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Introduction 

Dans le cadre des études réalisées au laboratoire sur la conception de nouveaux capteurs rnicro- 

ondes, un procédé, appelé Capteur à Corrélation (CAC) consiste à exploiter les signaux issus d'un 

émetteur micro-ondes E et reçus en deux points Pi et P2 de l'espace. 

Ce p é d é  (11 doit déboucher sur des applications en : 

Télémétrie, cinémométrie, goniométrie, lorsqu'il s'agit de repérer ou de suivre la position du 
point E ; dans ce cas, la transmission s'effectue directement entre émetteur et récepteur. 

Mesure de niveau, ou de distance par rapport à une surface plane ou rugueuse qui réfléchit 
les signaux. 

Contrôle non destructif, la transmission s'effectuant dans le milieu sous test. 

Dans ces différentes applications, l'exploitation des signaux reçus; notamment leur phase, 

permet de connaître la position relative des points E, Pl et P2, ou d'apporter des informations sur la 

géométrie ou la nature des d e u x  traversés ou participant à la &flexion du signal incident. 

La méthode utilisée consiste à effectuer le produit de corrélation des signaux reçus en Pl et P2. 

Or il n'existe pas actuellement sur le marché de circuits intégrés réalisant cette fonction pour des 

signaux de puissances faibles et d'un coût compatible avec celui d'un capteur. Il serait donc intéressant 

de développer un circuit qui soit : 



d'un coût minimal pour une fabrication en série, 

d'un poids et d'un encombrement réduit, 

de performances élevées permettant l'utilisation de puissances relativement faibles (entre -15 
et -30 dBm). 

Un tel conélateur micro-ondes intégré pourrait alors être utilisé dans d'autres applications, 

notamment en instrumentation. 

L'originalitd de notre travail consiste à mettre en oeuvre un Transistor à Effet de Champ (TEC) 
du type bignlle pour réaliser cette fonction. Nous avons bénéficié de l'expérience acquise au 

laboratoire sur ce composant [2] [3] [4], et avons commencé par examiner le problème de la 

modélisation en fort signal des TECs mono et bigrilie. 

Dans le premier chapitre, nous proposerons une méthode originale pour caractériser le TEC 
monogrilie en régime non linéaire et en hyperfréquences. Nous expliquerons comment opérer pour 
obtenir la caractéristique de transfert et de sortie valable en micro-ondes. 

Le second chapitre sera consacré à la caractérisation du TEC bignlle. Nous présenterons les 

différents schémas électriques utilisés pour représenter son fonctionnement, ainsi que les techniques 

de mesure de leurs éléments. Nous appliquerons ensuite au cas particulier du bigrille la méthode de 

caractérisation en régime non linéaire mise au point pour le monogrille. 

Le troisième chapitre présentera d'abord les différents modèles existants pour représenter le 

fonctionnement en régime non iinéaire des TECs mono et bigrilie. Après avoir montré leur 
insuffisance, nous serons amenés à présenter un modèle original que nous validerons. 

Le quatrième chapitre portera sur l'utilisation de notre nouveau modèle dans un logiciel de 
simulation que nous présenterons et validerons, d'abord pour le monognlle, puis pour le bignlle. 

Dans le cinquième chapitre, nous donnerons le principe de réalisation du capteur à corrélation, 
ainsi que le cahier des charges du dispositif. Malgré l'introduction de la modulation d'amplitude, il 

apparaît que le but recherché n'est pas atteint, compte tenu de la présence d'une composante continue 

résiduelie. 

Enfin, le sixième chapitre portera sur l'utilisation et la réalisation d'une moduiation de phase 

permettant de s'affranchir de ce signal parasite. Une première intégration en éléments hybrides nous 

permettra de vérifier que le dispositif mis au point correspond bien au cahier des charges imposé. Les 



résultats observés lors de son appiication au CAC nous permettent de penser qu'il peut être utilisé 
avec profit dans ce système. Aussi, la dernihre partie du chapitre portera sur l'intégration en un même 
boîtier du dispositif complet 
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Caractérisation du TEC monogrille en micro-ondes et régime non 
linéaire 
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Figure 1 : a) Coupe de la structure semi-conductrice type N du composant subrnicronique mono- 
grille (dimensions typiques). 
b) schéma élecirique. 



Chapitre 1 
Caractérisation du TEC monogrille en micro-ondes et régime 

non linéaire 

1.1 Introduction 

Aprks avoir rappelé la constitution technologique du transistor à effet de champ (TEC) à 1'AsGa 

de type monogrille, nous présentons la monture dans laquelle la "puce" est placée en vue de son 

utilisation. Un tel montage s'accompagne d'éléments parasites qu'ii conviendra d'ailleurs de mesurer. 

La caractérisation du composant en hyperfréquences s'effectue commodément par utilisation 

d'un analyseur de réseau qui fournit la matrice de dispersion. L'exploitation de cette matrice nous 

permet ensuite de déterminer les éléments du schéma électrique équivalent au TEC, que nous 

prendrons soin de valider. 

Enfin, nous nous intéresserons à la caractérisation en régime non linéaire du composant. Nous 

Wsenterons tout d'abord la caractérisation habituellement employée puis nous montrerons qu'elle 

s'avère insuffisante pour décrire parfaitement le comportement non linéaire en micro-ondes des TECs 
AsGa. Dans ces conditions, nous serons amenés à proposer une nouvelle caractérisation dont nous 

montrerons la validité. 

13 Le composant et sa monture 

1.2.1 Constitution technologique 

Il est constitué d'une couche active d'Arséniure de Gallium dopée de type N, déposée par 

épitaxie sur un substrat semi-isolant ou réalisée directement par implantation d'impuretés dopantes. 

Généralement, une couche tampon est placée entre la couche active et le substrat serni-isolant, ce qui 

permet en particulier d'améiiorer le facteur de bruit. La coupe de la structure semi-conductrice du TEC 

à griile à contact Schottky est représentée figure 1. On y trouve trois électrodes : 
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la source et le drain ; ce sont deux contacts ohmiques. Généralement, les zones de source et 
& drain sont surdopées, ce qui permet de diminuer l'importance des résistûnces parasites. 

la grille ; il s'agit d'un contact Schottky. 

Pour les applications micro-ondes, la longueur de grille est de l'ordre du micron (pm). Eiie peut 

descendre jusqu'à 0.2 pm (transistor NE045 fabriqué par NEC Japon) pour des applications à 

fréquences très élevées, supérieures à la bande X. 

Afin de permettre une utilisation aisée, le composant semi-conducteur, appelé puce, est placé 

dans une monture ou boîtier prenant place, par exemple, dans une ceiiule de mesure. 

1.2.2 Monture et cellule de mesure 

La caractérisation précise du composant à des fréquences aussi élevées que la bande X suppose 

la réalisation d'une monture et d'une cellule très soignées qui présentent des pertes aussi faibles que 

possible. 

Afin d'assurer la "portabilité" du composant, celui-ci est tout d'abord placé dans une monture : 

il s-t d'un boîtier BMH 60 (Thomson CSF) utilisable jusqu'à 14 GHz (figure 2) 

La liaison entre le composant et le boîtier est assurée par des fils d'or de 25 psn de diamètre 

thermocompressés. Un effort particulier a été fait en ce qui concerne les fils de source choisis aussi 

courts et nombreux que possible a f b  de diminuer l'inductance de source. 

Ce boîtier portant la puce est ensuite placé. soit dans une ceiide de mesure, soit dans un système 

micro-ondes muni de connecteurs de type OSM (figure 3) pour assurer dans de bonnes conditions les 

entrées-sorties en hyperfréquences. 

Afin de tester la qualité de réalisation de l'ensemble boîtier et cellule, nous avons mesuré 

(figure 4) l'évolution fréquentieiie du module : 

du coefficient de réflexion (Sli) sur une des entrées, le composant étant remplacé par un 
courtcircuit, 

du gain en tension (S21) entre l'entrée et la sortie, le composant étant remplacé par une ligne 
de transmission. 

Ii apparaît, figure 4, que l'ensemble présente des pertes faibles jusqu'à 13 GHz et qu'il peut 

donc être utilisé jusqu'à cette fréquence pour effectuer la caractérisation des composants. 





Cependant, lorsque le composant est en place, la présence des fils de connexion risque de 

perturber le fonctionnement aux fréquences élevées. Il est donc nécessaire de les mesurer si l'on désire 

pouvoir tenir compte de leur influence parasite. 

1.2.3 Mesure des éléments parasites 

1.23.1 Origine 

En dehors des self-inductances dues aux fils thermocompressés, du côté source -Ls-, du côté 

drain -Id-, du côté gnlle -Lg-, on trouve également des éléments résistifs (figure 5). 

Ce sont : 

Rs : la résistance de la couche épitaxiée comprise entre la grille et la source. 

Rd : la résistance de la couche située entre la m e  et le drain. 

Rg : la résistance de métaiiisation de grille. 

Rc (Vgs) : la résistance du canal dépendant de la tension de polarisation grille-source. 

Dans cette étude, nous négligeons l'influence des capacités parasites. 

Nous nous proposons de présenter les méthodes de mesure que nous utilisons pour la 

détermination des éléments parasites résistances et self-inductances. 

1.23.2 Mesure des résistances 

La mesure s'effectuant en continu, trois configurations différentes de mesure sont nécessaires. 

lère codiguration : Vds (Igs) 

La N e ,  polarisée en direct, étant traversée par un courant Igs, la tension drain-source Vds 

q" apparaît s'exprime par (figure 6) : 

Vds = ( R s +  R g s ) I g s  (1-1) 

où Rgs représente la résistance du contact Schottky pour une polarisation en sens direct. Elle 

est donc différente de Rg, la résistance de métaliisation de gnlle. 



' 9 s  
Figure 6 Mesure de Vds (Igs) 

Figure 7 : Mesure de Vds (Igd) 

1 Rds 

Figure 8 : Mesure de Rds (Vgs) 



2ème configuration : Vds (Igd) 

De meme, si l'on échange les rôles de la source et du drain, on obtient alors (figure 7) 

Vds = (Rd+Rgs ) Igd  ( 1-21 

La pente des courbesétant égale respectivement à Rs + Rgs (d'après 1-1) et Rd + Rgs 

(d'après 1-2), on en déduit par différence la valeur de Rs - Rd. 

3ème configuration 

On mesue la résistance Rds présentée entre drain et source en fonction de la tension 

continue de polarisation grille-source. Cette résistance Rds s'exprime par : 

Rds = Rs+Rd + R c ( V g s )  (1-3) 

avec : 

Ro 
Rc ( V g s )  = - 

1 -fi 

Vb - Vgs 
v= Vb + v p  

Ro représente la résistance du canal pleinement ouvert 

Vb représente la hauteur de la barrière de potentiel 

Vp représente la tension de pincement. 

La relation (1-4) suppose l'existence d'une jonction à profd abrupt et un dopage uniforme du canal. 

Du tracé figure 8 de Rc fonction de 
1 -+' qui, d'après [1] présente un comportement linéaire, on en 

déduit les valeurs de : 

Par conséquent, connaissant la valeur de Rs-Rd et celle de %+Rd, on en déduit Rs et Rd. 

Remarquons que la troisième configuration de mesure peut également être effectuée à fréquence 

plus élevée, par exemple à 10 MHz, pou s'affranchir de certains effets parasites. 



Enfin, la d6termination de Rg en continu s'avère très imprécise. En conséquence, elle sera 

effectuée à l'occasion de la méthode de mesure des self-inductances que nous présentons maintenant. 

1.233 Mesure des self-inductances 

Nous utilisons la méthode mise au point par Diamant et Laviron [2] et reprise au Laboratoire 

par Cappy [3]. Eiie consiste à mesurer en fréquence élevée à l'analyseur de réseau les parambtres Sij 
du composant, le transistor etant polarisé à tensions drain-source nulle et gnlle-source positive. 

Ensuite, on en déduit les paramhtres Zij grâce aux relations classiques. 

Dans le cas de la polarisation indiquée, les éléments de la matrice Z s'écrivent : 

Rc représente la résistance du canai sous la grille. 

Igs est le courant de grille. 

Ii apparaît que la mesure des parties imaginaires de Zli, Zi2 et 222 permet la détermination des selfs 
d' accès. 



Tableau 1 : comparaison des valeurs des éléments parasites mesurés en 
continu et en hyperfréquences (entre 2 et 4 GHz). 

LILLE @ 



Remarque : Cette méthode & mesure peut aussi permettre la détermination des résistances parasites. 

Ainsi : 

La mesure de Zi i nous permet de connaître la résistance somme : 

La partie réelle de 212 nous donne accès h : 

La partie réelle de 222 nous permet de déterminer : 

Rs+Rd+Rc 

Connaissant la valeur de Rs mesurée en continu, il est possible en utilisant (1-12) et (1-13) d'en 

déduire la valeur de Rg. Cette méthode de détermination est sans doute la plus précise. La relation 

(1-14) permet en outre de déterminer Rd. 

1.23.4 Résultats expérimentaux 

Le tableau 1 résume l'ensemble des valeurs des éléments parasites mesurées dans le cas du 

transistor submicronique NE673. La concordance entre les valeurs mesurées en continu et en 
hyperfréquences semble montrer la validité des mesures en continu. 

1.2.4 Mesures a l'analyseur de réseau 

Nous nous proposons à présent de caractériser le plus précisément possible le composant semi- 
conducteur en tenant compte de l'existence des éléments parasites que nous avons mesurés. 
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Dans ce but, nous donnerons une représentation schématique du TEC monogriile dont nous 
nous efforcerons de déterminer la valeur des différents éléments constitutifs. 

Ces éléments seront déterminés par des mesures en micro-ondes utilisant classiquement un 

analyseur de réseau. 

Nous alions donc, au préalable, présenter succintement la méthode de mesure à l'analyseur de 

réseau. 

13.4.1 Matériel de mesure - Correction des erreurs 

La caractérisation hyperfréquences du monogrille s'effectue commodément et précisément par 

utilisation d'un analyseur de réseau qui mesure les pararn5tres de dispersion Sij du quadripôle 

&pivalent au composant semi-conducteur. Nous utilisons au laboratoire l'analyseur de réseau Hewlett 

Packard type HP 8510 dans la bande 1.5 20 GHz. 

Les coupleurs, les commutateurs et les charges 50 Cl de l'analyseur présentent un comportement 

d'autant moins idéal que la fréquence est élevée. Toutefois, il est possible de corriger ces défauts. Pour 
cela, nous utilisons la procédure de correction qui consiste en un graphe de calibrage en sens direct et 
en sens inverse (figure 9). 

La détermination des différents termes d'erreur passe par une calibration utilisant un ensemble 

de test comprenant un circuit ouvert, un court circuit, une charge 50 Q et une ligne de transmission. 

Cette calibration est effectuée dans la totalité de la gamme des fréquences utilisées. 

En conséquence, il sera possible, en défalquant les ternes d'erreur, de déterminer précisément 
les paramkm S du quadripôle mesuré. 

Cette méthode fonctionne bien pour des quadripôles en structure coaxiale, mais, lorsque l'on 

veut mesurer des composants montés en structure microruban, comme le boîtier que nous utilisons, il 

est nécessaire de tenir compte de la transition coaxiale (APC7) - microruban. Pour cela, on calibre une 

seconde fois en structure microruban. On utilise alors deux boîtiers de référence : 

Un boîtier dans lequel le transistor est remplacé par un court-circuit. 

Un boîtier où le transistor est remplacé par une ligne de transmission. 

Par hypothi?se, les quadripôles d'erreur correspondent à de simples lignes à pertes et on admet 
que les réflections sont négligeables. Ceci est bien vérifié dans le cadre de notre boîtier (figure 4) 



Tableau 2 : Paramètres Sij mesures B 10 Glu. pour le NE673 
, (Vgs=Ov;Vds=3v). 

MSG (dB) 

21.65 
19.78 
18.43 
17.35 
16.72 
15.72 
14.88 
14.13 
13.42 
12.79 
12.26 
1 1.72 

Tableau 3 : 6volution fréquentelle des perfonnames en amplificateur du 
NE673 (Vgs = O v; Vds = 3 v). 

MAG (dB) 

- 
- 
- 
- 

14 
12.9 
12.04 
11.19 
10.54 
9.55 
9.19 
9.03 

Fr (GHz) 

2 
3 
4 
5 
6 
7 
8 
9 
10 
11 
12 
13 

K 

0.4 
0.59 
0.73 
0.89 
1.2 
1.22 
1.22 
1.24 
1.23 
1.29 
1.26 
1.2 



jusqu'b la fréquence de 13 GHz. Nous sommes donc en mesure de déterminer les parambtres Sij dans 

le plan du transistor en tenant compte des erreurs introduites d'une part par l'analyseur de réseau, et 
d'autre part par le dispositif de mesure. 

1.2.5 Résultats expérimentaux 

A titre d'exemple, nous présentons tableau 2, les paramètres Sij du transistor NE673 mesurés à 

la fréquence de 10 GHz. 

Cependant, pour l'utilisation en large bande de fréquence, la caractérisation des TECs au moyen 

des param5tres S est assez incommode. Il paraît donc intéressant de représenter le fonctionnement au 
moyen d'un schéma électrique équivalent dont nous proposons de déterminer la valeur des éléments. 

Remarque : Classiquement, la connaissance des parambtres S permet de déduire les performances en 

amplificateur telles que le gain maximum disponible (MAG), le gain maximum stable (MSG) et le 

coefficient de stabilité (K). Le tableau 3 présente les résultats prévisibles en fonction de la fréquence. 

1.3 Caractérisation en régime linéaire et 
large bande de fréquence 

13.1 Schéma électrique équivalent 

Autour d'un point de polarisation fixé par les tensions gnlle-source Vgs et drain-source Vds, le 

TEC monogriile, considéré comme un quadripdle, peut être représenté par un schéma électrique 
équivalent. 

Nous commencerons tout.d'abord par rappeler le schéma assez complexe utilisé classiquement 

puis nous présentezons un schéma simplifié. 

Schéma électrique équivalent (intrinsèque) 

Le schéma classiquement utilisé pour représenter le TEC monognlle en régime de saturation 

est représenté figure 10.a. Les éléments de ce schéma sont représentatifs des phénomknes 

physiques au sein du composant. Ce sont : 



TEC intrinsèque 

r --.-.---.----.-------- 1 

(b) 

Figure 10 : Schéma électrique équivalent au TEC 

a) classique (Y'm = g'm, e-jm' ) 

b) simplifié (Ym = gm e-j'M) 



- Y'm : la transmittance de module g'mg et de retard z', représentatif du temps 
de transit des porteurs dans le canal. 

- Cgs : la capacité grille-source. 

- Ri : la résistance de charge de Cgs. 

- Cgd : la capacité drain-grille. 
1 

-R'=66: la résistance de canal. 

- Cd's : la capacité drain-source. 

- Rs, Rg et Rd : les résistances parasites. 

Connaissant la valeur des éléments parasites Rs, Rg et Rd mesurés au préalable (4 1.2.3.2), 
il est possible d'accéder aux valeurs des autres éléments du schéma électrique équivalent. 

Pour cela, on transforme la matrice [s*] en matrice [z*] puis on défalque l'influence des 

éléments parasites p o u  obtenir la matrice [Z] du composant intrinsèque. Ensuite il est aisé 

de transformer cette matrice [q en une matrice [YI, dont on exprime les éléments en 

fonction des éléments du schéma électrique équivalent. 

On accède ainsi aux valeuis des éléments du schéma électrique équivalent intrinsèque. Cette 
technique de détermination est présentée par ailleurs [4]. 

Cependant, la conception et l'optimaiisation des systf'mes micro-ondes utilisant les 

transistors B effet de champ est difficile car le schéma électrique équivalent présenté est 

complexe, nécessitant la détermination de 10 éléments. C'est pourquoi nous proposons 

l'utilisation d'un schéma électrique simplifié. 

Schema électrique équivalent simplifie (extrinsèque) 

Ce schéma équivalent, dont la dualité avec le schéma présenté précédemment a été montrée 
par Minasian [5],  est présenté figure 10.b. Les éléments de ce schéma intègrent dans leur 

valeur l'influence des résistances parasites Rs, Rg et Rd. Son intérêt réside dans son plus 

petit nombre d'éléments B déterminer. 

Aux fréquences modérées, on peut négliger l'influence des selfs et des capacités parasites. 11 

est possible d'exprimer simplement la matrice admittance en fonction des éléments du 

schéma : 



Tableau 4 : valeur des 616ments du sch6ma equivalent du NE 673 me- 
surés dans la bande 2 à 4 GHz (Vgs = O v ; Vds = 3 v). 

extrinsèque intrinsèque 



avec 

Pour un transistor de longueur de gnlle comprise entre 0.25 pm et 1 Pm, la capacité Cg est 

faible, inférieure à 0,4 pF. Par conséquent, si la fréquence demeure inférieure à quelques 
GHz on peut effectuer les simplifications suivantes : 

Ce qui permet d'écrire : 

~ i i # d ~ ~ ~ ~ i + j o ( ~ ~ + ~ d )  

En pratique, on mesure la matrice de dispersion S, puis on en déduit la mauice admittance Y 

qui permet d'accéder à la valeur des différents éléments. 
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-16. cl- 
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Figure 11 : Comparaison entre les paradues S mesurés (-1 et théoriques (- -) pour le NE 673 
( V g s = O v ; V d s = 3 ~ ) .  



Cette méthode de détermination directe des éléments du schéma équivalent nécessite peu de 

temps calcul. Nous sommes donc capables de déterminer la valeur des éléments du schéma 
équivalent et, à fortiori, leur évolution en fonction des tensions de polarisation. 

13.2 Résultats expérimentaux 

Le tableau 4 donne la valeur des éléments du schéma équivalent du NE673. Ces valeurs sont 

déduites de la mesure des param&nes S dans la bande 2 à 4 GHz. Nous y avons fait figurer la valeur 

des éléments des schémas intrinsèques et extrinsèques. 

13.3 Validation 

Sur la figure 11, nous comparons les évolutions à très large bande de fréquence des paramètres 
S mesurés avec ceux prévus par le logiciel de simulation TOUCHSTONE de EEsof utilisant le schéma 

simplifié de la figure 10.b. Il apparaît que le schéma simplifié s'avère parfaitement valable jusqu'à 12 

GHz. 

Après avoir présenté la caractérisation à très large bande de fréquence et en régime linéaire de 

fonctionnement, nous présentons à présent la caractérisation classiquement utilisée dans le cas du 

régime non linéaire. 



Figure 12 : Schéma électrique équivalent utilisé en régime non linéaire. 

Figure 13 : Caractéristique de la jonction schottky du NE 673 



1.4 Caractérisation classique en régime non linéaire 

Nous présentons la méthode généralement employée pour caractériser le TEC en régime non 
linéaire de fonctiomement. Elle utilise un schéma équivalent non linéaire dans lequel les différents 

éléments ont une valeur dépendante des tensions instantanées de grille et de drain. 

1.4.1 Schéma électrique équivalent non linéaire 

Considérons le schéma de la figure 12 précédemment utilisé en régime linéaire. Ii est possible 

de généraliser son utilisation au cas du régime non linéaire en considérant classiquement quatre non- 

linéarités [6]. Ces éléments non-linéaires ayant pour origine : 

NL1 : l'évolution non-linéaire de la capacité Cg en fonction de la tension de polarisation 
Vgs. 

N U  : le courant gnlle-source en polarisation directe du contact Schottky. 

NL3 : le courant drain-source en polarisation directe du contact Schottky. 

NIA : la dépendance non linéaire du courant drain en fonction des tensions Vgs et Vds. 

Nous présentons les différentes méthodes de mesure qui permettent de caractériser l'évolution 

non linéaire des divers éléments. 

1.4.2 Détermination des principales non linéarités 

Caracterisation de la jonction Schottky 

Il suffit de mesurer à tension drain-source nulle l'évolution du courant grille-source Igs 
lorsque l'on polarise la grille par une tension Vgs positive. On obtient alors l'allure typique 
représentée figure 13. 

Mesure de Cg (Vgs) 

La mesure de Cg (Vgs) s'effectue classiquement à partir de la mesure de la phase du coeffi- 
cient de réflection à l'entrée du composant à tension drain-source nulle. La mesure est faite 
à la fréquence de 500 MHz au pont réflectométnque. Nous présentons, figure 14, le résultat 
obtenu pour le transistor NE673. 



Cg (VSS) , schema para l .  cg an PF 

Figure 14 : Evolution de la capacité Cg fonction de Vgs du NE 673 

Figun 15 : Caractéristique de transfert et de sortie mesuree en continu pour le NE 673. 



Relevé des caractéristiques Ids (Vgs, Vds) 

La mesure de la caractéristique de transfert et de sortie du composant s'effectue 

généralement soit en continu, soit en impulsion. 

-Mesure en continu : 
Nous présentons figure 15 le réseau de caractéristiques obtenu de cette manière pou le 
NE673. 

-Mesure en impulsions : 
Elîe consiste à appliquer sur le transistor des impulsions de très courtes durées (typi- 
quement 1 p) et d'effectuer au moyen d'un oscilloscope la mesure des valeurs instan- 
tanées du courant drain Ids et des tensions Vgs et Vds, ces tensions étant données par 
deux générateurs d'impulsions synchrones et en phase 

1.5 Non validité de la caractérisation classique 

Les méthodes actuelles de détermination de la caractéristique courant-tension du contact 

Schottky de gnlle et de la capacité grille source Cg présentées nous paraissent suffisamment précises. 

Par contre, les méthodes actuelles de détermination de la caractéristique Ids = f (Vgs, Vds) nous 
paraissent beaucoup trop approchées. Ainsi : 

Concernant les mesures en impulsion : 

-Ces mesures sont souvent imprécises car effectuées au moyen d'un osciiioscope. 

-Si l'on s'affranchit bien des effets thermiques différentiels en utilisant des impulsions 
de courtes durées, le composant est cependant mesuré à une température moyenne 
constante correspondant à la polarisation utilisée. Remarquons que cette température 
est généralement différente de celle d'utilisation pratique. 

l 
Concernant les mesures en continu : 

-Les effets thermiques se manifestent à la fois sur les mesures en statique et sur les 
mesures en différentiel. 11 en résulte que les pentes des courbes sont comtes  en 
continu mais erronées en micro-ondes. 

-Les pièges et cenrres de recombinaison en surface et en fond de canai conducteur se 
manifestent à fréquence relativement basse (inférieure à 500 MHz). Ii en résulte qu'un 
relevé à fréquence faible donne des mesures différentieiles erronées pour un fonction- 
nement en micro-ondes. 

En résume, si la plupart des auteurs déterminent le générateur de courant Ids (Vgs, Vds) en 
continu, cette méthode nous paraît inadéquate pour décrire le fonctionnement du composant en micro- 

ondes. 



1.6 Nouveau mode de caractérisation en régime non linéaire 

Nous proposons une méthode originale rie détermination de la caractéristique Ids = f (Vgs, Vds) . 

basée sur des mesures de gm et de gd effectuées en hyperfréquences. Cette méthode sera ensuite 

validée. 

1.6.1 Principe 

Le développement en série de Taylor du courant drain A partir du pincement s'écrit : 

Si l'on suppose connus les différents coefficients de ce développement, il apparaît possible de 

déterminer la valeur du courant drain Ids par intégration. 
vns 

Avec la condition de cohérence à satisfaire ! 

Or il est possible d'accéder expérimentalement à certaines dérivées partielles, ce sont : 

*- a'ds ui représente la transconductance grn. 
avgs q 
iUds * av(is qui représente la conductance de sortie gd. 

Par conséquent, en se limitant aux termes du premier ordre, il est possible de déterminer la 
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Figure 16 : Détermination du courant drain Ids 
a) partir de gm (Vgs) 
b) A partir de gd (vds) 

Vds 



valeur du courant drain par une intégration numérique et en utilisant un pas de calcul suffisamment 

faible. Pour cela, on utilise : 

soit la mesure de la transconductance gm (d'après 1.3) fonction de la tension Vgs. 
i 

"(Vgsi)l g m ( ~ g * s k ) ~ ~ g * r k  
Vds 

Une évolution typique de grn est montrée sur la figure 16.a. 

soit la mesure de la conductance de sortie gd (d'après 1.3) fonction de la tension Vds 

Une courbe typique d'évolution du gd est présentée figure 16.b. 

Avec, de plus, la condition de cohérence qui peut s'écrire : 

Ids (Vgs ,Vds) =Ids( Vgs) i Ids (Vds) 1 Vds (1 -37) 

Ainsi les relations précédentes, appliquées à partir, soit de Vgs = -Vp, soit de Vcis = O v, nous 
permettent & ddterminer de proche en proche la totalité de la caractéristique courant-tension Ids (Vgs, 

Vds). 

En ce qui nous concerne, nous avons préféré utiliser la mesure de gm, ceci pour deux raisons 
essentieiles : 

la mesure de gm est plus précise que celle de gd. En particulier à tension drain faible, des 
erreurs importantes peuvent être commises sur la mesure de la conductance de sortie qui 
évolue rapidement avant de se saturer. 

gm est sans aucun doute le param&tre le plus important puisqu'il conditionne très fortement 
le comportement du composant en hyperfréquences à la fois en linéaire (amplification petits 
signaux) et en régime violemment non linéaire (mélange). 

En résumé, notre méthode originale d'obtention de la caractéristique de sortie utilise un 
processus d'intégration numérique des valeurs de la transconductance gm mesurées en 
hyperfk6quences. 

Remarquons que ce mode de détermination s'avère incapable de décrire le fonctionnement en 
régime continu, comme le font la plupart des auteurs, c'est-à-dire la détermination du point de 

polarisation. 

Par contre, il permet de décrire de façon relativement exacte le fonctionnement en micro-ondes 



Figure 17 : Evolutions des principaux el6ments du schéma dlecirique equivalent determjnees h partir 
des mesures dans la bande 2.4 GHz pour le NE 673. 



du composant et donc de prévoir assez justement les performances des systbmes hyperfréquences 

réalisés à partir de ce composant. C'est la raison pour laquelle nous lui accordons notre préférence. 

Cependant une caractérisation complète peut s'envisager : 

d'une part en continu, de façon traditionnelle, . 
d'autre part en micro-ondes, par la méthode que nous suggérons. 

1.6.2 Validation - Application 

Nous proposons, tout d'abord, de montrer la validité du schéma électrique équivalent proposé 
en régime non linéaire. Ensuite, nous appliquons notre méthode de détermination du générateur 

représentatif du courant drain. 

Validation 

Nous présentons figure 17 les courbes d'évolution expérimentale des principaux éléments 
du schéma électrique équivalent en fonction des tensions de polarisation Vgs et Vds. 
Ces valeurs mesurées sont ensuite introduites dans le logiciel d'analyse de circuit 
'TOUCHSTONE" qui indique l'évolution théorique des paramètres S à la fréquence de 10 
GHz pour le schéma électrique que nous proposons. 
Nous comparons sur les figures 18 et 19 les évolutions expérimentales aux évolutions 
prévues par notre schéma. Le bon accord observé montre la validité du schéma utilisé pour 
représenter le comportement en régime non linéaire du composant à fréquence élevée. 



Figure 18 : Comparaison entre les param2ires S mesurds (-) et théoriques (md) du NE 673 en 
fonction de la tension grille-source Vgs pour Vds = 3 v - ( f = 10 GHz). 



Stl 

Figure 19 : Comparaison entre les paramhaes S mesurés (-) et théoriques (.d) du NE 673 en fonc- 
tion de la tension drain-source Vds pour Vgs = O v(f = 10 GHz). 
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Figure 20 : Comparaison des réseaux Ids (Vgs, Vds) pour le NE 673 - - - mesuré en continu - déduit des mesures en hyperfréquences. 



Application 

Nous appliquons notre méthode à la détermination de la caractéristique quasistatique Ids 

(Vgs, Vds) du transistor NE673. Elie s'obtient à partir de l'évolution mesurée présentée 
figure 17. 

La transconductance gm était mesurée en hyperfréquences (bande 2 à 4 GHz) avec un incrément 

faible de 0.1 v pour la tension Vgs et de 0.2 v pour la tension Vds. 

Le réseau quasistatique ainsi obtenu est présenté sur la figure 20. Accessoirement et, bien que 
les deux caractéristiques soient fondamentalement différentes, nous présentons sur cette figure le 

réseau issu des mesures en continu. La différence très nette observée entre les deux réseaux montre la 

non-validité des mesures en continu pour effectuer la caractérisation micro-ondes du composant. 

1.7 Conclusion 

Aprh avoir rappelé la méthode classique de relevé des caractéristiques Ids = f (Vgs, Vds), nous 

avons montré son insuffisance pour décrire le fonctionnement du composant en micro-ondes. 

Au contraire, notre nouvelle méthode, basée sur des mesures en hyperfréquences, est 

parfaitement capable de rendre compte du comportement micro-ondes des composants. Un tel résultat 

nous paraît tout & fait intéressant si l'on veut être en mesure de prévoir les performances des systèmes 

hyperfréquences basés sur l'utilisation de tels composants. En outre, sa mise en oeuvre est simple et 

utilise des mesures précises effectuées à l'analyseur de réseaux dont sont equipés la plupart des 
laboratoires. 

En conclusion, notre méthode originale nous semble beaucoup mieux adaptée à la 

caractérisation précise, en micro-ondes des transistors à effet de champ utilisés en régime non linéaire. 
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Figure 21 : Coupe de la structure semi-conductrice du bigrille. 
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Figure 22 : Schéma klectrique équivalent 



Chapitre 2 
Caractérisation du TEC bigrille en micro-ondes et régime 

non linéaire 

2.1 Introduction 

Nous nous proposons d'utiliser les méthodes de mesure décrites au chapitre précédent pour 

caractkriser le transistor bignlle. 

Nous commençons tout d'abord par rappeler la constitution technologique du bignlle puis nous 

nous attachons à mesurer les éléments parasites qui sont en partie inhérents à la monture utilisée pour 
sa caractérisation. 

Le bigrille peut être considéré comme résultant de l'association de deux monognlles. Dès lors, 

la caractérisation du bigrille se ramène à celle de chacun des deux monogrilles constitutifs. Nous 

présentons tout d'abord cette méthode de caractérisation. Ensuite, nous montrerons son insuffisance à 

décrire le fonctionnement du bigrille en régime non linéaire. 

En conséquence, la dernière partie de ce chapitre portera sur une nouvelle méthode de 

caractérisation du bignlle valable en hyperfréquences et en régime non linéaire. Cette méthode 

originale dérive de celle présentée au chapitre précédent pour le monogrille. 

2 3  Le composant et sa monture associée 

2.2.1 Constitution technologique 

La constitution technologique du TEC bigrille est similaire 2 celle du monogrille. Simplement, 

il est ajouté dans l'espace source-drain un second contact Schottky formant la seconde grille 

(figure 21). 



puce _/ 

Figure 23 : Monture du composant bigrille en puce. 

connecteurs 

Figure 24 : Cellule de caractérisation recevant la monture (3 sorties OSM - 50 a) 



Les grilles sont habitueliement de longueurs égales dont la valeur, de l'ordre du micron, peut 

descendre jusqu'à 0.5 pn (transistor DEXCEL type MPD 2716 distribué par GOULD). 

La présence de cette seconde gdle rend l'étude du double grille un peu plus complexe que celle 

du monogrille. Classiquement, on considère que le bigrille est équivalent à deux TECs simple grilie, 
associds selon le montage cascode (figure 22). Des études, tant statiques que dynamiques [l] 123, ont 

montré la validité de cette hypothèse qui n'est mise en défaut que lorsque les zones de charge d'espace 

se recouvrent, Or ceci correspondrait à une distance intergnlle inférieure à la hauteur h du canal 

conducteur, ce qui n'est jamais réalisé en pratique. 

La configuration cascode (figure 22) permet d'établir les relations suivantes : 

Par ailleurs, le composant bigdie est fourni sous forme de 'puce". Il est donc nécessaire, pour 
l'utilisation pratique, de placer cette puce dans une monture (ou boîtier). Enfin, la caractérisation du 

composant (placé dans sa monture) sera effectuée au moyen d'une cellule de mesure recevant cette 

monture. 

2.2.2 Monture et cellule de mesure 

Le boîtier -ou monture- utilisé précédemment pour le monogrille n'est pas utilisable pour le 

bigdie qui, utilise en configuration hexapôle, nécessite trois accès hyperfréquences. 

En conséquence, nous avons choisi d'utiliser la monture employée par Wyrwinsky [3] et 

représentée figure 23. Elle comporte trois lignes microniban 50 Cl réalisées sur substrat en alumine et 

présentant une configuration en forme de T. 



Figure 25 : Origine des éléments parasites 
Rab = Rd1 + Rs2 

@ LILLE 



Comme pour le monogrille, la liaison entre le composant et le boîtier est assurée par des fils 

thennocompressés de diamètre 25 pm. 

Ce boîtier, portant la puce est alors placé dans une cellule de mesure en laiton munie de 3 

connecteurs de type OSM (figure 24). 

Afin de s'assurer de la qualité de notre cellule, nous avons effectué des tests similaires à-ceux 

présentés au 8 1.2.2 pour le boîtier du monopille. Les pertes mesurées aux fréquences utilisées 

demeurent du même ordre de grandeur. 

Ici encore, nous devons tenir compte de la présence des fils de connexion qui se comportent 

comme des éléments parasites non négligeables, aux fréquences élevées. Il convient donc de les 

mesurer. 

2.23 Mesure des éléments parasites 

2.2.3.1 Origine 

Le bignlle étant composé de deux monognlles, les éléments parasites du bigriile sont en fait 
l'addition des éléments parasites appartenant 2t chaque monogrille. 

En dehors des self-inductances dues aux fils thermocompressées du côté source-Ls-, drain-Ld- 

et grilles Lgl-Lg2-, nous trouvons les éléments résistifs (figure 25) suivants : 

. Rsl, Rd2 : les résistances de la couche épitaxiée comprise entre respectivement la g d e  1 et la 
souce puis la griile 2 et le drain. 

. Rgl. Rgz : les résistances de métallisation des grilles 1 et 2. 

. Rab : la résistance du canal présentée par la couche située entre les deux gnlles. 

Rc, (Vgs,) 

Rc2 (Vgs2) : les résistances du canal situé sous les grilles. 



Figure 26 : Mesure de Vdl, (lgtJ 

R g ~  s Rab RC,(O) 

Figure 27 : Mesure de Vds (Igid) 

Figure 28 : Mesure de Vds (IgZd) 



2.23.2 Mesure des résistances 

La méthode utilisée précédemment dans le cas du simple gnlle (5 1.- 
éléments parasites résistifs est adaptée au bigriiie [4]. 

Mesure de la résistance drain-source avec une polarisation de grille en direct 

-l&re configuration : On polarise la première grille en directda seconde grille étant 

reliée au drain. 

Il suffit de relever la tension drain-source en fonction du courant grille Igls et Igld la 

seconde grille étant reliée au drain (figure 26). La tension drain-source s'exprime par : 

d'où la mesure de : 

Ri =Rsl+Rgls (2-4) 

où Rgls représente la résistance du contact Schottky 1 pour une polarisation en direct. 

De la même façon, en inversant les rôles de la source et du drain, la tension drain- 

source (figure 27) s'écrit : 

Vd2s = (Rgls+Rab+Rd2 +Rc2(O))Igld 

ce qui permet la mesure de 

-2me configuration : On polarise la seconde grille en direct, la première grille étant 

reliée à la source. 

On a (figure 28) : . 

d'où 

RS =Rg2s+Rd2 

Rgzs étant la résistance du contact Schottky 2 en polarisation directe. 

En inversant les rôles de la source et du drain, on trouve (figure 29) : 



Figure 29 : Mesure de Vds (Igh) 

Rab. 
R s 1 k  

w 
Figure 30 : Mesure de Rds (Vgsl) 

RC,(O) Rab Rc2(Vgs2) 

Figure 31 : Mesure de Rds (Vgs2) 



d'où 

La valeur des résistances de canal à tension grille source nulle, à savoir Rcl (O) et Rc2 

(0) est donnée par la loi suivante, obtenue en considérant des jonctions .abruptes à 

dopage uniforme. 

avec i =  1,grille 1 
i = 2, grille 2 

Vbi représente la hauteur de bani6re de potentiel des contacts Schottky 1 et 2. 

Vpi représente la tension de pincement des canaux 1 et 2 

Roi sont les résistances des canaux 1 et 2 pleinement ouverts. 

Les valeurs de Rol et Ro;! sont déterminées à partir des mesures suivantes. 

Mesure de Rds avec une polarisation de grille en inverse 

La méthode utilisée consiste à polariser un des deux TECs à tension griile nulie pour 
s'intéresser aux variations présentées par le second TEC. Par analogie au Q 1.2.3.2, nous 

obtiendrons la résistance du canal ouvert du TEC sous test et par extrapolation linéaire 

l'ensemble des résistances mortes du canal. Nous considémns deux cas, selon que la 

polarisation est appliquée sur la première ou la seconde grille. 

- l&re configuration : la seconde gnlle étant reliée au drain, on polarise la première grille 

en inverse. Nous en déduisons (figure 30) : 

*la valeur de la résistance du canal 1 pleinement ouvert notée Rol 

-la résistance somme 

-2ème configuration : la premihre grille étant reliée à la source, on polarise la seconde 

griile en inverse. On obtient (figure 31) : 



*la valeur de la résistance du canal pleinement ouvert Ro2 

*la résistance somme 

R6=Rsl+Rd2+Rab+Rcl(0) (2-1 0) 

Remarquons que la mesure de la résistance drain-source peut, comme pour le monogrille, 

être effectuée à fréquence plus élevée (10 MHz). 

Résolution des equations 

De la connaissance des résistances du canal pleinement ouvert sous chaque grille, Rol et 
Ro2, nous pouvons déduire d'aprks (2-8) la valeur de Rcl (O) et Rc2 (O), que l'on notera pour 
simplifier : 

Rcl (O) =R7 (2-1 1) 

Nous avons également mesuré les résistances : 

RI = Rsl +RglS 
R2 = Rab + Rd2 + Rc2 (O) + Rg lS 
R3= Rsl+Rab+R++Rc2(0) 
R4= Rsl+Rab+Rg2~+Rcl(0) 
RS= Rg2s+R+ 
R6= Rd2+Rsl+Rab+Rcl(0) 

L'ensemble constitue donc un système de huit équations à sept inconnues. 

Lors des mesures effectuées, nous déterminons par quatre fois une résistance somme de 

quatre inconnues, en particulier lors de l'extrapolation de la courbe Rds (Vgs). fi résulte 

donc une imprécision sur la mesure. Afin de diminuer ces incertitudes, nous avons consid* 

une procédure particulière de résolution des équations, tenant compte des ordres de grandeur 

des résistances. Nous déterminons donc successivement : 
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Tableau 5 : tableau r6capitulatif des valeurs des résistances parasites. 
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R ~ - R I + R ~ - R s + R I - R ~  -Rt 
Rab = 2 

(2-1 7) 

Nous présentons tableau 5, les valeurs des éléments parasites ainsi déterminées pour trois 
transistors bigriiles différents : 

-le NE 463 fabriqué par NEC (Japon) 

-le P35-1310 fabriqué par Plessey (GB) 

-Le BDAOl fabriqué par LEP (France) 

Nous y avons fait figurer certaines valeurs mesurées, d'une part en continu, et d'autre part à 

10 MHz. On observe un très bon accord entre les deux types de mesure. 

2.2.3.3 Mesure des self-inductances 

La méthode présentée au 8 1.2.3.3 pour le monogrille est adaptée au cas du bigriile en 

considérant deux cas de mesure dans la gamme de fréquence 2 à 4 GHz et à polarisation drain-source 

nulle. 

- ler cas : configuration GI-D, la deuxiéme grille étant reliée au drain. 

Les éléments & la matrice Z du quadripôle équivalent s'écrivent : 
-a 

avec R'$ = R$ + R% (O) + Rab. (Rcl représentant la résistance du canal sous la grille 1). 

Ii apparaît que la mesure de la partie imaginaire des impédances Zli,Zi2 et 222 permet la 

détermination des self-inductances d'accès : 
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Tableau 6 : tableau récapitulatif des valeurs des éléments parasites 
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La mesure de leur partie réelle permet en outre la détermination des résistances d'accès. 
Ainsi : 

-Rsl + Rg, + est déduit de l'évolution de R (Zii) en fonction de Igsl 
Rc 1 -Rsl +, = R (Z12) 

-Rsl + R7d2 + Rel = R (222) 

En utilisant la valeur de Rsl mesurée en continu, par résolution du système d'équations, on 

peut en déduire Rgl. 

2ème cas : Configuration G2-D, la première grille étant reliée à la source. Les éléments de la 

matrice Z du quadripôle équivalent s'écrivent dans ce cas : 

Rc2 nkT 
Zii  =R's l  +Rg2+-+- + jo(Ls  + Lg2) 

3 qlg2s 

2 2 2  = R's1 +Rdz+Rc2f jo(LS+M) 

Avec R'sl = Rsl + Rel (O) + Rab. 

la mesure de la partie imaginaire des impédances Zi 1,212 et 222 donne accès à : 

d 
Lg2 = --I(Zll-Z12) 

d o  (2-29) 

La mesure des parties réelles permettant d'obtenir les valeurs de : 
RCz -R'sl + Rg2 + 3- déduit de l'évolution de R(ZI1) en fonction de Ig2s 



Grillel Drain 

Figure 32 : Diagramme de fluence de l'hexapôle correspondant au bigrille. 



RC2 -R's1 + 2 = R (212) 

-R's1 + Rd, + Rc2 = R (222) 

En utilisant la valeur de Rd, mesurée en continu, par résolution du système d'équations, nous 

pouvons en déduire la valeur de Rg2 

Le tableau 6, résume les différentes valeurs des résistances mesurées, d'une part en continu, 

d ' a m  part en micro-ondes. Le bon accord observé entre les valeurs déterminées dans les deux cas 

nous permet de conclure à la validité des mesures en continu. 

- Par aüleurs, il apparaît que les valeurs des self-inductances & source et de drain, mesurées selon 

deux configurations de mesure différentes, peuvent ne pas coïncider. Les écarts observés sont 

vraisemblablement dus aux imprécisions de mesure. En conséquence, nous adopterons comme valeur 

la plus probable la moyenne des deux mesures. 

2.2.4 Mesures à l'analyseur de réseau 

L'étude expérimentale en hyperfréquences nécessite l'utilisation d'un analyseur de réseau. Le 

TEC bigrille, en montage source commune, se présente comme un hexapôle dont les accès gnlles Gi, 
G2 et drain D sont n5férencés par rapport à la source S. 

Nous représentons figure 32, le diagramme de fluence correspondant à l'hexapôle bigrille. 

Celuixi sera donc caractérisé par les 9 paramètres de sa matrice d'onde S (3x3). 

2.2.4.1 Méthoàe expérimentale 

Nous utilisons l'analyseur de réseau Hewlett Packard type HP 8510 dont les résultats sont 

comgés au moyen de la technique de correction des erreurs présentée au 8 1.2.4.1. Afin de tenir 

compte des perturbations apportées par les transitions entre la sortie analyseur en APC7 et la ligne 

microruban, transitions inhérentes à la cellule de mesure utilisée, nous effectuerons une seconde 

calibration en structure microruban. Pour cela, nous utiliserons par analogie au 8 1.2.4.1, des boîtiers 

"court-circuit" et 'ligne de transmission" afin d'effectuer les références dans les différentes 

configurations de mesure. 

L'analyseur de réseau ne permet que la mesure de quadripôles. Cependant, on peut effectuer la 



mesure sur trois q ~ p d l e s  différents fonnés en fermant l'accès non utilisé sur 50 rCZ. On obtient ainsi 
3 matrices d'onde S (2x2) : 

iàc c o n f i ~ o n  01-D 
G2 étant fermée sur 50 rCZ 

2ihme configuration G2-D 
Gi étant fermée sur 50 l2 

3ième configuration Gi-G2 
D étant fermée sur 50 rCZ 

La matrice d'onde S (3x3) de l'hexapôle correspondant au bigrilie se déduit des mattices S (2x2) 
précédentes. 

En posant : 



tableau 7 : parametres Sij mesurés à 10 GHz pour le 
P35-1310 (Vgsi = -1 v, Vgs2 = O V, Vds = 
4v) $t partir des mesures : 
(a) quadripôle configuration GiD 
(b) quadripôle configuration G2D 
(c) quadripôle configuration G iG2. 

tableau 8 : évolution Mquentielle des performances en amplificateur du 
P35-1310 en configuration G1-D (Vgsi = -1 v, Vgs2 = O v, Vds 
= 4 v) 



On trouve : 

On remarque que certaines mesures sont redondantes. 

2.2.4.2 Résultats expérimentaux 

A tiîre d'exemple, nous présentons tableau 7, les paramktres Sij du transistor P35-1310 mesurés 

à, la fréquence de 10 GHz. Nous observons un très bon accord entre les valeurs des ternes redondants 

obtenus selon différentes configurations de mesure. 

De la mesure des paramktres à différentes fréquences, nous pouvons prévoir l'évolution 

fréquentieile des performances en amplificateur (tableau 8). 

Nous avons montré la manihre dont pouvaient s'effectuer les mesures à l'analyseur de réseau. A 

présent, nous dons appliquer cette méthode de mesure à la caractérisation, tout d'abord en régime 

linéaire, puis en régime non linéaire du composant bigriile. 



Figure 33 : Schéma electrique equivalent au bigrille (naturel) 



2.3 Caractérisation en régime linéaire et 
large bande de fréquence 

23.1 Introduction 

Comme il a étd vu au 2.2.1, le bigrille peut être considéré comme résultant de l'association 

seion le montage cascode de deux monogrdies que l'on se propose de caractériser séparément. Cela 

nous conduit au schéma électrique équivdent dénommé naturel (figure 33) et utilisé par de nombreux 

autres auteurs [5] [6]. 

Les éléments de ce schéma électrique ne peuvent être mesurés directement. Cependant, Tsironis 

et Meierer [7] ont montré qu'il est possible d'effectuer la caractérisation de chaque transistor 

constitutif du bigriiie en utilisant une méthode de mesure particulière. Elle consiste à ouvrir le canai 

de l'un des deux transistors, le rendant ainsi équivalent à une simple résistance morte dont il faudra 
tenir compte de l'influence. On peut ainsi accéder à la mesure de l'autre TEC composite du bigdie. 

La mesure, en régime dynamique, de chaque TEC est effectuée pour un point de polarisation 

domé, déterminé par le calcul des tensions grille-source et drain-some effectivement appliquées sur 

le TEC sous test. 

23.2 Caractérisation du TEC2 

233.1 Point de polarisation 

On passive le premier transistor en ouvrant le canal sous la première grille (courant grille 

modéré par une polarisation Vgsl> O). Ce transistor devient dors équivalent à une simple résistance 

RI (figure 34) que l'on peut évduer par la relation approchée [8] : 

R, ,d représente la résistance totale du bigriiie lorsque les deux canaux sont pleinement 

ouverts dont la valeur, mesurée pr6alablement. est donnée tableau 9. 



Figure 34 : Fonctionnement à première grille ouverte 
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Tableau 9 : Mesure de R, ,d 
a) méthode de mesure 
b) résultats expérimentaux 

BDAO 

8 R 

NE463 

15.6 i2 

P35-1310 

13 R 



L1 et 4 représentant les longueurs respectives des canaux des TECs 1 et 2. 

Les composants que nous avons utilisés étant symétriques à longueur de grille égale (L1 = L2) il en 

résulte que : 

Le relevé des caractéristiques du TEC2 s'obtient alors à partir de la mesure des tensions extérieures 
Vds et Vgs2 (figure 34) comgées de la chute de tension dans la rksistance R1. 

De cette manière, nous obtenons les tensions grille-source et drain-source effectivement 

appliquées s u  le TEC2. 

En pratique, connaissant la valeur de RI, on ajuste les tensions Vgs2 et Vds afin d'obtenir le 

point de polarisation souhaité (Vg2s2 ; VdZ%). 

2333 Caractérisation dynamique 

On effectue la' mesure, dans la bande 2 à 4 GHz, de la matrice d'onde du quadripôle 

correspondant entre G2 et D à l'analyseur de réseau comme un simple monogriile (9 1.3). 

La grille du TECi étant toujours polarisée en direct, on peut considérer que le TECi se 

comporte en micro-ondes comme une résistance de source additionnelle de valeur kgale à celle 

présentée en continu et notée R1. 

Nous sommes donc capables de tenir compte de la perturbation apportée par cette résistance sur 
la mesure.de la matrice d'onde. 

Remarque : la dktermination de la résistance RI peut également être effectuée en micro-ondes en 

utilisant la technique de mesure présentée au 8 2.2.3. La figue 35 montre que cette résistance est égale 

à Rsl + Rol + Rdl. Nous avons mesuré en micro-ondes des valeurs identiques à celles déterminées en 

continu, ce qui montre la validité de la mesure de R1 en continu. 



I 

i 
Figure 35 : Présentation de la résistance de source additionnelle du TEC2. 

TECI ids 

Figure 36 : Fonctionnement seconde grille ouverte 

Tableau 10 : valeur des éléments du schéma électrique équivalent (Vgs = O 
v ; Vds = 4 v) pour les TECl et TEC2. 

BDAO NE 463 P35 -1310 



23.3 Caractérisation du TECl 

233.1 Point de polarisation 

Il suffit de passiver le second transistor TEC2 en plansant en direct la seconde grille par 
Ii3ppOR au drain. Le T E 0  devient alors équivalent à une simple résistance morte R2, figure 36, 

déterminée en premigre approximation par : 

en utilisant la valeur de R, ,d (8 2.3.2.1) mesurée précédemment. 

De la mesure de la tension drain Vds, on en déduit la tension Vdlsl du premier transistor par la 

relation : 

En pratique, connaissant la valeur de R2, on ajuste les tensions Vgsl et Vds afin d'obtenir le point de 

polarisation souhaité (Vgsl ; Vdl sl). 

233.2 Caractbrisation dynamique 

Pour la mesure du TECI, quelques précautions sont il prendre car nous ne pouvons pas 
considérer que le TEC2 est simplement équivalent à une résistance morte, se comportant comme une 

résistance de drain additionnelle pour le premier [9]. En effet, nous ne pouvons ndgliger l'influence de 

l'impédance micro-ondes de fermeture de la seconde grille. 

Le transistor étant par construction symétrique, nous adopterons pour le TECl des valeurs des 

éléments du schéma électrique équivaient identiques à celles mesurées pour le TEC2 au même point 

de polarisation. 

23.4 Résultats expérimentaux 

Le tableau 10 donne les valeurs mesurées des éléments du schéma équivalent pour trois 

transistors bigrille différents. 

Après avoir présenté la caractérisation à large bande de fréquence et en régime linéaire de 



@ Figure 37 : Schéma électrique equivalent utilid en regirnime non rinéaire. 



fonctionnement, nous envisageons à présent la caractérisation classiquement utilisée dans le cas du 

régime non linéaire. 

2.4 Caractérisation classique en régime non linéaire 

2.4.1 Schéma électrique équivalent 

Classiquement, on considère toujours que le bigrille est équivalent à l'association en cascode de 

deux TECs monogrilles. La caractérisation en régime non linéaire du bigrille revient donc à 

caractériser chacun des deux TECs en non linéaire. 

Nous utiiisons de nouveau la représentation électrique équivalente, employée en régime linéaire 

(figure 37) [IO]. Cependant, nous considérons, à présent, que les différents éléments du schéma ont 

une valeur dépendante des tensions de polarisation de grille et de drain afférentes au transistor 

considéré. On accède à la caractérisation de chacun des deux monogrilles constitutifs en "passivant" 

l'autre comme il a eté effectué en régime linéaire (8 2.3). 

2.4.2 Mesure des éléments non linéaires 

Nous appliquons au bigrille les techniques de mesure présentées au 5 1.4 pour la caractérisation 

en régime non linéaire du momgrilie. 

Caractérisation des jonctions Schottky. 

A tension drain-source nulle, il suffit de relever l'évolution respectivement des courants 
grille Igls et Ig2s pour une polarisation de gnlle Vgsl et Vgs2 positive. Sont représentées 
figure 38 les caractéristiques obtenues pour les deux jonctions Schonky. 

Mesure de Cg (Vg). 

La mesure est effectuée selon la méthode présentée au 5 1.4.2 pour une tension drain-source 
nuile. Nous représentons sur la figure 39 les évolutions des capacités CgsOl et Cgsm en 
fonction de la tension grille-source (1 et 2). 



Figure 38 : Caractéristiques courant-tension des jonctions schottky NE463. 
a) grille 1 
b) grille 2 
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F i w  39 : Evolution 500 MHz de la capacitk Cg fonction de la tension @le-source pour le NE 
463 
a) grille 1 
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Figure 40 : Réseau de caractéristiques mesuré en continu pour le TECl du NE463 
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Figure 41 : Réseau de caractéristiques mesuré en continu pour le TEC2 du NE 463 

Figure 42 : Réseau tridimensiomel obtenu pour le NE463. 



Relevé des caractéristiques Ids (Vgs, Vds). 

La mesure des caractéristiques de sortie de chacun des deux TECs peut s'effectuer soit en 

continu, soit en impulsion. Pour des raisons de commodité de mesure la plupart des auteurs 

préfèrent utiliser les mesures en continu. 

La méthode de mesure de chacun des deux transistors constitutifs du bigriiie a été présentée 

au 8 2.3. Elle consiste à ouvrir le canal de l'un des deux TECs et à mesurer l'autre TEC. 
Nous présentons, figures 40 et 41, les caractéristiques statiques mesurées pour chacun des 

deux TECs constitutifs. , 

Par ailleurs, à partir des réseaux des deux monojgilles, il est possible d'en déduire le réseau 

de caractéristiques muitidimensionneiies du bigrille, en tenant compte des relations 

d'association correspondant au montage cascode. 

Celles-ci s'écrivent : 

Pour une tension drain-source donnée (4 volts), nous obtenons le réseau présenté figure 42. 
Ce réseau permet d'accéder h la connaissance des différences de potentiel internes Vg2dl, 

Vddl. 

Ainsi à titre d'exemple, si l'on fixe les tensions extérieures : Vds = 4v ; Vgsl = Ov et Vgs2 = Ov, 
le point de fonctionnement du transistor est défini par le point A, figure 42. 

Sur cette figure, nous en déduisons que le TECi est polarisé avec une tension drain de valeur 

faible : 

et qu'il fonctio~e donc en régime iinéaire. 

De même, on s'aperçoit que le TEC2 est polarisé sous les tensions : 

* de m e  Vg2d, = - 0,s v 

de drain Vddl = 3.4 v 

Par conséquent, il fonctionne en régime de saturation. 

4 



Figure 43 : Sch6ma blectrique &quivalent au bigrille (global) et extrinskque 
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2.43 Limitations de la méthode 

La méthode employée classiquement pour caractériser le bignlle en régime non linéaire est dans 

son principe identique à celle utilisée pour le monogrdie. On peut remarquer qu'elle est cependant 

rendue beaucoup plus longue et difficile par la plus grande complexité du composant. Par ailleurs, les 

remarques formulées au 5 1.5 en ce qui concerne le mode d'obtention de la caractéristique de transfert 

et de sortie s'appliquent donc également pour la caractérisation du bignlle, à savoir la non validité de 

la caraçténsation effectuée, soit en continu, soit en impulsion pour représenter correctement le 

comportement non linéaire du composant en micro-ondes. 

En conséquence, il apparaît indispensable d'essayer de mettre au point une caractérisation du 
bigrille qui soit à la fois valable en hyperfréquences et en régime non linéaire. Ce sera l'objet du 

paragraphe suivant. 

2.5 Nouvelle méthode de caractérisation en régime 
non linéaire 

Nous présentons une nouvelle méthode de caractérisation simple et précise, valable tout à la fois 

en hyperfréquences et en régime non linéaire du TEC bigrille. Nous commençons par proposer un 
nouveau schéma élecmque équivalent, valable en régime linéaire et large bande de fréquence. Ensuite, 

nous montrerons que cette représentation originale peut aussi être utilisée en régime non linéaire. 

Enfin, nous validerons notre nouvelle méthode de caractérisation en micro-ondes et en régime non 

linéaire. 

25.1 Schéma électrique équivalent en régime linéaire 

Avec Radhy [Il], en régime linéaire, nous considérons que le schéma électrique équivalent de 

la figure 37 peut se transformer en un schéma plus simple, appelé global, dans la mesure où la 

fréquence de travail n'est pas trop élevée (figure 43). 

L'utilisation de ce schéma giobal présente deux avantages principaux : 
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- 

Inh; 

Figure 44 : Schéma équivalent au bigrille en configuration G 1-D. 

LILLE @ 

tableau 11 : valeur des éléments du schéma électrique équivalent du 
P35-1310 mesurés dans la bande 2 à 4 GHz (configu- 
ration G1-D). 

a) Vgs l= - IV b) Vgs,=Ov 
vgs* = O v vgsz = O v 
Vds=4v V d s = 4 v  



d'une part, il est plus simple et donc plus facilement utilisable pour la conception et l'opti- 
malisation des circuits et dispositifs micro-ondes, 

d'aure part, il est plus précis car les éléments coristitutifs sont directement accessibles à la 
mesure. 

En contrepartie, les différents Cléments du schéma n'ont plus aucune signification physique 

puisqu'ils correspondent simplement aux évolutions observées extérieurement des grandeurs tensions 

et courants. 

La caractérisation du bignlle en régime linéaire, selon la nouvelle représentation proposée au 

Laboratoire, s'effectue aisément par la détennination des éléments du schéma équivalent de la figure 
43. 

On utilise un analyseur de réseau en micro-ondes et le bigrilie est mesuré en quadripôle dans 
trois configurations différentes. 

2.5.1.1 Quadripôle G1-D 

Schéma électrique équivalent 

Si l'on considère le fonctionnement du bigdile entre G1 et D, le troisième accès G2 étant 
fermé sur un court-circuit, le schéma de la figure 43 peut se simplifier et devient alors équi- 
valent au schéma du quadripôle représenté figure 44. A partir de la mesure des paramètres S 
de la matrice d'onde, on en déduit la valeur des éléments du schéma électrique équivalent. 

Résultats expérimentaux 

Le tableau 11 donne la valeur des éléments du schéma équivalent du P35-1310 déduits de la 
mesure des paramètres S dans la bande 2 à 4 GHz. 

2.5.1.2 Quadripôle G2-D 

Schéma électrique équivalent 

Le troisième accès G1 étant femé sur un court-circuit, le schéma équivalent devient celui du 
quadripôle de la figure 45. 
La mesure de la matrice d'onde de ce quadripôle permet d'accéder à la connaissance d'autres 
éléments du schéma. 



Figure 45 : Schéma électrique équivalent au bigrille en configuration G2 D. 

Tableau 12 : valeur des éléments du schéma électrique équivalent du 
P35-1310 mesurés dans la bande 2 h 4 GHz (configu- 
ration G2-D) 

) Vgs, = o v  
vgs* = O v 
Vds=4v 



Résultats expérimentaux 

Le tableau 12 donne la valeur des éléments du schéma équivalent du P35-1310 déduits 
toujours de la mesure des parambees S dans la bande 2 à 4 GHz. 

2.5.13 Quadripôle Gi-G2 

schéma électrique équivalent 

Le troisième accès D étant femé sur un court-circuit, le bigrille devient équivalent au 
schéma du quadrip6le de la figure 46. 
De nouveau, à partir de la mesure de la matnce d'onde, on en déduit la valeur des derniers 
éléments inconnus. 

Résultats expérimentaux 

Nous représentons dans le tableau 13 les valeurs des éléments déduits de la mesure des 
parameues S dans la bande 2 à 4 GHz. 

2.5.1.4 Conclusion 

Nous possédons dors une représentation du bigrille beaucoup plus simple que celle présentée 

au paragraphe précédent, donc faciiement utilisable en CAO. 

En effet, dans les configurations classiques d'utilisation, c'est-à-dire GI-D ou G2-D, le schéma 

&quivalent du bigriile est similaire à celui utilisé pour le monogriile. 

Par ailleurs, la détermination des valeurs des éléments est aisée et rapide. 

Enfin, chaque élément s'exprimant simplement en fonction de la mamce d'onde, la précision de 

détermination est améliorée. 

Avant de nous intéresser à la représentation du fonctionnement du bignlle en régime non 

linéaire, nous validons ce schéma en régime linéaire et en hyperfréquences. 



Figure 46 : Schema 6lectnque équivalent au bigrille en configuration G1 G2. 

Tableau 13 : valeur des éléments du schéma électrique équivalent en 
configuration G 1-G2 (P35- 13 10) 



2 3.2 Validation en régime linéaire 

Sur la figure 47, nous comparons les évolutions très large bande de fréquence des para- 
mètres S mesurés avec ceux prévus par le logiciel de simulation TOUCHSTONE utilisant le 
schéma d i  la figure 44. 
iI apparaît un accord satisfaisant, ce qui prouve la validité du schéma équivalent propÔsé 
jusqu'à des fréquences élevées. 

Configuration G2D 

Sur la figure 48, nous comparons égaiement les paramètres S mesurés à ceux prévus par 
TOUCHSTONE. On constate ici encore un accord satisfaisant. 

Nous avons donc démontré la validité de notre représentation originale pour représenter 

correctement le fonctionnement du TEC bigrille en régime linéaire et très large bande de fréquence. 

Nous proposons à présent d'utiliser ce schéma électrique équivalent pour représenter le 

fonctionnement en régime non linéaire du transistor. 
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Figure 47 : Comparaison entre les pararnktres S mesurés (0) et theoriques (-0) pour le P35-1310. 
Configuration G 1 -D 
Vgs1 = -1v 
vgsz = Ov 
vds = 4v 
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Figure 48 : Comparaison entre les paramktres S mesurés +) et théoriques (-0) pour le P35-1310. 
Configuration G2-D 
Vgs1 = ov 
vgs, = -IV 
vds = 4v 



Figure 49 : Schtma élecûique tquivalent global en non lintaire (configuration 01-D) 

Figure 50 : Schtma élecûique équivalent global en non lintaire (configuration G2 -D) 



2.53 Application à la caractérisation en régime non linéaire 

Nous présentons une méthode originale de caractérisation en régime non linéaire. Elle consiste 

à utiliser le schéma électrique équivalent, dénommé schéma global, utilisé précédemment en régime 

linéaire (figure 43). Simplement les valeurs des éléments ne seront plus des constantes mais 

dépendront des tensions instantanées. 

253.1 Schéma électrique équivalent 

Par analogie avec l'étude en régime linéaire, il est possible de considérer trois configurations de 

fonctionnement GI-D, G2-D ou Gl-G2. 

Dans la mesure où le fonctionnement de type grand signal n ' inte~ent  généralement que dans 

les deux premières configurations, nous n'envisagerons que ces deux cas particdiers. 

Quadripôle G1-D 

Le troisième accès G2 étant fermé sur un. court-circuit, le schéma de la figure 44 devient 
celui du quadripôle représenté figure 49. 

Quadripôle G2-D 

Le troisième accès G1 étant fermé sur un court-circuit, le schéma de la figure 45 devient 
celui du quadripôle de la figure 50. 

2.53.2 Caractérisation des éléments non linéaires 

Nous utilisons de nouveau la technique de caractérisation mise au point pour le monogrille au 

8 1.4. Il est toutefois à remarquer que les éléments non linéaires du schéma électrique équivalent 

giobal vont dépendre à présent des trois variables Vgsl, Vgs2 et Vds. 

Jonctions Schottky 

-TECI 

La détermination est la même que celle effectuée dans le cas du schéma naturel 
(8 2.4.2). 

-TEC2 

En utilisation classique du bigrille, la jonction est prépolarisée en inverse. Dans ces 



Tableau 14 : valeur des capacités Cgsl et Cgs2 mesurées pour le 
P35-1310. 

a) Vgsl=-IV 
Vgs, = O v 
Vds = 4 v  

Figure 51 : CaractCristiques mesurées en continu pour le P35-1310 pour deux cas particulien de 
polarisation. 
a) configuration G1 - D b) configuration G2 - D 

Vgs* = ov Vgs1 = ov 



conditions, il est peu vraisemblable qu'il existe un courant de grille. 
C'est pourquoi nous ne nous attacherons pas à caractériser la jonction du TEC2. 

Mesure de Cg (Vg) 

La mesure est toujours effectuée selon la méthode présentée au 9 1.4.2. Toutefois, il 
conviendra de relever les valeurs de Cgsl et Cgs2 en fonction des tensions Vgsl et Vgs;, à 
tension Vds non nuile. 
Nous présentons tableau 14 les valeurs des capacités de grille-canal Cgsl et Cgsz pour un 
point de polarisation donné. 

Relevé des caractéristiques Ids (Vgs, Vds) 

Le relevé des caractéristiques de sortie du bigrille peut s'effectuer soit en continu, soit en 
impulsion. 
Ainsi, si l'on fure la valeur de la tension de polarisation de l'une des deux gnlles, il est 
possible de relever la caractéristique de transfert et de sortie du quadripôle compris entre 
l'autre grille et le drain. 
Nous présentons figure 51 les caractéristiques expérimentales relevées d'une part pour le 
quadripôle entre G1 et D et d'autre part celui entre G2 et D. 

Les critiques formulées au $ 1.5 concernant cette technique de caractérisation dans le cas du 

monogrille sont encore valables dans le cas du bigde. 

En effet, les mesures en continu ou en impulsion ne permettent pas d'accéder aux 

caractéristiques micro-ondes du composant. C'est pourquoi nous suggérons une méthode nouvelle 

pour l'obtention de la caractéristique de transfert et de sortie du bigrue. 

2 5.4 Méthode originale d'obtention des caractéristiques micro-ondes 

25.4.1 Principe 

Il consiste à utiliser la méthode préconisée pou le monogrde au Q 1.6 et appliquée au cas du 

bigrille. Ainsi, nous pouvons écrire : 

- - 
Ids ( vgsl ) 1 Vasi, Vds 

azdr 
dVg's1+ ... 



Avec, de plus la condition de cohérence à respecter 

Nous pouvons mesurer directement certaines dérivées partielles qui sont : 

= gd (Vds) 

Par conséquent, comme pour le monogriile, il est possible de déterminer la valeur du courant 

drain par intégration numérique (soit du gm, soit du gd). 

Comme dans le cas du monogriile (4 1.6), nous préférons utiliser les mesures des 

transconductances pour améliorer la précision des résultats. 

Nous pouvons déterminer le courant drain selon les deux configurations considérées : 

De la mesure de gml pour une tension Vgsz donnée, nous déterminons : 



vgs, (VI 

I 
O 1 Gm, (ms) 
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Figure 52 : Evolutions des principaux elements du scherna elecaique equivalent global (configura- 
tion G1- D) mesurés à Vds = 4v pour le P35 - 1310. 



Confiiration G2-D 

De la mesure de gm2 pour une tension Vgs donnée, nous avons alors : 

Cette méthode & détermination de la caractéristique de transfert et de sortie en micro-ondes du 

bignlle constitue une généralisation de celle employée pour le monogrille. 

2.5.4.2 Validation - application 

Nous proposons, tout d'abord, de montrer la validité du schéma électrique équivalent utilisé en 

régime non linéaire selon les deux conf~gurations GI-D et G2-D. Puis nous appliquons notre méthode 

de caractérisation au cas d'un bigrille submicronique commercial. 

Validation 

Selon la technique évoquée au 8 2.5.1, nous pouvons mesurer l'évolution des éléments du 
schéma équivalent en fonction des tensions de polarisation Vgsl, Vgs2 et Vds. Ces évolu- 
tions sont représentées figure 52 pour la configuration G1-D, figure 53 selon la configuration 
G2-D, et figure 54 pour les deux configurations. 

Pour ces deux configurations, nous introduisons dans le logiciel d'analyse TOUCHSTONE 
les valeurs mesurées pour en déduire les paramètres S à la fréquence de 10 GHz. Nous les 
comparons ensuite aux paramètres S mesurés à la même fréquence en fonction des polarisa- 
tions de gdie  1 (figure 55). de grille 2 (figure 56) et de drain (figure 57). 
L'accord observé montre la validité du schéma utilisé pour représenter le comportement en 
régime non linéaire du composant il fréquence élevée. Il apparaît donc que cette méthode 
originale de caractérisation du bigrille permet d'accéder aux caractéristiques hyperfré- 
quences du composant à partir d'une mesure directe. 
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Figure 53 : Evolutions des principaux 616ments du schema 6lectrique equivalent global (configura- 
tion G2 - D) mesurés à Vds = 4v pour le P35 - 13 10. 
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F i e  54 : Evolution des principaux Cl6ments du schéma PecUique equivalent global mesures en 
fonction de Vds pour deux configurations. 

Configuration Gl - D Vgsl = -1 v 
vgs2 = Ov 

v Configuration G2 - D Vgs, = Ov 
vgs2 = -IV 



Figure 55 : Comparaison entre les paramkas S mesurés (9) et th6oriques du P35 - 1310 en 
fonction de la tension grille source Vgsl pour la configuration GI-D 

Vds = 4v 
à la fréquence f = 10 GHz 

vgs, = Ov 



Figure 56 : Comparaison entre les paramètres S mesures (0) et théoriques (m du P35 - 1310 en 
fonction de la tension grdie source Vgs;! pour la configuration G2-D 

Vds = 4v 
la fréquence f = 10 GHz 

Vgs1 = Ov 
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Figure 57 : Comparaison entre les paramhtres S mesurés (0) et théoriques (@ du P35 - 1310 en 
fonction de la tension drain source Vds pour la configuration G 1-D 

Vgs1 = -IV 
à la Eréquence f = 10 GHz 

vgs2 = Ov 
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Figure 58 : Comparaison entre le réseau Ids (Vgsl. Vds) du P35 - 1310. - - - - mesud en continu - deduit des mesures en hyperfréquences de gml 

l Ids (mA) Vgs, =O v 

Figure 59 : Comparaison entre le &eau Ids (Vgs2, Vds) du P35 - 13 10. 
-, - mesu& en continu - déduit des mesures en hyperfréquences de gm2 



Application 

Notre méthode est appliquée à la détermination de la caractdristique quasistatique de 
transfert et de sortie du transistor Plessey P35-1310. Comme nous l'avons vu au Q 2.5.4.1, 

elle est obtenue à partir des mesures de pl et gm2 que l'on intègre numériquement. 

-configuration GI -D : 

Nous mesurons les transconductances gml et gm2 en micro-ondes (bande 2 à 4 GHz) avec un 

incrément de 0.2 v pour la tension grille-source et 0,5 v pour la tension drain-source. 

Les réseaux quasistatiques, obtenus pour deux cas particuliers de polarisation sont présentés 

figures 58 et 59. Nous faisons également figurer les réseaux issus des mesures en continu. 

Nous observons une différence trhs nette entre les deux réseaux, montrant la non validité des 
mesures en continu. Notons que cet écart sera d'autant plus grand que la couche épitaxiée du 
composant sera de moins bonne qualité. Ainsi, pour le transistor Plessey P35-1310, nous avons relevé 

une différence de 40% entre les maxima de la transconductance gml mesurés en continu et en 

hyperfréquences. L'intégration des évolutions de gml et gm2 ne faisant qu'amplifier les différences, 

nous trouvons une différence importante entre les réseaux issus de la mesure en continu et en 

hyperfréquences. 

2.6 Conclusion 

Nous avons présenté la méthode classique de caractérisation du bigrilie et son insuffisance à 

décrire le fonctionnement du composant en régime non linéaire. Nous avons alors proposé une 

méthode originale de caractérisation qui présente l'avantage d'accéder directement par la mesure aux 

éléments du schéma électrique équivalent. Cette nouvelle technique a été appliquée à la détermination 

des caractéristiques du composant en hyperfréquences. Sa mise en oeuvre est simple et nous paraît 

donc mieux adaptée à la caractérisation du bigrille en hyperfréquences et en régime non linéaire. 
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Chapitre 3 



Chapitre 3 
Modélisation en régime non linéaire des TECs 

3.1 Introduction 

Pour les applications que nous envisageons pour les transistors mono et bigrille, nous désirons 

utiliser un modèle susceptible de décrire leur fonctionnement à la fois en régime non linéaire et en 

hyperfréquences. Or la modélisation grand signal du TEC en est encore à ses débuts, comme le 
rappelait en Juin 1987 D. ~ske ich  [l] et il est délicat de choisir parmi les nombreux modèles existants 

CELUI à utiliser. 

La première partie de ce chapitre concerne donc l'examen des différents modèles actuellement 

proposés pour représenter le comportement des TECs en fonctionnement non linéaire de forts signaux. 

Cet examen faisant apparaintre plusieurs insuffisances pour les modèles actuels, nous serons 

amenés h proposer un nouveau modèle grand signal. Son originalité repose sur l'obtention d'une 

caractéristique courant tension utilisable en micro-ondes, contrairement aux modélisations antérieures. 

3.2 Différents modes d'étude 

On trouve dans la littérature de nombreux modes d'étude du TEC. Ils peuvent se classer en trois 

grandes familles que nous présentons rapidement ; ce sont les modèles particulaires, macroscopiques 

puis phénoménologiques. 

Après avois envisagé le cas particulier du bignlle, nous effectuerons une étude comparative de 

ces différents modes. Cela nous permettra de choisir le mode d'étude le plus approprié pour le but que 

nous nous sommes fixé. 



3.2.1 Les modèles particulaires (ID ou 2D) 

Ils consistent à décrire les phénomènes de transport de charge électronique au moyen de 
l'équation de Boltzmann. Cette équation peut être résolue numériquement, par exemple en utilisant la 

méthode de Monte-Carlo [2], [3]. 

Dans ce modèle, le déplacement des électrons est suivi simultanément dans l'espace réel et dans 

l'espace réciproque. il rend compte des effets de dynamique non stationnaire, qu'on ne peut négliger 

pour des composants de dimension submicronique fonctionnant aux fréquences élevées. 

Ces modèles présentent l'avantage de réaliser une étude exacte prenant en compte les différentes 

grandeurs physiques régissant le transport des charges au sein du composant. 

Cependant, ils nécessitent des temps de calcul relativement longs et des ordinateurs 

performants. En conséquence, de tels modèles se prêtent mal à une étude paramétrique des conditions 

de fonctionnement et des structures semi-conductrices. 

3.2.2 Les modèles macroscopiques (ID ou 2D) 

Ces modèles consistent en la résolution des équations fondamentales du transport dans les semi- 

conducteurs, à savoir les trois équations de conservation du nombre des particules, du moment et de 

l'énergie, obtenues par intégration de l'équation de Boltzmann [4]. 

Ils permettent de considérer l'influence des effets de dynamique non stationnaire mais avec un 
temps de calcul beaucoup plus court que par la méthode de Monte-Carlo. 

Les modèles unidimensionnels, comme celui mis au point au laboratoire par B. Carnez et A. 

Cappy [SI, utilisent des hypothèses simplificaûices qui permettent de traiter analytiquement le 

comportement du composant. 

Ces modèles, s'ils sont précis, nécessitent néanmoins des temps de calcul relativement 
importants et se prêtent également difficilement à des études pararnétriques. 



Modèles 

Tableau 15 : Comparaison des modes d'étude du monogrille 
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3.2.3 Les modèles phénoménologiques 

Ils consistent à décrire le plus précisément possibie le fonctionnement global du composant en 

utilisant des expressions mathématiques les plus simples possible. Ces expressions mathématiques 
relient les grandeurs électriques externes : tension grille-source Vgs, tension drain-source Vds et 

courant drain Ids. Eues peuvent : 

soit ne présenter aucune signification physique et n'être que simplement représentatives du 
fonctionnement, 

soit au contraire s'inspirer directement des théories élémentaires des semi-conducteurs. 

La simplicité de telles expressions permet une étude paramétrique rapide sur un micro- 

ordinateur. La vocation de tels modèles est donc la conception et l'optimalisation des composants et 

systèmes micro-ondes. 

3.2.4 Cas particulier du bigrille 

A notre connaissance, les seuls modèles que nous pouvons trouver dans la littérature sont le 

modèle particulaire de Moglestue [6], ainsi que le modèle macroscopique unidiInenSi0~el de Bouhess 

[7]. Enfin, Radhy [8] a proposé une modélisation dite globale dans le cadre des modèles 

phénoménologiques. 

3.2.5 Comparaison des modes d'étude du monogrille 

Le tableau récapitulatif no 15 effectue une comparaison des différents modes utilisables dans le 

cas du monogrille en présentant leurs avantages et inconvénients respectifs. Cette comparaison nous 

permettra d'effectuer le choix judicieux du mode d'étude il utiliser. 

3.2.6 Conclusion 

Nous nous proposons de choisir un mode d'étude des TECs monogrille et bigriiie permettant la 

conception et l'optimalisation du fonctionnement des composants et des systèmes micro-ondes. ii est 
donc nécessaire qu'il soit simple, pour limiter les temps de calcul, mais aussi suffisamment précis. 



Figure 60 : Schéma electrique non Linéaire simplifié du TEC monognlle. 



L'examen du tableau n' 15 fait apparaître que seuls les modèles phénoménologiques sont 

utilisables pour le but envisagé. 

Nous nous proposons donc de faire une présentation plus exhaustive des différents modèles 

phénoménologiques existants dans la littérature. 

3 3  Modèles phénoménologiques actuels 

De nombreux auteurs ont proposé différents modèles destinés à décrire le fonctionnement du 

monogriile. Ii est important de remarquer que certains permettent une description en régime fortement 
non linéaire tandis que d'autres s'attachent à modéliser le transistor en régime de fonctionnement 
faiblement ou moyennement non linéaire. Après avoir présenté les modèles les plus significatifs, nous 

traiterons rapidement le cas particulier du bigrille. 

33.1 Monogrille 

3.3.1.1 Régime fortement non linéaire 

De façon très simple, le monognlle peut être modélisé par un seul générateur de courant drain 

(Ids) dépendant des tensions de griile Vgs et de drain Vds (figure 60). 

Différentes expressions phénoménologiques ont été proposées pour traduire la dépendance 

fortement non linéaire de ce générateur : 

Schichrnan et Hodges [9] en 1968, dont le mdèle utilisé dans le logiciel SPICE est 

représenté par les équations : 

Zds ( Vgs , Vdr ) = $( Vgs + V T ) ~ (  1 +3lVds) en zone saturée (3-1) 

Idr  ( Vgs , Vds) = 8[2 ( Vgs + VT) Vds - vdr2] ( 1 + AVds) en zone non sarwée (3-2) 

Taki [IO], qui propose en 1978, la description de la totalité de la caractéristique par une seule 

équation : 



Les modèles de Schichrnan, Hodges et Taki, c&s pour le JFET, ont ensuite été utilisés pour 

décrire le fonctionnement du MESFET. 

Curtice [Il] propose en 1980 l'expression : 

I d s ( ~ ~ s , v d s )  =$(vgs+ ~ ~ ) ~ ( l + ~ V d s ) t h ( a ~ d s )  (3-4) 

Ce modele, adapté par White et Namordi [12] a été utilisé dans le logiciel SPICE 2. 

Tajima [13], en 1981, décrit la caractéristique non lindaire par l'expression empirique : 

Ids(Vgs,Vds)=Idl Id2 

avec 

-Vds 
Id2 = lW[l -exp{--o(~j- Vdss Vdss b ( ~ r } ]  Vdss 

Nous trouvons ensuite l'expression de Kacprzak et Materka [14] en 1982 qui tient compte 

de la modification de la tension de pincement Vp avec la tension de polarisation drain-sowe 

vds. 

Enfin, récemment, Microwave Spice implante sur TOUCHSTONE (EEsof) : 

soit ~ d s  =p(vgs - V T O ) ~ (  1 + h ~ d s )  th (a~ds)modèlen '1 (3-9) 

soit 1 d s = ( ~ ~ + ~ ~ ~ ~ + ~ ~ ~ ~ + ~ ~ ~ ~ ) t h ( ~ ~ d s ) m o d è l e n ' 2  (3-10) 



D 

Vds 

Figure 61 : Schémas électriques @"valents au TEC 

a) en regime linéaire 

b) en régime non linéaire. 



Tous ces modèles, exprimant par une expression mathématique simple la dépendance du 

courant drain Ids en fonction des tensions grilîe Vgs et drain Vds, pennettent une simulation en grand 

signai puisqu'ils décrivent le composant quelles que soient les valeurs prises par les tensio~s (en 

dehors du mécanisme d'avalanche). 

33.1.2 Régime faiblement ou moyennement non linéaire 

Certains auteurs ont proposé une modéiisation, définie autour d'un point de fonctionnement, 
décrivant le régime non linéaire. Ainsi, on peut écrire pour le courant drain, en considérant le schéma 

non linéaire de la figure 61. 

alds 1 a21ds 
AI& = AVgs + 2 w ( ~ ~ g s ) 2 + . . .  

am + -  1 a21ds 
a vds AV& + 2 m( A V ~ S ) ~ + .  . . 

et de même pour la capacité grille-source. 

acgs 
c g s  = cgso + - i a c g ~  

a vgs AVgs + 2 ( A V ~ S ) ~ +  ... 
acgs +-  a Vds l A V ~ S ) ~ +  ... AV* + 5 ( 

ou encore la capacité grille-drain. 

La modélisation consiste, par exemple, à relever la courbe d'évolution de la capacité Cgs en 

fonction de Vgs pour une tension Vds fixée. Ensuite, le procédé d'approximation par la méthode des 

moindres carrés permet de définir un polynône (souvent d'ordre 5) représentatif de l'évolution de la 

courbe expérimentale. Enfin, par dérivations successives, on accède aux valeurs des coefficients du 

développement limité. 

Ce procédé utilise générdement la mesure des pararn5tres de dispersion à l'analyseur de réseau. 



Les résultats sont ensuite introduits comme paramètres dans une résolution d'équations du type 

Volterra. 

Cette méthode, préconisée par différents auteurs [15], [16], permet de considérer des régimes 

faiblement et moyennement non linéaires mais ne permet pas de décrire le fonctionnement en régime 

fortement non linéaire. De plus, ils sont assez complexes et par conséquent difficilement utilisables en 

CAO. Signalons cependant qu'ils permettent de mettre en évidence l'influence sur le fonctionnement 

des différentes non linéarités et des différents coefficients non linéaires représentatifs. 

A notre connaissance, seul Radhy a proposé un modèle phénoménologique spécifique au 

bigrille en proposant un schéma global, dont il a montré la validité en régime faiblement non linéaire. 

Ce schéma a été présenté lors de la présentation des différents modes de caract6risation du bigrille au 

92.5. 

Par ailleurs, plus classiquement, le bigrille peut être modélisé par un schéma électrique 

équivalent dit naturel (5 2.3) en le considérant comme résultant de l'association en cascode de deux 

monopilles, chacun des deux monogriiles étant décrit par un modèle de type phénoménologique. 

33.2 Conclusion 

Nous nous intéressons à la modélisation grand signai des transistors à effet de champ mono et 
bigrille en vue des applications envisagées. Or, pour décrire le fonctionnement grand signai, il importe 

d'utiliser des expressions phénoménologiques, non pas établies autour d'un point de fonctionnement 

mais valables quelques soient les tensions me-source et drain-source appliquées. 

En ce qui concerne le bigrille, nous avons le choix entre deux modèles s'inspirant soit du 

schéma naturel, soit du schéma global. Or l'utilisation du schéma global nécessite la mise en place 

d'expressions dépendant de mis  variables, puisque chaque élément non linéaire dépend des 3 tensions 

Vgsl, Vg.2 et Vds. Cela s'avérant assez complexe, nous choisissons le schéma naturel pour la 

modélisation grand signal du bigrille. Il conviendra de modéliser chaque monogrille constitutif du 

bigriile par un modèle phénoménologique graud signal. 

La modélisation grand signai des deux types de transistor se ramène donc il l'utilisation d'un 

modèle phénoménologique grand signai du monogrille. Or, nous pensons que les modèles 
actuellement propos& pour décrire le fonctionnement présentent quelques insuffisances que nous 

présentons dans le paragraphe suivant. 



3.4 Insuffisance des modélisations actuelles 

La plupart des auteurs actuels proposent la caractérisation du générateur de courant et la 

validation des expressions mathématiques à l'aide de mesures en continu. 

Or, comme nous l'avons vu au Q 1.5, cene façon de procéder nous apparaît peu judicieuse car 

les effets thermiques et effets de pièges nous empêchent d'accéder à la caractéristique micro-ondes du 

composant. 

Dans ces conditions, nous rejetons la caractérisation en continu des autres auteurs (ainsi 
d'ailleurs que leur validation en continu) et nous nous proposons la caractérisation micro-ondes. 

Enfin, plutôt que d'essayer de modéliser aussi précisément que possible le courant drain, il nous 

paraît plus judicieux de s'attacher à modéliser les dérivées partielles du courant drain, c'est-à-dire la 

transconductance grn et la conductance de sortie gd. En effet : 

leurs valeurs conditionnent les performances du dispositif en hyperfréquences, par exemple 
le gain et la puissance de compression pour une application en amplificateur de puissance, 

leurs évolutions en fonction des tensions de poldsation correspondent aux non linéarités du 
composant et sont fondamentales pour le fonctionnement en oscillateur ou en mélangeur. 

De plus, ces grandeurs gm et gd sont directement accessibles à la mesure en micro-ondes avec 

une exceliente précision. 

Afin de démontrer la non validité des modélisations phénoménologiques actuellement 

proposées, nous envisageons, à titre d'exemple typique, le modèle de Curtice mis en oeuvre dans le 

logiciel SPICE : 

On peut en déduire les expressions de la conductance de sortie gd et de la transconductance grn. 

gd=-  aVds a l d s I  Vgs =~(~~s+~~)~[a(l+1~ds)(l-th~(a~dr))+hrh(a~&)] (3-14) 



Figure 62 : Tramconductance et conductance de sortie modéiisdes par Curtice. 
B=4,44;VT=5,6; h = O ; a = 2  
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Figure 63 : Evolution expérimentale typique du gm et du gd d'un TEC commercial subrnicronique 
(mesurés dans la bande 2-4 GHz). 



Nous représentons figure 62 leurs évolutions en fonction de la tension de polarisation de grille. 

Si on les compare aux évolutions expérimentales de la figure 63, pour un transistor 

submicronique, il apparaît une réelle divergence entre les dures des courbes. Ainsi le gm est modélisé 

par une variation linéaire avec Vgs alors qu'en pratique, elle est fortement non linéaire. De même, le 

gd est modélisé de façon quadratique en fonction de Vgs alors qu'en pratique, il demeure presque 

constant jusqu'au pincement. 

En conclusion, il apparaît que les modélisations actuelles, si elles représentent assez bien le 

comportement en continu, sont tout h fait incapables de représenter les évolutions de gm et de gd qui 

sont pourtant fondamentales pour le fonctionnement en micro-ondes. 

En effet, l'obtention de l'évolution du courant drain en fonction des tensions de polarisation 

n'implique pas nécessairement une b 0 ~ e  détermination des dérivées partielles gm et gd. 

Nous rejettons donc la méthode de modélisation actuelle et nous nous proposons, à présent, de 

décrire un modèle original susceptible de permettre à la fois la représentation correcte des dérivées 

partielles et de la caractéristique de sortie. 

3.5 Expressions phénoménologiques 

Nous proposons la description de la dépendance non linéaire du courant drain Ids en fonction 

des tensions Vgs et Vds en utilisant une méthode analogue h celle utilisée lors de la caractérisation des 
composants (8 1.6). 

C'est pourquoi nous suggérons une expression phénoménologique de l'évolution de gm en 

fonction des tensions de polarisation Vgs et Vds. 

La figure 64, où sont représentées les évolutions de la transconductance pour un transistor 

typique, nous suggère d'utiliser l'expression suivante [17] : 

avec les différents paramètres représentés sur la figure 65. 

. gmg : la valeur de saturation de la transconductance pour Vds élevé. 



Figure 64 : Evolutions mesurées en hyperfréquences (2-4 Ghz) du gm fonction des tensions de pola- 
risation Vgs et Vds (transistor NE 673) 

Figure 65 : Détermination des differents pararnkms de l'expression de gm (Vgs, Vds). 



.Vp: la tension de pincement définie par gm (Vp) = O v. 

. a :  parametre significatif de la pente. 

. Vs : tension de dkhet. 

Les valeurs des différents parametres gmg, Vp sont aisément déterminées sur la courbe 

expérimentale. 

a est déterminé en considérant le point B qui a pour coordonnées (VB, gnd2) et pour 
pente PB. 

On peut ecrire : 

Ce qui nous donne : 

d'où l'on extrait la valeur de a. 

Nous venons donc de mettre en place une nouvelle loi de l'évolution de grn (Vgs, Vds) ainsi 

que la détermination expérimentale des différents parametres intervenant dans celle-ci. 

Cependant, on peut souhaiter vouloir représenter la caractéristique courant-tension Ids (Vgs, 
Vds) dont l'allure est bien connue. 

Dans ce cas, il suffit d'intégrer l'expression de gm. On obtient ainsi une nouvelle expression 

phénoménologique du courant drain : 

Ce qui donne : 

vgs + vp m ( v g ~ . ~ & )  = bsoln[ch(a vp ) ] + g d o V d s ] t h p )  

avec 

gmo VP Iso = - a 



Vds (v) 
4 Gm . V 

Figure 66 : Evolution de la transconductance gm - expérimentale - - - - théorique (expression 3-15): gmg = 89 ms ; a = 1'18; Vp = -0.65~ 

Figure 67 : Caractéristiques micro ondes d'un TEC AsGa NE 673 - en micro ondes 
théoriques de modélisation -- - encontinu 



Nous pouvons maintenant déduire la valeur de gd par dérivation de l'expression du courant. 

Et aussi vérifier expérimentalement la bonne réalisation de la condition de cohérence 

agm agd -=- 
avds avgs 

Nous suggérons donc une nouvelle expression du courant Ids fonction des tensions de 

polarisation @lie-source et drain-source. Elle présente l'originalité d'être directement caractérisable à 

partir de mesures hyperfréquences. Elie est donc susceptible de représenter correctement le 

comportement du transistor en régime dynamique, à l'inverse des expressions antérieures 

généralement obtenues à partir de mesures en statique. 

Nous proposons maintenant de montrer la validité de notre modkle. 

Remarque 1 

Nous avons fait apparaître lors de l'intégration le terme g%. Vds qui traduit la pente de la 
caractéristique Ids (Vds) pour Vds élevé. g+ correspond donc à la conductance de sortie du 
TEC en régime de saturation. Sa valeur est déduite de la mesure en hyperfréquences de gd. 
Il est choisi indépendant de Vgs comme l'expérience le prouve (figure 63). 

Remarque 2 

Lors des mesures en continu, il est fiéquent d'obtenir p o u  g% des valeus nulles, voir 
négatives, ceci montre les problemes qui peuvent se poser lors de l'utilisation de teiies 
mesures et la validité des résultats obtenus en continu. 

3.6 Validation de notre modèle 

Nous proposons d'appliquer le modèle que nous avons mis au point au cas d'un transistor 

subrnicronique dont la caractérisation a été effectuée au chapitre 1. 

Cela nous permettra de vérifier la validité des expressions phénoménologiques proposées pour 

gm et le courant drain. 

Nous avons présenté au 8 3.5 les différentes étapes permettant de modéliser un transistor à effet 



Figure 68 : Evolution de la conductance de sortie - expérimentale - - - - théorique 



de champ & type monogrille. Nous les avons appliquées au cas du transistor NE673. La figure 66 

montre le bon accord entre les évolutions de grn (Vgs, Vds) déterminées d'une part, par la mesure en 
hyperfréquences, et d'autre part par notre modèle. 

D'aprbs le § 3.5 nous en déduisons l'expression phénoménologique "micro-ondes" de Ids (Vgs, 

Vds) et nous comparons ses évolutions théoriques à celles issues de la caractérisation du composant 

(9 1.6). Le très bon accord observé entre les caractéristiques expérimentales et théoriques domdes 

figure 67 montre la validité des expressions retenues. 

Enfin, afin de prouver la self consistence de notre modèle, nous comparons, figure 68, les 

évolutions de gd (Vgs, Vds) expérimentales avec celles données par la modélisation. 

Là encore, nous pouvons conclure que notre modèle est bien représentatif de l'évolution des 

dérivées partielles du courant drain, ainsi que celle du courant drain. 

3.7 Conclusion 

Il s'avére intéressant d'utiliser une modélisation phénoménologique du TEC capable de 

représenter son fonctio~ement en régime de fort signai. Notre étude bibliographique montre que les 
modèles actuels sont imparfaits car ils s'attachent à décrire le mieux possible l'évolution du courant 

drain en continu sans se préoccuper de la validité des dérivées grn et gd, grandeurs en réalité 

essentiellement responsables du fonctionnement en régime dynamique. 

Dans ces conditions, nous proposons une modélisation phénoménologique originale, décrivant 

correctement et précisément l'évolution des paramktres gm et gd. Ainsi cette modélisation, qui 

s'affranchit des effets thermiques, est plus exacte car elle décrit bien le fonctionnement en régime 

dynamique de haute fréquence. ï i  est ensuite aisé, par intégration, de retrouver la caractéristique quasi- 

statique du transistor à présent parfaitement valable en micro-ondes. 

En ce qui concerne la modélisation du bigrille, elle se ramène à celle du monognlie car celui-ci 
peut être considéré comme résultant de l'association de deux monogrilles. 

Entin, ayant montré la validité du nouveau modkle proposé, nous dons  présenter son utilisation 

dans un logiciel de simulation susceptible de représenter le fonctionnement non linéaire des TECs 

mono et bignlle en micro-ondes. 
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Figure 69 : Schéma Clsrrique bquivalent du TEC AsGa associC aux circuits d'entree et de sortie. 



Chapitre 4 
Logiciels de simulation du fonctionnement des dispositifs à 

TECs 

4-1 Introduction 

Nous commencerons par présenter le schéma électrique équivalent représentatif du TEC 
monogrille auquel nous associons les circuits d'entrée et de sortie. Puis nous présentons le traitement 
numérique utilisé. 

Ensuite, nous envisageons le cas de la simulation du fonctionnement du bigriile qui s'apparente 
à celle du monogrille. Toutefois, nous utiliserons un traitement numérique spécifique. 

Enfin, dans chacun des deux cas, nous tiendrons compte des circuits micro-ondes associés au 

transistor. 

4-2 Cas du TEC monogrille 

4.2.1 Schéma électrique équivalent 

Nous utilisons le schéma électrique équivalent déjà présenté au 9 1.4.1 pour décrire le 

fonctionnement en régime non linéaire du TEC AsGa. Le TEC est associé aux circuits d'entrée et de 

sortie représentés figure 69. 

Ils consistent, pour le circuit d'entrée, en un générateur de résistance interne Rgén et de fem U 

et pour le circuit de sortie en une résistance de charge Ru associée à source continue de fem Eo. 



4.2.2 Description du fonctionnement 

4.23.1 Transistor monogrille 

Les différentes non linéarités qui apparaissent dans le schéma électrique équivalent sont 

modélisées par des expressions mathématiques permettant un traitement numérique simple. 

La caractérisation des non linéarités ayant été effectuée au chapitre 1, nous nous contentons de 

présenter les expressions représentatives de leurs évolutions. 

Nous distinguons : 

L'évolution non linéaire de la capacité Cgs en fonction de la tension de polarisation Vgs : 

Cgs ( Vgs ) = C limite = Cgso 1 - - ( pourVgs<-vp 

\ Cgs ( Vgs ) = Cgsopour Vgs > O 

-Cgso représente la valeur de Cgs pour Vgs = O 

-Vp la tension de pincement 

-@ est la hauteur de banihe de potentiel pour un contact Schottky 

-y un paramètre qui varie suivant le dopage et vaut typiquement 0'5 pour une jonction 
à dopage abrupt. 

la deuxième non linéaité considérée est le courant grille-source en polarisation positive du 

contact Schottky. 

Le courant s'écrit classiquement sous la forme : 

Ic = O pour Vgs < O (4-4) 

Ic = 1s exp - Vgs - 1 pour Vgs > O [ E T  1 1  
où 1s représente le courant de saturation. 



Figure 70 : Circuit d'entrée du TEC 



La non linéarité la plus importante est sans doute la dépendance non linéaire du courant 
drain en fonction des tensions de polarisation Vgs et Vds. Contrairement aux modèles 
utilisés par d'autres auteurs, cette non linéarité est décrite par une expression phénoménolo- 
gique déduite de la mesure en hyperfréquences des dérivées partielies du courant drain [l]. 

Notre nouvelle expression phénoménologique, validée au !j 3.6, est rappelée ci-dessous : 
, 

vgs + v p  
~ d < ( V g ~ , V d < ) = ~ s o h [ r h ( a  ) ] + g d ~ V d s } t h E )  

Les différents pararnbtres qui interviennent dans cette expression sont définis également au $3.5. 

Nous avons donc mis en place les différentes expressions qui régissent le fonctionnement non 

linéaire du transistor associé aux circuits d'entrée et de sortie. Nous envisageons à présent le traitement 
numérique correspondant. 

4.23.2 Circuit d'entrée 

Le circuit d'entrée de grille est représenté figure 70. 

R est une résistance de fuite de vaieu élevée qui simule les imperfections technologiques du 

contact Schottky. 

Afin de définir l'équation qui régit le circuit d'entrée du TEC, il nous faut envisager trois cas 

selon la valeur de la tension gnlle-source Vgs. 

La valeur de Vgs impose Ia forme des expressions retenues pour les valeurs : 

de la capacité Cgs 

du courant dans la diode Schottky 

du courant drain Ids 

Pour chacun de ces cas, ii est possible d'obtenir la valeur de la tension gnlle source ainsi que la 

valeur du courant grilie. 

Par ailleurs, le TEC étant polarisé entre grdie et source par une tension de polarisation continue Vgso, 

la tension totale Eg(t) s'écrit : 



4 Ids 

Vds, 

Figure 71 : Reprbsentation de la tension 4 



Eg ( t )  = Vgs, + U ( t )  (4-7) 

A titre d'exemple et pour le cas où nous avons - Vp I Vgs I O, le circuit d'entrée est décrit par 
les équations : 

Igs = O 

4.23.3 Circuit de sortie 

Dans cette étude, nous considérons une charge purement résistive notée Ru. Il est possible 

d'envisager un autre type de charge en modifiant les équations représentatives du circuit de sortie. 

Le circuit de sortie, representé figure 71 est décrit par : 

Vds = Eo -Ru . Ids 

4.2.3 Equations discrétisées 

Principe 

Le traitement numérique envisagé consiste en une étude dans le domaine temporel du 

schéma électrique équivalent. 11 consiste à calculer à chaque instant t le courant drain et la 

tension drain en s'imposant une évolution temporelie du signai d'entrée. Ensuite, une 
décomposition en série de Fourier permet de calculer la valeur des composantes 

Mquentielles. 

Cette méthodologie permet d'avoir ainsi accès aux différentes non linéarités du transistor. 

L'évolution temporelle du signal d'entrée peut être quelconque. Si nous envisageons une 

excitation sinusoïdale, nous avons : 

où o représente la pulsation du signal considéré. 



D Ids 

Figure 72 : Circuit de sortie du TEC. 



Notons que le générateur peut délivrer la puissance maximale : 

Circuit d9entr4e 

Pour simplifier, nous admettons que la tension totale Eg(t) reste négative. En conséquence, 

la jonction grille-source ne sera jamais polarisée en direct. 

En considérant le circuit d'entrée, il est possible d'exprimer la tension me-source à 

l'instant t, connaissant sa valeur à l'instant précédent t - At au moyen d'une expression 

explicite (d'après 4-8). 

Eg(t).R.At+Cgs(Vgs(t-At)).R.Rgén.Vgs(t-At) 
Vgs ( t )  = Rgén.At+Cgs(Vgs(t-At)).R.Rgén+R.At (4-12) 

Circuit de sortie 

Il est décrit par l'équation : 

Vds(t) = Eo-Ru.Ids(t) (4-1 3) 

où Eo représente la tension fictive d'alimentation qu'il conviendra d'ajuster à une valeur 
telle que la valeur moyenne de Vds (t) soit égale à la tension de polarisation. Elle est obtenue 

par extrapolation de la droite de charge dynamique (figure 71). 

Transistor h effet de champ 

Après avoir explicité les différentes équations qui permettent de décrire le fonctionnement 

du TEC, nous pouvons envisager la méthodologie du traitement numérique. 



équation différentielle 6 
TEST 

I 1 

Résolution de l'équation implicite en Vds Modification de Eo. 

1 Non 
Oui 

Vds = < Vds > fixée - 

Evolution temporelle de Vds et Ids 1 
I 

Spectre du signal de sortie 

Figure 73 : Organigramme du programme. 



4.2.4 Méthodologie du traitement numérique 

La méthodologie utilisée est illustrée par l'organigramme figure 73. 

A chaque instant t, à partir de la tension me-source Vgs(t - At) supposée connue, on calcule 

sa valeur à l'instant t grâce à (4-12). 

Ensuite, connaissant la valeur de Vds, à l'instant t - At, l'équation de type implicite en Vds (t) 

est résolue à l'aide d'une méthode dichotomique. Nous obtenons alors la valeur de Vds (t) avec une 

précision relative fk6e à 1 O*. 

La valeur de Ids(t) est ensuite aisément obtenue grâce à l'équation (4-13). 

Nous sommes donc capables, à partir de la connaissance de Eg(t) de deduire la valeur de la 

tension Vds et du courant Ids à chaque instant t. La résolution nécessite l'estimation de la valeur de la 

tension Vds au temps t = O. Nous prendrons la valeur de la tension Vds totale continue. 

Pour s'aflranchir du régime transitoire correspondant aux mauvaises conditions initiales 

données, nous effectuons le calcul sur deux périodes, en n'exploitant que la deuxihme dans laquelle 

une b 0 ~ e  périodicité est dejà observée. 

La tension fictive d'alimentation Eo est fixée égale à une valeur arbitraire, relativement élevée. 

Après résolution du système d'équations, nous calculons la valeur moyenne de la tension Vds qui est 

plus élevée qu'en pratique. Par conséquent, nous itérons autant de fois que cela est nécessaire afin 

d'obtenir la convergence de la tension moyenne de Vds vers celle que l'on s'est fixée. Nous 

demandons une m i s i o n  de 1 o - ~ .  

Enfin, on décompose classiquement en série de Fourier (sur les quarante premiers harmoniques) 

la tension et le coufant drain afin de passer de l'étude dans le domaine temp8rel à l'étude dans le 

domaine spectral. 

A titre d'exemple, si l'on considère un signal d'entrée monochromatique de fréquence f = 10 

GHz, nous adoptons un incrément temporel A t = 0.2 ps, ce qui correspond à 500 points de 

discrétisation sur la période. 

4.2.5 Conclusion 

Notre logiciel de simulation a été écrit en fortran 77 et implanté sur DPS 8. Il nécessite peu de 



Figure 74 : Dispositif expérimental de mesure 
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Figure 75 : Amplificateur micro-ondes bande X (transistor NE 673) - expérimental - - - - théorique de modélisation 



temps calcul (typiquement 7 secondes de CPU pour le calcul d'un point de polarisation). En 

conséquence, il est possible de l'utiliser en CAO. 

En outre, sa simplicité est parfaitement compatible avec l'utilisation d'un micro-ordinateur. 

Cependant, il s'avère relativement exact ce qui permet d'envisager son utilisation pour la 

compréhension des phénom8nes non linéaires du TEC AsGa en régime de fonctionnement grand 

signai. 

4.2.6 Validation du logiciel 

La validation sera conduite en considérant un amplificateur micro-ondes fonctionnant à la 

muence de 10 GHz et utilisant un TEC commercial submicronique. 

4.2.6.1 Dispositif expérimental de mesure 

Nous utilisons le banc classique représenté figure 74. 

On trouve à l'entrée un générateur sinusoïdal délivrant une puissance variable pouvant atteindre 

15 dBm. L'amplificateur utilise un TEC fabriqué par NEC Japon du type NE673. 

Le transistor est polarisé par deux tés de polarisation de type HP 33150A et les adaptations 

d'entrée et & sortie sont réaiisées à l'aide d'adaptateurs MAURY réglés en régime de petit signal. 

La puissance d'entrée est mesurée sur un rnilliwattmètre, associé à un coupleur 10 dB, tandis 

que le signal de sortie est observé sur un analyseur de spectre. 

Il est donc possible, avec ce banc, de relever l'évolution de la puissance de sortie en fonction de 

la puissance d'entrée. 

4.2.6.2 Résultats obtenus 

Nous comparons figure 75 les prévisions théoriques données par le logiciel aux résuitats 
expérimentaux mesurés à l'aide du banc. 

La comparaison fait apparaître que les prévisions du modèle sont tout-à-fait satisfaisantes, tant 

en ce qui concerne la détermination du gain linéaire que la puissance de compression caractéristique 

des non iinéarités. 
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Figure 76 : Schéma électrique équivalent au bigrille associé aux circuits d'entrée et de sortie. 



Remarquons que pour simuler l'adaptation de sortie du transistor, nous avons choisi une 
1 

résistance de charge Ru égale a pour le point de polarisation choisi. 

4.2.7 Conclusion 

Nous avons mis au point un logiciel de simulation sur ordinateur du fonctionnement des 

systèmes micro-ondes utilisant des TECs AsGa et valable en régime de forts signaux. Sa validation a 

été démontrée dans le cas d'un amplificateur de moyenne puissance fonctionnant en bande X. 

Par conséquent, ce logiciel, assez simple mais cependant relativement exact, peut être utüis6 

avec profit pour effectuer la conception et l'optimalisation des systèmes micro-ondes. 

Cas du TEC bigrille 

43.1 Introduction 

Nous avons montré précédemment la validité de la modélisation adoptée pour le monogrilie et 

les circuits d'entrée et de sortie associés. 

Nous commencerons par présenter le traitement numérique spécifique pour la représentation du 

fonctionnement du bigrille. 

Enfin, la validation de notre logiciel et notre traitement sera effectuée. 

43.2 Schéma électrique équivalent 

Il nous suffit de tenir compte de la topologie du montage cascode pour bâtir le schéma électrique 

équivalent du bigrille en régime non linéaire. 

Nous reprenons alors le schéma électrique équivalent présenté au 8 2.4.1 que nous simplifions 

afin de faciliter le traitement numérique. Nous pouvons cependant considérer que les simplifications 

apportées nous permettent de perdre peu d'informations, surtout dans le cas d'une étude en régime 

non linéaire (figure 76). 

Il faut introduire dans le schéma les circuits d'entrée et de sortie du transistor. 



Pour chacune des deux grilles 1 et 2, nous considérons deux générateurs respectivement de fem 

Ur et U2 et de résistance interne Rgénl et Rgén2. 

Le circuit de sortie est, comme pour le monognlle, constitué d'une résistance de charge Ru, en 

série avec une batterie notée Eo. 

43.3 Description du fonctionnement 

433.1 Circuits d'entrée 

Nous devons traiter séparément les circuits d'entrée de griile 1 et de gnlle 2. 

Griiie 1 
Le circuit d'entrée de grille 1 s'apparente au circuit d'entrée du monognlle car le TECl est 
monté en source commune. 

Le TECl étant polarisé entre gnlle 1 et source par une tension continue de polarisation VgOl, 
la tension totale Egi s'écrit : 

Les équations décrivant le circuit d'entrée du TECi seront donc les mêmes que celles 
présentées au 4.2.2.2 et nous pouvons donc écrire, dans le cas où la tension totale Egl reste 

négative : 

Nous pouvons donc connaître la tension Vgsi en fonction de la tension totale Egl appliquée 

à l'entrée du transistor. 

Griile 2 

Par analogie à la griile 1, nous considérons que le signal appliqué sur la griile, Eg2, est la 
somme d'une tension alternative et d'une tension de polarisation 

Eg2 = Vgo2 + u2 (4- 17) 

Le TEC2 est monté en grille commune vis-à-vis de Egl. Etant donnée la complexité du 

circuit d'entrée de grille, nous admettons pour simplifier : 

Vg s2 = Eg2 (4- 1 8) 



4.33.2 Transistor bigriile 

Les non linéarités qui apparaissent dans le schéma électrique équivalent vont être décrites par 

des équations représentatives de leurs évolutions. Ces équations seront, pour chaque TEC constitutif, 

les mêmes que celles présentées au $4.2.2.1. 

TECi 

-évolution non linéaire de la capacité Cgsol en fonction de la tension de polarisation 

Vgs1 : 

-évolution non linéaire du courant drain Idsl en fonction des tensions de polarisation 

Vgsl et Vdsl 

-Courant de grille 1 en polarisation positive du contact Schottky (Vgsl >O). 

-évolution non linéaire de la capacité Cgso2 en fonction de la tension de polarisation 

Vg2d 1. 

( Cg sm ( Vg2dl ) = C2 limite = c g  smo (i - z r p o u r  Vg2d 1 c -Vp2 

avec 

VgZdl = Vgs2- Vds1 



-évolution non linéaire du courant drain Ids2 en fonction des tensions de polarisation 

Vg24 et Vds2 

-courant de grille 2 pour une polarisation positive du contact Schottky (Vg2di > 0). 

Relations d'association 

Nous pouvons déduire du montage cascode le système d'équations suivant : 

43.4 Circuit de sortie 

Comme pour le monogriiie, nous considérons une charge purement résistive notée Ru, associk 
à une batterie Eo. 

Le circuit de sortie est donc décrit par l'équation : 

Vds = Eo - Ru Ids 



43.5 Equations discrétisées 

principe 
Comme pour le monogrille, nous diserétisons les équations et nous effectuons une étude 

dans le domaine temporel. Toutefois, la résolution des équations sera plus complexe. 

L'évolution temporelle des signaux d'entrée sur chacune des deux grilles peut être choisie 

quelconque. Nous envisageons toutefois une excitation sinusoïdale. 

Pour la grille 1, nous aurons : 

U1 ( t )  = Vglcosolt 

et pour la grille 2 : 

U2 ( t) = Vg2 cos 02t (4-34) 

où ol et 0 2  représentent les pulsations des signaux injectés sur chacune des deux grilles. 

.'circuits d'entrée 
Nous admettons que la puissance d'entrée sur chacune des deux grilles est telle que les 

jonctions Schottky des grilles 1 et 2 ne sont pas polarisées en direct. 

-Grille 1 

Nous exprimons la tension grille-source à l'instant t en fonction & la tension à 

l'instant t - At à l'aide de l'équation explicite issue de l'équation (4-16) 

-Grille 2 

D'après l'équation (4-18) nous pouvons écrire à chaque instant t : 

Circuit de sortie 

Il est décrit par l'dquation : 

Vds(t)= Eo-Rulds(t) 



1 Signaux d'entrée 1 
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a 

Evolution temporelle de Vgs, et Vgs2 
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I w 

Evolution temporelle dc Idsl. 1ds2, Vdsl, Vds2, Vds 

t 
C 

Spectre du signai de sortie. 

Figure 77 : Organigramme du programme. 



La tension Eo est, comme pour le monogrille, ajustée pour obtenir : 

<Vds(t)>=Vdsnxé 

transistor bigrille 

le système d'équations présenté au 5 4.3.3 pour décrire le fonctionnement interne du bigrille 

est un système de 4 équations à 5 inconnues rappelé ci-dessous après les avoir discrétisées. 

Pour le résoudre, nous avons besoin d'une cinquième équation, qui est celle du circuit de 

sortie : 

Vds( t )  = Eo-RuIds(t) (4-42) 

On montre que ces cinq équations à cinq inconnues peuvent se ramener à une seule équation 

en Vdsl (t). 

Connaissant la valeur de Vdsl à l'instant t - A t, le système d'équations se ramène à une 
équation implicite en Vdsl (t) que l'on résoud l'aide d'une méthode dichotomique [2]. 

Connaissant la valeur de Vdsl (t), on en déduit aisément la valeur de : 

-Idsl (t) grâce à (4-38) 

-1ds (t) gr%ce à (4-39) 

-Vds (t) grâce à (4-42) 

- Vds2 (t) g*e à (4-41 

Nous avons ainsi détermin6 les inconnues de notre système à chaque instant t. 



Tableau 16 : formules de passage du schdma naturel au schéma global 

global 

pour Vdsd  volts 

naturel 

Vgsl 

O 

-1.15 

-1.75 

vps2 1 Formules Programme 

Tableau 17 : Comparaison des résultats donnés par les modtles thdoriques 
et analytiques. 



Il est maintenant possible d'envisager le traitement numérique. 

43.6 Méthodologie du traitement numérique 

L'organigramme de la figure 77 résurne la procédure utilisée. 

A chaque instant t, B partir de Vgsl (t - A t) et Vgs2 (t - A t), on détermine la valeur de ces 

tensions grille-source à l'instant t. 

Puis par itération de l'équation implicite en Vdsl, on détermine la valeur de Vdsl (t) connaissant 

la valeur de Vdsl (t - A t). On en déduit dors les valeurs de Ids2, Ids, Vds2 et Vds à chaque instant t. 

Nous sommes donc capables, à partir de la connaissance de Egl (t) et Eg2 (t), de déduire la 

tension drain Vcis et le courant drain Ids pour tout instant t. 

Nous prenons comme valeur initiale de la tension Vdsl la moitié de la valeur de la tension totale 

Vds appliquée. 

Par ailleurs, la procédure permettant de déterminer la valeur de Eo reste la même que ceUe 

présentée pour l'étude du monogrille. 

Enfin, le calcul est toujours effectué sur deux périodes pour s'affranchir du régime transitoire. 

Avaut d'envisager l'utilisation de notre programme pour l'étude d'un transistor bigrille, nous 

validons tout d'abord le traitement numérique. 

43.7 Vérification des relations d'association 

En régime petit signal, nous effectuons la comparaison entre les résultats fournis par notre calcul 
numérique et ceux obtenus au moyen d'un calcul analytique. Pour cela, nous utiliserons les formuies 

théoriques [3], rappelées tableau 16, qui permettent de déterminer la valeur des paramktres gml, &nt2 
et gd du bigrille, connaissant la valeur des éléments gmol, gdol, m, g+2 de chacun des &ux 
monognlles constitutifs du bigriile. 

Ces derni5res valeurs s'obtiennent aisément à partir de l'équation phénoménologique utilisée 

pour chaque monogrille. 

Le tableau 17 présente les résultats obtenus pour trois cas différents de polarisation. 



Figure 78 : Comparaison des évolutions du gm et du gd du monogrille NE 463 
relevés expérimentalement (bande 2-4 GHz) - - - - théoriques de modélisation 



Il apparaît un accord très satisfaisant entre les résultats fournis par les calculs théoriques et 

analytiques, ce qui montre la bonne prise en compte des relations d'association des TECs constitutifs. 

43.8 Validation du logiciel 

Nous présentons tout d'abord figure 78 les évolutions expérimentales du gm et du gd des deux 

monogrilies constitutifs du bigrille (que nous admettons identiques), obtenues selon la méthode 

présentée au 8 2.4, en comparaison avec ceiies correspondant h la modélisation utilisée. On observe 
un accord satisfaisant entre la modélisation et l'expérience. 

Ces évolutions théoriques de gm et gd de chaque transistor sont alors introduites dans notre 

logiciel de simulation du bigrilie. 

On en déduit les évolutions théoriques présentées sur la figure 79 des transconductances 

globales gml, gm;! et la conductance de sortie globale gd. 

Nous y avons fait figurer également les courbes correspondant aux mesures expérimentales. Il 

apparaît un accord satisfaisant, ce qui montre la validité de notre logiciel. 

Enfin, à titre documentaire, nous présentons sur les figures 80. a,b,c les caractéristiques micro- 

ondes Ids = f(Vgs,Vds) du monogiile utilisé pour la modélisation, ainsi que les caractéristiques Ids= 

f(Vgsl, Vgs2, Vds) du bigIille que I'on déduit de la mesure en micro-ondes des paramhtres petits 

signaux. 

Sur ces figures sont également présentées les caractéristiques statiques. Il apparaît que des 

erreurs importantes peuvent être faites si I'on utilise en micro-ondes les caractéristiques relevées en 

continu. 
. 



t Grn, (ms) 

Figure 79 : Comparaison de gml, gm2 et gd du NE 463 - relevés expérimentalement (bande 2-4 GHz) - - - théoriques de mo- 
délisation 
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Figure 80 : Comparaison des caractéristiques de transfert et de sortie du monogriiie a) et du bigriiie 
b), c) du NE 463. - mesurés en continu - - - théoriques 



43.9 Conclusion 

Nous avons mis au point un logiciel de simulation des systèmes micro-ondes utilisant des TECs 
bigrilies, valable en régime non linéaire. 

Comme pour le monogrille, le programme a été écrit en Fortran 77 et implanté s u  DPS8. Le 
temps nécessaire pour le calcul d'un point de polarisation, par exemple, est de 35 secondes de CPU, 
cela permet d'envisager, compte-tenu de sa rapidité, son implantation sur micro-ordinateur. 

Notre programme numérique a été validé à la fois par comparaison avec un calcul analytique et 

par comparaison avec les résultats expérimentaux. 

4.4 Conclusion 

Notre nouvelle modélisation non linéraire des transistors à effet de champ a été utilisée à profit 

dans les logiciels de simulation du fonctionnement en régime de grand signal des dispositifs à TECs. 

Ces logiciels sont simples et relativement exacts, ce qui permet d'envisager leur application 

pour la conception et l'optimisation des systèmes micro-ondes. 
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Chapitre 5 
Faisabilité de réalisation d'un corrélateur a TEC bigrille 

5.1 Introduction 

Le but de cette étude préMaire est de montrer la possibilité de réalisation du produit de 

corrélation de deux signaux hyperfréquences en utilisant une nouvelle modalité d'utilisation du TEC 
bigriile. Cela nous permettra d'envisager son utilisation éventuelle au sein du système de télémétrie 

micro-ondes, appelé Capteur à Corrélation (CAC) développé au Laboratoire [Il. 

Nous commençons par présenter ce systhme de télémétrie micro-ondes et, en parîiculier les 

différents modes de réalisation. Nous envisageons ensuite les possibilités du TEC bigrille à réaliser la 

fonction de corrélation. 

Pour cela, nous menons tout d'abord une étude théorique à l'aide de simulations dont nous 

vérifions les prévisions. Une première étude expérimentale en statique nous permettra de vaiider 

l'expression de la fonction de transfert du bigrille que nous proposons. 

Ensuite, nous proposons une étude en modulation d'amplitude qui permet d'améliorer les 

résultats. 

5.2 Télémétrie et cinémométrie micro-ondes 

Le but recherché consiste à permettre la localisation edou la mesure de vitesse d'un objet se 

déplaçant dans l'espace. Ce procédé fonctionne actuellement pour des distances de l'ordre de quelques 

mètres entre émetteur et récepteur. 

5.2.1 Principe de fonctionnement 

Le système interférométrique proposé par D. Matton [2] comprend une source hyperfréquences 

(A) située sur l'objet dont on veut mesurer la position ou la vitesse (figure 81). Le signal émis est reçu 

par deux antennes réceptrices placées aux points Al et A2, délivrant respectivement les tensions Vl(t) 



(VI ; QI) et V2 (t) (V2 ; Q2). L'objet est supposé se déplaçant parallèlement à l'axe formé par les 

antennes Al et A2 

Dans le dispositif mis au point au laboratoire, les signaux sont appliquds h un corrélateur de 

temps de retard T qui foumit en sortie le signal : 

< V, ( t )  . v; (ICI) > * (5-1) 

soit : 

Ce signal est donc une grandeur dépendante de VI, V2, Ql,  Q2 et des caractéristiques de la 
source. Bien entendu, il ddpend aussi de la nature du milieu traversé par les ondes (nous ne 

considémns ici que le cas de l'ai.) et du temps de corrélation T. 

Ainsi, les différentes positions de la source entraînent des modifications des paramètres VI, V2, 

Q1 et Q2. La représentation du signal S en fonction d'un paramètre géométrique se présente alors 

généralement sous forme de franges dont on a imaginé différents modes d'exploitation. Le contrôle du 

temps de retard T par l'expérimentateur augmente les performances de la méthode, par exemple en 

recherchant l'annulation du signal de sortie. On peut ainsi obtenir des informations quantitatives sur la 
position de la s o m e  fixe ou en déplacement par rapport au récepteur. 

5.2.2 Système de réception 

Plusieurs fréquences de fonctionnement sont actuellement envisagées mais notre étude concerne 
la fréquence de 10 GHz. 

Comme nous venons de le voir, le système de réception se compose de deux antennes et d'un 
corrélateur. 

antennes 

les antennes utilisées peuvent être de deux types : 

-soit des cornets classiques du commerce (fabriqués par Philips de type PM 7320 X et 
couvrant la bande X) qui possèdent un gain de 16 dB pour un angle d'ouverture de 30 
degrés, 



Figure 82 : Principe de réalisation du corrélateur utilisé par Matton 



-soit des antennes plaquées réalisées en structure microniban qui présentent l'avantage 
de dimensions beaucoup plus réduites et une réalisation plus aisée. Par contre, le gain 
est relativement faible. Nous utilisons au laboratoire des antennes plaquées, dénom- 
mées patch, dont l'excitation est réalisée soit par ligne quart d'onde, soit au moyen 
d'un trou de couplage [3]. Leur association en réseau permet d'obtenir un gain et une 
directivité voisins de ceux des cornets. 

Sa réalisation utilise essentiellement un coupleur 90' du commerce ou en structure 

microruban associé ii deux détecteurs apairés (figure 82). 

Si les tensions recueillies par les antennes récepmces sont notées : 

V1 ( t )  = Vle jim+@i) 

A la sortie du coupleur, on obtient les signaux : 

Ensuite, une détection quadratique avec filtrage fournit les composantes continues 

suivantes : 

Un amplificateur différentiel de gain G fournit en sortie une information S dépendant du 

déphasage al - Q2 entre les deux signaux d'entrée : 

Généralement, un retard s est introduit, par exemple sur la tension V2 (t), d'où un signal de 

sortie 



Figure 83 : SchCma eletrique equivalent au TEC bigrille simplifi6. 



S = 2GV,V2sin(@l-@2-21ïf2) 

En fait, le problème qui nous a été posé consiste à réaliser la fonction (5-9). 

5.2.3 Etat de l'art 

Le système utilisant un coupleur et deux détecteurs s'avère capable de déterminer le produit de 

corrélation de deux signaux hyperfréquences détectés par les antennes de réception. 

Le système décrit précédemment a permis de réaliser plusieurs types d'essais de faisabilité : 

repérage de la position d'une source fixe, détermination de la loi horaire d'une source en déplacement 
linéaire, goniométrie, mesure & niveau. 

Le problème posé qui est à l'origine de notre travail consiste à réaliser cette même fonction avec 

un TEC bigille pour des signaux à la fréquence de 10 GHz, de puissance comprise typiquement enire 

-15 et -30 dBm. 

Un travail ultérieur consistera à comparer les avantages et les inconvénients des différentes 

solutions en ce qui concerne la précision et sensibilité des capteurs, leur encombrement, leur faisabilité 

en termes de développement industriel et leur coût. 

5.3 Etude préliminaire 

53.1 Analyse théorique 
-a 

Le transistor bigrille reçoit sur chacune de ses gnlles les deux signaux issus des antennes 

réceptrices. Nous aiions montrer que le transistor délivre alors un signai de sortie fonction du 

déphasage entre les signaux d'entrée, à la manière d'un condateur. 

5.3.1.1 Calcul analytique 

Le schéma équivalent au bigrille (figure 83) nous permet d'écrire les relations : 



v = U 2  + J L ~ , . U ~  + Rdo l ( id+ joCgsm.v )  (5-1 2)  

La résolution du système d'équations donne : 

en première approximation et à fréquence faible, nous pouvons écrire : 

L'équation (5-13) devient alors : 

avec 

Par ailleurs, l'adaptation en puissance de la sortie nécessite une charge Ru telle que : 

Ru=Rdm + ( l + h ) R d o l  

soit à l'adaptation en puissance : 

régime non linéaire 

Nous admettons que les non linéarités ont pour origine essentiellement les deux générateurs 

de tension contrôlée de fem h l  Ui et ~ ~ 0 2  V. Ces f.e.m. peuvent se développer en série. Ainsi, 
en se limitant aux termes d'ordre inférieurs ou égaux à 2 

2 
Pm" + P o ~ V + P ~ V  (5-20) 

En reportant ces expressions dans l'équation (5-18)' la tension de sortie en régime non 

linéaire Vd (NL) peut s'écrire sous la forme : 



Parmi les ternes non linéaires apparaissent en particulier les termes : 

La présence du terme produit des deux signaux appliqués sur les grilles montre que le 

transistor bigrille est susceptible de réaliser la fonction multiplication de deux signaux. 

De façon plus générale, il apparaît que la fonction de transfert du bigrille peut s'écrire (en 

première approximation) 

où U, et U2 représentent les tensions appliquées sur chacune des deux grilies. 

Si l'on s'intéresse plus précisément au cas du CAC, les signaux présentés sur chacune des 

deux m e s  seront de même fréquence et déphasés de @. Ils peuvent s'écrire : 

Si l'on considère la fonction & transfert définie par l'équation (5-25)' seront présents en 

sortie du transistor les signaux : 

-provenant des temes linéaires : 

al Vglcoswt + a2Vg2cos(wt+@) (5-28) 

-provenant des termes quadratiques : 

-provenant du terme produit : 

kVglVg2cos<P + kVglVg2cos (2~0 t+@)  (5-30) 

Si l'on fixe la valeur de la tension drain-source, il apparaît que le courant drain sera de la 
forme : 



- D Ids 
G , .  

S 
& 

T a  

Figure 84 : Dispositif simulé 
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Figure 85 : Comparaison entre les 6volutions du courant drain Ids en fonction du déphasage, pr6vues 
par notre logiciel de simulation (0) et théoriques (v) par le calcul analytique (Pe = 7 

dBm). 
('Iiïinsistor simulé : NE 463) 

vgs,, = - lv  
Vgsm = Ov f = 10GHz 
vds, = 4v 



La composante continue fournit une information proportionnelle au déphasage. 

Pour confimer ce calcul approché, et pour préciser les valeurs numériques, nous allons 

exploiter le logiciel de simulation sur ordinateur que nous avons mis au point pour le bigrille dans le 

chapitre précédent. 

5.3.13 Conception assistée par ordinateur 

Nous exploitons le logiciel de simulation du bigrille pour le système présenté figure 84. 

Le transistor étant polarisé à un point de polarisation donné, défini par les tensions Vhl ,  Vgg2 
et Vdso, notre logiciel nous fournit l'évolution du courant drain en fonction du déphasage entre les 

signaux d'entrée, pour une puissance incidente donnée. 

Nous considérons deux cas, selon que la puissance injectée sur chacune des deux gnlles est 

identique ou qu'eile est différente. 

ler cas : puissances d'entrée identiques (Pei = Pe2 = 7 dBm) 

Nous représentons figure 85 l'évolution du courant drain en fonction du déphasage. La 
comparaison avec la courbe cosinusoïdale montre que le TEC bigrille réalise effectivement 
la fonction multiplication comme l'avait bien prévue l'étude analytique approchée. 

2ième cas : puissances d'entrée différentes (O et - 10 dBm) 

Nous considérons deux cas, selon le sens du deséquilibre entre les puissances d'entrée, 
réalisé par permutation des deux générateurs d'entrée. 
Sur la figure 86 sont représentées les évolutions de Ids en fonction du déphasage obtenues 
dans les deux cas possibles. On observe de nouveau que chacune des deux courbes présente 
bien une variation cosinusoïdale avec une amplitude maximale identique. 
Cependant, il apparaît que la valeur moyenne du courant drain est différente selon les deux 
cas. Ceci s'explique aisément à partir du calcul analytique précédent. 

5.3.1.3 Conclusion 

Un calcul analytique approché nous a permis de montrer, de façon simple, que le TEC bigrilile 

pouvait réaliser la fonction de multiplication de deux signaux micro-ondes. De plus, l'intégration était 
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Figure 86 : Comparaison entre les 6volutions cosinusoïdale (0) et prévues (0) par notre logiciel 
de CAO du courant drain Ids en fonction du déphasage, pour deux couples de puissances 
incidentes (f = 10 GHz). - Pei = O dBm - - - Pe, = - 10 dBm 

Pe2 = - 10 &m PQ= O dBm 

Figure 87 : Dispositif de mesure 



également réalisée en utdisant la composante continue du signai de sortie sur le drain. En conséquence, 

le TEC bigrille peut réaliser la fonction corrélation de deux signaux en lui adjoignant un simple 

déphaseur sur une des deux voies. 

L'utilisation du logiciel de CAO, mis au point précédemment pour le bigrille, nous a permis de 

vérifier cette possibilité et de préciser les valeurs des performances. 

En conséquence, ayant montré théoriquement la faisabilité d'un conélateur à TEC bigrilie, nous 

nous proposons de vérifier expérimentalement les performances prévues, 

53.2 Premiers résultats expérimentaux 

5.33.1 Dispositif utilisé 

Ii est représenté figure 87. On trouve un générateur hyperfréquences fournissant un signal 

sinusoïdal à la fréquence de 10 GHz, appliqué sur chacune des deux grilles à l'aide d'un coupleur 

hybride. L'un des deux signaux est déphasé par rapport à l'autre grâce à un déphaseu variable 

é ta lo~é .  Les adaptations d'entrée et de sortie sont réalisées grâce à des adaptateurs doubles de marque 

MAURY, le transistor étant polarisé par des Tés de polarisation de type HP 8535 A. La valeur du 

courant drain est mesurée au moyen d'un milliampèremètre. 

Nous relevons l'évolution du courant drain, soit en fonction de la puissance d'entrée, soit en 

fonction du déphasage entre les deux signaux d'entrée. 

Influence de la puissance d'entrée 

Nous comparons figure 88 les évolutions du courant drain prévues par le logiciel de CAO 
avec celles mesurées expérimentalement. On constate un accord théorie expérience satisfai- 
sant. 

Influence du déphasage 

De nombreuses mesures ont été faifes. A titre d'exemple, nous présentons figure 89, un cas 
typique d'évolution expérimentale du courant drain Ids en fonction du déphasage. On vérifie 
que l'évolution du courant est bien sinusoïdale, avec une variation maximale de 5'5 mA . 
Sur la figure 89 a été tracée l'évolution théorique prévue par le logiciel de CAO. Ici encore 
nous constatons un accord satisfaisant. 



Figure 88 : Comparaison théorie (-4 expérience Ç) de l'évolution du courant drain lds en fonction 
de la puissance d'entrée pour le NE 463 (f = 10 GHz). 

Ids (mA) 

ta 

Figure 89 : Comparaison théorie(--) expérience(-) de l'évolution de Ids en fonction du déphasage 
pour une puissance incidente égale à 7 dBm 



5.333 Optimaüsation du fonctionnement 

La comparaison entre les résultats prévus par notre logiciel de simulation et les résultats 

expérimentaux a montré que ce logiciel permettait de prévoir valablement le comportement du . 
transistor bigrilie. 

Par conséquent, il paraît intéressant de l'utiliser pour déterminer les conditions optimales de 

fonctionnement du TEC pour l'application envisagée. 

Notre étude se limitera à la recherche du point de polarisation optimal. 

Ainsi, nous effectuons une étude paramétrique de la variation maximale A Ids du courant drain, 

en fonction des tensions de polarisation grille-source VgsOl et Vgsm ; la tension drain-source étant 

constante, égale à 4V. Cette étude est menée pour une valeur de puissance incidente donnée, égale à 7 

dBm. 

Les résultats de CAO sont donnés sur la figure 90 où nous présentons : 

l'évolution de A Ids en fonction de la tension Vgsol (pour la valeur de la tension Vgsm qui 
donne la variation maximale (figure 90.a), à VgsO2 = 0 v), 

l'évolution de A Ids en fonction de la tension Vgso2 (pour la valeur de la tension VgsOl qui 
donne la variation maximale (figure 90.b), h VgsOl = -0,5 v). 

Il apparaît l'existence d'un point de polarisation optimal qui est pour le NE 463 : 

Expérimentalement, à l'aide du banc de mesure présenté au 5.3.2.1, nous avons pu vérifier 

l'exactitude des prévisions théoriques. 

53.3 Limitations du dispositif 

Notre étude préliminaire nous a pennis de mettre en évidence la possibilité de réalisation d'un 

corrélateut à l'aide d'un TEC bigrie. En particulier, nous avons pu vérifier que la variation du courant 

drain est bien sinusoïdale en fonction du déphasage entre les signaux d'entrée. 





Toutefois, le système que nous avons mis au point s'avère insuffisant pour être utilisé dans le 

CAC. En effet, tout d'abord, les variations du courant drain sont trop faibles, ce qui donne un manque 

de sensibilité du dispositif. Par ailleurs, ces variations du courant continu sont difficilement 
amplifiables. Enfin, l'information de sortie n'est pas nulle lorsque les signaux d'entrée sont nuis 

(offset). 

En conséquence, afin d'améliorer les performances nous suggérons la réalisation d'un nouveau 

dispositif de mesure utilisant la modulation d'amplitude. 

5.4 Réalisation en modulation d'amplitude 

Nous présentons tout d'abord le principe de fonctionnement en modulation d'amplitude avec le 

transistor bigrilie en mettant en évidence théoriquement puis expérimentalement, qu'il est possible de 

re~ueiilir~ à l'aide de cette technique, une information proportionnelle au déphasage entre les signaux 

d'entrée. Notre systéme doit être susceptible de la déterminer pour des puissances compatibles avec 

celles qui conespondent à notre cahier des charges. Nous présenterons ensuite le dispositif 

expérimental mettant en oeuvre la modulation d'amplitude et la détection synchrone. 

5.4.1 Etude du fonctionnement 

5.4.1.1 Présentation 

Les signaux modulés en amplitude, appliqués sur les grilles du transistor s'écrivent dans ces 

conditions : 

avec : f2 la pulsation du signal modulant 
o la pulsation du signal modulé avec o» f2 
m le taux de modulation 



Modulant 

F 14.5Mhz 
* 

Figure 91 : Dispositif de mesure en modulation d'amplitude 
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Figure 92 : Spectre du signal d'entrée 



Nous avons vu que la fonction de transfert du bigrille peut s'&ire sous la forme (relation 5- 

25). 

f(Ul,U2) = alU1 + a2U2 + blu: + + kUlU2 

On détermine les composantes fréquentielles du signal de sortie du transistor en ne s'intéressant 

qu'aux composantes à la fréquence du modulant : 

enbl U: et b 2 u = :  

{ m ( b l ~ ~ + b 2 ~ ~ ) } c o s R t  

en kU1 U2 

{kmv, V2 cos O} cos Rr 

D'où en sortie du composant : 

ï i  apparaît que le signal de sortie à la Wquence de modulation dépend : 

du déphasage O entre les signaux d'entrée, 

de l'amplitude de chacun de ces signaux. 

Il existe un terne résiduel indépendant du déphasage. Ce résultat est similaire à celui obtenu 

lors de l'étude en continu présentée au $5.3.1 lorsque le bigrille était utilisé en corrélateur. 

5.4.1.2 Vérification expérimentale 

Nous nous proposons de vérifier expérimentalement ces résultats théoriques en utilisant le banc 

de mesure présenté figure 91. Le générateur hyperfréquences est modulé en amplitude. 

Nous représentons figure 92 le spectre du signal d'entrée modulé. Nous avons fixé la fréquence 

du modulant égale à 14.5 MHz pour un taux de modulation de 10%. 

Un analyseur de spectre permet de visualiser le signal de sortie et, en particulier, la composante 

à la fréquence de modulation. Par ailleurs, l'examen de la totalité du spectre permet de vérifier 

l'exactitude de la fonction de transfert du bigrille et, en particulier, l'existence d'un terme 

proportionnel au déphasage entre les signaux d'entrée. 



Figure 93 : Signal de sortie B déphasage optimalisé (pour la composante de fréquence F) 
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Figure 94 : Signal de sortie B ddphasage donnant le minimum de composante de fréquence F. 



Les figures 93 et 94 présentent la totalité du spectre de sortie obtenu pour deux valeurs 

particulitxes du déphasage d'entrée. 

On vtrifie bien expéximentalement, sur ces figures, la présence d'une composante à la fréquence 

de modulation indépendante du déphasage entre les signaux d'entrée, comme le prévoyait la théorie. 

Cet effet est néfaste car il constitue un "OFF-SET" d'autant plus difficile 21 éliminer qu'il varie en 

fonction des niveaux d'entrée. 

Rappelons qu'un tel effet parasite existait également dans le cas où l'information utilisée était, 

au $5.3.2, la composante continue du signal de sortie. 

Cependant, grâce à la modulation d'amplitude, il est possible, comme nous allons le montrer, 

d'atteindre des stabilités et des sensibilités beaucoup plus importantes. 

Signalons qu'une optimalisation du fonctionnement consisterait il choisir un composant pour 
lequel les coefficients bl et seraient minimisés tandis que le coefficient k serait le plus grand 

possible. Le dispositif étant, dans son principe, un multiplieur analogique. 

5.4.2 Dispositif expérimental 

Dans le but d'accroître la sensibilité, le détecteur sera avantageusement remplacé par un 
détecteur synchrone que nous décrivons préalablement. Enfin, nous présentons le dispositif de mesure 

complet ainsi que les résultats expérimentaux. 

5.4.2.1 Détecteur synchrone 

Le signai de sortie à la fréquence de modulation F, que l'on souhaite mesurer, s'écrit d'après 

(5-36) 

S ( t )  = Vcos(i2r) (5-37) 

Le principe de la détection synchrone consiste à faire le produit de ce signal par un signal 

sinusoïdal de même fréquence (Oscillateur local). 

Ce produit se traduit alors, dans l'espace des spectres, par un produit de convolution des 

impulsions de Dirac centrées en -IR et + 0. 
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Figure 95 : Schéma fonctionnel d'un dbtecteur synchrone 

L - 2 4 s  /u 

Signal a mesurer 
F 

e(t) tvcosat 

LILLE @ 

I 

Multiplieur 

I 

+I :. 

1 
I 
I 
I 

E t  l /  
Amplification Multiplication rn 

Figure 96 : Rkalisation du dispositif de dktection synchrone 



Si l'on note q t )  le signal de référence, ce dernier peut s'écrire: 

O(t)=O.cos(szt+cp) 

Après multiplication, nous obtenons : 

Un filtre passe-bas placé en sortie permet de recueillir la composante de fréquence nulle 

(figure 95) : 

0 . v  S=-- 
2 cos cp (5-40) 

Elle dépend à la fois de l'amplitude V de S(t) et du déphasage cp entre O (t) et S (t). 

La détection synchrone revient à réaliser un filtre très sélectif. Elle améliore 

considérablement le rapport signalhuit du signai. 

Réaiiition 

En pratique, il est commode d'utiliser un signai modulant qui est un signai d'horloge (carré 
et périodique). 

Ce signai sera donc à la fois le signal modulant et l'oscillateur local (figure 95) 

Le synoptique de la chaîne de traitement est présenté figure 96. On trouve tout d'abord en 
une chaîne d'amplification basse fréquence (Gain de l'ordre de 10 000) réalisée h l'aide 
d'amplificateurs opérationnels. 

Nous prendrons soin de ne pas introduire de déphasage dans cette ch& (@) afin de 
conserver pour le locai la même phase que le signai utile, et ainsi détecter le signai maximal. 

En ce qui concerne la fonction multiplication, nous utilisons un dispositif qui consiste à 
multiplier par + ou -1 le signai amplifié au rythme du signal locai (figure 96). 

Le filtrage passe-bas est réalisé simplement à l'aide d'une cellule C-R. 

Nous sommes aiors capables de recueillir une grandeur continue qui est l'image de la puis- 
sance détectée à la fréquence F du modulant. 
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Figure 97 : Dispositif expérimentai 
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Figure 98 : Evolution de la tension detectee en fonction de la puissance incidente pour le NE 463 (f 
= 10 GHz) 
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5.4.2.2 Système 

Ii est présenté figure 97, et est dérivé du dispositif précédemment utilisé (figure 91). 

La composante à la fréquence F de la tension de drain du bignile est transmise par 

l'intermédiaire d'un premier té de polarisation faisant office de filtre passe-bas éiimkant les 

fréquences supérieures à 1 MHz. 

Le signai est prélevé aux bornes d'une résistance vidéo suivie d'une cellule R-C qui élimine le 

continu. 

La fréquence de modulation de 10 ldiz est telle qu'elle est : 

suffisamment basse pour être comprise dans la bande passante des composants de la chaîne 
de traitement basse fréquence, 

suffisamment élevée par rapport à la vitesse d'évolution des grandeurs VI, V2 et @ (4 5.2.2). 

5.4.3 Résultats expérimentaux 

Le transistor est toujours polarisé au point optimal de polarisation défini au 3 5.3.3.3. 

Le composant pourra être, soit adapté à l'aide d'adaptateurs doubles en entrée et en sortie, soit 
non adapté. Dans ce dernier cas nous remplacerons les adaptateurs d'entrée par deux lignes 

~nidir~tionnelles et celui de sortie par une charge 50 R. 

A l'aide de ce système, et comme dans l'étude prélisninaire, nous considérons toujours deux 

cas, selon que la puissance appliquée sur chacune des deux grilles est identique ou qu'elle est 

différente. 

ler cas : puissances d'entrées identiques 

Nous représentons figure 98 l'évolution de la tension recueillie après traitement en fonction 
de la puissance d'entrée pour les valeurs de déphasage d'entrée <0- et a,, qui donnent les 
variations maximales. 

Nous comparons sur cette figure les évolutions mesurées selon que le transistor est adapté 
ou non. Ii apparaît que, lorsque le composant n'est pas adapté, les variations de tension sont 
sufnsamment significatives pour être mesurées avec précision pour des puissances infé- 
rieures à -20 di3m. 





Compte tenu de la difficulté d'adaptation du bignIle nous considérons par la suite unique- 
ment le cas oii le transistor n'est pas adapté. 

Nous représentons alors les &olutions de la tension mesurée en fonction du déphasage entre 
les signaux d'entrée pour différentes puissances d'entrée (figure 99). 
Iî apparaît que pour des puissances inférieures it 8 dBm, les variations du signal sont 
conformes à la théorie. Nous pouvons observer une déformation du signal pour une puis- 
sance d'entrée supérieure. 

Par ailleurs, nous sommes capables de vérifier la validité de la théorie pour des puissances 
d'entrée aussi faibles que -20 dBm, qui correspondent aux puissances fixées par le cahier 
des charges. Pour des puissances plus faibles le signal utile est indissociable du bruit. 

Pour cette étude, le gain de la chaîne basse fréquence a été fixé de telle sorte que l'on puisse 
déterminer l'évolution du signal pour des puissances comprises entre -20 et +10 dBm sans 
pour autant saturer les étages d'amplification. 

Pour l'étude suivante, et, afin de vérifier avec plus de précision la validité de nos prédictions, 
nous sommes amenés à l'augmenter. 

2ème cas : puissances d'entrée différentes 

Nous considérons deux cas, selon le sens du déséquilibre entre les puissances d'entrée réalis6 
à l'aide d'un atténuateur fixe, placé sur l'un ou l'autre des circuits d'entrée du transistor. 

Sur la figure 100 nous représentons les évolutions de la tension, en fonction du déphasage, 
obtenues dans les deux cas possibles. On observe de nouveau que les deux courbes présen- 
tent effectivement une variation cosinusoïdale avec une amplitude maximale identique. 

Cependant, ii apparaît que la tension de décalage est différente selon les deux cas, ce qui 
s'explique facilement à l'aide de la théorie. 

Conclusion 

Cette première réalisation utilisant une modulation d'amplitude et une détection synchrone 

montre la faisabilité d'une utilisation du TEC bignlle en multiplieur ou corrélateur de deux signaux de 

puissance comprise entre -20 et 8 dBm, ce qui montre la bonne sensibilité du dispositif. 

Cette fonction multiplication s'accompagne d'un terme (offset) parasite issu des termes 

quadratiques présents dans la fonction de transfert que nous avons validée. 

Il en résulte que le signai de sortie utile se trouve superposé à un signal de décalage qui varie en 



1 V detectee (v) 

t V detectee (v) 

Figure 1ûû : Evolution de la tension dCteet6e pour deux couples particuliers de puissance incidente 



fonction des injectées sur chacune des deux griiles. Sa présence est évidemment en 

contradiction avec le cahier des charges. 

En conséquence, nous sommes conduit il envisager une autre réalisation susceptible d'eliminer 
cet effet parasite. 
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Figure 101 : Principe de la modulation de phase numerique 



Chapitre 6 
Réalisation en circuit intégré 

6.1 Introduction 

Nous proposons d'utiliser une technique de modulation de phase ayant pour but de s'affranchir 

du signal résiduel et de recueillir uniquement le signai utile correspondant au déphasage entre les deux 

signaux appliqués à l'entrée. 

Nous commençons par présenter le principe de base qui permet de répondre à ce cahier des 

charges. Toutefois, les difficultés rencontrées lors de sa mise en place ne nous permettent pas 

d'envisager son utilisation. 

C'est pourquoi, nous sommes amenés à utiliser une technique différente qui consistera en une 

modulation de phase à l'aide d'un déphaseur à varicap. Une première réalisation en éléments hybrides 

nous permettra de valider expérimentalement le dispositif mis au point. 

La dernière partie de ce chapitre concernera l'intégration du circuit. 

6.2 Modulation de phase numérique 

6.2.1 Principe 

La méthode utilisée [Il consiste à introduire, sur l'un des deux signaux d'entrée du corrélateur, 

un déphasage prenant les valeurs soit O, soit Il (modulation PSK) commandé par un signal d'horloge 

de basse fréquence Fo = 117'0 (figure 101). 

Supposons que, durant la première demi-période d'horloge, le déphasage introduit soit nul, on 

aura alors : 

En considérant la fonction de transfert du bigrille définie et validée au chapitre précédent (relation 5- 
25), il apparaît que le signal de sortie s'écrit entre O et Ton : 



Durant la seconde demi-période d'horloge (de Ton à To), le déphasage introduit sur une des voies 

sera alors égal à ll. Soit par exemple les signaux d'entrée : 

V1(t)=Vlcos(at+Ii) (grillel) 

V2 ( t )  = V2cos(at+@) (grille2) 

Le signai délivré dans l'intervalle Ton à To en sortie par le bigrille s'écrivant dors : 

S2 ( t )  = alV1cos(ot+ïï) +a2V2cos(at+@) 

Grâce à deux démodulations synchrones, fonctionnant dans chacune des deux demi-périodes, 

on peut extraire séparément les signaux S2 (t) et SI (t), puis les soustraire dans un ampli différentiel 

élaborant en sortie, après filtrage, la tension. 

Il est donc possible d'obtenir en sortie d'un tel dispositif une information liée au déphasage 

entre les signaux d'entrée en s'affranchissant de la composante résiduelie parasite observée en 

modulation d'amplitude (chapitre 5). 

6.2.2 Réalisation 

Le signal de sortie S (t) est mesuré à l'aide d'une détection synchrone basse fréquence. I1 

conviendra simplement d'effectuer la différence des deux signaux SI et S2 grâce à un montage 

différentiel. 

Le déphaseur 0-n est réalisé à l'aide d'un commutateur micro-ondes (switch) du commerce qui 
possède deux sorties OSM, associé à un circulateur. 

Sur l'une des sorties du commutateur, on place un court-circuit réalisant le déphasage nul, tandis 

que sur l'autre sortie se trouve un circuit ouvert qui réalise ainsi le déphasage de ïï. 

Nous avons mesuré à l'analyseur de réseau, à la fréquence de 10 GHz, les pertes du déphaseur 
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Figure 102 : Diagramme fonc tiomel 



ainsi réalisé dans les deux positions. ï i s'est avéré que ces pertes d'insertion présentent une différence 

de 1'2 dB. Par ailleurs, l'erreur de phase par rapport à Ii a été trouvée égale à 7 degrés. 

En théorie, nous aurions du trouver p u r  les deux positions les mêmes pertes d'insertion et une 
différence de phase égale à 180'. Les écarts entre les valeurs idéales et les valeurs mesurées sont dues 

en particulier à la mauvaise qualité du circuit ouvert. 

Nous présentons, figure 102, le dispositif complet utilisant la modulation numérique. 

6.2.3 InsufTisance du dispositif et conclusion 

Nous avons mesuré les variations du signal de sortie en fonction du déphasage entre les signaux 
d'entrée à la fréquence de' 10 GHz. 

Nous avons vérifié qu'elles suivent effectivement bien une loi sinusoïdale en fonction du 

déphasage des signaux d'entrée. Cependant, aux fréquences supérieures à 4 GHz, la valeur moyenne 

de la sinusoïde a été trouvée non nulle, montrant ici encore la présence d'une tension résiduelle 

parasite. Ceci peut s'expliquer par la non égalité entre les pertes d'insertion présentées par le 

déphaseur dans ses deux positions. En effet, cette différence revient à provoquer une modulation 

d'amplitude supplémentaire sur le signal. Or, nous l'avons vu au chapitre précédent, la modulation 

d'amplitude s'accompagne de la présence d'une tension parasite. 

En conclusion, la modulation numérique s'avhre tout à fait satisfaisante pour des signaux de 

fréquence inférieure à 4 GHz [2], mais elle n'est plus applicable à des systèmes fonctionnant en 
fréquence élevée telle que la bande X, à cause des imperfections du déphaseur numérique. 

En conséquence, cette modulation numérique ne peut en définitive être retenue, aussi, nous 

proposons l'utilisation d'une modulation de phase analogique. 

6.3 Modulation de phase analogique 

63.1 Principe 

Nous modulons la phase de l'un des deux signaux appliqués à l'entrée du corrélateur à bigrille. 

Nous pouvons écrire, en considérant une modulation sinusoïdale : 

V, ( r )=V ,cos (o t+<P ,cosQt )  (gr i l l e l )  (6-8) 



V2 ( t )  = V2cos(ot+@) (grillel) (6-9) 

La pulsation du signal modulé varie donc sinusoïdalement en fonction du temps entre les 

valeurs extrêmes : 

1 En développant l'expression du signai appliqué sur la grille 1, on obtient : 

Par développement en série de Fourier, il est possible de determiner les composantes 

fréquentielles en utilisant les fonctions de Bessel. On trouve : 

où J, représente la fonction de Bessel d'ordre n 

avec la propriété : 

On voit donc que le signai VI peut être considéré comme résultant de la superposition d'un 

nombre infini de sinusoïdes. 

Si à présent, on considère la fonction de transfert du corrélateur bigrille définie et validée au 

paragraphe précédent : 

1 11 apparaît que le signai de sortie à la fréquence de modulation est égal à 

Le signal de sortie est donc proportionnel uniquement au déphasage entre les signaux d'entrée 

et il n'existe plus à la fréquence de modulation de tensions résiduelles parasites comme cela était le 

cas en modulation d'amplitude. 

Nous présentons maintenant le dispositif à modulation de phase. 
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Figure 103 : Principe du déphaseur à Varicap 



63.2 Réalisation du modulateur de phase 

Le modulateur de phase est constitué par un déphaseur commandable en tension. 

6.33.1 Déphaseur à Varicap 

principe 

Nous utilisons une diode varicap dont on exploite la variation de capacité en fonction de la 

tension de polarisation inverse [3]. Cette capacité s'exprime de façon simplifiée par : 

avec Co la valeur de la capacité pour une tension de polarisation ndle 
V la tension en polarisation appliquée 
Y la hauteur de barrière de potentiel 

Si l'on place cette diode supposée idéale à l'extrdmité d'une ligne d'impédance 

caractéristique R, et de longueur électrique 10, figure 103, le coefficient de réflexion d'un tel 

dispositif s'écrit : 

'- jc (v) O s2(O) RC H(O)=-- 
Si ( 0 ) - l + j c ( V ) O  

Rc 

Le déphasage introduit est égal à : 

g(v) = - ~ A ~ c ~ ~ ( R , . c ( v ) . u o )  -2eo 

lo avec 80 = 2 rijr et hg la longueur d'onde du signal envisagé. 

Application à la modulation de phase 

Pour réaliser la modulation de phase, la phase instantanée <pi du signal doit être une fonction 

affine du signal de modulation et doit donc varier linéairement en fonction de la tension de 

modulation V(t). 



HP oiarisat ion 

Figure 104 : Dispositif de mesure de la diode AH152 
(Duroïd 6010.5 ; &r = 10.5 ; h = 0.635 mm) 



avec V (t) le signal de modulation. 

Or, l'expression théorique (6-16) fait apparaître une évolution non linéaire & la forme arctg. 

Par conséquent, afin de réaiiser une modulation linéaire, il convient d'utiiiser des signaux 

suffisamment petits pour rester en régime linéaire de fonctionnement, Dans ces conditions, 

il est possible d'écrire d'après (6-14) : 

Donc, autour d'une valeur de capacité fixée par une tension de polarisation inverse, les 
variations de capacité sont proportionnelies à la variation de tension appliquée. 

I1 est également nécessaire que la variation de phase dcp soit proportionnelle à la variation de 

capacité. La phase introduite par notre déphaseur est donnée par la relation (6-16) rappellée 

cidessous : 

tp=-2Arctg (R, . C . a )  

1 Si l'on effectue un développement de Taylor autour du point défini par la capacité C et le 
déphasage tp, on peut écrire en se limitant au premier ordre : 

il est aisé de démontrer que le terme d'ordre 2 du développement que nous avons né&@ 

introduit une distorsion due au terme d'harmonique 2 inférieure à 0,s %. 

Nous pouvons donc écrire : 

La variation de phase est donc sensiblement proportionnelle à la variation de tension 

appliquée en régime de petits signaux. 

Nous en concluons qu'il est possible de réaliser une modulation linéaire de phase à l'aide 

d'un déphaseur à varicap. 



Figure 105 : Evolution du module et de l'argument du coefficient de réflexion SI1 de la varicap en 
fonction de la tension de polarisation 

Figure 106 : Schéma électrique équivalent à la varicap 



Mesure des caradristiques de la varicap - conclusion 

Nous utilisons une diode abrupte à 1'AsGa du commexce montée en boîtier (fabriquée par 
Thomson) de type AH152. Cette diode présente une variation de capacité typique de 0'6 à 
0,l pF pour une tension inverse de O à -30 v. 

Elle est montée à l'extrémité d'une ligne microruban d'impédance caractéristique 50 a. Sa 
polarisation est assurée par un té de polarisation classique (figure 104). 

Nous présentons, figure 105, les évolutions du coefficient de réflexion Si1 présenté par la 
diode en fonction de la tension de polarisation, et pour une fréquence de 10 GHz. 

11 apparaît que la diode varicap, dans sa structure microruban, n'est pas équivalente à une 
capacité pure à 10 GHz, mais qu'elle présente des pertes d'énergie non négligeables. De 
plus, ces pertes sont fonction de la valeur de la capacité, c'est-à-dire fonction de la tension 
de polarisation. Le schéma électrique équivalent ccunplet de la varicap est donné figure 106. 

Une variation de phase maximale de 110" ayant pu être obtenue expérimentalement, il 
semble donc possible d'utiliser une simple varicap pour réaliser le déphaseur permettant de 
réaliser la modulation de phase. 

Toutefois, la variation des pertes d'insertion du varactor en fonction de la tension de polari- 
sation que l'on peut observer sur la figure 105 suggère l'existence possible d'une modulation 
d'amplitude parasite. 

Pour s'affranchir de cet effet parasite, il conviendrait d'utiliser un dispositif présentant une 
pente de phase la plus grande pour une variation des pertes d'insertion la plus faible. Nous 
envisageons aiors l'utilisation d'un déphaseur à transformateur d'impédance susceptible 
d'améliorer les performances. 

63.2.2 Déphaseur B transformateur d9imp4dance 

Principe 

Considérons le circuit de la figure 107 où il a simplement été ajouté un tronçon de ligne 
n d'impédance caractéristique RI et de longeur électrique 8, = (longueur physique lI=). En 

outre, on retrouve la ligne de longueur électrique et d'impédance caractéristique R, = 50 

a. 

Dans ces conditions, l'adrnittance YB vue dans le plan BB' peut s'écrire : 

Yb = j Y ,  tg(e,+eo) 



Figure 107 : Principe du déphaseur transformateur d'impédance 

Figure 108 : Coefficient de réflexion de la diode associk h un uansfonnatew d'impedance (Impé- 
dance Z variable) 



avec 8, = arctg (Rc . C . w)  d'après (6-16). L'admittance ramenée dans le plan AA' s'en 

déduit aisément : 

Le déphasage introduit par un tel dispositif s'exprime par : 

Pour obtenir une pente de phase maximale et donc rendre la variation de phase la plus 

linéaire possible avec la tension, il conviendra de choisir le  rapport^ le plus grand possible. 

La variation de phase maximale est obtenue pour une tension de polarisation telle que : 

8,+e0= O (6-25) 

soit pour 

Ii est aisé de démontrer, par un calcul différentiel qu'une faible variation de la tension de 

commande de la varicap provoque une variation linéaire de la phase. 

Optimisation du dispositif 

Afin de déterminer le rapport de transformation le plus judicieux à utiliser, nous effectuons 

un calcul théorique sur ordinateur, à l'aide d'un programme mis au point au laboratoire [4], 

de l'impédance ramenée dans le plan BB' de la figure 107 pour différentes valeurs du 

rapport de transformation. 

Nous présentons figure 108 les resultats obtenus dans le cas de la diode AH152. 

L'examen de ces courbes montre que notre dispositif se comporte comme un circuit 

résonnant. 

En effet nous observons figure 108 que l'on obtient à l'accord : 

-une pente de phase d <pl& maximale, correspondant au point d'inflexion de la courbe 
donnant la variation de phase en fonction de la tension de polarisation, 

-des pertes d'insertion minimales avec une acuité de résonance d'autant plus forte que 
le rapport de transformation est plus grand. 



II n diode u o r '  

Figure 109 : Réalisation du ddphaseur B diode varactor et transformateur d'impedance 

Figure 110 : Déphaseur associé au circulateur 



Ii est cependant à remarquer que la courbe de la figure 108 donnant la variation des pertes 

d'insertion en fonction de la polarisation présente une pente nulle à l'accord. Cette propriété 

rend ce dispositif particulièrement attractif car lors de son utilisation en modulateur de phase, 

nous pouvons espérer géndrer uniquement une modulation de phase en modulant la tension 

de polarisation de la diode. 

Nous choisissons d'utiliser un transformateur a4 d'impédance Z1 = 20 S2 : 

-il permet de rendre maximale la pente de phase à l'accord pour une variation de pertes 
d'insertion minimale, 

-l'atténuation du signai engendrée par l'utilisation de notre dipositif est inférieure à 20 
dB, comme on peut le voir sur la figure 108. 

Rbdisation et mesures 

Le déphaseur à transformateur d'impédance est réalisé en technologie microruban selon le 
schéma de la figure 109. Nous avons utilisé du duroïd de permittivité %=10,5 et de hauteur 
h = 0,635rnm. Le circuit est ensuite placé dans un boîtier en laiton muni d'un connecteur 
50 R en OSM permettant de le connecter au circulateur (figure 1 10). 

Nous présentons figure 1 11, l'évolution fréquentielle du coefficient de transmission, pour 
différentes valeurs de la tension de polarisation de la varicap. 

Conformément à l'étude théorique, nous observons effectivement un comportement de type 
circuit résonnant dont il est possible de faire varier la Mquence d'accord au moyen de la 
polarisation. 

La phase à la &&pence de résonance présente effectivement un point d'inflexion. XI paraît 
donc judicieux de choisir la polarisation de manière à se trouver, à la résonance, à la 
fréquence d'utilisation. 

Cet ajustement doit être cependant effectué-avec beaucoup de précision. En effet, un déca- 
lage entre les fréquences d'utilisation et de résonance aboutira nécessairement à la généra- 
tion d'une modulation d'amplitude parasite car notre dispositif se comportera comme un 
discrirninateur de phase. 

Nous pouvons difficilement envisager un réglage manuel de l'accord susceptible de dériver, 
en particulier en fonction de la température. C'est pourquoi nous envisageons la mise au 
point d'un asservissement permettant un calage automatique de fréquence de résonance sur 
la fréquence de travail par ajustement de la tension de polarisation de la diode varactor. 





Figure 11 1 : Mesure du gain et du déphasage apporté en fonction de la fr6quence 
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Figure 112 : Dispositif complet de modulation de phase avec assewissement de la fikquence d'accord. 



633 Asservissement de la fréquence d'accord 

633.1 Principe 

Nous devons réaliser un dispositif sensible à la modulation d'amplitude parasite qui résulterait 

d'un décalage éventuel de la fréquence d'accord & notre déphaseur par rapport à la fréquence de 

travail. 

11 suffit pour cela d'utiiiser un détecteur (quadratique) fournissant un signal vidéo proportionnel 

à la composante de modulation d'amplitude. 

Si la fréquence f du signai hyperfréquence est supérieure à la fréquence d'accord fa, nous 
obtenons en sortie du détecteur de modulation d'amplitude un signal non nul en phase avec 
le signai de modulation. 

Si la fréquence f est inférieure à fa, le signal de modulation d'amplitude recueilli est non nul 
et en opposition de phase avec le signal de modulation. 

Si les deux fréquences sont égaies il n'y a pas de modulation d'amplitude parasite et donc le 
signai recueilli est nul. 

6.33.2 Réalisation 

Il convient de prélever une partie du signal modulé à l'aide d'un coupleur fabriqué par Radiall 
de type R 433613. 

Une détection synchrone placée en sortie du détecteur permet de mesurer avec précision 

l'amplitude du signal recueilli à la fréquence de modulation. Ce détecteur est un modèle large bande 

fabriqué par Hewlett Packard de type HP 8473 B. Le signai vidéo proportionnel à la composante de 

modulation d'amplitude est ensuite utilid pour modifier la tension de polarisation de la diode vatactor 

afin d'ajuster la fréquence de résonance fa à la fréquence de rravail. 

Notre dispositif permet donc de s'assurer que seule une modulation de phase est générée par 

notre modulateur de phase. 11 est représenté figure 1 12. 

63.4 Conclusion 

Nous avons montré par une étude théorique qu'une technique de modulation de phase 

permettait de recueillir en sortie du bigrille un signai uniquement proportionnel au déphasage entre les 

signaux d'entrée. 



Figure 1 13 : Masque de la réalisation 

Figure 1 14 : Boitier du bigrille 



Un modulateur de phase a été mis au point. Ii consiste en un déphaseur constitué d'une diode 

varicap associée h un transformateur d'impédance. 

6.4 Première réalisation en éléments hybrides 

Nous commençons par présenter le boîtier que nous avons mis au point pour recevoir le 

transistor bigrille et ses circuits de polarisation. Cette première intégration permettra essentiellement 

une diminution du poids et de l'encombrement. Nous envisageons ensuite le dispositif complet qui 

utilise le modulateur de phase présenté au paragraphe précédent. Les mesures expérimentales nous 

permettront de vérifier que notre dispositif répond au cahier des charges que nous nous sommes 

imposé. 

6.4.1 Boîtier du bigrille 

La figure 113 présente le masque de la réalisation du circuit intégré destiné à assurer la 

portabilité et la polarisation du composant bigrille. 

Le transistor est placé à l'intersection de trois lignes d'impédance caractéristique 50 SZ. Les 

polarisations de @le et de drain sont assurées par des Tés de polarisation classiques. Ce circuit a été 

réalisé sur duroïd 6010.5 (E, = 10'5 ; h = 0,635 mm). 

Il est ensuite collé sur une semelle en laiton qui permet d'assurer la mise à la masse du 

composant. Les liaisons entre la puce et les lignes 50 !2 sont effectuées à l'aide de fils 

thermocompressés de 25 pn de diamètre. 

Le circuit complet est présenté figure 1 14. 

Remarquons que la polarisation du composant est assurée à l'aide de filtres passe-bas (By-pass) 

qui réalisent un découplage parfait des circuits de polarisation. 

Nous présentons maintenant le dispositif complet utilisant une modulation de phase. 

6.4.2 Dispositif complet 

Nous présentons figure 115 le dispositif mis au point. La modulation de phase est assurée à 

l'aide du modulateur présenté au 0 6.3.2.2. 



Figure 115 : Dispositif complet en réalisation hybride 
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Par analogie avec la réalisation en modulation d'amplitude du chapitre 5, le signal de 

modulation est prélevé aux bornes d'une résistance vidéo. Nous choisissons pour des raisons 

analogues à celles présentées au 5 5.4.2.2 la fréquence de modulation égale à 10 KHz. 

L'amplitude du signal de modulation est choisie égale il 400 mV crête à crête. Cette variation 

de tension de polarisation de la varicap occasionne une variation de phase de valeur typique égale à 2 

degrés. Nous pouvons considérer que l'hypothèse du régime de petit signal est effectivement vérifiée. 

6.43 Résultats expérimentaux 

Nous polarisons le transistor au point de polarisation déterminé théoriquement à l'aide de notre 

logiciel de CAO. Le transistor est toujours non adapté. 

A l'aide de ce système, nous considérons deux cas de mesure, selon que la puissance injectée 

sur chacune des deux grilles est identique ou qu'elle est différente. 

ler cas : Puissances d'entrée identiques. 

Nous représentons figure 116 l'évolution de la tension recueillie après traitement en fonction 
de la puissance d'entrée pour les valeurs de déphasage @,et @, qui donnent les varia- 
tions maximales. 

Nous observons une variation du signal parfaitement linéaire en fonction de la puissance 
d'entrée. D'autre part, les variations du signal sont parfaitement symétriques par rapport à 
l'axe des abcisses. 

Nous représentons, figure 116, les évolutions de la tension recueillie en fonction du dépha- 
sage entre les signaux d'entrée pour différentes valeurs de puissance d'entrée. 

Ii apparaît sur ces figures que les variations du signal sont padaitement sinusoïdales, comme 
le prévoyait la théorie. 

Le signal recueiüi est uniquement proportionnel au déphasage entre les signaux d'entrée et 
ne comporte plus d'offset parasite comme il avait été observé pour la modulation d'ampli- 
tude. 

Nous sommes capables de vérifier la théorie pour des puissances comprises entre - 30 dBm 
et + 8 dBm, le dispositif ainsi réalisé possède donc une dynamique de plus de 35 dB. 

Ii nous reste cependant à verser la validité de notre théorie pour des valeurs différentes de 
puissance incidente. 



Figure 116 : Evolution de la tension recueillie en fonction de la puissance incidente pour les valeurs 
de déphasage qui donnent la variation maximale de tension - *- NE 463 -- - P 35-1310 - BDAO 



t V deieciee (V) 

figure 117 : Evolution de la tension recueillie en fonction du dephasage entre les signaux d'entrée 
pour une puissance incidente donnée (NE 463 ; f = 10 GHz) 



t detectee (V) 

figure 118 : Evolution de la tension recueillie en fonction du déphasage d'entrée pour différents 
couples de puissance inciden* (NE 463 ; f = 10 GHz) 



2&me cas : Puissances d'entrée différentes. 

Nous considérons toujours deux cas, selon le sens du déséquilibre entre les puissances d'en- 
trée, réalisé à l'aide d'un atténuateur fme placé sur l'un ou l'autre des circuits d'entrée du 
transistor. 

Sur la figure 118, nous représentons les évolutions de la tension, en fonction du déphasage, 
obtenues dans deux cas possibles. 
On observe que les courbes sont sinusoïdales avec une valeur moyenne nuile dans les deux 
cas. 

D'autre part, l'amplitude du signal recueilli est la même dans les deux cas. Le décalage entre 
les courbes est simplement dû à la longueur électrique introduite par I'atténuateur. 

Nous sommes en mesure de conclure que notre dispositif réalise effectivement la fonction 
de corrélation des signaux injectés sur chacune des deux grilles. 

6.4.4 Conclusion 

Cette réalisation en éléments hybrides utilisant une modulation de phase montre que le bignile 

réalise le produit de corrélation de deux signaux hyperfréquences (ou est équivalent à un 
discriminateur de phase). 

Les résultats expérimentaux ont montré que notre dispositif permettait encore de réaliser le 

produit de conélation pour une puissance incidente égale à - 35 dBm sur chaque entrée. 

Par ailleurs, nous avons mesuré une dynamique supérieure à 30 dB. 

Enfin, nous pouvons envisager son utilisation au CAC car le cahier des charges que nous nous 

étions fixe est parfaitement respecté. 

6.5 Comparaison des différents dispositifs 

6.5.1 Mélangeur 

Le mélangeur peut être utilisé pour réaliser la fonction de corrélation ou discrimination de phase 

pour deux signaux de même fréquence (généralement appelés signaux OL et RF). 

Pour l'application envisagée, il est nécessaire d'utiliser un mélangeur doublement équilibré. 



Il est recommandé d'utiliser les signaux d'entrée d'amplitudes voisines, et surtout de niveau 

typiquement supérieurs à -10 dBm. Généralement, l'isolation entre les entrées est élevée : typiquement 

égale à -20 dB entre LO et RF. 

La fréquence de travail que nous envisageons est tout à fait compatible avec l'utilisation d'un 

mélangeur doublement équilibré. Cependant, on ne peut l'utiliser, étant donnée la faible puissance de 

nos signaux (de l'ordre de -20 dBm). 

65.2 Multiplieur à diode 

Le principe du multiplieur à diode, qui utilise un coupleur 90' suivi de deux diodes appairées a 

été présenté au 8 6.2. Le circuit réalisé par D. Matton a été caractérisé à la fkequence de 10 GHz. 

Il présente une b 0 ~ e  isolation, supérieure à -20 dB et permet de mesurer la différence de phase 

de deux signaux de puissance infdrieure à -40 dBm. 

Cependant, les mesures expérimentales ont montré des défauts inhérents à une légère 

dissymétrie du circuit, notamment à cause des diodes qui ne sont pas parfaitement appairées. Il en 

résulte un signal parasite de faible valeur : le relevé de la courbe de signal recueilli en fonction du 

déphasage ne présente pas une variation parfaitement sinusoïdale, comme le prévoit la théorie. 

Le système mis au point se caractérise par une simplicité de réalisation et un coût relativement 

bas. Néanmoins, sa réalisation s'accompagne à l'instant présent d'effets préjudiciables à son bon 

fonctionnement. 

65.3 Corrélateur à bigrille 

Le système que nous avons mis au point s'avère capable de mesurer les écarts de phase de 

signaux compris entre -30 et 8 dBm. L'isolation entre les deux entrées de notre système est égale à 

-25 dB à la fréquence de 10 GHz. ' 

Il présente l'avantage de n'employer qu'un composant unique, ce qui permet de s'affranchir des 

problèmes d'appairage rencontrés pour les dispositifs à diodes. 

Les mesures présentées au paragraphe précédent montrent que les évolutions du signal d'entrée 

en fonction du déphasage sont parfaitement sinusoïdales. 



Figure 119 : Interférogrammes relevés pour différentes distances 

a)h=65cm c) h =  150cm 
b)h=98cm d) h = 200 cm 



Cependant, le système réalisé est relativement complexe car il nécessite l'utilisation d'un 

modulateur de phase. 

Néanmoins, ses performances permettent de penser qu'il pourra remplacer avantageusement les 

corrélateun existant pour la réalisation du CAC. 

6.6 Application au CAC 

6.6.1 Banc de mesure 

Nous utilisons le banc de mesure du laboratoire. Il est constitué d'un cornet bande X, excité par 

une source 10 GHz (NEC de type MC-5808E) que l'on déplace à vitesse constante selon une 

horizontale perpendiculaire à la direction d'observation du récepteur. 

A une distance qui varie typiquement entre 50 cm et 150 cm, on trouve les deux antennes 

réceptrices, d'écartement réglable, reliées à notre dispositif. 

Un système d'acquisition de données, constitué par un micro ordinateur, permet de mémoriser 
puis de tracer l'évolution du signal recueilli en fonction de la position de la source. 

Un traitement ultérieur permet de déduire la position et la vitesse du mobile. 

6.6.2 Résultats expérimentaux 

Nous représentons figure 119 les interférogrammes mesurés pour différentes distances de la 

source aux antennes réceptrices. 

Pour les distances considérées, nous observons une évolution analogue ii celie prévue par la 

théorie. 

6.63 Conclusion 

L'application de notre dispositif au CAC a montré qu'on pouvait l'utiliser avec profit pour 

réaliser la fonction de corrélation de deux signaux. Les résultats obtenus nous conduisent à envisager 

une réalisation complète en circuit intkgré. 



Figure 120 : Structure d'un coupleur par proximité 

10 20 30 

Figure 121 : Evolution du rapport S b  en fonction du degré de couplage C 

Figure 122 : Masque de la réalisation du coupleur 
(Technologie microruban - duroïd 601.05; E, = 10.5 ; h = 0.635 mm) 



6.7 Réalisation en circuit intégré 

Nous proposons d'intégrer en un boîtier unique les différentes fonctions de notre dispositif. Le 
modulateur de phase en structure microruban est déjà réalisé. Il nous faut donc simplement concevoir 

en cette même technologie le coupleur, qui permet de prélever une partie du signal d'entrée afin de 

réaliser l'asservissement de la fréquence d'accord du modulateur, ainsi que le détecteur. 

6.7.1 Réalisation du coupleur 

Nous décidons d'utiliser un coupleur à simple couplage parailèle car notre application ne 

nécessite pas une large bande de fréquence. Les spécifications du circuit à réaliser sont alors définies : 

couplage à la fréquence centrale égal à 10 dB, 

fréquence cenaale de 10 GHz, 

directivité d'au moins 10 dB. 

A partir de ces spécifications, nous envisageons le calcul et la réalisation d'un tel coupleur. 

calcul 

Le couplage désiré, ainsi que l'impédance caractéristique de la ligne, nous pemettent de 

définir les impédances caractéristiques en mode pair (Zo,) et en mode impair (ZoJ 

Elles sont définies par les expressions : 

où Zo représente l'impédance caractéristique des lignes externes au coupleur choisie égale à 

50 n. 

Un logiciel utilisant la méthode de synthèse de Akhtmad [SI permet de déduire des valeurs 

des impédances de mode pair et impair la valeur des rapports o/h et s/h à utiliser (figure 

120). 

Nous représentons figure 121 l'évolution théorique du rapport s/h en fonction du couplage 



Figure 123 : Caract6ristiques du coupleur mesurées h l'analyseur de &eau 

a) couplage (1 - 3) 
b) isolation (1 -'4) 
c) transmission (1 - 2) 



obtenue à l'aide du logiciel. 

La valeur du couplage étant choisie, et connaissant la hauteur h du substrat, il est alors aisé 

de d6tenniner les dimensions du coupleur. 

Un param8t.e important du coupleur est la longueur de la région de 'couplage, déterminée à 

partir des longueurs d'onde en mode pair hg, et en mode impair hg, 

Eiies sont définies par les relations : 

avec F la fréquence en GHz. 

Zol, et Zola sont les impédances caractéristiques en mode pair et impair en considérant les 

lignes "dans l'air". 

La longueur de la région de couplage est alors définie par la relation 

Réaiisation 

La valeur de couplage choisie égale à 10 dB nous donne d'après (6-28) la valeur des impé- 
dances caractéristiques en mode pair et impair. 

A l'aide de notre logiciel nous en déduisons : 

Pour une épaisseur du substrat h = 0,635 mm, nous obtenons donc : 

Nous calculons alors la valeur des longueurs d'onde en mode pair et impair d'après (6-29) et 
(6-30) et nous en déduisons la dimension de la région de couplage à utiliser : 



, polarisation 

S. video 

Figure 124 : Réalisation du detecteur (Duroïd 601.05 ; 4 = 10.5 ; h = 0.635 mm) 

T \I: detectee (V) 

Figure 125 : Caractéristiques du detecteur mesurkes B 10 GHz (diode HP 5082-2208) 



Le masque de la réalisation hybride est présenté figure 122. Le circuit est alors monté sur un 
support en laiton. 

mesure 

Nous mesurons à l'analyseur de réseau les performances du coupleur réalisé (figure 123). 

Nous trouvons un coupIage égal à 10,7 dB à la fréquence de 10 Ghz, ce qui est tout à fait 
conforme à la théorie. 

Les pertes en transmission sont de 3,2 dB pour une isolation de 22 dB, ce qui nous d o ~ e  
une directivité supérieure à 12 dB. 

Nous avons donc réalisé un coupleur en structure microruban, dont les caractéristiques sont 
conformes à ceiles spécifiées par notre cahier des charges. 

6.7.2 Détecteur 

Il est utilisé pour détecter la modulation d'amplitude parasite qui pourrait résulter du décalage 

de la fréquence d'accord de notre déphaseur à varicap (8 6.3.3.2) et sera donc placé sur la voie couplée 

du coupleur par proximité que nous venons de présenter. 

Nous choisissons d'utiliser une diode Schottky de type "médium baxrier" qui, polarisée, permet 

de détecter des signaux de puissance inférieure à -40 dBm pour un fonctionnement de type 
quadratique. 

Elie est choisie en boîtier (type HP 5082-2208 fabriqué par Hewlett Packard) aiin de faciliter 
son intégration dans notre chcuit microruban. 

Nous assurons la polarisation de la diode par un courant de 20 pA selon le schéma de la figure 

124. La diode est chargée par une résistance de valeur élevée devant sa résistance vidéo (qui vaut 

1400 42). 

Nous avons mesuré les caractéristiques du détecteur réalisé à la fréquence de 10 GHz. 

La figure 125 montre la bonne sensibilité de notre dispositif qui est mesurée égale à 2mV/pW. 





Les différents éléments de notre montage ayant été testés séparément, nous pouvons envisager 

leur intégration dans un unique boîtier. 

6.73 Circuit intégré 

Il consiste en l'implantation de la partie hyperfréquence du schéma de principe présenté figure 

115. On reconnait sur la photographie figure 126 le TEC bigrille et ses éléments de polarisation, le 

coupleur, le détecteur et enfin le circulateur, de type "drop in". 

Les essais effectués sur ce prototype montrent qu'il présente bien les caractéristiques 
recherch6es, et tres proches de celles obtenues à l'aide de la réalisation en circuit hybride (figures 116 

à 118). L'intérêt de la réalisation intégrée réside dans sa "compacité", dimensions et poids réduits, ce 

qui peut être une caractéristique intéressante, par exemple dans l'instrumentation médicale, ou dans le 

traitement en temps réel de signaux micro-ondes, ou encore pour des systèmes micro-ondes 

embarqués. 



Condusion 

I Nous avons retenu qu'un proctdé de modulation de phase par vaxicap est le seul moyen 

I permettant d'effectuer le produit de corrélation de deux signaux hyperfréquences, à l'aide d'un TEC 
bigrille, en s'affranchissant totalement des signaux résiduels observés lors de la modulation 
d'amplitude. 

l Un modulateur de phase à varicap fonctionnant en réflection a été réalisé, mais pour éliminer 

I totalement une modulation d'amplitude résiduelle due aux pertes d'insertion de la varicap, nous avons 

du réaliser un asservissement de la fréquence d'accord et, par conséquent, inclure dans notre circuit 

hyperfréquences un coupleur et un détecteur supplémentaire. 

I Ces études nous ont conduit à réaliser un circuit intégré hybride, regroupant l'ensemble des 

fonctions précitées, qui présente les caractéristiques requises par le cahier des charges qui nous était 

fixé. 
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Conclusion 

Nous avons atteint le but recherché au départ de notre travail, c'est-Mire la conception et la 

réalisation d'un corrélateur micro-ondes intégré mettant en oeuvre un Transistor il Effet de Champ 

bigrille, fonctionnant en bande X. 

Dans une première partie, nous avons été conduits à, faire le point sur les comaissances actuelles 

sur les méthodes de modélisation et de caractérisation des -Cs GaAs mono et bigrille, utilisés en 

micro-ondes et en régime fortement non linéaire. Ainsi, nous avons mis en évidence les lacunes des 

modélisations actuelles, basées sur des mesures en continu, qui sont en particulier : 

les effets thermiques et de pièges car ils ne permenent pas d'accéder aux caractéristiques 
micro-ondes, 

l'utilisation de modkles tel celui de Curtice employé dans le logiciel Spice, incapable de bien 
rendre compte du fonctionnement en régime dynamique. 

Par conséquent, afin d'améliorer les modélisations actuelles, nous proposons des expressions 

phénoménologiques nouvelles des conductances Gm et Gd. 

Par ailleurs, nous avons mis au point un logiciel de simulation sur ordinateur capable de donner 

les évolutions temporelles des signaux de sortie en régime non linéaire, et valable tant pour le 

monogrille que pour le bigrille. Les prévisions théoriques ont été vérifiées expérimentalement. 

Dans une seconde partie, nous avons abordé le problème de l'emploi d'un TEC bigrille pour 



réaliser un dispositif d'acquisition du produit de corrélation de deux signaux micro-ondes. Plusieurs 

modes de fonctionnement ont été envisagés : soit en appliquant directement les deux signaux sur le 

TEC, soit en passant par l'intermédiaire d'une modulation d'amplitude ou de phase. Les avantages et 

inconvénients ont été analysés dans chacun des cas, à la fois en utilisant noue logiciel de C.A.O. et, 
grâce à des études expérimentales. Il apparaît que l'utilisation d'une modulation de phase permet de 

résoudre tous les problèmes et elle sera donc utilisée lors de la réalisation finale d'Ùn prototype en 

structure hybride intégrée. 

Un tel dispositif pourra être uaïisé avec profit pour la constmction de Capterus à Corrélation 

(C.A.C.), destinés à la télémétrie, la cinémométrie, la gonioméûie, le contrôle non destructif, 

actuellement à l'étude au laboratoire, et ainsi que pour d'autres applications telle l'instrumentation 

micro-ondes (mesures de phase). 



RESUME 

, Une réalisation originale d'un corrélateur microondes utilisant un 
transistor à effet de champ (TEC) AsGa submicronique du type bigrille est 
présentée. Cette réalisation, effectuée en structure intégrée, est mise en oeuvre 
dans un capteur de télémétrie et de cinémométrie sans contact présentant des 
performances intéressantes. 

Une étude approfondie, tant théorique qu'expérimentale, du 
fonctionnement en régime non-linéaire du transistor à effet de champ a été 
nécessaire, tout d'abord pour montrer la faisabilité de réalisation, et ensuite 
pour en préciser les performances. Cette étude a porté à la fois sur le composant 
monogrille et sur le composant bigrille. A cette occasion, une nouvelle méthode 
de caractérisation plus exacte a été proposée. Par ailleurs, une modélisation 
théorique originale, 3 la fois plus simple et plus précise, a été présentée. Enfin, 
un logiciel de Conception Assitée par Ordinateur utilisable pour le TEC AsGa 
bigrille en régime non linéaire a été mis au point, validé et exploité dans la 
conception du corrélateur. 

MOTS CLES : Non linéarités - Transistors à effet de champ - CAO de Bigrille et 
monogrille - Modélisation - Caractérisation hyperfréquences - 
Corrélateur microondes - Capteur télémétrique. 


