l e  drann,  e t  

on détermine dans chaque t r anche  d e  proche en proche l e s  c a r a c t é r i s t i q u e s  
A 

physiques moyennes des  p o r t e u r s  dans l a  t r anche ,  s o i t  : l ' é n e r g i e  moyenne, l e  

champ é l e c t r i q u e ,  l a  d e n s i t é  e t  l a  v i t e s s e .  

1 Afin d e  s i m p l i f i e r  l e  t r a i t e m e n t ,  l e s  hypothèses su ivan te s  son t  

admises : 

- l a  zone d é s e r t é e  en dessous de  l a  g r i l l e  e s t  ent ièrement  v ide  de  p o r t e u r s  ; 

- l e s  l i g n e s  é q u i p o t e n t i e l l e s  à l ' e x t é r i e u r  d e  l a  zone d é s e r t é e  sont  perpendi-  

d u l a i r e s  à l ' a x e  source-drain ; c e l a  r e v i e n t  à n é g l i g e r  l a  composante 

v e r t i c a l e  du champ é l e c t r i q u e  à l ' i n t é r i e u r  du c a n a l  conducteur ; 

- l e  s u b s t r a t  e s t  par fa i tement  i s o l a n t .  

Nous décr ivons  l e  fonctionnement par  u t i l i s a t i o n  des équat ions  fonda- 

mentales  des  semiconducteurs (équat ion  de Poisson,  équat ion de  c o n t i n u i t é  du 

[ 1 1 A. CAPPY, Thèse de 3ème c y c l e  à LILLE 1, J u i n  81  

[ 2 ]  M. BOUHESS, Thèse de 3ème cyc le  à LILLE 1, Septembre 83 
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courant )  e t  des  équations fondamentales de l a  dynamique é lec t ronique  non 

I s t a t i o n n a i r e  (équation de re l axa t ion  de l ' é n e r g i e ,  équation de  re l axa t ion  

du moment) : 

- équation de Poisson : 

CI 
d i v  E = (ND - n )  

E 

- Equation de con t inu i t é  du courant : 

1 = q.Z.y.n.v 

- Equation de r e l a x a t i o n  de l ' é n e r g i e  : 

- Equation de r e l a x a t i o n  du moment : 

Nous considérons que l e s  grandeurs fondamentales des por teurs  v i t e s s e  v,  * 
masse e f f e c t i v e  m e t c . . .  son t  fonct ion  de l a  va leur  p r i s e  pa r  l ' é n e r g i e  des 

por teu r s  ( € 1  e t  non par  c e l l e  du champ é l e c t r i q u e  ( E l .  Nous effectuons un 

t r a i t ement  numérique de ces  équations s u r  ca lcu la teu r  de l a b o r a t o i r e .  Dans ce 

bu t ,  nous ef fec tuons  l a  d i s c r é t i s a t i o n  des d i f f é r e n t e s  grandeurs e t  nous 

obtenons l e s  équations aux d i f fé rences  su ivantes  : 



Dans ces  équations,  N représente  l e  dopage du semiconducteur, n .  l a  
D 1 

concentra t ion  des por teu r s ,  vi l a  v i t e s s e  des por teu r s ,  Z l a  l a rgeur  de  l a  

A x  
g r i l l e ,  A t  = - l e  temps m i s  par  un por teur  pour t r a v e r s e r  l a  t ranche  

v  . 
1 * 

élémentaire Ax, E l a ,  constante d i é l e c t r i q u e ,  v  ( E ~ )  e t  ESS ( E ~ )  son t  l e s  
S s 

valeurs  en régime s t a t i o n n a i r e  de l a  v i t e s s e  e t  du champ é l e c t r i q u e  corres-  .* 
pondant à l ' é n e r g i e  E m l a  masse e f f e c t i v e  moyenne des por teurs .  Toutes i' i 

ces grandeurs é t a n t  considérées en valeur moyenne s u r  l a  sec t ion  S : y ( x ) .  Z 

du c a n a l  conducteur e t  dans l a  t ranche élémentaire.  

Ces équations peuvent ê t r e  combinées e n t r e  , e l l e s  pour o b t e n i r  en 

d é f i n i t i v e  une seu le  équation du second degré en fonct ion  de l a  v i t e s s e  des  

por teu r s  : 

où Ai, B .  e t  C .  sont  des cons tantes  ca lculées  à l ' a b s c i s s e  (i-1) Ax. La 
1 1 

rgso lu t ion  de c e t t e  é q u a t i o n . s f e f f e c t u e  de proche en proche de l a  source 

vers  l e  d ra in .  E l l e  f o u r n i t  l a  va leur  de l a  v i t e s s e  des  por teurs  pu i s ,  en 

u t i l i s a n t  l e s  a u t r e s  équations précédentes, on en dédui t  c e l l e s  du champ 

é l e c t r i q u e  de l ' é n e r g i e  e t  de l a  concentrat ion l o c a l e .  

Le c a l c u l  e s t  e f fec tué  pour un courant  dra in  I d  e t  des tens ions  

de p o l a r i s a t i o n  des g r i l l e s  données. Ainsi ,  on impose une valeur du champ 

é l e c t r i q u e  long i tud ina l  E dans l ' e space  g r i l l e  1-source l o i n  de l a  
X 

première g r i l l e ,  l à  où l a  concentrat ion des por teurs  e s t  parfaitement connue 

( N  = Nd)  e t  l ' é p a i s s e u r  du cana l  égale à c e l l e  de l a  zone a c t i v e  f y  = a )  : 

Le p o t e n t i e l  l e  long de l ' a x e  source-drain e s t  ca lcu lé  par  i n t é g r a t i o n  

de l a  composante long i tud ina le  E du champ é l e c t r i q u e  e t  on en déduit  l a  
X 

tens ion drain-source. En e f f e c t u a n t  l e  c a l c u l  pour d i f f é r e n t e s  va leurs  du 

courant  d r a i n  e t  des tens ions  de p o l a r i s a t i o n  des  g r i l l e s ,  on en déduit  

l 'ensemble des  c a r a c t é ~ i s t i ~ u e s  en considérant  de p e t i t e s  va r i a t ions  des  

grandeurs é l e c t r i q u e s  (courant  d r a i n ,  tens ion drain-source,  charges sous l e s  

g r i l l e s ) ,  on détermine l e s  paramètres e s s e n t i e l s  du TEC en p e t i t s  signaux 

(gmOl, gdol ,  gm02, gdo2, cgsOl,cgs02 , e t c . . . ) .  



ir*~e,u m g E  : ETWE DES NON LINÉARIT~S ET DU BRUIT DANS LES 
TRANSISTORS BIGRILLES SUBMICROLIQUES A EFFET t E  CHAMP, 
APPLICATIONS EN MICROONDES : - AMPLIFICATEUR A GAIN CONTR~LÉ 

REsm 
i 

Le3 -ansistors 

mise au point. 

Une mode1 isation originale a été propas& e t  vali'dée af in  de représenter 
de façon simple e t  pr4clse l e  fonctionnement du TEC b i g r i l l e  d'abord en pe t i t s  
signaux puis en regime faiblement non lineaïre. Cette etude conduit a l a  rOali- 
sation d'ampl i f l caQurs  a gain contri51 é, fonctionnait en miemondes dont les 
performances ont pu etre prevues au moyen d'une @tude théorique sur ordinateur. 

Enfin, d'autres applications microondes originales ont été envisaghs 
te l l es  pue l a  generation de peignes de fréquences tr4s etendus e t  l e  Mlange 
à tres large bande. 

flots cli-s : Non-lin6ari tes - Bruit  - Transistor a ef fe t  de champ b i g r i  1 l e  - 
Amplificateur a gain contr6le - Conversion harmonique - 
Schéma équivalent - Mélangeur. 
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