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Introduction Générale 

Il apparaît depuis quelques années un intérêt croissant pour la C.A.O. des 

circuits microondes car c'est un outil puissant pour la conception des circuits pas- 

sifs et actifs à large bande, en régime linéaire ou de forte puissance. Il existe sur 

le marché un certain nombre de logiciels commerciaux performants permettant 

une analyse et une optimisation tant en régime linéaire que non linéaire. Cepen- 

dant ces logiciels décrivent le comportement statique ou dynamique des différents 

composants par des modèles électriques intégrés au logiciel ou à implanter par 

l'utilisateur. Ces modèles électriques permettent une prise en compte réaliste des 

composants à trois électrodes mais sont difficiles voire même impossibles à ex- 

traire pour des composants dipolaires dans lesquels la réaction de charge d'espace, 

par exemple, est un phénomène physique fondamental qui ne peut être décrit par 

un modèle quasi-statique. 

Le but de ce travail a donc été de développer un modèle d'analyse non 

linéaire du comportement temporel d'oscillateurs dipolaires, principalement à 

diodes Gunn et ATT, en gammes centimétrique et millimétrique. Nous avons 

choisi pour ce modèle une approche de type Van Der Pol, dans laquelle le circuit 

est décrit sous forme d'éléments localisés et une procédure numérique permettant 

de prendre en compte de façon autocohérente les effets thermiques. 

La première partie de ce travail est consacrée à la présentation de la procé- 

dure numérique utilisée. Après la description du modèle électrique du composant 

et du circuit de charge associé, l'algorithme de résolution du système d'équations 

différentielles couplées est illustré sur un exemple. 

Dans la deuxième partie nous développons un modèle analytique des diodes 

Avalanche ~ e r n ~ s  de Transit. Le but de ce modèle est de permettre une prise 

en compte suffisamment précise des phénomènes physiques complexes mis en jeu 
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dans des structures ATT à modulation de dopage tout en limitant les temps de 

calcul à des durées compatibles avec son intégration dans le logiciel de CAO pré- 

cédemmment décrit. Ce modèle est validé par des comparaisons rigoureuses avec 

les résultats obtenus par modélisation physique lourde d'une part et expérimen- 

tale d'autre part. 

Enfin la dernière partie concerne l'application de ce logiciel à l'étude de 

quelques sources dipolaires en gamme centimétrique et millimétrique. L'effet de 

dérive fréquentielle lente après accord (PTD) d'oscillateurs à commande en ten- 

sion est analysé ainsi que la vitesse de modulation de tels VCO en gamme mil- 

limétrique en vue de la réalisation d'émetteurs pour communications à courtes 

distances. Par ailleurs l'influence bénéfique d'un circuit d'accord réactif à la fré- 

quence harmonique 2 est confirmée dans le cadre de l'optimisation du circuit pla- 

naire d'un oscillateur ATT de forte puissance en bande Ku utilisant des diodes à 

1'AsGa. 
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Chapitre 1 

Etude du comportement non 

linéaire d'un oscillateur par une 

méthode de type Van Der Pol 

1.1 Rappels sur vl'oscillateur de Van Der Pol" 

Un oscillateur est un système fournissant un signal quasi-sinusoïdal sans 

qu'il soit nécessaire de lui fournir un tel signal. 

La description du fonctionnement des oscillateurs microondes est générale- 

ment basée sur la notion de résistance négative qui peut être fournie soit par des 

dipôles (diodes tunnel, Gunn, ATT, tunnel résonnant ... ), soit par des tripôles 

(transistors bipolaires, transistors à effet de champ ... ). 

La théorie des montages à résistance négative est facile en régime linéaire, 

par contre dès que l'amplitude des signaux augmente, les choses se compliquent 

du fait du comportement non linéaire des dispositifs actifs. Illustrons ce point sur 

un cas simple et idéal illustré sur la figure 1 .l. 
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Figure 1.1 : Schéma d'un oscillateur à résistance négative. 

vs(t) 

Figure 1.2 : Tension de sortie v,(t) de l'amplificateur. 

Admettons que l'amplificateur non saturé ait un gain infini alors que saturé, 

sa tension de sortie soit limitée à f V, (voir Figure 1.2). Tant que l'amplitude de la 

tension v ( t )  reste faible, ce dipôle présente une résistance négative -Ro alors que, 

poussé en régime de saturation, les résistances du montage imposent le courant 
v t iv, i(t) = +, c'est-à-dire que le montage ne pouvant plus amplifier ne présente 

plus de résistance négative, comme le montre la figure 1.3. 
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Figure 1.3 : Caractéristique i(v) de l'oscillateur. 

Ce montage présente une résistance négative de type N. En pratique le 

gain de l'amplificateur n'est pas infini en zone linéaire et, de plus, sa saturation 

n'est pas brutale, de sorte que la caractéristique i(v) ne présente pas de points 

anguleux. Par ailleurs, le dipôle à résistance négative que nous allons envisager 

présente une loi de décroissance de la conductivité différentielle négative à la 

fréquence fondamentale du type : 

où go est la conductance différentielle négative en régime linéaire, V l'amplitude 

de la tension sinusoïdale développée à la fréquence fondamentale aux bornes du 

dipôle et V, la tension continue de polarisation. 

Si l'on se limite au cas de la fréquence fondamentale, une représentation 

simple et admissible de la caractéristique i(v) instantanée peut être : 

Cette caractéristique a l'allure décrite sur la figure 1.4. 
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Figure 1.4 : Caractéristique i ( v )  d'un oscillateur. 

Si l'on applique au montage de la figure 1.1, une tension sinusoïdale 

v ( t )  = V s i n  (w t )  alors le courant i(t)  peut s'écrire: 

3  1  
i(t) = -g V s in  ( w  t )  + - ,û V3 s in  (W t )  - - /? v3 s in  (3w t )  + - .  (1.3) 

4  4  

Admettons que la fréquence harmonique trois ( 3  w )  soit éliminée par filtrage, 

alors il vient : 

3  
i ( t )  = - (g  - - v2 ,O) V s in  ( w  t )  = -G ( V )  V sin (w t )  

4  (1.4) 

Le terme V2 étant proportionnel à la p u i s ~ ~ n c e  délivrée par le dispositif, 

il apparaît donc que la conductance négative est régulée par cette puissance. A 

faible niveau, la conductance est négative et surcompense les pertes du circuit 

permettant ainsi le démarrage des oscillations, alors qu'à fort niveau la décrois- 

sance de la conductivité en valeur absolue permet la stabilisation des amplitudes 

et donc l'obtention d'un régime établi. 

Connaissant la loi de variation i ( v )  ou v ( i ) ,  il est possible d'aller plus loin 

et d'écrire les équations différentielles non linéaires régissant le comportement 

temporel du montage complet de l'oscillateur comme illustré dans le cas le plus 

simple sur la figure 1.5. 
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générateur 
de b r u i t  

Figure 1.5 : Schéma d'un oscillateur dans le cas le plus simple. 

La loi de variation du générateur v ( i )  est : 

.3 v ( i )  = - ai + bz 

l'équation du circuit est : 

di 
v ( i )  + Ri  + idt + L - = O 

C dt 
en remplaçant v ( i )  par sa valeur, il vient : 

1 d i  
( R -  a ) i  + hi3 + - / i d t  + L z  = O 

C 
Posons : 

et dérivons une fois l'équation intégro-différentielle précédente par rapport au 

temps pour obtenir : 
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O 50 1 O0 150 _ 

7 

figure 1.7b :y=. 

l 

Figure 1.6 : (a,b,c) plan de phase (y, i ( T ) )  poï,r tois valeurs de y (0, l  ; 1 ; 10) 

Figure 1.7: (a,b,c) évolutions temporelles du courant i ( r )  pour les trois valeurs 

de y correspondantes. 7 = W, t 
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C'est l'équation établie par Van Der Pol en 1926 pour décrire un oscillateur 

et qui reste valable dans le cas des oscillateurs microondes à dipôle à résistance 

négative. 

Cette équation non linéaire appelle deux remarques fondamentales : 

En régime linéaire, l'amplitude du courant périodique est faible et donc le 

terme Pi2 peut être négligé en première approximation. L'équation de Van 

Der Pol se résume alors à l'équation classique d'un sscillateur linéaire à 

résistance négative. 

Si le facteur d'amortissement y = 2 est positif, alors les petites oscilla- 

tions croissent indéfiniment et le régime linéaire est instable. 

a En régime à forte amplitude, la résistance redevient positive pendant une 

partie de la période du signal. Il y a donc amortissement. Ce régime à forte 

amplitude est également instable. 

Puisque les petites oscillations croissent et que les grandes décroissent, il doit 

exister entre ces deux régimes, un régime stable permanent. C'est ce qu'a montré 

Poincaré en mettant en évidence le caractère périodique et unique de la soIution 

intermédiaire de l'équation non linéaire de Van Der Pol. Ceci est illustré sur les 

figures 1.6a1b,c dans l'espace des phases pour trois valeurs typiques et croissantes 

du facteur d'amortissement. La courbe est une "spirale" croissante aux faibles 

amplitudes et décroissante aux fortes amplitudes mais ces spirales s'enroulent sur 

un cycle limite et unique vers lequel tendent toutes les trajectoires de phase. Ce 

cycle constitue en fait la caractéristique de l'oscillateur. 

Le calcul de ce cycle est malheureusement une opération compliquée néces- 

sitant le recours à l'analyse numérique. Nous présentons sur les figures 1.7a1b,c les 

évolutions temporelles de la forme d'onde terminale (courant ou tension) pour les 

mêmes valeurs du facteur d'amortissement y. Ces évolutions montrent que l'on 

passe d'un régime quasi-sinusoïdal pour des faibles valeurs du facteur d'amortisse- 
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ment (fréquence imposée par les éléments purement réactifs) à un régime d'oscil- 

lation à relaxation pour de fortes valeurs du facteur d'amortissement (fréquence 

imposée par la constante de temps r = RC). Dans le domaine microonde et 

pour les applications analogiques qui nous intéressent, nous recherchons donc les 

solutions du premier type correspondant à y << 1 soit 2 << 1 ; c'est-à-dire : 

a-R - a - R  
< < l * -  Lw0 

Lwe R  << Qezt avec Q e z t  = - R (1.10) 
R 

Cette condition sera réalisée en pratique dans la plupart des cas pour les dipôles 

à résistance négative car la marge de résistance négative entre le régime linéaire 

(démarrage des oscillations) et le régime non linéaire (régime d'oscillation stable) 

est assez faible. Typiquement 

alors que les circuits microondes présentent un coefficient de qualité externe qui 

peut difficilement descendre en-dessous d'une valeur de 30 à 50. 

1.2 Introduction d'un modèle réaliste de com- 

posant dans le modèle de l'oscillateur de 

Van Der Pol. Généralisation du modèle de 

Van Der Pol 

Nous n'avons jusqu'à présent décrit que le comportement non linéaire de 

la résistance différentielle négative du composant couplé à un circuit de charge. 

Cette résistance ou conductance non linéaire est décrite par une relation analy- 

tique de type v(i) ou i(v) traduisant la dépendance instantanée de cette grandeur 

vis-à-vis de la valeur instantanée du courant parcourant le composant ou de la 
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tension à ses bornes. Il reste à ce stade deux problèmes à résoudre : 

1. Comment déterminer les coefficients du développement polynomial de la 

relation i(v) ou v(i) ? 

2. Comment prendre en compte la dépendance non linéaire éventuelle de la 

, réactance du composant soumis à des signaux périodiques de forte ampli- 

tude ? 

En effet, un composant microonde peut être schématiquement représenté 

par le schéma parallèle illustré sur la figure 1.8, faisant apparaître un courant de 
-+ 

particules et un courant de déplacement ( R O ~ H  = f + g)  

Figure 1.8 : Schéma équivalent d'un composant microonde. 
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1.2.1 Détermination du générateur équivalent de 

conduct ion 

En posant 

l'équation de Van Der Pol peut se mettre sous la forme : 

si l'on cherche une solution quasinusoïdale de type u = A(r).cos ( r )  avec y << 1 

et si l'on admet que l'amplitude A est une variable lente de r, c'est-à-dire : 

dA(7) 1 dA(t) << A(T) donc - - 
d r  A dt  

<< w, 

alors on peut écrire pour un cycle à spirale croissante : 

2cos (w, t )  

1 + exp {-yu0 (-t - to)) 

La constante to doit être de forte amplitude pour que les oscillations dé- 

marrent de signaux de faibles amplitudes (bruit). Le régime établi est obtenu 

en faisant tendre t vers l'infini. L'amplitude du courant prend alors une valeur 

constante Io telle que : 

4(a - R) 
i(t) = Io cos (w, t) = d 38 

cos (w, t )  
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d'où 

v = I, cos (w, t )  (-a + (1.18) 
4 

si l'on néglige les composantes harmoniques (y << 1)' la résistance dynamique 

du composant à la pulsation wo s'écrit alors : 

D'où la puissance délivrée par le dispositif à la pulsation wo 

qui est maximale pour $f = 0 ; c'est-à-dire pour la valeur crête du courant 

Io = &. Ces deux résultats importants sont résumés sur les figures l.S(a,b). 
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Figure 1.9 : Evolution de la résistance et de la puissance en fonction du courant. 

Si l'on dispose d'un modèle physique ou analytique du composant semi- 

conducteur (cf chapitre 2),  on peut alors extraire facilement les valeurs de a et b 

à partir de la résistance dynamique linéaire (R.D.N.) et de la puissance maximale 

pour différents points de polarisation du composant. 

1.2.2 Modélisation analytique du courant de déplace- 

ment 

Dans le cas le plus général, en régime fort signal, la capacité équivalente 

traduisant le courant de déplacement est non linéaire et donc modulée par les 

variations instantanées de la tension à ses bornes ( ~ ( v ) ) .  

Le courant instantané qui la traverse est défini par : 

La charge emmagasinée par cette capacité peut être décrite par la relation 

polynomiale : 



Chapitre 1 

ce qui conduit à : 

Si l'on se limite à la composante fondamentale dans le cas d'une excitation 

sinusoïdale de cette capacité non linéaire, il vient : 

soit : 

Ici encore, si l'on dispose d'un modèle analytique ou numérique permettant 

la détermination du courant de déplacement ou de la capacité non linéaire équiva- 

lente du composant, les termes Cl et C3 pourront être facilement identifiés après 

décomposition en série de Fourier. 

1.3 Méthode numérique utilisée 

Comme nous l'avons mentionné précédemment, la résolution de l'équation 

de Van Der Pol dans le plan de phase et la reconstruction de formes d'ondes 

temporelles ne peuvent être obtenues que par analyse numérique. Nous avons 

pour notre part utilisé des procédures numériques issues de la bibliothèque NAG 

[l] [2] [3] [4]. Les algorithmes permettant de résoudre ces équations différentielles 

non linéaires et à coefficients variables font appel à la méthode de Runge Kutta- 

Merson [ 5 ] .  Ils nécessitent d'écrire les différentes équations différentielles régissant 

le comportement temporel du dispositif puis de les mettre sous la forme : 
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_---cm- _ - _ _  - - -.-- - - -- -- _ _ - __ - .̂  --- / - _ --_-- -- - - i- c-/_ - -- - -- - --. - ---------- 
----\--a - -- - - 

-1 

Rd=-5 fi &=53 R 1,=0.53 nH CeO.4 pF 

Cd=0.53 pF &=0.14 nH C,=0.013 pF re0 .6  

c,=o.os PF 8 2 ~ 6  5=50 n 
c,=o.~ PF p,=ls z,,=~oo n &=1 nH 

1°=0.25 nH <=0.2 R 8 ~ 3  C,=2 pF 

Bloc 2 
2 0  

/ 1 

ligne variable 

Cc : capacite de decouplage du circuit de commande vis a vis 

du circuit hyperfrequence 

Figure 1.10: Circuit général d'un oscillateur microonde dérivé du modèle de 

Kurokawa. 
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Dans ce système ne figurent plus que les dérivées premières par rapport au 

temps des n variables dépendantes (yl, y2, y3 . - y,), formant la solution, qui sont 

fonctions de la variable indépendante t et des variables dépendantes. Pour aboutir 

à cette écriture au premier ordre, il faut exprimer les dérivées premières % en 

fonction de t ,  yl, - .  . y, à l'aide des équations différentielles régissant le compor- 

tement du circuit. Pour un système de n équations au premier ordre, il faut n 

conditions aux limites associées pour définir la solution. Nous avons choisi d'im- 

poser ces conditions aux limites à un instant donné t = to. 

A titre d'exemple, nous présentons figure 1.10 le circuit le plus général uti- 

lisé pour la réalisation d'un oscillateur dérivé de l'oscillateur de Kurokawa [6] 

et le système d'équations correspondant à résoudre (le comportement électrique 

de ce circuit est expliqué chapitre 3). Ce circuit est divisé en trois blocs. Deux 

de ces blocs représentent le circuit hyperfréquence (bloc N " 1 et bloc N " 2) et 

le troisième représente le circuit de commande de la diode varactor (bloc N " 3) 

supposé découplé du circuit hyperfréquence. 

L'application des lois des mailles et des noeuds nous conduit au système 

d'équations suivant : 
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Equations du circuit hyperfréquence. 

Bloc N ' 1 

I - 
(Cl + 2C2v) 

(-au + bu3 + ib) 

avec il(v) = -au + bu3 : le courant hyperfréquence circulant dans la conductance 

G d  (cf 1.2) et q2(v) = C1u + C2v2 : la charge stockée dans la capacité Cd de la 

diode (cf. 1.22). 

Bloc N " 2 

d i ,  - - 1 Qe 

d t  
- - (wP - - - Te ie - vlS + usp) 

l e  c e  

avec 
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Eauations du circuit de commande. 

Bloc N " 3 

avec 

Co : capacité de la diode à Vv = O 

Vv : tension aux bornes de la diode. 

: potentiel de diffusion de la jonction P-N de la diode. 

S : sensibilité de la diode varactor. 

IV : courant circulant dans le circuit de commande. 

Ces équations sont couplées par trois transformateurs (Pl, ,O2, ,Oj) correspondant 

aux couplages de la cavité aux différents circuits de charge. 
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r é g i m e  t r a n s i t o i r e  r é g i m e  permanent 
2 I I d -  I l l I I l 

Figure 1.11 : Evolution temporelle du courant et de la fréquence d'un oscillateur à 

diode Gunn en gamme millimétrique obtenues en utilisant le circuit décrit figure 

1.10. 

56.8 

56.7 

N 56.6 
I 

1 
- 

C3 
w 
LL 56.5 - -- 

56.4 

56.3 

- 

0.0 0.5 1 .O 1.5 2. O 2.5 3.0 

t(ns) 

- 

r é g i m e  t l -ans i t  aire r é g i m e  1 e r m a n e ~ ~ t  
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Ce circuit très général peut être adapté à presque tous les types d'oscil- 

lateurs rencontrés en pratique (oscillateur libre, stabilisé, VCO's, oscillateurs à 

YIG ...) en adaptant les valeurs des différents paramètres ou en les annulant. En 

effet, l'un des problèmes majeurs de cette approche est que le système d'équations 

différentielles est à réécrire pour chaque configuration de circuit. C'est pourquoi 

nous avons choisi ce schéma complet et très général pour définir le système d'équa- 

tions différentielles régissant le comportement électrique instantané du circuit. A 

titre d'exemple, la figure 1.11 montre le comportement transitoire d'un oscilla- 

teur à commande en tension à diode Gunn en gamme millimétrique. Le temps de 

calcul dans le cas de ce circuit complexe est de 30 secondes sur station de travail 

HP9000 série 400 pour une fenêtre temporelle de 1'4 nanosecondes, y compris la 

procédure de transformée de Fourier discrète (FFT). Ce modèle est donc parti- 

culièrement bien adapté à l'optimisation de circuits complexes pour oscillateurs 

millimétriques. 

1.4 Autres intérêts du modèle de Van Der Pol 

1.4.1 Stabilité de l'oscillateur 

L'oscillateur de Van Der Pol est basé sur la définition analytique du compor- 

tement non linéaire des générateurs de courants de conduction et de déplacement 

équivalents au composant semiconducteur couplé à son circuit de charge. De ce 

fait, il contient implicitement les conditions de stabilité décrites dans le domaine 

fréquentiel par Kurokawa [7] : 

Ce dernier point est très important pour l'étude d'un oscillateur et est illustré 

sur les figures 1.12 et 1.13. 
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a) c i r c u i t  sér ie -sér ie  
c a s  s t a b l e )  

-- - 0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 

t(ns) 
( b )  é v o l u t i o n  de  l a  t e n s i o n  hyperféquencc  

e n  f o n c t i o n  d u  t e m p s  

n " O K 
Figure 1.12: 

a) c i r cu i t  s é r i e -par r  
c a s  i n s t a b l e )  

t h )  
s t a b i l i t é  d e  l a  f r équence  d e  

Ib'oiciliateur e n  J o n c t i o n  d u  t e m p s  

h 

O 
% 

Figure 1.13 



Chapitre 1 

Dans le domaine des microondes, un schéma équivalent est toujours défini 

dans un plan donné. Plus la fréquence augmente, plus la longueur d'onde devient 

faible et dans le domaine millimétrique par exemple il est très facile de se déplacer 

d'une longueur d'un quart de la longueur d'onde, ce qui a pour conséquence de 

passer d'un schéma série à un schéma parallèle, et a des conséquences catastro- 

phiques sur la stabilité de l'oscillateur comme le montrent les figures 1.13(a,b,c). 

1.4.2 Synchronisation d'un oscillateur 

Dans le schéma de l'oscillateur de Van Der Pol, il conviendrait en toute 

rigueur d'introduire le bruit débité par le générateur équivalent permettant le 

démarrage des oscillations. 

Figure 1.14 : Schéma général de l'oscillateur de Van Der Pol. 

i(t) L 
(bruit) 

l'équation différentielle qui régit ce circuit est 

1 

4 t )  

Dans une analyse numérique, ce générateur équivalent peut être négligé car 

il est remplacé par le bruit numérique de discrétisation. 
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Néanmoins, si l'on remplace ce générateur de bruit par une source cohé- 

rente émettant un signal périodique de pulsation w, on retrouve les propriétés de 

synchronisation de l'oscillateur qui sont rappelées ci-dessous. 

Synchronisation des oscillateurs [8] [12] 

Considérons un générateur de tension placé en série dans le circuit oscilla- 

teur : 

Figure 1.15 : Schéma de l'oscillateur. 

avec : 

l'équation d'évolution du circuit s'écrit : 
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Posons : W ,  - W ,  = R 

et : e -j(nt+q(t)) = cos (Rt  + 9 )  - j s in  (Rt  + 9 )  

comme : 

il vient, en négligeant OA devant A, et en séparant parties réelle et imaginaire. 

1 dXT dOA d R T d @  dRT Vo -- - + - -  + -  
dA 

SA = - . cos (Rt  + ik(t))  
A, aw ' d t  aw d t  A0 

1 dRT dSA dXT d m  -- - - - - - -  vo 
axT OA = - . s in  (nt + @kt)) 

A, dw ' d t  dw d t  dA Ao 

Recherchons un état stable : % = O et nt + 9 ( t )  = 4, or si nt +$(t) = do 
% = O = + $$ d'où $( t )  = - Rt et si $$! = - Cl le courant alors dt 

s'écrit : 

soit : 

le courant dans l'oscillateur oscille alors à la pulsation de l'oscillateur synchroni- 

sant et les équations deviennent : 
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dRT  dRT  
- cl - + -  K 

dw dA S A. = - cos 
A0 

De ces équations on tire : 

0 (4) + $ sin (A)}  
&.aXT -2&.&Q 
8 A  8w 8w 8 A  

l'oscillateur est entraîné sur une bande de synchronisation R par le générateur 

synchronisant. 

Calcul des limites de synchronisation 

Calculons : a" = O 
840 

aXT 
on pose : CI = .+j+- 

-2 

d'où les deux valeurs de q50max : 
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d'où : 

vo " . AwTotal max = 2 - . - 
A0 Kl 

Si a = O alors = O. 

Posons : 

wo ~ X T  -- 1 1 vg 
Qext = Po3cili = ;i Rc A: Psynchro = - - (1.41) 2Rc dw 8 Rc 

d'où : 

exemple : 

Fo = 14GHz ; Qext = 150 ; Posciii = 3W ; Psyn = O15W 

T o t a l e  Qezt 

A F  m a ,  # 76 M H z  
T o t a l e  
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1.4.3 Pulling de l'oscillateur Pl [ml [111[&21 

Le pulling de l'oscillateur traduit la sensibilité fréquentielle de ce dernier au 

taux d'onde stationnaire présenté par la charge. C'est aussi une donnée fondamen- 

tale de l'oscillateur qui est implicitement incluse dans les équations différentielles 

régissant l'oscillateur de Van Der Pol. Nous présentons ci-dessous un rappel sur 

le pulling d'un oscillateur. 

Considérons un oscillateur stable, chargé par son impédance de charge 2, : 

Figure 1.16 : 

avec : 

Si l'on fait varier l'impédance de charge d'une valeur AZ , on a l'équation : 

Posons AZ = AR + 3 AX , il vient en séparant parties réelle et imaginaire : 
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de ces équations, on tire : 

En général, on réalise une variation d'impédance de charge donnée à module 

constant et phase variable de O à 2 IT afin de mesurer la variation de fréquence 

entraînée par celle-ci. On obtient le schéma suivant : 

* . 
r 

. . . . . . 
. o s c i l l a t e u r  . RO . . . O 

. 
I 

. 
b . 

Figure 1.17 : 

L'impédance ramenée sur l'oscillateur s'écrit : 

Le taux d'ondes stationnaires apporté par l'impédance de charge: Ro + ARo 
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vaut 

La variation de pulsation de l'oscillateur devient : 

avec : 

dXr 
a = a A 

dRT a A 

de cette expression, on tire : 

- S2 - 1 
AW Totale - S 

A' m 

soit en remplaçant par leurs valeurs A' et a : 

Si = O , on obtient : 
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Si de plus = O , on obtient : 

C'est la formule de Hobson [8] qui peut s'écrire sous la forme suivante : 

exemple : 

Fo = 14GHz ; S = 1'2 Qezt = 150 ; AFpuiring = 17.MHz 

1.5 Conclusion 

Nous avons rappelé dans ce chapitre les principes de l'analyse non linéaire 

d'un oscillateur basé sur le modèle de Van Der Pol généralisé au cas d'une source 

de courant de conduction et d'une source de courant de déplacement non linéaire. 

Nous avons présenté également la méthode de résolution des équations différen- 

tielles régissant le couplage de ces sources de courant non linéaires au circuit de 

charge et donné un exemple illustrant la procédure. Nous avons de plus indiqué 

l'intérêt de cette approche quant à la détermination de la bande fréquentielle de 

verrouillage d'un oscillateur par injection et sa sensibilité fréquentielle au taux 

d'onde stationnaire de la charge. 
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Il reste maintenant, comme nous l'avons mentionné, à définir un modèle 

analytique ou numérique du composant permettant la détermination des expres- 

sions analytiques non linéaires liant les courants (conduction/déplacement) et les 

tensions appliquées aux bornes du composant. 
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Modélisation analytique non linéaire du comportement 
d'un oscillateur ATT de forte puissance 
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Modélisation analytique du 

comportement non linéaire d'un 

oscillateur ATT de forte 

puissance 

2.1 Introduction 

Le but de cette étude est la mise en oeuvre d'un modèle analytique suf- 

fisamment simple et rapide pour être introduit dans un logiciel de C.A.O. non 

linéaire, mais décrivant néanmoins les phénomènes physiques fondamentaux pour 

permettre une description réaliste des principales propriétés dynamiques du com- 

posant. Une telle approche exclut la prise en compte rigoureuse de la dépendance 

spatiale des différents paramètres de transport dans la structure semi-conductrice 

et impose de se limiter à la résolution d'équations différentielles ne dépendant que 

du temps. 
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X 

Taux de génération 

amp électrique ' I I I 
1- I *l 
1 .  4 2 3 
1 

9 
2 :zone d'avalanche 

1;3 :Zones de transit 

Figure 2.1 : Structure générale d'une diode ATT. 
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Rappels généraux 

2.2.1 Structure générale des diodes A.T.T. 

Une diode à avalanche et à temps de transit utilise les propriétés dynamiques 

d'une jonction polarisée en inverse en régime d'avalanche. Les phénomènes fon- 

damentaux indissociables qui caractérisent son fonctionnement sont : l'ionisation 

par chocs et le transit des porteurs. 

Ces diodes sont typiquement constituées de deux zones fortement dopées 

P+ et N+ entre lesquelles est située la zone active du composant qui peut com- 

porter une ou deux zones de dérive. Les substrats P+ et N+ jouent le rôle de 

collecteurs et permettent la réalisation de bons contacts ohmiques (Figure 2.1). 

La constitution et la géométrie de la zone active sont fortement dépendantes du 

type d'application envisagée : oscillateurs, amplificateurs, multiplicateurs de fré- 

quence . . . 

L'étude phénoménologique classique des diodes A.T.T. conduit à décompo- 

ser la zone désertée en plusieurs parties : 

la zone d'avalanche où l'amplitude du champ électrique est suffisamment 

élevée pour permettre la multiplication des porteurs sous l'effet de l'ionisa- 

tion par chocs. Cette zone joue le rôle de source. 

une ou plusieurs zones de transit, constituée(s) par l'espace existant entre 

la source et les collecteurs, où la valeur du champ électrique n'est pas assez 

importante pour provoquer la génération des porteurs par ionisation par 

chocs. Dans cette (ces) zone(s), les porteurs se déplacent en général à une 

vitesse proche de la vitesse limite dans le matériau. 

Le phénomène d'ionisation par chocs et de multiplication des porteurs étant 

très dépendant de l'amplitude du champ électrique, c'est dans la zone d'avalanche 

que l'interaction entre la tension appliquée et le courant de porteurs est la plus 

importante. 
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Figure 2.2 : Diode à zone de 

dérive unique de type SDR. 

Figure 2.3 : Diode à deux zones 

de dérive de type HDR. 

Figure 2.4 : Diode à deux zones de dérive de type DR. 
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2.2.2 Définition des différentes structures possibles 

Au cours de notre étude, nous nous sommes particulièrement intéressés aux 

diodes à avalanche et à temps de transit à l'arséniure de gallium en bande Ku et 

nous avons considéré des composants à profil de dopage différencié. En effet, dans 

cette gamme de fréquences, les limitations thermiques introduites par des niveaux 

de tension élevés, conduisent à exclure les structures à profil plat dans l'optique 

d'oscillateurs à haut rendement. Les profils considérés sont caractérisés par une 

modulation de dopage permettant de sculpter le profil de champ électrique afin 

de limiter les niveaux de tension développés dans le composant. L'implantation 

de pics de dopage permet en outre de localiser la zone d'avalanche. 

On distingue classiquement les structures suivantes : 

Les structures à zone de dérive unique appelées "Single Drift Region" (SDR) 

(figure 2.2). Elles utilisent les propriétés de transit d'un seul type de porteurs 

et se caractérisent par une zone active de type N dans laquelle est implanté 

un pic de dopage de type N+ limitant l'épaisseur de la zone d'avalanche. 

C'est principalement ce type de structure que nous avons considéré. 

Les structures à deux zones de dérive, parmi lesquelles on peut distinguer 

les structures de type "Hybride Double Read" (HDR) et les structures du 

type "Double Read" (DR). Elles utilisent les propriétés de transit des deux 

types de porteurs. Tant que les limitations thermiques ne sont pas prépondé- 

rantes, ces structures permettent théoriquement d'obtenir des performances 

plus intéressantes ainsi qu'une amélioration sensible du niveau de résistance 

négative terminale. 

- Le profil HDR se caractérise par la présence d'un plan de dopage de 

type N+ dans la zone N et par un dopage uniforme en zone P (Figure 

2.3). Cette particularité permet de localiser la zone d'avalanche du côté 

N tout en laissant "respirer" du côté P. 
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- Les structures de type DR présentent des plans de dopage dans cha- 

cune des zones N et P (Figure 2.4) qui définissent précisément la zone 

d'avalanche. 

Figure 2.5 : Définition du facteur de confinement. 
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2.2.3 Définition du facteur de confinement 

Ce paramètre fondamental pour les oscillateurs A.T.T. est défini figure 2.5. 

Pour une tension de fonctionnement donnée, une diode est dite confinée si l'épais- 

seur de la zone désertée qui correspondrait à cette tension en l'absence de col- 

lecteur est plus importante que la dimension de la zone épitaxiée. Dans le cas 

contraire, la diode est dite non confinée ou déconfinée. 

On définit en conséquence le facteur de confinement par le rapport de l'épais- 

seur W de la zone désertée qui existerait en l'absence de collecteur, à l'épaisseur 

de la zone épitaxiée W,. Ce rapport est inférieur à 1 dans le cas d'une diode dé- 

confinée, supérieur à 1 dans le cas d'une diode largement confinée et égal à 1 dans 

le cas d'une diode juste confinée. Nous avons schématisé figure 2.5 les trois cas 

rencontrés en pratique. Les traits en pointillés représentent les valeurs extrêmes 

du champ électrique régnant dans la structure lorsqu'une tension alternative est 

superposée à la tension continue de polarisation. Il convient de remarquer qu'une 

diode peut être confinée sous l'effet de la seule tension continue de polarisation 

en régime d'avalanche et être déconfinée pendant une fraction de la période de la 

tension hyperfréquence appliquée à ses bornes si l'amplitude de celle-ci est suffi- 

samment importante. 

Dans le cas d'une structure confinée à profil différencié, on peut définir exac- 

tement les dimensions de la zone d'avalanche et de la (des) zone(s) de transit. 

Dans le cas d'une structure déconfinée à profil différencié, l'épaisseur de 

la zone d'avalanche peut être définie, par contre celle de la zone de transit est 

largement modulée sous l'effet de la tension hyperfréquence appliquée. 

2.2.4 Principaux paramètres technologiques 

La définition d'un composant semiconducteur consiste principalement, 

dans le cas des trois structures décrites, en la connaissance des paramètres 
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technologiques fondamentaux suivants : 

épaisseur et niveau de dopage des zones actives ; 

position et niveau de concentration en impuretés des plans de dopage. 

Compte tenu des conditions de fonctionnement, ces paramètres imposent la 

géométrie de la zone désertée dans laquelle se produisent les phénomènes d'ava- 

lanche et de transit des porteurs qui sont à l'origine des performances hyperfré- 

quences de la structure. La zone de multiplication et la zone de dérive ne sont en 

fait différenciées que par les amplitudes relatives du champ électrique local dans 

chacune d'entre elles. 

Rappel fonctionnement des diodes 

A.T.T. et principaux phénomènes phy- 

siques 

2.3.1 Descript ion qualitative du fonctionnement d'une 

diode A.T.T. 

Considérons une structure semiconductrice du type SDR dont le profil de 

dopage permet une localisation de la zone d'avalanche et de la zone de dérive. 

Superposons à la tension de polarisation de la diode en régime d'avalanche, 

une tension hyperfréquence sinusoïdale. La tension aux bornes de la zone d'ava- 

lanche comporte donc une composante continue Va, et une composante périodique 

Va(t). Il en est de même du champ électrique dans cette zone : E(t) = E,, + ea(t). 

Le taux d'ionisation étant très sensible à l'amplitude du champ électrique 

régnant dans la zone d'avalanche, on peut admettre en première approximation 

qu'il suit instantanément ou presque les variations temporelles du champ élec- 

trique, tant que la valeur instantanée de ce dernier reste supérieure à la valeur 
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Eao du champ critique d'avalanche. 

Le taux de génération dépend non seulement de la valeur instantanée du 

champ électrique périodique, mais également de la concentration en porteurs 

libres déjà créés et toujours localisés en zone d'avalanche. En conséquence, le 

courant d'avalanche va croître tant que la valeur instantanée du champ électrique 

reste supérieure à sa valeur moyenne E,, et tant que le taux de génération des 

paires électron-trou est supérieur au rythme de départ des porteurs de la zone 

d'avalanche. La concentration en porteurs libres et la densité de courant dans la 

zone de multiplication présentent donc une croissance sensiblement exponentielle. 

Lorsque la valeur instantanée du champ électrique périodique devient inférieure 

à sa valeur moyenne Eao, le taux de génération commence à décroître, entraînant 

une diminution du courant de conduction. 

Le courant résultant du processus d'avalanche passe idéalement par un 

maximum lorsque la'composante périodique de la tension aux bornes de la diode 

s'annule. Etant donné les rapides croissance et décroissance de type exponentiel 

de ce courant, il se présente sous la forme d'une impulsion très courte passant par 

son maximum avec un retard théorique idéal d'un quart de période environ par 

rapport à la tension totale appliquée aux bornes de la diode. Ceci suppose que le 

taux de génération des porteurs reste supérieur au rythme auquel ils quittent la 

zone d'avalanche pendant toute l'alternance positive de la tension hyperfréquence 

aux bornes de la diode. 

Dès leur création, les porteurs libres sont entraînés dans la direction du 

champ électrique et quittent donc la zone d'avalanche après transit dans cette 

dernière et ce tant que les valeurs du taux de génération restent significatives. 

Après cessation du processus de multiplication, la charge d'espace injectée par- 

court la zone de transit à une vitesse proche de la vitesse limite dans le matériau, 

jusqu'à être absorbée au niveau du collecteur. Conformément au théorème de 

Ramo-Schockley, il en résulte un courant induit dans le circuit de charge se pré- 
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sentant sous la forme d'une impulsion rectangulaire existant pendant l'alternance 

négative de la tension hyperfréquence (Figure 2.6). Ceci montre à l'évidence l'exis- 

tence d'une résistance négative et donc la possibilité de générer de la puissance. 

ourant injecté 
21M--------,-, 

2 1 M M  ---,,--,-, 

x-Y 

m- 

Figure 2.6 : Fonctionnement d'une diode A.T.T. 
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2.3.2 Les phénomènes physiques fondamentaux 

Nous rappelons ici quelques phénomènes caractéristiques du fonctionnement 

des diodes A.T.T. déjà étudiés par les auteurs précédemment cités. 

2.3.2.1 L'effet de redressement 

Cet effet résulte directement de la non linéarité du composant, principale- 

ment en zone d'avalanche, et du fait qu'il est alimenté à courant de polarisation 

constant. Il se traduit en fonctionnement périodique par une chute de la tension 

continue aux bornes du composant que nous allons mettre en évidence. 

En négligeant le courant de saturation, l'équation généralisée de Read donne 

en première approximation le courant de conduction dans la zone d'avalanche sous 

la forme : 

avec : 

I o  : constante d'intégration. 

r; : le temps de réponse intrinsèque du phénomène d'avalanche. 
- 
a! : le taux d'ionisation moyen pour les deux types de porteurs. 

S : la longueur de la zone d'avalanche. 

E( t )  = Eao + ea(t) : le champ électrique dans la zone d'avalanche. 

On peut décomposer a [ ~ ( t ) ]  en série de Taylor au deuxième ordre autour 

de sa valeur moyenne E (Eu,) . Après calculs [13], on obtient l'équation suivante : 

- - 
dIca (t  ) Q' QI" - -  

dt - ~ c a  ( t )  [K va ( t )  + vz ( t ) ]  

avec : 
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la composante périodique de la tension instantanée V( t )  aux bornes de la zone 

d'avalanche. 

D'où : 

La tension hyperfréquence V ( t )  aux bornes de la zone d'avalanche s'écrit 

V ( t )  = Vao + v,(t) où V,, est la tension d'avalanche en régime linéaire. La 

composante continue de la tension V ( t )  est donc : 

d'où : 

to+T 

- 
- vz ( t )  dt 

ainsi pour un courant périodique : 

- 
Vo = Va, - AVo avec AVo = - ( t )  dt (2 -6 )  
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Cette diminution de la composante continue de la tension aux bornes de la 

zone d'avalanche implique que le maximum de courant de conduction se produit 

avec un retard inférieur au quart de la période par rapport au maximum de 

la tension. Ceci se traduit par un déphasage supplémentaire de la composante 

fondamentale du courant par rapport à la composante fondamentale de la tension 

(Figure 2.7). 

Figure 2.7 : Conséquence de l'effet de redressement. 
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L'effet de redressement est d'autant plus important que le niveau de la ten- 

sion hyperfréquence instantanée est élevé. La chute AV, de la composante conti- 

nue de la tension n'a pas a priori de conséquences systématiquement défavorables 

sur les performances hyperfréquences des diodes A.T.T. puisque la puissance sup- 

plémentaire dissipée dans la zone d'avalanche peut être contrebalancée par une 

chute de la tension continue globale aux bornes de la diode, favorable au rende- 

ment de conversion. Comme l'ont montré des études précédentes [24][29], cet effet 

est peu significatif pour les structures à profil de dopage différencié. 

2.3.2.2 La réaction de charge d'espace 

C'est un phénomène directement lié à la valeur relative de la concentration 

en porteurs libres par rapport à la concentration en impuretés dans la zone déser- 

tée. En effet, en pratique, cette zone n'est pas complètement désertée, puisqu'il 

y circule une densité de courant. La réaction de charge d'espace se manifeste 

dès que la densité de porteurs libres n'est plus négligeable devant Nd (typique- 

ment n > Nd/lO). Elle peut donc engendrer, d'après l'équation de Poisson, une 

nouvelle distribution spatiale du champ électrique. Pour détailler ce phénomène, 

considérons une structure de type SDR a profil différencié et confinée, afin de bien 

localiser la zone d'avalanche et la zone de transit. Dans la zone d'avalanche où 

les valeurs du champ électrique sont très élevées, la réaction de charge d'espace 

existe, mais elle est de faible importance. Elle a de plus tendance à uniformiser la 

distribution spatiale du champ électrique dans cette zone, ce qui est plutôt favo- 

rable au bon fonctionnement du mécanisme de multiplication. Par contre, dans 

la zone de transit, l'implantation d'un plan de dopage N+ a pour conséquence 

de diminuer la valeur du champ électrique à l'interface zone d'avalanche, zone 

de transit (typiquement # 100kV/cm). En bande Ku, le niveau de dopage dans 

cette zone doit être maintenu à des valeurs suffisamment faibles pour garantir 

une longueur de transit optimale. Les porteurs injectés dans la zone de dérive 

atteignent donc rapidement une densité non négligeable devant la concentration 

en impuretés lorsque la densité de courant moyenne augmente. Comme dans le 
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cas d'une diode Gunn, ces charges mobiles ont tendance à créer un domaine de 

champ électrique, c'est-à-dire qu'elles développent devant elles une zone à champ 

électrique élevé et qu'elles laissent derrière elles une zone à champ électrique plus 

faible. 

Une règle simple généralement admise est que la densité de courant de 

polarisation optimale pour une diode A.T.T. est telle que la fréquence de travail 

f correspond sensiblement à deux fois la fréquence d'avalanche fa [14]. 

d'où la densité de courant optimale correspondante 

E 
JO opt # 7r2 f 2  - 

~ Q ' V  

avec v :  la vitesse des porteurs. 

E : la permittivité du matériau. 

pour f = 14 GHz , v # 6.104 m/s  à 200 O C et E = 10-'O F/m 

JO opt # 8106 ~ / r n ~  

JO = < J ( t )  > # qnv 

n : la densité d'électrons libres 

q : la charge de l'électron. 

On trouve donc que pour un fonctionnement à JO opt# 8.106A/m2 la den- 

sité d'électrons libres est approximativement noPt #8. 1020 at /m3. 
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Dans les diodes A.T.T. à profil différencié, pour que la réaction de charge 

d'espace ne soit pas trop importante dans la zone de transit, il faudra donc que 

le niveau de concentration en impuretés Nd dans cette zone soit supérieur à: 

10 x n,,t #8.102' at/m3, soit Nd > 1 0 ~ ~  at/m3. Il convient de remarquer que 

pour des diodes de type SDR en bande Ku à profil différencié, la valeur de la 

concentration en impuretés dans la zone N peut être inférieure à 1 0 ~ ~  at/m3 afin 

d'assurer une longueur optimale de la zone de dérive. On perçoit dès à présent 

que la réaction de charge d'espace est un effet dont il faudra tenir compte dans 

les diodes A.T.T. à modulation de dopage en bande Ku. En conséquence, pour 

des conditions de fonctionnement optimales, la prise en compte de la réaction de 

charge d'espace se manifeste par trois effets néfastes : 

une ionisation possible dans la zone de transit ; 

une inversion locale possible de la polarité du champ électrique qui entraîne 

alors la dispersion du paquet de porteurs en transit ; 

une extinction prématurée du phénomène d'avalanche. En effet, dans le 

fonctionnement d'une diode A.T.T., la tension totale aux bornes du com- 

posant est imposée par le circuit extérieur. Quand les porteurs sont injectés 

dans la zone de transit, si la réaction de charge d'espace y est importante, 

la tension aux bornes de cette zone augmente au détriment de celle aux 

bornes de la zone d'avalanche. Le phénomène de génération peut donc être 

éteint prématurément pour de fortes valeurs de la densité de courant. Cet 

effet est analysé plus en détail par la suite. 

Insistons sur le fait que la zone d'avalanche et la zone de transit sont forte- 

ment couplées par le biais de la réaction de charge d'espace. Pour une description 

réaliste du fonctionnement complexe d'une diode A.T.T., il convient donc de 

choisir un modèle permettant de traiter globalement toute l'épaisseur de la zone 

désertée, d'où la difficulté d'une modélisation analytique divisant la structure de 

la diode en deux zones. 
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2.3.2.3 Effets liés à la modulation de la zone désertée 

Dans le cas d'une structure semiconductrice largement déconfinée, l'épais- 

seur W de la zone désertée est profondément modulée par la tension hyperfré- 

quence instantanée. L'épaisseur de la zone désertée devient donc une fonction du 

temps W ( t )  dont les variations donnent naissance : 

à une capacité variable : C ( ~ ( t ) )  ; 

à une résistance série, correspondant à la zone non désertée, également 

variable : R, ( ~ ( t ) )  dont les valeurs dépendent de la tension instantanée 

(Figure 218). 

Figure 2.8 : Effet de la modulation de la zone non désertée. 
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avec E : permittivité du matériau ; 

S : section de la structure ; 

W, : épaisseur de la zone épitaxiée ; 

a : conductivité du matériau. 

La capacité variable C ( ~ ( t ) )  se comporte comme une diode varactor et 

est à l'origine des deux effets principaux : 

Une déformation et une augmentation du courant induit dans le circuit de 

charge résultant des variations du courant de déplacement qui peut s'écrire 

à chaque composante harmonique: i d ( w )  = w C ( w ) V ( w ) .  Cet effet est 

illustré figure 2.9. 

La génération par effet varactor de composantes harmoniques et "sous- 

harmoniques" de la tension hyperfréquence appliquée. 

i(t> 
3 courant injecté (1) w : 

(2) W :  

courant induit 

t*10-"(s) 

variable 

constante 

Figure 2.9 : Evolution temporelle du courant induit dans le circuit de charge avec et 

sans effet de modulation de zone désertée. 
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La résistance série R, se traduit quant à elle par des pertes supplémentaires 

dans le fonctionnement de l'oscillateur, ses variations ne présentant qu'un faible 

degré de non linéarité devant celles de la capacité. 

Le phénomène de modulation de la zone désertée a par ailleurs donné l'idée 

à certains auteurs [15] [16] [17] [18] [19] [20] [21] [22] [23], de modifier le mécanisme de 

collection du paquet de porteurs en vue de l'obtention de modes de fonctionne- 

ment à haut rendement. 

Dans ces modes de fonctionnement, au minimum de la tension hyperfré- 

quence appliquée, l'extrémité de la zone non désertée se rapproche de la jonction 

pour venir collecter prématurément le paquet de porteurs mobiles. Si de plus, du- 

rant leur capture, les porteurs de charge ont le temps de perdre leur énergie pour 

revenir à un état proche de l'équilibre thermodynamique ou du moins de trans- 

férer en vallée centrale de la structure de bande, il s'en suit dans les matériaux 

III-V à plusieurs vallées, l'apparition d'un phénomène de transfert électronique. 

Ce dernier permet d'exalter la vitesse des électrons piégés pendant le dernier 

quart de la période du signal hyperfréquence. Ce mécanisme nécessite donc que 

les porteurs initialement chauds après un transit à vitesse saturée dans une zone 

à champ électrique élevé, soient piégés dans la zone non désertée où règne un 

champ électrique faible (inférieur à 1 kV/cm environ) dont le seul rôle est de 

permettre la circulation du courant. 

Si la thermalisation de ces porteurs peut s'effectuer pendant le court instant 

que dure leur collection, le retrait de la zone non désertée pendant le dernier quart 

de la période du signal hyperfréquence peut se faire à une vitesse proche de la 

vitesse pic, voire même en régime non stationnaire de survitesse. Or, en première 

approximation le temps de capture des porteurs est inférieur au dixième de la 

période du signal hyperfréquence. Si l'on prend en compte les effets de relaxation 

des porteurs de charge, le transfert électronique n'est plus immédiat car l'énergie 

moyenne des porteurs ne peut plus suivre instantanément les variations tempo- 
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relles du champ électrique. 

Pour illustrer l'importance de ces effets en bande Ku, la figure 2.10 

montre l'hystérésis observé dans la caractéristique v(E) en volume dans un 

échantillon d'arséniure de gallium soumis à un champ électrique uniforme 

( E ( t )  = Eo + El sin(w t ) )  à 14 GHz et à 200' C. On peut noter sur cette 

figure qu'à cette fréquence le retard introduit dans les variations temporelles de 

l'énergie par rapport à celles du champ électrique est à l'origine de deux effets 

principaux : 

- v(E) stationnaire 

,., +14GHz 
t \ 

E kV/cm 
1 1 I 

O 10 20 30 40 

Figure 2.10 : Influence des phénomènes de dynamique électronique non 

stationnaire sur l'évolution de la caractéristique V(E, E). 
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lorsque le champ électrique E(t) décroît (pour T/4 < t < 3T/4), les porteurs 

continuent à transiter avec une vitesse voisine de leur vitesse limite dans le 

matériau et cela jusqu'à leur transfert en vallée centrale qui s'effectue pour 

des valeurs du champ électrique très inférieures à celle du champ critique. 

On n'observe donc pas d'augmentation de la vitesse au voisinage de cette 

valeur de champ électrique. 

Par contre, lorsque le champ électrique E(t)  croît (pour 3T/4 < t < T), 

la relaxation de l'énergie produit l'effet inverse. Les porteurs restent plus 

longtemps en vallée centrale et sont alors soumis à un phénomène de sur- 

vitesse dont l'amplitude n'est cependant pas très marquée. Le retrait de la 

zone désertée peut donc se faire à une vitesse légèrement supérieure à la 

vitesse pic statique stationnaire dans 1'AsGa pour une même température. 

Des travaux antérieurs [24] ont montré que cet effet de collection prématu- 

rée était difficile à mettre en oeuvre sur de larges plages de température et de 

fréquence. 
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Figure 2.1 1 : 
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2.4 Modèle analytique à deux zones de la diode 

à avalanche et temps de transit 

Nous avons choisi de développer cette étude sur la base d'un modèle clas- 

sique à deux zones comme illustrée sur la figure 2.11. L'épaisseur de la zone 

d'avalanche est figée alors que les phénomènes de modulation de zone désertée 

sont pris en compte dans le traitement de la zone de transit. Cette approche est 

particulièrement adaptée à l'étude de structures à modulation de dopage (L.H.L.) 

et à simple zone de dérive, que nous avons essentiellement considérées. 

2.4.1 Mise en oeuvre du modèle 

La mise en oeuvre du modèle s'effectue conformément à l'organigramme 

décrit sur la figure 2.12. Après introduction des paramètres de transport 

[ V ( E ,  T ) ,  a (E ,  T ) ,  . . .] , du profil de concentration en impuretés Nd(x) - N,(x) 

et des conditions de fonctionnement statiques [T, Io, S, .. .] un algorithme numé- 

rique rapide permet le calcul de la carte de champ statique correspondant au 

courant de polarisation désiré ainsi que de la loi de variation instantanée de la 

capacité de la zone désertée [24]. Ceci conduit à la détermination des épaisseurs 

de zones d'avalanche et de transit en régime statique ainsi que des tensions cor- 

respondantes. Une fois la diode divisée en deux zones, un régime dynamique est 

superposé au régime statique. L'évolution temporelle du courant de conduction 

dans la zone d'avalanche est alors obtenue par résolution de l'équation de Read 

généralisée [29][26][27]. Cette forme d'onde de courant est ensuite injectée dans 

la zone de transit dont le traitement repose sur le théorème de ~amo-schokiey 

généralisé [28]. Connaissant les formes d'ondes terminales, tension aux bornes de 

la diode et courant injecté dans le circuit de charge, les puissances et impédances 

aux différentes fréquences considérées sont alors obtenues par développement en 

série de Fourier. 
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Nous allons détailler quelque peu chacun de ces blocs en illustrant les dif- 

férentes étapes de calcul par des exemples concernant des diodes ATT à I'AsGa, 

à profil de dopage différencié (LHL) et à simple zone de dérive, fonctionnant en 

bande Ku. 

Introduction des données matériau, profil de dopage 

et conditions de fonctionnement : 

v(E1T); a ( E , T ) , ~ i , ~ v , N d ( x )  - Na(x),T,Io, S 

1 
Modèle numérique dérive-diffusion en régime statique : 

E(x), C(V), 61 W(V), Va,, Vo - 

1 
Introduction de la tension terminale 

V(t) = Vo ( 1 i- En m sin (nwt + b)) 

1 
Zone d'avalanche : 

Equation de Read généralisée * I,,(t) et AVo 

1 
Zone de transit : 

théorème de Ramo - Schokley + i,(t) 

I 
[ Fourier =+ P(nw), Z(nw) 1 

Figure 2.12 



Chapitre 2 

2.4.2.1 Données matériau, profil de dopage et carte de champ électrique 

statique 

Les différents paramètres de transport des porteurs de charge dans le ma- 

tériau semiconducteur considéré sont repris des travaux de C. Dalle [29] et 

M. Berbineau [24]. 

Le profil de dopage de la structure étudiée peut être défini analytiquement 

ou bien déduit de la caractéristique C(V) mesurée, par une procédure numérique 

simple [24]. 

Connaissant le profil de dopage dans la structure, la distribution spatiale 

du champ électrique en régime statique peut être obtenue en utilisant un modèle 

numérique de type dérive-diffusion précédemment développé [24] [29]. 

Ce même modèle permet la détermination de la loi de variation de la capa- 

cité de la zone désertée en fonction de la tension continue appliquée aux bornes 

de la diode par deux méthodes : 

ES 
C ( V )  = - dQ 

W(V> 
ou bien C(V) = - 

dV 

Ceci est illustré sur la figure 2.13. La carte de champ électrique dans la 

structure permet de définir l'épaisseur des zones d'avalanche et de transit en 

régime statique et d'en déduire par intégration les tensions continues aux bornes 

de la zone d'avalanche et de la zone de transit : 
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carte de ch am^ électriaug 

capacité statique de la diode 

Figure 2.13 
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2.4.2.2 Traitement de la zone d'avalanche 

L'épaisseur de cette zone est supposée figée. Si, de plus, on admet que toutes 

les grandeurs électriques sont uniformes sur l'épaisseur de la zone d'avalanche et 

si l'on néglige en première approximation le temps de transit des porteurs dans 

cette zone, alors les évolutions temporelles du courant de conduction peuvent être 

décrites par l'équation de Read généralisée [25][26][27] : 

où ri : temps de réponse intrinsèque du phénomène d'avalanche ; 

a : taux d'ionisation moyen pour les deux types de porteurs (électrons, trous) ; 

S : longueur de la zone en avalanche ; 

I, : le courant de saturation de la jonction, le plus souvent négligeable. 

Si le courant de saturation est négligé, l'intégration de l'équation de Read est 

immédiate : 

Ica ( t  ) = 
Io0 - exp { J t  [ a ( ~ ( x ) ) S  - 1] dt' } 
Ti O 

et permet d'obtenir l'expression du courant de conduction. La tension aux bornes 

du dispositif comporte non seulement une composante continue mais aussi une 

composante périodique. 

Le taux d'ionisation étant une fonction non linéaire du champ électrique, 

on constate immédiatement le caractère doublement non linéaire de la relation 

entre le courant et le champ électrique. 

Pour étudier les différents régimes, on peut décomposer ce taux d'ionisation 

en série de Taylor autour de sa valeur moyenne a(Ea0)  : 

-II a a [ ~ ( t ) ]  = a (Eao) + 5' ea(t) + a e i  ( t )  + ... 



Chapitre 2 

o ù :  . It = (S) 
E= Eao 

suivant l'amplitude du champ ea(t), le développement de E pourra donc être limité 

au premier ou au deuxième ordre, ou éventuellement à un ordre supérieur. Dans 

les conditions de fonctionnement envisagées correspondant à des applications de 

forte puissance en bande Ku, un développement au deuxième ordre s'est avéré 

suffisant pour décrire le comportement dynamique de la zone d'avalanche. Les 

évolutions temporelles du courant de conduction sont alors régies en première 

approximation par l'équation suivante : 

d'où : 
- I I  a 

Ica (t ) = Lezr(/i' ri (EIVaj t l )  + - 2 6 ~ ~ ( t ' )  + Z b - 1  

la tension instantanée V ( t )  s'exprime par : 

où Va, est la tension d'avalanche en l'absence de composante alternative. La 

condition d'avalanche impose que : 

- Détermination de Io, et T; 

La constante d'intégration Io, est obtenue très simplement en écrivant que 

la valeur moyenne du courant de conduction est égale à Io valeur du courant 

continu imposé par l'alimentation. 

Par contre, la détermination du temps de réponse intrinsèque de l'avalanche 

est moins évidente et n'a pu être réalisée que par comparaison systématique des 
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résultats obtenus par le modèle analytique avec ceux obtenus par un modèle 

numérique rigoureux [24][29]. La figure 2.14 présente l'évolution du facteur M 

intervenant dans la définition de ce facteur ri (.ri = 5 = o) M V .  en fonction du 

courant de polarisation Io pour la structure définie figure 2.13. Ces valeurs ont 

été obtenues en cherchant à faire coïncider les évolutions temporelles du courant 

de conduction obtenues par le modèle numérique complet d'une part, et par le 

modèle analytique de Read d'autre part comme illustré figure 2.15. 

Figure 2.14 : Evolution du facteur M en fonction du courant de polarisation Io 
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O 2 4 6 8 
t * ( l e - i l ) ( s )  

Ica(A) Figure 2.15 

A (2)  modèle analytique M=4,6 

Figure 2.16: Valeur maximale du courant I,,(t) en fonction de l'amplitude de la 

tension hyperfréquence appliquée aux bornes de la diode pour un courant de 

polarisation Io de 400 mA. 
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On peut noter sur cette figure que les valeurs de T; déduites de cette com- 

paraison diffërent assez sensiblement des valeurs classiquement admises (?#3) 
et qu'elles évoluent de façon significative en fonction du courant de polarisation 

Io .  

La diminution du temps de réponse intrinsèque de l'avalanche lorsque le 

courant de polarisation augmente peut étre interprétée physiquement par l'aug- 

mentation du nombre de porteurs créés par ionisation par chocs due à la croissance 

de la valeur du courant de polarisation. Ceci conduit également à une augmen- 

tation du nombre de porteurs résiduels réinitialisant le phénomène d'avalanche 

au cycle suivant et donc à une diminution du temps d'établissement du régime 

d'avalanche. 

Par contre, ce temps de montée intrinsèque de l'avalanche ne dépend prati- 

quement pas de l'amplitude de la tension hyperfréquence appIiquée aux bornes de 

la diode comme le montre la figure 2.16 où sont représentées les valeurs crêtes du 

courant de particules dans la zone d'avalanche obtenues par les deux méthodes, 

analytique et numérique, en fonction de l'amplitude de la tension hyperfréquence. 
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Val  (analytique)=l,4v 
V a l  (numèrique)=1,43v 

Figure 2.17 : Evolution de la puissance de sortie en fonction de la tension crête 

développée aux bornes de la zone d'avalanche en régime dynamique à tension 

totale imposée aux bornes de la diode. 
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- Détermination de la tension hyperfréquence aux bornes de la zone 

d'avalanche. 

Comme nous l'avons mentionné dans l'organigramme de la figure 2.12, nous 

imposons la forme d'onde de la tension hyperfréquence aux bornes de la diode 

complète : 

Or la résolution de l'équation de Read nécessite la connaissance de la tension 

hyperfréquence aux bornes de la zone d'avalanche. Pour déterminer la valeur de 

cette tension, nous admettons que la diode fonctionne en régime de désertion à 

chaque composante harmonique et, qu'en première approximation, nous pouvons 

écrire : 

est la capacité de la zone de transit en régime statique. Cette détermination 

est suffisamment précise car, comme le montre la figure 2.17, l'amplitude de la 

tension hyperfréquence aux bornes de la zone d'avalanche n'est pas très critique 

et la valeur de Val obtenue par cette méthode est assez proche de celle obtenue 

par le modèle numérique. 

2.4.2.3 Traitement de la zone de transit 

Le traitement de la zone de transit est basé sur le théorème de Ramo- 

Schokley [30] et s'inspire des travaux de Culshaw et al [28]. Cette zone est as- 



Chapitre 2 

similée à un condensateur plan dont l'une des armatures est mobile et dont la 

capacité instantanée peut s'écrire : 

conformément à la figure 2.18. 

Nous supposons qu'à la sortie de la zone d'avalanche les porteurs forment 

un plan de charges qui se déplace à la vitesse limite dans le matériau v,. 

L 

limite de la zone 
d'avalanche + 

Figure 2.18 : 

El ,  E2 : champs électriques. 

x,(t) : position du plan de charge en déplacement. 

&(t )  : tension aux bornes des armatures. 

W t ( t )  : distance entre les armatures correspondant à l'épaisseur de la zone désertée. 

S : section des armatures ou section de la diode. 
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La tension &(t) aux bornes de la zone de transit est donnée par: 

K ( t )  = EÎ (wt(t) - xq( t ) )  + E1xq(t)  

où : xq( t )  = vqt. Posons 

le théorème de Gauss permet alors d'écrire : 

le courant induit dans le circuit de charge i,(t) peut s'écrire 

où E est la permittivité du matériau semiconducteur, d'où : 

la capacité instantanée du condensateur est définie par : 

d'où : 

Le terme 3 est nul car le nombre de charges injectées ne varie pas au cours 

du transit dans l'hypothèse de Read d'où : 
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Posons vq . = u: at vitesse de déplacement du plan de charges Q ; et 

v,, = 2.W : vitesse de modulation de la zone désertée. at 

Il vient alors : 

C'est le théorème de Ramo-Schoklev généralisé. 

La détermination du courant hyperfréquence induit dans le circuit de charge 

nécessite donc la connaissance de la capacité instantanée de la diode C(V(t)) per- 

mettant la détermination de la capacité Ct(t) de la zone de transit dont l'épaisseur 

instantanée Wt(&(t)) conduit à la définition de la vitesse de modulation de l'ex- 

trémité de cette zone : 

vw* = 
d Wt - 

d t 
(cf. 2.3.2.1.) 

La charge Q est obtenue par intégration temporelle du courant de conduc- 

tion injecté par la zone d'avalanche. 
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où r est le temps de transit moyen défini par : 

us : vitesse saturée. 

Nous admettons en effet que lorsque l'armature mobile se rapproche de la 

zone d'injection les porteurs sont collectés par la zone non désertée dès que: 

x, 2 Wt(T/t(t)) et nous imposons alors: 

Nous ne pouvons donc pas décrire des modes à haut rendement de type 

"surfing mode". Mais les travaux développés par M. Berbineau avaient montré la 

difficulté d'obtenir un tel mode en bande Ku avec des diodes de forte puissance 

à profil différencié [24]. Ces hypothèses simplificatrices apparaissent donc justi- 

fiées et sont validées par la similitude des résultats obtenus par notre approche 

analytique simplifiée d'une part, et le modèle numérique d'autre part, comme le 

montrent les figures 2.19 et 2.20. Sur ces figures sont représentées les évolutions 

de l'impédance terminale de la diode, du rendement et de la puissance de sortie 

à 14 GHz en fonction de l'amplitude de la tension hyperfréquence aux bornes 

du composant dont la structure est décrite figure 2.13. On notera la très bonne 

concordance entre les résultats obtenus par ces deux méthodes. 
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Figure 2.19 : Evolutions de l'impédance terminale à 14 GHz en fonction de 

I 

$ I 

l'amplitude de la tension hyperfréquence. 

- :: 
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Figure 2.20 : Evolutions du rendement et de la puissance émise par le composant 

en fonction de la tension hyperfréquence appliquée à ses bornes. 
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Figure 2.21 : Evolution temporelle de la tension aux bornes de la zone 

d'avalanche pendant une période du signal appliqué aux bornes de la diode. 
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2.22 : Evolution spatiale de la puissance hyperfréquence cumulée 

structure. 
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Problèmes spécifiques liés fonctionne- 

ment complexe des diodes ATT 

Des travaux antérieurs développés par M. Berbineau sur les diodes ATT 

de forte puissance en bande Ku, à 1'AsGa et à simple zone de dérive, avaient 

montré que les zones d'avalanche et de transit étaient fortement couplées par le 

phénomène non linéaire de réaction de charge d'espace [24]. Ce couplage résulte 

de deux effets principaux : 

la concentration en porteurs libres dérivant dans la zone de transit atteint 

localement des valeurs importantes largement supérieures au dixième de la 

concentration en impuretés dans la zone de dérive ; 

ces porteurs initialement créés par ionisation par chocs dans la zone d'ava- 

lanche quittent cette zone bien avant la fin de la demi période de la tension 

hyperfréquence appliquée aux bornes de la diode. 

De ces effets résulte une forte réaction de charge d'espace qui a tendance à 

éteindre prématurément le phénomène d'avalanche comme le montre l'évolution 

temporelle de la tension aux bornes de la zone d'avalanche pendant une période de 

la tension hyperfréquence sinusoïdale appliquée aux bornes du composant (figure 

2.21). Nous constatons que, contrairement au fonctionnement idéal, la tension 

aux bornes de la zone d'avalanche est fortement déphasée par rapport à la ten- 

sion totale appliquée aux bornes de la structure. Cet effet ne peut être expliqué 

par le seul phénomène d'autopolarisation, qui est de faible amplitude dans ce type 

de structures. Le courant de conduction passe toujours par un maximum lorsque 

la tension hyperfréquence aux bornes de la zone d'avalanche s'annule. En consé- 

quence, il présente un déphasage par rapport à la tension totale aux bornes de la 

diode très inférieur à 90 " . Ceci se traduit par une longueur de transit qui n'est 

plus optimale et des pertes au niveau de la zone d'avalanche comme le montre 

la figure 2.22 où nous avons représenté la puissance hyperfréquence cumulée du 

contact P+ au contact Nf ; il en résulte un niveau de performances sérieusement 
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dégradé. La forme d'onde de la tension aux bornes de la zone d'avalanche décrite 

figure 2.21 montre clairement la présence de composantes harmoniques se tradui- 

sant par un déphasage pal de la composante fondamentale Val de cette tension 

par rapport à la tension sinusoïdale V ( t )  appliquée aux bornes de la diode : 

L'apparition de ces composantes harmoniques, principalement celle à fré- 

quence double, s'explique par le comportement non linéaire de la réaction de 

charge d'espace. Il est donc naturel que même si l'on applique une tension sinu- 

soïdale aux bornes de la diode, la tension locale dans le composant soit périodique 

mais non sinusoïdale. Le déphasage val présenté par la composante fondamen- 

tale de la tension aux bornes de la zone d'avalanche est fortement dépendant de 

l'amplitude de la tension hyperfréquence sinusoïdale appliquée aux bornes de la 

diode comme le montre la figure 2.23. Plus cette amplitude augmente et plus la 

composante fondamentale de la tension aux bornes de la zone d'avalanche tend à 

revenir en phase avec la tension sinusoïdale terminale. Ceci peut s'expliquer par 

l'influence bénéfique croissante de la composante harmonique deux de la tension 

développée aux bornes de la zone de transit par l'effet varactor lié à la modulation 

de l'épaisseur de la zone désertée comme illustré sur la figure 2.24. 

Notons par ailleurs que si l'on ne s'intéresse qu'à la puissance délivrée par la 

diode à la fréquence fondamentale, seul ce déphasage pal est à prendre en compte, 

l'amplitude et la phase de la composante harmonique deux aux bornes de la zone 

d'avalanche pouvant être négligées. Ceci est illustré figure 2.25. On peut donc se 

limiter à une formulation simple de la tension aux bornes de la zone d'avalanche : 
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Figure 2.23 : Evolution du déphasage val de la tension d'avalanche en fonction 

de la tension hyperfréquence. 

sans harmonique2 

avec harmonique2 

temps 

Figure 2.24 : Conséquence théorique de la présence d'une composante 

harmonique deux de la tension aux bornes de la zone d'avalanche. 
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Figure 2.25 : Evolutions de la composante fondamentale du courant terminal en 

fonction de l'amplitude de la tension sinusoïdale appliquée aux bornes de la 

diode avec ou sans prise en compte de la composante harmonique 2 de la 

* tension d'avalanche va ( t )  
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Bien que ce déphasage val diminue avec l'amplitude de la tension hyper- 

fréquence aux bornes de la diode, son influence néfaste est cependant encore 

significative à fort taux de modulation, comme le montre la figure 2.26. On peut 

voir sur cette figure que si les pertes de puissance occasionnées par ce déphasage 

diminuent en valeur relative lorsque la profondeur de modulation augmente, elles 

sont encore de l'ordre de 25% dans les conditions de puissance maximale. 

Figure 2.26 : Effet du déphasage cp,l de la tension d'avalanche sur la puissance 

émise par le composant. 
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F(GHz) 
Figure 2.27 
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2.6 Influence de la composante harmonique 

deux de la tension aux bornes du compo- 

sant 

Nous avons déjà mentionné et illustré figure 2.24 l'influence bénéfique d'une 

composante harmonique deux de la tension aux bornes de la diode qui tend 

à retarder le phénomène d'avalanche et permet ainsi de se rapprocher du cas 

où le courant de conduction dans la zone d'avalanche et la tension totale sont 

en quadrature. Pour quantifier l'amélioration des performances en présence de 

composante harmonique deux, nous avons tracé sur la figure 2.27 l'évolution de 

la puissance émise par la structure décrite et illustrée figure 2.13, optimisée à 

14 GHz, en fonction de la fréquence d'oscillation et pour différents niveaux de 

la tension hyperfréquence aux bornes de la diode. Les courbes tiennent compte 

du déphasage cpal de la composante fondamentale de la tension aux bornes de 

la zone d'avalanche. La figure 2.28 montre clairement l'influence bénéfique d'une 

composante harmonique deux si l'accord du circuit est correctement réalisé. Une 

amélioration de plus de 30% de la puissance de sortie est réalisable par un tel 

accord. On notera par ailleurs que le niveau de puissance maximal ainsi obtenu est 

très voisin de celui que l'on obtiendrait sans l'effet de réaction de charge d'espace 

(yai  = O et pas de contenu harmonique de la forme d'onde de tension ). 
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lPharmonique2) 

l'harmonique 2 )  

Figure 2.28 
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2.7 Validation finale du modèle analytique 

Pour valider la modélisation analytique des diodes ATT que nous venons de 

décrire rapidement, nous avons effectué deux comparaisons significatives. Dans le 

premier cas, nous avons comparé les résultats obtenus par le modèle numérique 

et ceux déduits du modèle de Van der Pol présenté au premier chapitre. L'im- 

pédance de charge prise en compte correspond à celle de l'oscillateur de base, le 

composant étant simplement chargé par ZL = -Zd comme indiqué sur la figure 

2.29a, Zd étant l'impédance terminale de la diode calculée par le modèle numé- 

rique pour le point de fonctionnement optimal. On peut noter sur la figure 2.2913 

que la description du comportement non linéaire de la diode n'est pas totale- 

ment rigoureux si l'on se contente d'une représentation simplifiée du générateur 

de conduction équivalent de la diode du type v = -ai + bi3. Par contre si l'on 

choisi un développement polynomial d'ordre supérieur, les résultats obtenus par 

les deux méthodes coïncident presque exactement. 

Figure 2.29a 
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modèle numèrique 
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Dans le deuxième cas, nous avons comparé les résultats obtenus par le mo- 

dèle analytique de Read avec ceux issus de mesures expérimentales utilisant le 

circuit d'oscillateur de structure coaxiale-guide d'onde développé par N. Haese 

[31]. Les diodes utilisées et simulées présentent les caractéristiques décrites sur la 

figure 2.30. Ici encore la concordance des résultats analytiques et expérimentaux 

est très satisfaisante. Notons cependant que contrairement au modèle numérique 

rigoureux, cette approche analytique ne permet pas de décrire la saturation puis 

la chute de puissance à très fort taux de modulation due à la réaction de charge 

d'espace, puisque cet effet est négligé dans cette approche simplifiée. 

2.8 Conclusion 

Dans ce chapitre nous avons rappelé brièvement les phénomènes physiques 

de base intervenant dans le fonctionnement d'une diode Avalanche Temps de 

Transit. Puis nous avons présenté un modèle analytique simple de ce type de 

composant permettant une prise en compte réaliste des principaux effets phy- 

siques en un temps de calcul compatible avec une exploitation systématique dans 

un logiciel de CAO. Les résultats de ce modèle analytique ont été validés par 

comparaison avec ceux obtenus par un modèle numérique rigoureux d'une part 

et par des mesures expérimentales d'autre part. 

Ce modèle a enfin été intégré dans une procédure de type Van der Pol décrite 

au chapitre 1 permettant ainsi l'analyse temporelle non linéaire du comportement 

d'un oscillateur de puissance à diode ATT conformément à l'organigramme pré- 

senté figure 2.31. Les principaux résultats de cette étude sont présentés chapitre 3. 
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I Modèle statique 

Description du circuit 

Procédure Van der Pol 

Analyse de Fourier 1 

Résultats finaux 1 
Figure 2.31 : Organigramme final du modèle d'analyse temporelle des 

oscillateurs ATT. 
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Applications à l'étude de 

quelques sources de puissance 

dans le domaine microonde et 

millimétrique 

3.1 Introduction 

Nous présentons dans ce chapitre les principaux résultats obtenus sur la 

simulation des sources microondes utilisant le logiciel décrit dans le premier cha- 

pitre. 

Nous analysons tout d'abord le comportement d'oscillateurs à diode Gunn à com- 

mande en tension en gamme millimétrique sur la base de deux exemples signifi- 

catifs. 

Puis nous étudions un circuit planaire proche de l'optimum pour la réalisation 

d'un oscillateur à diode ATT de forte puissance en bande Ku. 
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Figure 3.1 : Exemple de VCO. 

- 
temps 

Figure 3.2a: Application d'un échelon de tension aux bornes de la diode 

fréquence du VCO varactor. 

A Fo :deTive lente de lafre4uence 

FI . - 
temps d Qablissement correSpondant à la précision 
demandee - + A F.  

* I - 
t O temps 

Figure 3.2b : Régime transitoire et dérives thermiques de la fréquence de 

l'oscillateur . 
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3.2 Application à l'étude du comportement 

d'oscillateurs dipolaires à commande en 

tension en gamme millimétrique 

Un oscillateur à commande en tension (VCO) est un composant qui génère 

un signal périodique dont la fréquence est une fonction instantanée d'une tension 

de commande. Un tel oscillateur est illustré figure 3.1. L'accord électronique de 

la fréquence d'oscillation est obtenu par couplage d'une diode varactor au circuit 

fixant les conditions d'oscillation stable. La capacité CV(V,) de la diode varactor 

est une fonction de la tension de commande V,(t) appliquée à ses bornes. 

Les caractéristiques fondamentales d'un tel oscillateur à commande en ten- 

sion sont : 

La plage fréquentielle d'accord électronique et les variations de la puissance 

de sortie associées. 

Le temps d'établissement qui est défini par le temps nécessaire au VCO pour 

atteindre une nouvelle valeur de fréquence d'oscillation avec une précision 

donnée comme illustré figure 3.2. 

La dérive fréquentielle lente apparaissant après le temps d'établissement 

(Post Tuning Drift) également illustrée figure 3.2. Cette dernière est essen- 

tiellement liée à des phénomènes thermiques. 

Nous allons développer ce dernier point en prenant l'exemple théorique d'un 

VCO à diode Gunn en bande Ku (26-40 GHz), et nous tenterons d'analyser de 

façon plus quantitative le comportement d'un VCO à diode Gunn dans la bande 

des 60 GHz réalisé au laboratoire pour une application de type communication à 

courte portée. 
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3.2.1 Origines des dérives fréquent ielles lent es d'un os- 

cillateur à commande en tension (VCO) apparais- 

sant après la phase d'établissement 

Les dérives fréquentielles lentes d'un VCO peuvent avoir plusieurs origines : 

Comme pour tout oscillateur, la fréquence d'un VCO sera sensible aux 

variations de température ambiante, aux fluctuations des valeurs de tension 

ou courant de polarisation (Pushing) et aux fluctuations de la charge (Load 

Pulling). Ces effets sont bien sûr à prendre en compte dans la conception de 

ce dernier mais ils sont essentiellement liés au couplage du VCO avec son 

environnement externe et non uniquement au fonctionnement interne de ce 

dernier. 

Le champ électrique au voisinage immédiat de la jonction P-N peut at- 

teindre des valeurs élevées en polarisation inverse ce qui se traduit par un 

fort gradient de tension qui tend à faire migrer les porteurs de charge à 

travers la jonction. La distribution de ces charges va affecter la valeur de la 

capacité de jonction. Cependant les constantes de temps associées à ce phé- 

nomène sont très importantes de l'ordre de quelques secondes à plusieurs 

heures et nous ne les prendrons pas en compte pour des problèmes évidents 

de temps de calcul. 

Enfin le dernier phénomène, dont l'effet est prépondérant, est lié à la varia- 

tion de température de la diode varactor après application de la commande 

en tension à ses bornes. Cette variation de température va avoir une in- 

fluence sur le potentiel de diffusion $(T) de la jonction P-N qui intervient 

directement dans la loi de variation de la capacité de zone désertée : 



Chapitre 3 

avec k : la constante de Boltzmann. 

Q : la charge électrique. 

n , ~ ,  p g  : les densités de porteurs majoritaires (électrons et 

trous) à l'équilibre thermodynamique. 

ni : la densité intrinsèque de porteurs. 

Co : la capacité de la diode varactor à V = O 

V : la tension aux bornes de la diode varactor. 

T : la température de la diode varactor. 

S : la sensibilité de la diode varactor. 

D'après cette relation, on voit que la capacité de la diode varactor dépend 

de la température par l'intermédiaire du potentiel de diffusion de la jonction 

P-N. Cette variation de capacité liée au phénomène thermique ne pourra pas se 

manifester instantanément car elle sera pondérée par la constante de temps ther- 

mique du composant (rth). La diode varactor peut être représentée par le schéma 

électrique de la figure 3.3 où les résistances r,, et r,, traduisent l'influence des 

substrats N+ et P+ et où la résistance variable R(V,) couplée à la capacité C(V,) 

traduisent la modulation de la zone désertée. 

v c  

- I+ 

Figure 3.3 : Schéma équivalent d'une diode varactor. 
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La puissance dissipée dans la diode par effet Joule est : 

où : IRF(t)  = IRFsin(wt) : le courant hyperfréquence circulant dans la diode. 

La présence d'une résistance non linéaire R ( K )  indique que même en présence 

d'un courant hyperfréquence d'amplitude constante circulant dans le composant 

il apparaîtra une variation de puissance dissipée dans la zone non désertée à 

chaque fois que la  tension de commande V, variera. Cette variation de puissance 

dissipée va se traduire par une variation de température de la jonction donnée 

par [3 21 [33] 6341 [3 51 : 

AT = A Pd, . Rth 1 - e - t l P t h  

d'où : 

( 

~ ( t )  = T~ + R~~ A P~ (1 - e - ' I T t h  

où To : température ambiante. 

APdv : variation de puissance dissipée dans la diode varactor. 

7 t h  : constante de temps thermique de la diode. 

Rth : la résistance thermique du composant. 

Les constant es de temps thermiques des différentes couches épit axiées inter- 

venant dans la structure de la diode varactor sont inférieures à 10 ns. Le temps 

d'établissement d'un VCO peut difficilement descendre en-dessous de 20 ns (typi- 

quement 50 à 100 ns).  Les dérives lentes dues à la variation de température de la 

jonction auront donc une évolution temporelle liée à la constante de temps ther- 

mique globable de l'ensemble, diode varactor - embase métallique. Ces constantes 

de temps sont typiquement supérieures à la microseconde. Une telle étude néces- 

siterait donc des temps de simulation très longs pour des circuits de VCO com- 

plexes. Pour analyser et minimiser ce "Post Tuning Drift" en un temps de calcul 

raisonnable, nous considèrerons un circuit de commande de diode varactor idéa- 

lisé conduisant à un temps d'établissement très court (< lns )  et des constantes 

de temps thermiques inférieures à 20 ns. Ce changement d'échelle temporelle ne 
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modifie pas le comportement électrique de la diode varactor et va nous permettre 

d'analyser l'influence du profil de dopage de la diode sur l'amplitude de ces dérives 

lent es. 

3.3 Influence des caractéristiques électriques 

de la diode varactor sur le comportement 

temporel à court et moyen terme d'un 

VCO en bande Ka 

Considérons le circuit simple de la figure 3.4. Pour prendre en compte les 

fluctuations de température de la diode varactor, nous calculons à chaque période 

du signal hyperfréquence la puissance dissipée dans cette dernière conformément 

à la relation (3.3). L'importance de la prise en compte de ces effets thermiques 

est illustrée figure 3.5 sur laquelle nous avons représenté l'évolution temporelle 

de la fréquence du VCO après application d'un signal de commande en échelon. 

Figure 3.4 : Schéma d'un oscillateur VCO. 
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temps (ns) 
Figure 3.5 : Régime transitoire et dérives lentes d'un VCO 

(a) " PTD" négligé ; (b) " PTD" pris en compte. 

dC dV pente S=- - - 
C v 

Figure 3.6 : Définition de la sensibilité S d'une diode varactor. 



L'algorithme utilisé présente une grande originalité par rapport aux logi- 

ciels non linéaires commerciaux de type SPICE par exemple, parce qu'il permet 

l'introduction de procédures de convergence autocohérentes dans la mesure où 

tous les paramètres sont modifiables à chaque incrément temporel ou à chaque 

période du signal hyperfréquence. 

Pour analyser plus finement l'origine de ces dérives thermiques introduisons 

la sensibilité S de la diode varactor définie par les relations classiques données 

ci-dessous et illustrée figure 3.6 : 

où C(V) : capacité de la diode varactor. 

V : tension aux bornes de la diode. 

S : sensibilité de la diode varactor. 

Définissons par ailleurs le coefficient thermique de la diode varactor : 

De ces relations, on peut tirer une formulation très simple de la variation 

de la fréquence en fonction de la variation de la température. 

A F  
soit : A F  = - 

AC 
. C.Tcc.AT 

avec A F  : variation de la fréquence. 

AT : variation de la température. 

AC : variation de la capacité. 

Tc, : coefficient thermique de la diode. 

C : capacité de la diode. 
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jonction abrupte (S=0.5.) 

Jonction hvperabrupte S=3 

Figure 3.7 
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Le terme (s) traduit la sensibilité de modulation du modulateur FM qui, 

en général sera imposée par le circuit. 

L'expression précédente montre que les dérives fréquentielles sont propor- 

tionnelles à la variation de température (AT), à la capacité C(V) ,  au coefficient 

de température Tc,, donc à la sensibilité S et enfin au rapport S. 

Donc pour minimiser les dérives fréquentielles, il conviendra de jouer sur 

tous ces paramètres ainsi que sur la puisance dissipée dans la diode varactor 

et bien entendu sur la résistance thermique Rth du composant. Parmi toutes ces 

grandeurs, certaines présentent des évolutions antagonistes. Nous insisterons plus 

particulièrement sur l'importance du profil de dopage de la diode varactor et nous 

distinguerons deux structures typiques illustrées figure 3.7, plus connues sous les 

noms de diode à jonction abrupte ou hyperabrupte. 

Les principaux résultats de cette étude sont résumés figure 3.8. On retrouve 

l'avantage des structures hyperabruptes permettant d'obtenir une plus grande 

sensibilité de modulation (s ou s) dans leur zone de fonctionnement optimal, 

donc une plus grande excursion de fréquence du VCO pour une même amplitude 

de commande en tension (Figure 3.8a). Cependant cette plus grande sensibilité 

de modulation se traduit par une augmentation du coefficient thermique de la 

diode et donc par une plus grande sensibilité aux fluctuations thermiques toutes 

choses étant égales par ailleurs (3.7). Ceci conduit naturellement à des dérives 

fréquentielles plus importantes après l'obtention du régime d'oscillation stable 

dans le cas d'un VCO à diode varactor hyperabrupte (Figure 3.8b). 
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Figure 3.8a : Réponse à un échelon de tension. 

Frequence (Ghz) 
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Figure 3.8b : Régime transitoire et dérives lentes d'un VCO. 
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3.4 Etude et réalisation d'un oscillateur à com- 

mande en tension à diode Gunn dans la 

bande des 60 GHz 

Cette étude s'inscrit dans le cadre de la conception et la réalisation 

d'émetteurs-récepteurs pour des applications de communication à courte distance 

au voisinage de 60 GHz. Le choix de cette fréquence est lié à la forte absorption 

atmosphérique correspondant à la résonance de la molécule d'oxygène qui permet 

de limiter la portée des émetteurs et donc la pollution hertzienne. Nous ne nous 

sommes intéressés qu'à l'émetteur constitué d'un VCO à diode Gunn et diode 

varactor, réalisé en structure guide d'onde conformément au schéma décrit figure 

3.9. Ce circuit est constitué fondamentalement d'une cavité résonnante en mode 

TEll,, réalisée en guide circulaire, à laquelle sont couplées deux lignes coaxiales 

au bout desquelles sont insérées les diodes Gunn et varactor. Ces deux lignes 

coaxiales sont distantes de trois demi-longueurs d'onde et traversent le guide cir- 

culaire en son milieu. Ces lignes coaxiales sont par ailleurs terminées du côté 

opposé aux diodes par un filtre de polarisation masquant la charge absorbante au 

signal hyperfréquence. Ces filtres sont soit des filtres passe-bas du type L-C, soit 

des filtres réjecteurs de type radial. La position des diodes dans la ligne coaxiale 

est ajustable mécaniquement. L'accord fréquentiel de la cavité est obtenu par un 

court-circuit mobile et le couplage de sortie est ajusté par rotation du guide rec- 

tangulaire en mode fondamental, comme illustré figure 3.10. Le schéma électrique 

équivalent à ce circuit de type cavité Kurokawa [6] 1361 [37] est donné figure 3.11. 

Signalons que les dimensions du circuit et les valeurs des différents couplages ont 

été déduit es des résultats théoriques et expériment aux précédemment effectués 

sur ce type de cavité en bande Ku (12-18 GHz) [31]. 
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Figure 3.11 

Les diodes Gunn utilisées sont des diodes Gunn AsGa fonctionnant en mode 

fondamental (diodes TCM AH 620). Ces composants sont susceptibles de fournir 

une puissance maximale de 100 mW à 60 GHz. Le schéma électrique non linéaire 

de ces diodes a été obtenu comme indiqué chapitre 1 après comparaison avec les 

résultats théoriques obtenus par modélisation physique du composant [38]. 

Conformément au résultat obtenu en 3.2, nous avons utilisé des diodes va- 

ractor à profil abrupt (TCM AH 152) de façon à minimiser les dérives thermiques 

du VCO. La variation de capacité instantanée de ces diodes est en effet largement 

suffisante pour la réalisation d'une modulation de fréquence numérique (FSK) en- 

visagée pour cette application : OF < 200 MHz. 
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Figure 3.12 : Evolutions théoriques et expérimentales de la fréquence et de la 

puissance de sortie du VCO en fonction de la tension de commande de la diode 

varactor. 
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Les principaux résultats de cette étude théorique sont donnés figure 3.12 

qui présente les évolutions de la fréquence et de la puissance de sortie du VCO 

en fonction de la tension de commande appliquée à la diode varactor pour les 

valeurs des éléments du circuit de la figure données ci-dessous : 

R d = - 5 R  Z T = 5 3 R  le = 0.53nH C ,  = 0.4 pF 

Cd = 0.53 pF LT = 0.14 nH Ce = 0.014 pF T ,  = 0.6 $2 

lb = 0.2 nH CT = 0.05 pF ,f32 = 6 TO = 50 R 

Cb = 0.2 pF Pi = 15 Zo = 400S2 lo = 1 nH 

1' = 0.25 nH r, = 0.2 Ci /33 = 3 Cc = 2 pF 

Ces courbes sont en bon accord avec les résultats expérimentaux également 

représentés sur cette figure. Ceci peut s'expliquer par le fait que, comme nous 

l'avons mentionné précédemment, les valeurs des différents éléments du circuit 

sont extrapolées de calculs et de mesures effectuées sur des circuits similaires à 

plus basse fréquence. 

La figure 3.13 illustre le temps d'établissement de la fréquence du VCO pour 

un échelon de tension maximal (0  - 30 V) correspondant à l'excursion de fréquence 

maximale et pour des valeurs intermédiaires de la tension de commande (V,). On 

peut constater que la fréquence se stabilise en moins de 30 ns pour cette excursion 

maximale de fréquence ici de l'ordre de 300 MHz. Ceci permet d'envisager des 

débits binaires supérieurs à 10 Mbits/s. Ces résultats ont été confirmés par des 

mesures effectuées avec le dispositif décrit figure 3.14 [39]. Les débits maximaux 

obtenus expérimentalement étaient de l'ordre de 20 Mbits/s et essentiellement 

limités par la carte de remise en forme du signal détecté. Un tel oscillateur à 

commande en tension permet donc d'effectuer des liaisons hertziennes à haut dé- 

bit. 

Signalons cependant que jusqu'à présent nous avons négligé les dérives lentes 

de cet oscillateur (PTD). Ces dérives sont loin d'être négligeables puisqu'elles peu- 

vent atteindre typiquement quelques centaines de kHz. Comme précédemment, 

pour chiffrer ces dérives nous avons artificielIement contracté et décalé l'échelle 
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des temps de façon à s'affranchir du temps d'établisssement et à faire apparaître 

ces dérives lentes en un temps de calcul raisonnable comme illustré figure 3.15. 

Une telle dérive peut poser des problèmes de démodulation dans le cas de la 

transmission d'une longue série de "O" ou de " 1" si un code NRZ est utilisé. 

Figure 3.13 : 
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Figure 3.15a 

Figure 3.15b 
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3.5 Application à l'étude d'un oscillateur de 

forte puissance à diodes ATT en bande Ku 

Nous avons validé dans le chapitre 2 le modèle analytique des diodes ava- 

lanche et temps de transit à 1'AsGa et à profil de dopage différencié par com- 

paraison des résultats théoriques et expérimentaux obtenus pour des oscillateurs 

de forte puissance en bande Ku. Les résultats expérimentaux avaient été obtenus 

en utilisant un circuit en structure guide d'onde développé par N. Haese [31]. 

L'objet de cette étude est la conception d'un circuit simple en structure planaire 

permettant d'obtenir le même niveau de puissance de sortie mais présentant un 

coefficient de qualité externe plus faible permettant un verrouillage par injection 

de l'oscillateur pour une plage de fréquence plus large. Nous nous sommes tournés 

vers une technologie hybrique à base de lignes microruban. 

La topologie du circuit de base est donnée figure 3.16a et son schéma équivalent 

à éléments localisés figure 3.16b. 

z 
O 

diode ATT Figure 3.16a boitier W3 



Chapitre 3 

filtre de polarisation [ 41 ] 
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Figure 3.16b 

La zone semiconductrice de la diode ATT est électriquement schématisée 

par deux éléments non linéaires comme présenté au chapitre 1. Le boîtier de la 

diode est pris en compte par les éléments parasites lb et Cb. La ligne en circuit 

ouvert de longueur ls  rainène dans le plan de 1û diode (BB') une susceptance jB 

qui, conjuguée à l'inductance 19 des fils de con~exion, adapte la susceptance de la 

diode en régime d'oscillation stable. Si le nombre de fils (ou ruban) de connexion 

est suffisant les inductances 1, et 1: peuvent être de valeur négligeable. A droite 

du plan BB' la conductance de la diode est adaptée à la charge par un trans- 

formateur quart d'onde à la fréquence fondamentale d'oscillation et d'impédance 

caractéristique Zs . L'alimentation continue de la diode s'effectue par l'intermé- 

diaire d'un filtre de polarisation classique constitué de deux lignes quart d'onde à 

la fréquence d'oscillation, l'une de haute impédance (# 100 R ), l'autre de basse 

impédance (# 15 a), schématisées par un circuit LC. 
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3.5.1 Influence de l'impédance caractéristique du trans- 

formateur ZT 

Dans un premier stade, nous avons cherché la valeur optimale de l'impé- 

dance caractéristique du transformateur quart d'onde de sortie. L'évolution de la 

puissance de sortie à 14 GHz en fonction de cette valeur est donnée figure 3.17 

pour deux valeurs du courant de polarisation de la diode ATT (300 et 400 mA). 

Il apparaît qu'une impédance caractéristique voisine de 50 R est sensiblement 

optimale. Ceci est dû à la transformation d'impédance réalisée par les éléments 

parasites du boîtier qui fait que la conductance de la diode vue en sortie du boî- 

tier W3 est proche de 0'02 mho. L'utilisation d'un transformateur d'impédance en 

sortie n'est donc pas indispensable au voisinage de cette fréquence d'oscillation. 

Signalons cependant que la présence d'un transformateur d'impédance caractéris- 

tique optimale de valeur ZT = 46 0 permet d'améliorer la stabilité de l'oscillateur. 

Figure 3.17 : Puissance de sortie de l'oscillateur ATT décrit figure 3.16b en 

fonction de l'impédance caractéristique ZT du transformateur quart d'onde de 

sortie. 
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En effet, la figure 3.18 montre l'évolution fréquentielle de l'impédance de 

charge vue par le composant (incluant les éléments parasites du boîtier la, Ca) dans 

le plan AA' et pour les deux configurations de circuit, avec ou sans transformateur 

d'impédance. On peut constater que pour le circuit incluant un transformateur 

l'intersection de ce lieu d'impédance à 14 GHz avec celui décrivant l'évolution de 

l'impédance de la diode en fonction du niveau du signal hyperfréquence s'effectue 

sensiblement à angle droit ce qui garantit une stabilité optimale de l'oscillateur 

[7] et donc un bruit de' modulation de phase minimal. 

(1) -zd(A) 

(2 )  Z ,(w) sans tramformuteur 

(3)  Z ,(w) avec tramformateur 

Figure 3.18: Lieu d'impédance de la diode ATT à 14 GHz et du circuit décrit 

figure 3.16b. 
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3.5.2 Bande d'accord mécanique 

Par conception la fréquence de cet oscillateur est imposée par la valeur de 

la susceptance jB ramenée dans le plan de la diode par le stub en circuit ouvert 

ou en d'autres termes par la longueur 1, de cette ligne. La figure 3.19 montre que 

la bande passante à 1 dB est obtenue pour des variations de cet élément d'accord 

supérieures à f 25% indiquant un coefficient de qualité faible pour le circuit de 

cet oscillateur. En effet ce coefficient peut s'exprimer par : 

Qezt = - 2. - 5" Iwo 
et d'après la figure 3.18 il est voisin de QeZt#7 . La plage fréquentielle d'accord 

mécanique à 1 dB est de l'ordre de 1 GHz. Ceci permet d'envisager la réalisation 

d'un VCO en couplant une diode varactor à l'extrémité de la ligne assurant l'ac- 

cord fréquentiel. Néanmoins vu la faible valeur du coefficient de qualité externe 

du circuit de charge il est préférable d'envisager la réalisation d'un oscillateur 

verrouillé par injection d'un signal de synchronisation de faible amplitude pour 

améliorer sa pureté spectrale. 

Figure 3.19 
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3.5.3 Bande d'accord électronique 

La bande fréquentielle de verrouillage par injection de cet oscillateur peut 

être obtenue analytiquement par la formule (1.42) donnée chapitre 1 et est en 

bon accord avec celle obtenue par notre simulation qui est illustrée figure 3.20. 

Cette figure montre la bande fréquentielle de verrouillage par injection obtenue 

pour une puissance de source de synchronisation de l'ordre de 10 mW. Une bande 

de 200 MHz peut être réalisée avec un gain de 25 dB. 

Ce circuit simple en structure planaire permet donc d'obtenir des niveaux 

de puissance en sortie de l'ordre de 3W à 14 GHz tout en garantissant une bande 

d'accord fréquentielle intéressante vu le faible niveau de coefficient de qualité 

externe du circuit. 

Figure 3.20 
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3.5.4 Amélioration des performances par introduction 

d'un accord réactif à la fréquence harmonique 2 

Comme nous l'avons mentionné dans le chapitre deux, la puissance de sortie 

de la diode ATT à la fréquence fondamentale peut être améliorée par un accord 

réactif à la fréquence harmonique 2. C'est ce que nous avons envisagé sur le circuit 

planaire de l'oscillateur en le modifiant comme indiqué figure 3.21 par introduc- 

tion de deux filtres L-C de type circuit bouchon, l'un accordé à la fréquence 

fondamentale, l'autre à la fréquence harmonique 2. Cette configuration permet 

de s'approcher du cas idéal où la tension développée à la fréquence harmonique 2 

aux bornes de la diode est sensiblement déphasée de -180 " par rapport à la com- 

posante fondamentale de cette tension. La cellule L2C2 présente idéalement un 

circuit ouvert à la fréquence harmonique 2 empêchant le signal à cette fréquence 

de passer dans le circuit de charge. La capacité C3 permet de rendre l'ensemble 

L2C2C3 résonnant en série à la fréquence fondamentale et donc transparent à 

cette fréquence. De même la cellule LiCi présente idéalement un circuit ouvert 

à la fréquence fondamentale et est située à une distance du stub telle qu'elle 

ne perturbe pas l'action de ce dernier. L'inductance l3  est calculée pour rendre 

l'ensemble Li, Ci, l 3  résonnant en série à la fréquence harmonique 2 de façon à 

présenter un court-circuit à cette fréquence. La composante de tension à la fré- 

quence harmonique 2 wo est donc sensiblement déphasée de -180" par rapport 

à la composante fondamentale. La simulation du circuit complet confirme cette 

approche qualitative comme illustré figure 3.22. 

Les éléments du circuit sont : 
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filtre (a) 

Figure 3.21a 

Figure 3.21b 
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Figure 3.22 : Evolutions temporelles des différentes composantes de tension aux 

bornes de la diode obtenues par la simulation de type Van Der Pol. 
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De même que pour le circuit précédent la valeur optimale de l'impédance 

caractéristique du transformateur quart d'onde à la fréquence fondamentale est 

proche de 50 Cl, ce qui permet de le supprimer pour simplifier le circuit. Ceci est 

illustré figure 3.23. Notons par ailleurs sur cette figure la nette amélioration de.la 

puissance de sortie à la fréquence fondamentale apportée par cet accord réactif à 

la fréquence harmonique 2. Le gain est d'environ 1W et conforme aux résultats 

théoriques présentés chapitre 2. L'introduction de cet accord réactif augmente 

le coefficient de qualité externe du circuit comme le montre la figure 3.24. Ce 

dernier atteint une valeur d'environ 50, ce qui limitera la bande fréquentielle de 

verrouillage par injection par rapport au circuit précédent pour le même niveau 

de signal injecté. Un avantage de ce montage avec accord "idler" par rapport 

au circuit plus simple schématisé figure 3.16 est illustré figure 3.25 où est tracée 

la densité spectrale de puissance au niveau de la charge. On constate une nette 

diminution de la distorsion harmonique dans le cas du circuit avec accord à la 

fréquence harmonique deux dans la mesure où ce signal est réjecté de plus de 

40 dB par le filtre L2C2. 

40 GHz (2) Z,(w) sans transformateur + 
(3) ZJW) avec transformateur I I 

Figure 3.24: Lieu d'impédance de la diode ATT à 14 GHz et du circuit décrit 

figure 3.21b. 
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Figure 3.25 
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Conclusion 

Nous avons dans un premier stade étudié l'influence du profil de dopage de 

la diode varactor permettant la commande en tension d'un oscillateur à diode 

Gunn en bande Ka sur les dérives lentes apparaissant après le temps d'établisse- 

ment du VCO. Nous avons montré l'intérêt d'utiliser des diodes à profil abrupt 

pour minimiser ces dérives. 

Dans un deuxième stade, nous avons étendu cette étude au cas d'un VCO 

à diode Gunn développé au voisinage de 60 GHz pour des applications de type 

communication à haut débit à courtes distances. Les résultats des simulations se 

sont avérés être en très bon accord avec les relevés expérimentaux. 

Enfin nous avons optimisé le circuit d'un oscillateur de forte puissance à 

diode ATT en bande Ku utilisant une technologie de type microruban. L'intro- 

duction d'un accord réactif à la fréquence harmonique 2 permet de retrouver 

les résultats expérimentaux obtenus avec des circuits conventionnels en structure 

coaxiale guide d'onde. 
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Conclusion Générale 

Au cours de ce travail nous avons développé un modèle temporel d'analyse 

non linéaire du comportement d'oscillateurs dipolaires. 

Dans le cas des diodes ATT, nous avons réussi à mettre au point un mo- 

dèle analytique simplifié, négligeant les gradients spaciaux, mais permettant une 

description réaliste du comportement dynamique du composant. 

Ce modèle peut être inséré directement dans le logiciel de C.A.O. développé 

ou utilisé pour déterminer les générateurs de courant de conduction et de dé- 

placement équivalents au composant. Les deux approches donnant des résultats 

similaires, nous avons surtout utilisé la seconde plus rapide à mettre en oeuvre. 

Dans le cas des diodes à effet de Transfert Electronique, il nous a été impos- 

sible d'aboutir à un modèle analytique simple permettant la prise en compte des 

effets liés à la dynamique électronique non stationnaire et à la réaction de charge 

d'espace, fondamentaux dans ce type de composant. Nous avons donc extrait 

les générateurs de conduction ou de déplacement des résultats obtenus par des 

modélisations physiques lourdes disponibles au laboratoire. Néanmoins une fois 

déterminés, ces générateurs équivalents la procédure mise en oeuvre permet l'op- 

timisation du circuit complet de l'oscillateur en un temps très court. 

Ce logiciel permet l'analyse et la conception sensiblement optimale de cir- 

cuits complexes comme des VCO's ou des sources de forte puissance. Il est très 

souple d'utilisation et totalement ouvert, ce qui permettra de le compléter ou de 

l'améliorer dans le futur par l'introduction de modèles électriques de composants 

plus sophistiqués. 
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Résumé 

L'objet ds ce travail a consisté en la modélisation non linéaire d'o&iiateurs di 

laires en gammt centimétrique et millim8trique. Cette étude bas& sur une approche 

type Van der Pol visait à la mise en oeuvre d'un logiciel de CAO permettant l'op 

tion du circuit de sources de puissance hyperfréquence utilisant des dipôles à 

négative (diodes Curui ou ATT). 

La première partie est consacrée à la présentation de la procédure numérique uti- 

lisée. Après la description du modèle électrique du composant et du circuit de charge 

associé, l'algorithme de résolution du système d'équations différentielles couplées est 

illustré sur un exemple. 

Dans la deuxième partie nous développons un modèie analytique des diodes Ava- 

lanche Temps de Transit. Le but de ce modèle est de permettre une prise en compte 

s a a m m e n t  précise des phénomènes physiques complexes mis en jeu dans des atruc- 

tures ATT à modulation de dopage tout en limitant les temps de calcul à des durées 

compatibles avec son intégration dans le logiciel de CAO précédemmment décrit. Ce 

modèle est validé par des comparaisons rigoureuses avec les résultats obtenus par mo- 

délisation physique lourde d'une part et expérimentale d'autre part. 

Enfin la dernière partie concerne l'application de ce logiciel à l'étude de quelques 

sources dipolaires en gamme centimétrique et millimétrique. L'effet de dérive fréquen- 

tielle lente après accord (PTD) d'oscillateurs à commande en tension est analysé ainsi 

que la vitesse de modulation de tels VCO en gamme millimétrique en vue de la réa- 

lisation d'émetteurs pour communications à courtes distances. Par ailleurs l'influence 

bénéfique d'un circuit d'accord réactif à la fréquence harmonique 2 est confirmée dans 

le cadre de l'optimisation du circuit planaire d'un oscillateur ATT de forte puissance 

en bande Ku utilisant des diodes à 1'AsGa. 

Mots clés 
logiciel C.A.O. 
modélisation non linéaire. 
équation de Van Der Pol. 
oscillateurs à dipôle. 

V. C. O. hyperfréquence. 




