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Introduction générale

Tout dispositif d'électronique analogique nécessite I'usage de fonctions telles que
l'amplification, la génération de signaux, la transposition de fréquences ou encore le mélange
de fréquences. L'encombrement des différentes gammes de fréquences amene les concepteurs a
prévoir des dispositifs microondes fonctionnant a des fréquences de plus en plus élevées. La
préoccupation des chercheurs est alors de trouver de nouveaux composants actifs permettant
de réaliser certaines fonctions a trés hautes fréquences. A I'heure actuelle, la recherche s'oriente
vers lutilisation d'éléments actifs tels que les diodes, les transistors MESFET (MEtal
Semiconductor Field Effect Transistor) et HEMT (High Electron Mobility Transistor) et les

transistors bipolaires a hétérojonction (TBH).

Dans le domaine qui nous intéresse, celui des mélangeurs de fréquences, ces
composants sont largement utilisés mais quelques auteurs ont préféré le transistor a effet de
champ non polarisé en drain-source, dit TEC "froid" (ou HEMT "froid"), employé dans de
nombreux dispositifs [1-3]. Souvent étudié et utilisé en hyperfréquences (jusqu'en bande K)
comme élément résistif variable [4-7], le TEC froid présente également de bons atouts en
bande millimétrique [8-10]. Par exemple, de nombreux travaux ont été publiés au sein de
I'équipe sur ce sujet, concernant notamment la réalisation d'un transposeur de fréquences [11-
12], mettant a profit les différents avantages du TEC froid [13] :

-un facteur de bruit inférieur a celui des dispositifs a porteurs chauds,

-une consommation quasi-nulle en raison de I'absence de polarisation continue de drain,

-des isolations naturelles entre les divers acces du TEC,

-une intégration monolithique aisée,

-des condensateurs de liaison rendus inutiles par l'absence de tension continue drain-
source,

-des performances en intermodulation supérieures a celles obtenues avec une diode

[14].



Introduction

L'originalité des recherches que nous avons effectuées réside, d'une part, dans
l'utilisation du TEC froid comme élément non linéaire dans la réalisation de mélangeurs
hyperfréquences (dans les bandes X, Ku et K) et, d'autre part, dans la comparaison des deux
configurations que peut adopter le TEC froid, a savoir les montages, paralléle et série. En
t’ effet, alors que la configuration paralléle a fait I'objet de diverses publications dans le domaine
des mélangeurs [15], rares sont les auteurs qui ont mis en oeuvre la configuration série [16-

17].

Nous nous sommes donc efforcés, tout au long de notre travail a la fois théorique et
expérimental, d'analyser les atouts de chacune des configurations. Pour cela, nous avons usé

des différents moyens suivants :

-la modélisation originale du TEC froid,

-la simulation de structures de mélange parallele et série sur logiciel de CAO
microonde, |

-la réalisation et la mesure des performances de tétes de mélange en technologie
hybride puis en technologie intégrée dans le cadre de I'action européenne EUROCHIP (contrat
ESPRIT de la CEE),

-l'optimisation théorique sur ordinateur d'un dispositif non linéaire de conversion de

fréquences.

Lors du premier chapitre, nous expliquons en détail les spécificités du TEC froid
comme élément non linéaire permettant le mélange de fréquences. Puis, nous exposons les
modeles actuels ainsi que les améliorations que nous y avons apportées. Nous explicitons

ensuite leur implantation sur logiciel de simulation non linéaire hyperfréquences.

Page - 16



Introduction

Ces modélisations nous autorisent donc, lors du deuxiéme chapitre, la simulation du
fonctionnement des mélangeurs, en configuration série et paralléle, par utilisation d'un logiciel
de CAO non linéaire que nous présentons. Cette étude théorique nous a permis la recherche

des conditions optimales de fonctionnement des mélangeurs.

Les réalisations expérimentales des mélangeurs, série et parallele, sont présentées au
troisiéme chapitre, d'une part en technologie hybride et d'autre part en technologie intégrée.
Leurs différentes performances, mesurées au laboratoire, sont présentées et commentées. Nous
concluons sur les avantages et spécificités présentés par les structures hybrides et intégrées et

par les configurations série et parallele.

Nous sommes donc en mesure, au chapitre quatre, d'effectuer une comparaison entre
les résultats obtenus, dans les deux chapitres précédents, d'une part en simulation et d'autre
part expérimentalement. Cette comparaison théorie-expérience nous permet de valider nos

modéeles théoriques.

Enfin, dans le cinquiéme et dernier chapitre, nous présentons un programme
informatique original permettant I'étude des conditions optimales de fonctionnement d'un
dispositif non linéaire de conversion de fréquences. Il s'agit d'une étude préliminaire destinée a
montrer la possibilité d'optimiser les impédances de fermeture d'un mélangeur de fagon a
améliorer son gain de conversion. Nous donnons les premiers résultats obtenus sur un

mélangeur 4 TEC froid adoptant la configuration série.
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Chapitre I

Mod¢lisation du TEC froid.

Introduction

La conception de circuits, quels qu'ils soient, impose toujours et avant toute chose de
rechercher une modélisation correcte de I'élément actif devant étre utilisé, ceci afin de prévoir
en simulation ses performances expérimentales.

Le TEC froid est un composant actif original qui présente de nombreux avantages que
. nous avons cités dans l'introduction générale. Plusieurs auteurs se sont déja attachés a le
modéliser et a l'utiliser dans certaimes applications telles que les mélangeurs et transposeurs de

fréquences.

- Ainsi, dans la premiére partie de ce chapitre, nous présentons les caractéristiques non
linéaires de ce composant et son principe de fonctionnement en mélangeur. Puis, nous
décrivons les deux configurations utilisables auxquelles nous nous sommes imtéressés : lune
parallele, fréquemment rencontrée dans la littérature [15] et l'autre série, beaucoup moins
utilisée [16-17].

Ensuite, nous avons cherché a modéliser, le plus exactement possible, ses non
linéarités, c'est a dire la résistance de canal et les capacités grille-source et grille-drain. Dans ce
but, nous sommes partis d'une modélisation de la résistance de canal DHS1, congue au
laboratoire, pour en élaborer une seconde DHS2, tenant compte de la non linéarité de sortie
(fonction de Vds) et une troisieme DHS3, décrivant bien les dérivées premiére et seconde de la
non linéarité de transfert (fonction de Vgs). Nous présentons, ainsi, ces trois modéles, de

méme qu'une modélisation originale des capacités.
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Figure I.1 : Caractéristiques de sortie du transistor NE710.
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Figure 1.2 : Evolution de la résistance drain-source a Vds nulle (NE710).
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Figure 1.3 : Modé¢le électrique équivalent au TEC froid.

Page - 20



chapitre 1

Enfin, nous exposons globalement la méthode d'implantation de ces modéles dans un

logiciel de simulation non linéaire.

I.1 Principe de fonctionnement

1.1.1 Non linéarités

Le TEC est dénommé froid lorsque sa tension drain-source Vds moyenne est maintenue
nulle. Il convient donc, pour rester dans ces conditions, de court-circuiter en continu le drain et
la source par une self inductance.

Généralement, l'expérience montre que la tension instantanée en fonctionnement
dynamique ne dépasse pas 0.3 a 0.4 Volt. 1l est donc utilisé, en majeure partie, dans la zone
linéaire des caractéristiques de sortie (dite zone de mobilité) : courant dram-source Ids en
fonction de la tension drain-source Vds (figure L1).

Par conséquent, jusqu'a présent, tous les auteurs définissent simplement la résistance
équivalente entre drain et source Rds dont la valeur dépend de la tension grille-source Vgs.

C'est la variation violemment non linéaire de Rds avec Vgs, appelée non linéarité de
transfert, qui explique la possibilité de mélange des fréquences (figure 1.2). Physiquement, cela
s'explique par une modulation de la zone désertée sous la grille par la tension de commande
Vg, s'accompagnant d'une variation de la résistance de canal (Rc) ou résistance drain-source
intrinséque Rds!. La résistance extrinseque Rds n'en différe que par la présence des résistances
parasites de source Rs et de drain Rd (figure 1.3) [18] :

Rds(Vg) = Rs + Rd + Rdsi(Vg)

Notons que Vg représente dans cette expression soit la tension grille-source Vgs si Vds>0V
(canal normal), soit la tension grille-drain Vgd si Vds<OV (canal inversé) [19]. Ceci
correspond, en théorie, a permuter la source et le drain suivant le signe de la tension drain-

source instantanée.
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Rc (ohms)
Vgs (V)
D.C 0.5 GHz 1 GHz
-0.4 6757 7729 7730
-0.32 1580 1548 1548
-0.26 540 525 525
-0.18 172 169 168
-0.12 91 89 88
-0.04 48 48 47
0.04 31 32 33
0.1 24 25 25
0.14 21 22 22

Tableau I.1 : Dépendance fréquentielle de Rc du transistor NE045.

2.50E-01 T
= = = Cgd
2.00E-01
‘s === =Cgs L .-
§ 1.50E-01 L B
S =
(&) ’ F
%  1.00E-01 -2
> -
(&} - - _-.‘__--,"
5.00E-02 == =
0.00E + 00
-2 -1.5 -1 -0.5
Vgs (V)

Figure 1.4 : Evolution des capacités du HEMT JS8818 (Toshiba) a Vds nulle.

Rs

Figure 1.5 : Schéma électrique équivalent au TEC froid.
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Expérimentalement, nous avons montré que la résistance drain-source du TEC froid
varie trés peu avec la fréquence [20]. Cette insensibilité aux variations fréquentielles permet
donc de le caractériser en basses fréquences puis d'en déduire un modéle utilisable a des
fréquences tres élevées. 1l s'agit 1a d'une propriété originale du TEC froid qui en constitue un
avantage appréciable (tableau I1.1).

Enfin, signalons que la bonne linéarité des caractéristiques de sortie ne s'observe que si

l'on considére la tension grille-source intrinséque.

Cependant, le TEC froid présente en haute fréquence d'autres non linéarités. Il s'agit de
I'évolution des capacités intrinséques grille-source Cgs et grille-drain Cgd en fonction de la
tension a leurs bornes, leurs évolutions, représentées sur la figure 1.4, étant quasi-identiques a
tension drain-source nulle [21]. Cette identité ne se vérifie que pour les valeurs intrinséques.

Signalons que l'expérience nous a démontré que les effets des non linéarités des
capacités sur la conversion de fréquences sont d'importance secondaire et que I'effet principal
résulte de la non linéarité de la résistance drain-source Rds. Néanmoins, elles jouent un role
non négligeable dans la détermination des niveaux d'intermodulation [15] et des isolations [8]

et il convient de les modéliser correctement.

I.1.2 Schéma électrique équivalent
Le schéma électrique équivalent (figure L.5) du TEC froid est similaire a celui d'un
transistor a effet de champ chaud dans lequel on a substitué au générateur de courant de drain

une résistance de canal dépendant de la tension de commande de grille intrinséque Vgsi [22-

23] :

Rds(Vgs!) = Re(Vgsh) + Rs + Rd
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|
| drain drain
Rd Rd
RC:ROH CdS —— RC=ROff
Rs Rs
source source
' état ON état OFF

Figure 1.6 : Impédance équivalente du canal d'un TEC froid.

RF _ﬁﬂ al w _b
SR s =

oL B
Configuration série Configuration paralléle

Figure 1.7 : Configurations possibles d'une téte mélangeuse a TEC froid.
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1l convient en effet de considérer les grandeurs intrinséques, celles-ci étant liées aux grandeurs

extrinséques par les relations suivantes [21] :

Vgsl = Vgs® - Rs .. Ids
Vedl = Vgd® - Rd . Ids
Vdst = Vds® - (Rs+Rd) . Ids

En dehors de I'état intermédiaire, deux états limites peuvent étre atteints pour la
résistance drain-source (figure 1.6) [4-5] :

- un état non-passant (OFF) caractérisé par une forte impédance obtenue a tension Vgs
proche de la tension de pincement Vp.

- un état passant (ON) caractérisé par une impédance faible a canal ouvert obtenue a

tension grille-source faible voire positive.

I.1.3 Configurations utilisées

Le TEC froid peut donc basculer d'un état a I'autre grace a la variation d'impédance de
la résistance de canal commandée par la tension de grille. Cette résistance de canal non linéaire,
modulée tres fortement grace a la commande d'un oscillateur local (OL), permet de réaliser le
meélange de fréquences.

Cependant, le montage du transistor dans le circuit peut se faire selon deux
configurations différentes présentées sur la figure 1.7 [11] :

- la configuration paralléle ou le TEC froid est monté en commutateur de tension.

- la configuration série ou il est monté en commutateur de courant.

Ces deux configurations seront étudi€es de fagcon exhaustive et leurs propriétés seront

comparées.
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Noms
des Expressions de Rc " Paramétres
modeles {NE710)
RO=3
Statz RO/(1-Vgs/Vp)2)*((1 +b*(Vgs-Vp))/(1-b*Vp) b=-0.3
Vp=-1.6V
Curtice quadratique RO/(1-Vgs/Vp)? RO=3, Vp=-1.6
RO=3
Curtice cubique RO/{(1 +a*Vgs +b*Vgs?+c*Vgs*Vgs?) a=1.7,b=0.95
c=0.173
Materka RO/(1-Vgs/Vp) RO=3, Vp=-1.6
Vp=-T.6V
Tajima K/(1-1/m-{Vgs-f)/(Vp-f) + (1/m)exp(-m(1-(Vgs-f}/(Vp-f})} | K=0.5, f=2.5
m=23
Tableau 1.2 : Expressions phénoménologiques de Rc des modeles commercialisés.
1.00E+05 =
‘ .
3 .
. exp.
: 4 \ -
1-00E+0 ‘: {curt. quad.} =
¥ e {materka} L
\‘ \n
—~ 1.00E+03 ——— = {statz} =
2] . i —
£ - L Ly —
S i} \\(L{ ————— {curt. cub.} [
b S -
k] \ ‘\\\ —— — - .
= 1.00E+02 \ \5 " fraiima}
,,,\“
\‘“m.
1.00E + 01
1.00E+00 ] i | 1 3
-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5

Vgs (V)

Figure 1.8 : Evolution de Rds suivant les différents modéles existants du NE710.
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1.2 Modélisation de la résistance de canal

Afin de permettre une étude approfondie des systémes complexes utilisant le TEC
froid, il était nécessaire d'utiliser un modele phénoménologique le définissant a partir
d'équations empiriques. Ainsi, il sera possible d'effectuer rapidement des simulations en CAO
par implantation d'un tel modéle dans un logiciel de conception utilisé sur une station de travail
puissante.

Les différents modeles que nous allons présenter sont régis par un certain nombre de
parametres. Pour un transistor donné, que l'on aura caractérisé préalablement, il conviendra,
bien entendu, d'ajuster les paramétres afin d'obtenir un accord théorie-expérience le meilleur
possible [24].

Nous présentons, tout d'abord, les modeéles actuellement disponibles sur les logiciels de
simulation commerciaux. Puis aprés avoir noté leurs insuffisances, nous présenterons des

modéles originaux mis au point au laboratoire.

1.2.1 Modéeles actuels

L'essentiel de la modélisation du TEC froid consiste a décrire 1'évolution non linéaire de
la résistance de canal en fonction de la polarisation de grille, pour une valeur moyenne de la
tension drain-source proche de zéro (cf paragraphe 1.1.1). De nombreux auteurs ont proposé
des expressions phénoménologiques décrivant les variations non linéaires du courant de drain
en fonction des tensions grille Vgs et drain Vds. Si l'on fait tendre Vds vers zéro dans ces
expressions, en négligeant la non linéarité de sortie, nous obtenons les formulations du tableau
1.2 [25].

En fait, on s'apercoit sur la figure 1.8 qu'aucune des diverses expressions actuellement
proposées ne modelise parfaitement les variations expérimentales de Re.

En conséquence, nous avons été conduit a mettre au point au laboratoire une

modélisation originale de la résistance de canal dun TEC froid.
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Figure 1.9 : Modélisation DHS1 de Rds (NE710 : R0=3, Vp=-2.06, a=1.04, Rs+Rd=3).
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Figure I.10 : Evolution de Rds pour de faibles valeurs de Vds (NE710).
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[.2.2 Modele DHS1

Une premiére expression nouvelle a été proposée par Laurence Picheta [26-27], pour
représenter la non linéarité de transfert, c'est a dire I'évolution non linéaire de la résistance de

canal Rc en fonction de sa tension grille-source Vgs :

Rc=RO. exp(a. Vgl/ (Vel/Vp - 1))

Nous constatons sur la figure 1.9 un bien meilleur accord théorie-expérience qu'avec les

modéeles actuellement disponibles.-

1.2.3 Modele DHS2

Rappelons que la valeur moyenne de la tension drain-source d'un transistor est nulle
dans les conditions de fonctionnement en TEC froid, mais il faut remarquer que sa tension
instantanée peut atteindre des valeurs extrémes non négligeables pouvant aller jusque +0.5 V.

Nous avons donc tracé sur la figure 1.10 les évolutions de la résistance extrinseque Rds
pour plusieurs valeurs de tension drain-source. On remarque que la résistance de canal est peu
sensible a la tension Vds a la fois au pincement (état OFF) et a canal ouvert (état ON). Par
contre, on observe de fortes variations dans la zone intermédiaire. Dans cette zone, si les
variations de Rc demeurent acceptables lorsque Vds est limité a 0.2 V, elles deviennent par

contre assez importantes lorsque Vds atteint 0.4 V 4 0.5 V. C'est la non linéarité de sortie.
Dans le but de tenir compte de la faible dépendance en tension drain-source, nous
avons considéré que les divers parameétres a, RO et Vp sont en réalit¢ des fonctions

polynomiales de Vds [28-29] :

Re(Vgl Vdst) = RO(Vdsl) . exp[ a(Vdsl) . Vgl/ [Vel/Vp(Vdsh) - 1]]
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b. transistor Gec Marconi {0.5 x 200 pm?}.
Figure 1.11 : Modélisation DHS2 de Rds.
Page - 30



chapitre I

avec a(Vds®) = a0 + al Vds + a2 Vds? + ... + an Vds®
RO(Vds®) =RO + R1 Vds + R2 Vds? + ... + Rn Vdst
Vp(Vds®) = Vp0 + Vp1 Vds + Vp2 Vds* + ... + Vpn Vds?

En pratique, la comparaison des courbes expérimentales et des résultats théoriques

montre qu'il suffit de se limiter a des polynomes d'ordre trois (figure .11 a et b).
Soulignons deux points délicats rencontrés lors de I'élaboration d'un tel modéle :

-Le premier est di a une modélisation dépendante des tensions intrinséques mais dont
les parameétres des polynomes ont été €laborés a partir de données extrinséques. C'est a dire
que I'on détermine les polynomes de a, RO et Vp en fonction d'un Vds fixé extrinséque alors
que, réinjectés dans I'équation de Rds a l'intérieur d'un modéle utilisé en simulation, la variable
deviendra la valeur intrinséque de Vds. Or, lorsque Vgs croit, le courant de drain croit
également et la différence entre la tension Vds® et sa valeur intrinséque Vds! devient plus
grande.

-Le deuxiéme probléme est que plus Vds devient grand, moins I'allure de Rds est
exponentielle. La figure 1.12 montre bien la déformation des courbes Rds=f{Vgs) pour des

valeurs de Vds® de 0.4 et 0.5 Volts.
Ce modéle DHS2 est donc valable dans la mesure ou Vds extrinséque reste

sensiblement égale 4 sa valeur intrinséque, c'est a dire pour des faibles courants drain-source.

Ainsi, plus Vds sera faible et moins le canal du TEC sera ouvert, plus le modeéle sera fiable.
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Figure 1.12 : Evolution de Rds pour Vds>0.4V (NE710).
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Figure 1.13 : Evolution de Gds et du Gm intrinséques définis par le modele DHS1 (NE710).
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1.2.4 Modele DHS3

Généralement, les auteurs s'efforcent de modéliser correctement les caractéristiques
statiques des transistors. En réalité, il est évident que les puissances hyperfréquences mises en
jeu et les performances en gain des systémes sont étroitement liées aux dérivées premiéres du
courant et de la tension [30]. De méme, certains auteurs ont montré que les puissances de
compression et d'intermodulation sont liées aux dérivées d'ordre supérieur, seconde ou

troisieme [31-32].

Afm d'effectuer une modélisation des plus exactes, on peut penser qu'il convient de bien
modéliser non seulement la courbe d'évolution de la résistance de canal (non linéarité de
transfert) mais aussi de modéliser assez précisément sa dérivée premiére et seconde. Ceci est
une méthode originale pour le TEC froid mais elle nous semble judicieuse.

En partant de la conductance intrinséque

Gdsl = 1/Rdst
avec
Rds' = Rds® - Rs- Rd
et du courant ,
Ids = Gds' . Vdsi,
on peut déduire la transconductance qui est la dérivée premiére du courant
gmi = 8lds / 8Vgi i Vdsi = cte,
ainsi que sa dérivée seconde |
gm2i =o? Ids / (S(Vgi)2 i Vdsi= cte,
soit |
gmi = (8Gdsi/ 8Vgi) . Vdsl 2 Vdst= cte
ngi = (62 Gds/ S(Vgi)z) . Vdst 2 Vdst=cte.

Ainsi i titre d'exemple, la figure 1.13 montre que la transconductance gm théorique

issue du modele DHS1 ne correspond pas aux résultats expérimentaux.
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Figure I.14 : Modélisation intrinséque DHS3 du transistor NE710.

Page - 34



chapitre I

Par conséquent, nous proposons une nouvelle expression phénoménologique de la
dérivée premiére gm. Ensuite, par intégration et dérivation analytiques, nous pourrons en
déduire les expressions théoriques respectives du courant et de la dérivée seconde gm,.

Compte tenu de I'évolution de la transconductance gm observée expérimentalement sur

la figure 1.13, nous proposons l'expression suivante :

gm!/ Vdst = GO . [1+tanh[(Vg-V0)/a]] + GOO . [1+tanh[(Vg-V00)/a]]

Ensuite en dérivant le gm par rapport a la variable Vg nous obtenons l'expression de la dérivée

seconde :

gmzi / Vdst= Go / [a. cosh?[(Vg-VO0)/a]] + GOO / [a . cosh?[(Vg-V00)/a]]

Enfin, en intégrant le gm de Vp a Vg, nous obtenons l'expression correspondante du courant

drain :

Ids/ Vdsi= Gdst=a . GO . In{cosh[(Vg-VO0)/a]/cosh[(Vp-V0)/a]}
+a. GO0 . In{cosh[(Vg-V00)/a)/cosh[(Vp-V00)/a]}
+(G0+G00) . (Vg-Vp)

Effectivement, les figures 1.14 et 1.15 font apparaitre un bon accord théorie-expérience
pour la transconductance gm! et la conductance Gds'. Cependant, il est évident que, compte

tenu des erreurs de mesure accrues par la dérivation numérique, il est plus difficile de juger de

la validité de 'accord théorie-expérience du ng1 mais celle-ci semble satisfaisante.

Remarquons que ce modéle est défini par des expressions mathématiques relativement
simples et qu'il est ais¢ de déterminer les divers paramétres comme le montre la figure 1.16. 1l

permet ainsi d'ajuster aisément et correctement la conductance Gds! ainsi que la

transconductance gm' et sa dérivée gm,".
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Figure 1.15 : Modélisation intrinséque DHS3 du TEC Gec Marconi {0.5 x 200 pm?}.

Page - 36



chapitre I

Signalons que 'on accéde aux grandeurs extrinséques par les formules suivantes :
Gds® = Gds! / (1+(Rs+Rd) . Gdsl)
gm = (8Gds / 8Vg) . Vds

gm® = gml / (1+(Rs+Rd) . Gdsly?

La encore, nous pouvons observer sur la figure 1.17 un bon accord théorie-expérience.
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16 : Détermination des parameétres du modéle DHS3.
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Figure 1.17 : Modélisation extrinséque DHS3 du Gm du TEC Gec Marconi {0.5 x 200 pm?}.
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Figure 1.18 : Modélisation des capacités du NE710 (premier modéle).
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1.3 Modélisation des capacités

Le schéma équivalent de la figure 1.5 montre l'existence de capacités grille-source Cgs
et grille-drain Cgd présentant un caractére non linéaire a prendre en compte en régime de forts
signaux. Pour décrire correctement le fonctionnement du TEC froid en haute fréquence, il
convient donc de bien modéliser les non linéarités des capacités Cgs et Cgd en fonction de
Vgs, Vgd et Vds [33-34].

Ainsi, nous proposons la modélisation de ces non linéarités en rappelant tout d'abord
les modéles actuels. Puis nous suggérons un modele original représentant mieux les évolutions

expérimentales.

- 1.3.1 Modéles actuels

- Nous présentons deux modeles actuellement disponibles qui paraissent les plus
intéressants pour notre application. Rappelons que les capacités Cgs et Cgd sont de valeurs
sensiblement égales lorsque la tension de polarisation Vds est nulle (cf paragraphe 1.1.1) et que
dans toutes les équations qui suivent, il conviendra d'intervertir Vgs et Vgd si Vds devient

négative.

a. Premier modéle
Le modé¢le mis au point au laboratoire par Laurence Picheta [12] s'exprime par les

équations:

Cgs=d-e. (Vgsi/Vp) + as. [l-Vgsi/Vp] . tanhfbs . (Vdsi-cs-Vgsi/Z)]
Cgd=f-g. (Vgd/Vp)- ad . [1-Vgd/Vp] . tanh[bd . (Vds-cd-Vgdi/2)]

oud, e, as, bs, cs, f, g, ad, bd et cd sont les paramétres du modéle a ajuster, Vp est la tension

de pincement.
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Figure 1.19 : Modélisation des capacités du HEMT Toshiba JS8818 (second modéle).
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Sur la figure 1. 18, nous comparons les valeurs mesurées des capacités avec les courbes
théoriques. On constate que ce modeéle décrit bien les variations expérimentales de Cgs et Cgd
avec Vds, mais que, en fonctionnement en TEC froid ou Vds est nulle, I'évolution de la
capacité avec la tension grille-source est assez mal représentée (figure I.18c).

Par conséquent, nous avons recherché d'autres modeles.

b. Second modéle

C'est celui proposé par V. 1. Cojocaru et T. J. Brazil [35-36]. Is ont eux mis au point
une expression (1) qui donne une bon accord théorie-expérience 3 Vds nulle (figure 1.19a) et
qui, associée a une autre fonction (2), permet d'étendre la modélisation a toute la plage des

Vds avec une assez bonne précision (figures L.19b et c). Les fonctions qu'ils proposent sont les

suivantes :
Cgs(Vgs,Vds) = f{Vgs) . gl(Vds) / g1(0)
Cgd(Vgd,Vds) = f{Vgd) . g2(Vds) / g2(0)
avec
V) =C1/(1-V/Vbi)™ + C2 . [1+tanh( a . (V-Vp))] (D
et

gl(Vds)=1+kl . tanh[ul . (Vds-Vds0)]  (2)
g2(Vds)=1+Kk2 . tanh[p2 . (Vds-Vds0)]  (2)

ou Vbi est la tension de built-in, Vp est la tension de pincement, C1, C2, a et m sont les
parametres du modele a Vds=0V, k1, k2, ul, p2 et VdsO sont les paramétres a ajuster pour
tenir compte de Influence de Vds.

Cette astuce, qui consiste a faire intervenir l'influence de Vds dans les expressions
mathématiques sans altérer les caractéristiques en fonction de Vgs, nous a mspiré la

modélisation qui suit.
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Figure 1.20 : Modélisation originale de Cgs a Vds nulle (NE710).
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Figure 1.21 : Modélisation originale des capacités du NE710 en fonction de Vds.
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1.3.2 Modé¢le original

Si I'on néglige I'influence de la tension Vds, nous proposons les expressions suivantes :

Cgs=Cg(Vgs)
Cgd =Cg(Vgd)

on Cg(Vg)=[d + e . tanh[a . (Vg-VO)]] / (1-Vg/Vb)®X  (3)

La figure .20 montre que ce modéle permet d'obtenir un accord théorie-expérience

quasi-parfait pour Vds moyen nul.

Pour tenir compte de l'influence de Vds, nous avons considéré que chaque capacité Cgs
et Cgd dépendait a la fois de Vgs et a la fois de Vgd. Le poids de cette dépendance étant

représenté par les parametres mg ou my a ajuster :

Cgs(Vgs,Vgd) = mg . Cg(Vgs) + (1-my) . Cg(Vgd)
Cgd(Vgd,Vgs) = my . Cg(Vgd) + (1-my) . Cg(Vgs)

Remarquons que pour Vds=0V on a Vgs=Vgd et on retrouve les expressions précédentes (3).
Les figures 1.21a et 1.21b montrent que ces expressions décrivent relativement bien les

évolutions expérimentales des capacités.
Les figures 1.22a et 1.22b montrent que l'on obtient aussi un accord assez satisfaisant
jusqu'a 0.5V apres ajustement des coefficients my et my afin de rester dans le cas du TEC froid

qui nous intéresse.

Cette modélisation originale s'aveére donc intéressante pour sa facilité d'utilisation, mais

¢galement parce qu'elle nous permet de bien décrire I'évolution des capacités du TEC froid.

Page - 43



chapitre 1

3.50E-01

3.006-01 ¥ T —-- ———— Vgs=o.5\’ B
X e i X
2.50E-01 + X y .
VgS:O\\\ :
—  2.00E-01 & e
: T " R
> _Ygfig?_{é ——————— c-—“"""—AA
©  1,50E-01 * . - PP
-------- N S
A Vgs=-1
1.00E'01 —“‘_ __________ . 77 X’;‘ ''''''''' o o
Vgs=-1 K
5.00E-02 +
0.00E +00 % ; + |
0 0.2 0.4 0.6 0.8
Vds (V)
a. Cgs=(Vds, Vgs).
200801 Vgs=0.5V
Ka o - X
1.80E-01 ~ce— X )
Vgs=0vV___ = T TrTmee—l U
1.60E-01 N . T )
- .-——————.__0_— \\
1.40€-01 T ________ i . 3
1.20E-01 + "7 --., . T -
5 I A Vas—-0.8Y TT=-
~ 1.00E-01 Vgs=-1Vv—~ . gs=-0. -
'§, T~ N \‘
T R u
8.00E-02 R ! ER S
R NGl T ‘______‘-;-_';-_-
6.00E-02 \ / 2
4.00E-02 Vgs=-1.5V
2.00E-02
!
0.00E+00 | : { —
0 0.2 0.4 0.6 0.8

b. Cgd=f{Vds, Vgs).

Vds (V)

Figure 1.22 : Modé¢lisation originale des capacités du NE710 pour de faibles Vds.
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.4 Implantation dans un logiciel de CAO

Sur de nombreux 1ogiciels; existent des modéles de TEC prédéfinis qui nécessitent juste
de rentrer les valeurs ou expressions mathématiques des différents paramétres du schéma
électrique équivalent. Mais, afin de tenir compte de la modélisation particuliere du TEC froid,
nous avons preféré adopter une implantation suivant le schéma donné sur la figure 1.23, ou l'on
retrouve le modele intrinséque du TEC sur lequel viennent se greffer les capacités Cgs et Cgd
ainsi que les divers éléments parasites. Notons que le modéle mtrinseque du TEC reprend les
configurations classiquement utilisées dans les modéles prédéfinis, introduisant en particulier le

générateur de courant drain-source qu'il nous faut définir.

a. Courant drain-source

On introduit le générateur de courant commandé par la tension intrinséque Vg!
correspondant a la résistance de canal Rc grice aux expressions mathématiques des divers

modeéles :
1ds(Vgl Vds) = Vdst / Re(Vgl)

b. Capacités

Les logiciels commerciaux nécessitent généralement de représenter les capacités Cgs et
Cgd a partir des charges Qgs et Qgd et exigent pour obtenir la convergence du processus
itératif de calcul de vérifier la relation de self-consistance suivante [37-39] :

6Qgs / 6Vgd = 8Qgd / 6Vgs

Or, selon les expressions choisies pour modéliser les capacités, il n'est pas toujours aisé
de trouver les expressions analytiques des charges Qgs et Qgd, en fonction des tensions Vgs et

Vgd.
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Pour nous affranchir de ces problémes, une autre méthode consiste a introduire les
capacités Cgs et Cgd sous la forme de "boites noires” (appelées SDD -Symbolic Defined
Device- sur le logiciel MDS de Hewlett Packard [40]) définies par les expressions

mathématiques du modéle utilisé.

c. Eléments parasites

Ils correspondent aux self inductances et résistances d'accés de drain, source et grille.

Ceux-ci sont introduits a l'aide d'éléments localisés.

Figure 1.23 : Schéma d'implantation du TEC froid sur logiciel de CAO.
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Conclusion

Nous avons décrit ici le TEC froid et son fonctionnement en mélangeur
hyperfréquence. Il peut facilement étre représenté comme un commutateur a deux états :
passant et bloqué. Ainsi deux configurations d'utilisation sont envisageables : I'une série ou le
TEC est monté en commutateur de courant et l'autre paralléle ou il est monté en commutateur

de tension.

Afin de comparer les propriétés de ces deux types de mélangeurs, il a été nécessaire
tout d'abord de modéliser, le plus précisément possible, les non linéarités du TEC froid. A
partir d'un premier modéle de résistance de canal développé au laboratoire (DHS1), nous
avons congu deux autres modeéles originaux, l'un DHS2 tenant compte d'une faible dépendance
de Rc en fonction de Vds (non linéarité de sortie) et l'éutre DHS3 représentant plus
exactement les variations des dérivées premiére et seconde de la conductance de sortie en
fonction de Vgs (non linéarité de transfert).

Enfin, nous avons développé un nouveau modele pour l'évolution non linéaire des

capacités Cgs et Cgd.

Nous avons donc présenté trois modélisations originales de la conductance de canal
d'un TEC froid (DHS1, DHS2, et DHS3). Une premiére estimation de la validité des modéles
peut étre faite sur I'étude en simulation des parameétres S. Nous comparons sur les figures 1.24,
125 et 1.26 les évolutions expérimentales et théoriques de ces parameétres obtenues pour ces
trois modeles entre 0.9 GHz et 19.9 GHz dans le cas du transistor NE710 (polarisé a tension
drain-source nulle), dans les états ON (Vgs=0V) et OFF (Vgs=1.5V). Les expressions
utilisées pour les capacités Cgs et Cgd sont celles developpées au laboratoire (paragraphe

1.3.2).
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L'analyse de cette comparaison montre un accord théorie-expérience satisfaisant mais
ne nous permet pas, pour linstant, de distinguer la modélisation la meilleure. Seule la
simulation du fonctionnement de tétes mélangeuses nous permettra de préciser la modélisation

la plus exacte.

En conséquence, le second chapitre mettra en oeuvre les différents modéles développés

pour la simulation du fonctionnement en régime non linéaire et en hyperfréquence des tétes

mélangeuses, utilisant les deux configurations possibles du TEC froid.
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Figure 1.24 : Evolution fréquentielle des paramétres S du NE710 (modéle DHS1).
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Figure 1.25 : Evolution fréquentielle des paramétres S du NE710 (modele DHS?2).
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Figure 1.26 : Evolution fréquentielle des paramétres S du NE710 (modéle DHS3).
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Chapitre 11

Conception et simulation de tétes
melangeuses.

Introduction

L'objectif de cette étude est d'une part de comparer les deux configurations de mélange
parallele et série et d'autre part de valider les différents modeles mis au point au laboratoire et
exposés dans le premier chapitre. Pour cela, nous avons d'abord étudié la faisabilité de
structures paralléle et série non optimisées. Ces tétes de mélange, congues autour d'un simple -
transistor sont destinées a étre réalisées en technologie hybride. Il est évident que ces circuits

ne présenteront pas des performances remarquables.

Afin d'approfondir cette étude et de trouver des structures optimales, il convient
d'intégrer ces deux configurations. Ainsi, nous avons optimisé sur simulateur deux tétes de
mélange réalisables en technologie intégrée. Elles ont été toutes deux congues selon le méme
schéma de principe (figure II.1) pour pouvoir se placer dans des conditions de simulation

identiques et par 1a obtenir une comparaison des deux mélangeurs la plus équitable possible.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous présentons tout d'abord le matériel
informatique et le logiciel de simulation utilisés. Puis, nous rappelons sommairement les

définitions des performances caractérisant un mélangeur.



chapitre II

Dans un second paragraphe, consacré aux structures hybrides, nous commengons par
décrire les circuits étudiés et l'implantation des modeles de TEC froid utilisés. Ensuite, nous
donnons leurs performances respectives, obtenues avec les divers modéles que nous pourrons

ainsi comparer.

Enfin, le demier paragraphe est comsacré aux structures mtégrées. Nous donnons
d'abord le schéma de principe des deux tétes de mélange paralléle et série, avec leur circuit
électrique équivalent. Puis, nous exposons leurs performances théoriques que nous pouvons

ensuite comparer.

Figure II.1 : Schéma de principe des mélangeurs intégrés.
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II.1 Généralités

II.1.1 Logiciel utilisé

- Les mélangeurs sont des dispositifs présentant de fortes non linéarités. En conséquence,
leur étude théorique exige l'utilisation d'un logiciel de simulation micro-onde fonctionnant en
régime non linéaire. Notre choix s'est porté sur le logiciel commercial MDS (Microwave
Design System) de la société Hewlett Packard (HP), largement implanté au laboratoire sur
station de travail HP9000 série 700.

Rappelons que ce logiciel fonctionne sur le principe de I'équilibrage harmonique (HB
pour Harmonic Balance), encore appelé méthode tempo-fréquentielle [41-42]. Son principe
repose sur la séparation du circuit en deux parties, l'une linéaire, 'autre non linéaire. L'analyse
de la partie lin€aire se fait dans le domaine fréquentiel tandis que celle de la partie non linéaire
est effectuée dans le domaine temporel. La transformée de Fourier réalise le lien entre les deux
parties. L'équilibrage harmonique consiste a comparer, en suivant un processus itératif, les
signaux en amplitude et en phase pour chaque harmonique et a chaque noeud défini entre les
deux sous-ensembles. Une solution en régime stationnaire existe si, en chacun de ces noeuds,
les signaux sont identiques. Cette méthode de la balance harmonique permet donc d'obtenir
assez rapidement le régime permanent mais ne permet pas de connaitre le régime transitoire.

La précision des résultats dépend du nombre d'harmoniques pris en compte.
Signalons également que MDS est un logiciel trés convivial qui fonctionne a partir des

schémas electriques de circuits. De plus, il permet I'implantation aisée d'un modéle utilisateur et

l'obtention automatique du dessin technologique d'un circuit (layout).
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Figure I1.2 : Spectre fréquentiel en sortie FL
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I1.1.2 Définitions des performances

Un mélangeur est un dispositif non linéaire qui permet de convertir un signal de haute
fréquence Frf en un signal de fréquence intermédiaire plus basse Fif en utilisant un oscillateur
local de forte puissance. Le mélange des fréquences RF et OL permet d'obtenir en sortie FI un
nombre considérable de fréquences, en particulier les fréquences somme et différence. Dans
notre cas, la fréquence de 'oscillateur local étant choisie inférieure a celle du signal d'entrée RF
(mélangeur non inverseur), le signal récupéré en sortie est a la fréquence :

Fif=Frf-Fol

Une représentation spectrale des signaux en sortie F1 est donnée sur la figure I1.2. Pour
obtenir le fonctionnement optimal d'un mélangeur, il est alors souhaitable de tendre maximale
la puissance disponible en sortie FI a la fréquence Fif et de rejeter toutes les autres fréquences

qui sont indésirables.

a. Gain de conversion :

1l est défini par le rapport entre la puissance de sortie a la fréquence FI et la puissance

d'entrée a la fréquence RF :

Ge = Pif(Fif) / Pri{Frf)

Le gain de conversion dépend des fréquences et des puissances d'entrée en OL et en
RF. 1l s'exprime généralement en dB. On définit aussi les pertes de conversion qui sont égales a

I'inverse de Ge.

b. Puissance de compression a -1 dB :

Notée Pc, en entrée, elle est définie par la valeur de la puissance d'entrée RF qui

provoque une chute du gain de conversion de 1 dB.
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Figure I1.3 : Détermination de la puissance de compression a -1dB.
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La puissance de compression est généralement définie a partir du graphe d'évolution de
la puissance de sortie Pif en fonction de la puissance d'entrée RF (figure I1.3) : c'est alors la
puissance d'entrée RF pour laquelle il existe un écart de 1 dB entre la puissance de sortie et la

droite de pente unitaire. La puissance de compression correspondante en sortie est notée Pcs.

¢. Isolations :

Afin de bien rejeter de chaque accés les composantes fréquentielles indésirables, il est
souhaitable que les isolations entre les différents acces OL, RF et FI soient les plus élevées
possible. En particulier le signal d'OL, de puissance importante, doit étre fortement atténué sur
les accés RF et FI. Mais il faut également, par exemple, rejeter le signal RF de l'accés FIL. Les

définitions sont les suivantes :

- Isolation RF-FI : c'est le rapport entre la puissance appliquée en entrée RF, a la fréquence

RF, et la puissance recueillie en sortie F1, a la fréquence RF :

I_RF-FI = Prf{Frf) / Pif{Frf)
- Isolation OL-FI : elle se définit par le rapport entre la puissance délivrée en entrée OL et la
puissance sur I'accés FI a la fréquence OL :

I_OL-FI = Pol(Fol) / Pif (Fol)

- Isolation OL-RF : c'est le rapport entre la puissance délivrée a I'accés OL par l'oscillateur

local 4 la fréquence OL et la puissance récupérée sur l'accés RF a la fréquence OL :

I_OL-RF = Pol(Fol) / Prf{Fol)

Ces isolations s'expriment généralement en dB.
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d. Taux d'onde stationnaire (TOS)

La mesure des taux d'onde stationnaire (TOS) permet d'étudier l'adaptation des
différents accés. Le TOS peut étre évalué au moyen de la méthode réflectométrique [12]. La
connaissance de la puissance réfléchie et de la puissance incidente a un accés nous permet

d'obtenir le coefficient de réflexion et d'en déduire ainsi le TOS :
|pl=(Pr/Pi)l/2
TOS = (1+ ph) /(-1 pl)

Notons que cette méthode n'est pas trés précise lorsque l'adaptation est bonne, c'est a dire pour

des TOS proches de l'unité.

¢. Intermodulation d'ordre 3 :

L'intermodulation traduit l'interférence de deux signaux de fréquences voisines dans la
bande passante en entrée d'un systéme non linéaire. Elle se manifeste par l'apparition de

composantes fréquentielles indésirables en sortie du systéme.

Dans le cas du mélangeur de fréquences, ce phénomene peut étre caractérisé en
appliquant a son entrée deux signaux RF1 et RF2 de méme amplitude et de fréquences Frfl et
Frf2 proches. Leur écart en fréquence AF est faible, de I'ordre de 10 MHz a 100 MHz, pour
rester a l'intérieur de la bande passante. En sortie FI, nous récupérons, bien entendu, les
signaux de fréquences intermédiaires Frfl-Fol et Frf2-Fol de puissance Psl, mais également
deux raies d'intermodulation de puissance Ps3 aux fréquences 2Frfl-Frf2-Fol et 2Frf2-Frfl-Fol
(figure I1.4). Ces composantes peuvent étre trés génantes car elles se trouvent dans la bande
passante du mélangeur et sont alors trés difficiles a filtrer. En outre, remarquons que leur

puissance croit proportionnellement au cube de la puissance d'entrée RF.
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Figure IL5 : Détermination du point d'interception IP3.
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Les grandeurs caractéristiques définissant le niveau d'intermodulation sont I'TMD3 et

ITP3 :

- L'IMD3 est le taux d'intermodulation d'ordre trois. C'est le rapport entre la puissance de

sortie Ps1 et la puissance d'intermodulation en sortie Ps3, soit en dB (figure I1.4) :
IMD3 (dB) = Ps1 (dBm) - Ps3 (dBm) a Prf donnée
11 dépend de la puissance d'entrée considérée mais il est indépendant du gain.
- L'IP3 est le point d'interception. Il est défini comme étant la puissance de sortie
correspondant au point de rencontre des droites représentant I'évolution de Psl et de Ps3 en
fonction de la puissance RF (figure IL. 5). Si I'on admet une évolution linéaire de Ps1 et de Ps3
en fonction de Prf, avec des coefficients directeurs respectifs de un et trois, alors I'IP3 peut
s'exprimer par la formule :
IP3(dBm) = 3/2 Ps1(dBm) - 1/2 Ps3(dBm)
Il varie avec le gain du dispositif mais il est indépendant du niveau d'entrée.
11 existe une relation approximative reliant la puissance de compression en sortie Pcs au

pomnt d'interception IP3 [43] :
IP3(dBm) - Pcs(dBm) # 9 al0 dB
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Figure I1.6 : Schéma de la structure hybride du mélangeur paralléle.
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Figure I1.7 : Schéma de la structure hybride du mélangeur série.
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I1.2 Structures hybrides

I1.2.1 Description des circuits

S'agissant d'une réalisation préliminaire a la structure intégrée, nous nous sommes
contentés d'étudier la téte mélangeuse seule, sans circuit d'adaptation ou étage tampon. Les
“schémas correspondants sont présentés sur la figure I1.6 pour la configuration paralléle et sur
la figure IL7 pour la configuration série. On y trouve : un transistor, une self inductance
assurant le court-circuit drain-source et des lignes d'impédance caractéristique 50 €

correspondéﬂt aux trois accés du mélangeur (OL, RF et FI).

Les éléments passifs ont été simulés a l'aide de la bibliothéque de composants
microondes du logiciel MDS. Le modéle de TEC a été implanté dans le logiciel selon le
schéma électrique de la figure I1.8. Il comprend :

- un modele utilisateur (User Defined Model, nommé 'TEC froid' sur la figure) comportant en
particulier l'expression théorique de la résistance drain-source Rds d'un des modéles décrit au

premier chapitre : DHS1, DHS2 ou DHS3,

- les modeles 'SDD' comportant les expressions théoriques des capacités Cgs et Cgd du

paragraphe 1.3.2 (la description compléte des 'SDD' est donnée en annexe),
- les €léments parasites Ls, Ld, Lg, Rs, Rd et Rg.
Le TEC modélisé est un transistor NE710 (NEC Japon), de longueur de grille 0.3 um

et de largeur 300 um. Au laboratoire, nous avons réalisé une caractérisation précise de ce

composant, nous permettant de déterminer les valeurs des différents parameétres du modéle.
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Figure I1.8 : Schéma d'implantation du TEC dans le logiciel MDS.
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I1.2.2 Résultats théoriques

Nous avons envisagé I'étude de trois circuits :
- les circuits paralléle (N°1) et série sont ceux décrits dans le paragraphe ci-dessus (la valeur de
la self-inductance placée entre drain et source est égale a 1.5 nH),
- le circuit paralléle N°2, auquel la self inductance entre drain et source n'est plus intégrée (cas

du N°1) mais extérieure au circuit.

Rappelons que les simulations ont été réalisées avec les trois modeles DHS1, DHS2 et

DHS3, mis au point au laboratoire afin d'améliorer la précision des prévisions théoriques.

Les signaux RF, OL et FI ont pour fréquence :

Frf= 10 GHz
Fol=9.5 GHz
Fif = 500 MHz

a. Circuit paralléle N°1

Pour ce circuit, ou les acces ne sont pas adaptés, on trouve un gain de conversion
maximum de -23 dB pour une puissance OL de 5 dBm. Cette valeur est obtenue pour une
polarisation de grille voisine de Vp/2, soit Vgs#-0.8V (figure I1.9). On remarque que la valeur

du gain de conversion dépend peu du modéle théorique de TEC froid utilisé.

En fonction de la puissance OL, il apparait sur la figure I1. 10 une saturation du gain de
conversion au dela de 2 a 3 dBm. Ici encore, les résultats sont peu différents selon les modeles

au voisinage du gain maximum mais différent sensiblement a faible niveau de puissance OL .

Les évolutions de la puissance de sortie FI en fonction de la puissance RF, représentées
sur la figure II.11, sont trés proches pour chacun des trois modeles. La puissance de
compression Pc prévue est comprise entre 12 et 14 dBm et correspond a une puissance en

sortie Pcs d'environ -12 dBm a -10 dBm.
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Figure IL9 : Evolution du gain de conversion en fonction de Vgs (paralléle N°1, Pol=5dBm).
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Figure I1.10 : Evolution du gain de conversion en fonction de Pol (paralléle N°1, Vgs=-0.8V).
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Figure I1.11 : Compression du mélangeur paraliéle N°1 (Vgs=-0.8V, Pol=5dBm).
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Figure II.14 : Evolution du gain de conversion en fonction de Pol (paralléle N°2, Vgs=-0.8V).
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Figure I1.15 : Compression du mélangeur parallele N°2 (Vgs=-0.8V, Pol=5dBm).
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Nous avons obtenu une bonne valeur d'isolation (environ 17 dB) entre les acces OL et
RF, ainsi qu'entre les accés OL et FIL, pour Vgs#Vp/2. Par contre, l'isolation RF-FI n'est que de

6 dB car les acces RF et FI sont reliés directement par une ligne de transmission.

b. Circuit parallele N°2 (self extérieure)

La self inductance drain-source, servant a maintenir la tension Vds moyenne nulle, joue
ﬁn role essentiel dans le fonctionnement du TEC froid en mélange. En effet, elle permet d'une
part d'améliorer l'adaptation en entrée RF ou en sortie FI et d'autre part d'améliorer le
fonctionnement du commutateur a I'état OFF. Une étude, présentée sur la figure II.12, montre
qu'une augmentation de sa valeur de quelques nH permet d'accroitre le gain de conversion

d'une vingtaine de dB.

Etant donné les limitations technologiques a la réalisation de self inductances
importantes, nous avons €té conduit 3 remplacer la self intégrée par celle d'un Té de

polarisation extérieur en ce qui concerne notre second projet de circuit paralléle.

Effectivement, les résultats, présentés sur la figure I1.13, sont nettement plus favorables
puisque le gain de conversion est amélioré de 10 dB, en passant 4 -13 dB pour une tension Vgs

de -1 V et une puissance OL optimale de 10 dBm.

Par contre, la saturation en puissance OL est inchangée (figure I1.14) et la puissance de
compression est diminuée a une valeur comprise entre 6 et 10 dBm suivant les modeles (figure

I1.15), correspondant a une puissance de sortie comprise entre -9 et -5 dBm.
Par rapport au circuit précédent, les isolations sont quasiment inchangées puisque entre

les accés OL-RF et OL-FI, il est prévu 15 a 16 dB, tandis que l'isolation RF-FI serait d'environ

4 dB.
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La figure I1.16 présente I'évolution théorique de la puissance fondamentale Pifl et de la
puissance d'intermodulation Pif3 en fonction de la puissance d'entrée Prf. Contrairement aux
prévisions des études analytiques simplifiées, on s'apercoit que les produits d'intermodulation
d'ordre trois n'évoluent pas linéairement selon une pente de 3 dB/dB. Ce phénomene connu
[22] [43] est di & la présence dharmoniques d'ordre supérieur a trois contribuant a la
génération des produits d'intermodulation du troisiéme ordre. Par conséquent, si
l'intermodulation peut étre mesurée précisément, l'extrapolation peut fournir une valeur erronée
du point d'interception (IP3). De plus, ce dernier est lié non seulement a la distorsion du
systéme mais aussi a son gain. Dans ces conditions, 'TMD3 peut étre une caractéristique plus

intéressante pour comparer les performances des systémes en intermodulation.

Remarquons que le choix du modéle théorique prend toute son importance pour le
calcul de l'intermodulation. Ainsi, selon les modéles, nous obtenons un IP3 compris entre 0.5 et

7.5 dBm, et un IMD3 compris entre 31 et 43 dB pour une puissance RF de 0 dBm.

¢. Circuit série

Les simulations font apparaitre des performances généralement moins bonnes que celles
du circuit parallele N°1. En effet, la figure I1.17, qui présente l'évolution du gain de conversion
en fonction de la polarisation de grille Vgs, indique des valeurs maximales de I'ordre de -30 dB.
On observe d'ailleurs deux maxima : un premier pour Vgs proche de Vp/2 (Vgs#-0.8V) et un
second a canal ouvert (Vgs#0.5V). Ce demnier correspond 4 la non linéarité d'apparition du
courant de grille (Ig) en polarisation directe et sa bonne modélisation conditionne donc

l'obtention de prévisions précises du niveau de gain.

Nous avons étudié sur la figure I1.18 l'évolution du premier maximum de gain en
fonction de la puissance OL. On trouve une saturation du gain vers 5 dBm. Enfin, on observe a
nouveau que les prévisions données par les différents modéles sont assez proches, sauf aux

faibles puissances OL.
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Figure I1.18 : Evolution du gain de conversion en fonction de Pol (série, Vgs=-0.8V).
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Figure I1.19 : Compression du mélangeur série (Vgs=-0.8V, Pol=5dBm).
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Par contre, ici encore, on observe (figure I1.19) une influence du choix du modele sur

les puissances de compression puisqu'elles varient entre 2 dBm et 6 dBm.

Par comparaison a la configuration paralléle, on observe une dégradation des isolations
OL-RF et OL-FI qui sont de 6 dB et de lisolation RF-FI qui est de 4dB. Ce demnier résultat
peut s'expliquer par la présence de la self drain-source qui court-circuite en basses fréquences

les acces RF et FL

Concernant le point d'interception IP3 (qui dépend bien entendu du gain de
conversion), son extrapolation nous donne un minimum de -24 dBm a -22 dBm selon les

modeles. De méme, I'TMD3 varie de 22 dB a 25 dB pour une puissance RF de 0 dBm.

I1.2.3 Synthese

Nous présentons dans le tableau I1.1 I'ensemble des résultats théoriques fournis par la
simulation des trois circuits paralléle N°1, parallele N°2 et série pour chacun des modéles de

TEC froid DHS1, DHS2 et DHS3.

a, Influence de la configuration

Nous constatons que la configuration paralléle présente des performances meilleures
que celles obtenues avec la configuration série. Cependant, il est évident que ces tétes de
mélange, non adaptées aux accés, ne peuvent donner de trés bonnes performances. Par
conséquent, ces résultats encourageants laissent supposer que de tels circuits, réalisés en
adaptant leurs acces, présenteraient de bonnes performances aussi bien dans la configuration
paralléle que série. Il suffit pour s'en convaincre de constater, sur le circuit paralléle N°2,
l'amélioration qu'apporte une simple augmentation de la valeur de la self inductance placée

entre le drain et la source.

Page - 75



9, - 98eg

"SOPLIGAY SINOSUB[H SO UOTBNUNS 9p SIeymsaI xnedould : 1] nes[qe ]

Caractéristiques

PARALLELE N°1

PARALLELE N°2
{self extérieure)

DHS1 | DHS2 DHS1 DHS2 DHS1 conditions
Gc {dB) -23.1 —232 -13.1 -131 -32.1 Pol=5dBm
a Vgs (V) -0.7 -0.7 -1 -0.7
Pol opt. (dBm} >3 >3 >3 > 3 | 4 Vgs=-0.8V
qui donne Gc (dB) >-23 >-23 >-13 >-13 -32.4
Pc (dBm) 14 13 | - 10 6 Pol=5dBm, Vgs =-0.8V
pour Pcs (dBm) = -10.3 +11.3 -7.5 -4.5 -27.5
| OL-RF (dB) 17 7 5 | 15 6 4 Vgs donnant Gc max.
} OL-FI {dB) 17 17 16 | 16 “ 6 a Vgs donnant Gc max.
| RF-FI (dB) 6 6 4 » 4 4 a Vgs donnant Gc max.
iP3 (DBm) —— \ 3 75 -22 Pol =5dBm, Vgs =-0.8V
IMD3 (dB) \ v 35 | 43 25 " prf-odBm

I amndeqo




chapitre IT

b. Influence de 1a modélisation

Les résultats obtenus pour chaque modélisation sont voisins du point de vue du gain de

conversion mais trés différents en puissance de compression et intermodulation.

Par exemple, le gain de conversion prévu par le modele DHS2 est proche de celui
indiqué par le modéle DHS1, mais les résultats en puissance de compression et en
intermodulation différent sensiblement, en particulier dans le cas du circuit parallele N°2. Ceci
s'explique par le fait que le modele DHS?2 tient compte des variations de tension vds, et donc
de la non linéarité du TEC froid en sortie. Celle-ci est responsable en partie de la compression
du gain [12] [28], bien que la tension instantanée vds ne dépasse pas 0.2 V en valeur absolue

dans nos simulations.

De méme, le modele DHS3 indique des gains de conversions proches de ceux prévus
avec les autres modeles, mais il modélise mieux la non linéarité de transfert du TEC froid grace
a une meilleure représentation des dérivées premiére et seconde. En conséquence, on obtient

des valeurs de la puissance de compression et d'intermodulation plus exactes [44].

I1.3 Structures intégrées

I1.3.1 Description des circuits

La figure I1.20 présente les circuits utilisés dans les configurations paralléle (a) et série
(b). Les ¢léments actifs et passifs ont été simulés a l'aide de la bibliothéque de composants
fournie par le fondeur GEC MARCONI (Grande Bretagne) et développée pour le logiciel
MDS par 'ENSEA.
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Figure I1.20 : Schéma des mélangeurs en structure intégrée.
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Chacun des circuits se compose de trois étages différents :

a. Téte de mélange :

Elle est réalisée par un TEC de longueur de grille 0.5 pm. Aucun filtrage n'est prévu
sur les entrées OL et RF, ce qui nous permettra de tester les performances des circuits sur une

large plage de fréquences pouvant s'étendre jusqu'a la bande K.

Notons que la self inductance, entre le drain et la source du transistor de la

configuration paralléle, n'est pas intégrée et provient d'un T¢ de polarisation extérieur.

N'ayant pu disposer d'échantillon de TEC pour effectuer une caractérisation précise,
nous avons utilisé la modelisation du fondeur (modéle Curtice cubique [40]) dont les
parametres dépendent de la largeur de grille. Nous savons qu'une diminution de la largeur de
grille entraine une augmentation du gain de conversion et une dégradation de la valeur de la
puissance de compression [12]. Par conséquent, nous avons choisi une largeur de grille de 200

um (soit quatre doigts de 50 um) réalisant un bon compromis.

b. Etage intermédiaire :

Réalis¢ avec des €léments passifs (self inductances spirales et capacités), il permet le
filtrage de la fréquence FI de 500 MHz et I'adaptation entre la téte de mélange et I'étage de

sortie.

c. Amplificateur :

Nous avons choisi d'utiliser un transistor de largeur de grille 600 pm (quatre doigts de
150 pm), monté en source commune. Son role est d'amplifier la puissance en sortie FI a 500
MHz et de réaliser I'adaptation au circuit de sortie, en améliorant ainsi le gain de conversion.

La polarisation de grille a été choisie nulle pour limiter la complexité des circuits.
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I1.3.2 Résultats théoriques

Contrairement aux circuits hybrides, nous avons ameélioré les adaptations d'impédance
sur les accés RF et FI. Par conséquent, ceci devrait permettre I'obtention de performances
supérieures.

Rappelons que l'étude théorique des deux circuits, série et parallele décrits dans le
paragraphe ci-dessus, met en oeuvre le seul modeéle de TEC disponible dans la bibliotheque du
fondeur (Curtice Cubique), dont les valeurs de paramétres sont optimisées pour un
fonctionnement en TEC chaud.

Nous avons souhaité un fonctionnement i large gamme de fréquences, aussi aucun
filtrage n'est réalisé aux accés OL et RF. Cependant, I'optimisation des structures a été
effectuée a la valeur nominale de 20 GHz de fréquence RF et de 19.5 GHz de fréquence OL

(soit une fréquence FI de 500 MHz).

a. Gain de conversion

La figure I1.21, représentant I'évolution du gain de conversion en fonction de Vgs, fait
apparaitre une valeur optimale de la polarisation Vgs de l'ordre de -1.5 V pour le mélangeur
série et de -1.1 V pour le mélangeur paralléle, correspondant a un gain de conversion
maximum d'environ 2 dB (a Pol=10dBm) pour les deux structures. Nous observons,
cependant, dans la configuration parall¢le une variation du gain de conversion moins rapide
(environ 8 dB pour une excursion de Vgs de 0 V a -2 V) que dans la configuration série

(variation de plus de 20 dB).

En gardant la polarisation optimale, nous avons étudié (figure I1.22) I'évolution du gain
de conversion en fonction de la puissance OL. Nous avons trouvé une saturation du gain de
conversion au voisinage de 15 dBm pour le mélangeur paralléle (Ge#3dB) et de 10 dBm pour
le mélangeur série (Ge#2dB). On remarque que, pour de faibles niveaux d'OL, le mélangeur
série présente un gain de conversion plus important, ou encore se contente d'une puissance OL

plus faible pour le méme gain de conversion.
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Figure I1.26 : Evolution des isolations en fonction de la fréquence RF (mélangeur série).
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La figure I1.23 présente I'évolution de la puissance Pif en fonction de la puissance Prf.
Pour les deux configurations, on observe une puissance de compression quasi identique,

voisine de 9 dBm pour une puissance OL de 10 dBm.

b. Bande passante en entrée

Nous avons balayé la fréquence d'entrée RF entre 6 GHz et 30 GHz, en conservant une
fréquence intermédiaire Fif constante, égale a 500 MHz. Afin d'obtenir le gain de conversion
maximum, la polarisation Vgs a été optimisée a chaque fréquence RF. Il apparait sur la figure
I1.24 que la configuration paralléle ne permet d'obtenir du gain que sur une bande étroite, entre
19 GHz et 29 GHz, alors que la configuration série fonctionne a plus large bande, entre 7 GHz
et 29 GHz. En outre, le gain maximum donné par le circuit série est plus important puisqu'il

atteint 6 dB.

Concernant les isolations, la ﬁgﬁre I1.25 montre que, dans le cas du circuit paralléle,
elles conservent des valeurs quasi-constantes sur toute la bande, avec un minimum acceptable
de 18 dB.

La figure I1.26 montre que les variations sont beaucoup plus fortes dans le cas du
mélangeur série, en particulier parce que la bande de fréquences est plus étendue. A la
fréquence centrale de 14 GHz ou le gain est appréciable (#6dB), elles sont trés bonnes
puisqu'elles sont supérieures a 18 dB. Cependant, a la fréquence nominale de 20 GHz,

l'isolation entre les accés OL et RF devient inférieure a 10 dB.

A titre de comparaison, les isolations a 20 GHz pour les deux circuits sont les

suivantes:

circuit paralléle circuit série
I. RF-FI {dB) 23 26
I. OL-FI (dB) 41 25
. OL-RF (dB) 21 6
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Performances PARALLELE Conditions
|
: Frf=24 GHz . 2 Prf=-10 dBm
Gain de conversion | “Vgs=-1V Fif =500 MHz
(dB) T e Pol=10 dBm
: Frf=20 GHz ole
| Vgs=-1.1V
Bande passante 193428 Gc=12a3dB
(GHz) Gc=3a6dB
|
: Frf=24 GHz 41
Isolation OL-FI o
(dB) |
| Frf=20 GHz 41
1 Parall&le :
i Vgs =-1V (24GHz)
! Frf=24 GHz 25 Vgs=-1.1V (20GHz)
isolation RF-Fi 2k ]
{dB) 1
| Frf=20 GHz 23
I
1 Série :
| Frf=24 GHz 19 Vgs=-1.5V
IsolationOLRF | ¢ ... ... ¢ ]
(dB) . [ m e
\ Frf=20 GHz 21
f
1
| Frf=24 GHz >20
Pol optimale | pour Gc>4.5 dB | Vgs=-1.1V(parallele)
{dBm) : ’ Vgs=-1.5V({série)
1 Frf =20 GHz 18
: pour Gc=3.6 dB
\ Pol= 10dBm
: Frf=24 GHz 6 Série :
Pc . N Vgs=-1.5V
{(dBm) : Paraligle :
: Frf=20 GHz 9 Vgs=-1V (24GHz)
I Vgs=-1.1V (20GHz)

Tableau I1.2 : Principaux résultats de simulation des mélangeurs intégrés.
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I1.3.3 Synthése

Nous avions observé que, dans le cas des circuits hybrides, la configuration parallele
présentait des performances meilleures que celles obtenues avec la configuration série.
Toutefois, nous avons montré, a travers I'étude théorique des structures intégrées, que la
réalisation des adaptations d'impédance aux entrées et en sortie permet d'améliorer les
performances, notamment en ce qui concerne le mélangeur série. Ce n'est donc qu'ainsi que
l'on pourra conclure sur le choix de la configuration la meilleure.

Le tableau II.2 récapitule 'ensemble des performances obtenues pour 1es=fréquences RF
de 20 GHz et 24 GHz. 1l est intéressant de constater que le mélangeur série atteint ici des
performances largement comparables a celles que présentent le mélangeur paralléle. Il possede
méme, par rapport a ce demier, quelques avantages : une bande passante plus large, un gain de
conversion meilleur dans le cas de faibles niveaux de puissance OL et une bonne isolation entre
les accés RF et FI. Cependant, il présente une mauvaise isolation entre les acces RF et OL.

Ces résultats sont toutefois a prendre avec précaution pour deux raisons. La premiére
est que le modele utilisé dans toutes ces simulations n'est pas un modéle spécifique du TEC
froid. La seconde est que la filiére utilisée en fonderie n'est garantie que jusqu'a 20 GHz de
fréquence de travail. Ceci laisse supposer que ces résultats de simulations ne sont pas
rigoureux. Ils donnent néanmoins une bonne ai)proche des performances expérimentales que

l'on peut s'attendre a obtenir.

Conclusion

La premiére étude de ce chapitre, concernant les configurations paralléle et série en
structures hybrides, nous a d'abord montré l'importance du choix du modele de TEC froid. Si
les modeles se valent pour prévoir les performances en gain de conversion d'un mélangeur, il
n'en est pas de méme pour les performances en puissance de compression et en

intermodulation qui différent sensiblement suivant les modéles.
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Aussi, ces résultats théoriques obtenus avec ces structures hybrides, ne nous permettent
pas une comparaison équitable des deux configurations. En effet, la téte de mélange paralléle
N°2, mieux adaptée grice a une valeur de self inductance entre drain et source plus élevée,
présente des performances largement supérieures a la structure série.

Par conséquent, il €tait intéressant de poursuivre cette étude en concevant deux tétes de
mélange série et parallele en technologie intégrée et adaptées aux acceés RF et FI. Ainsi, les
performances obtenues avec ces deux mélangeurs se valent et nous permettent donc
d'envisager la réalisation de telles structures avec de bomnes performances expérimentales.
Cependant, il est difficile de déterminer la meilleure configuration car, cette fois-ci, les circuits

n'ont pas pu étre simulés en utilisant un modéle spécifique de TEC froid.

Ainsi, I'ensemble de cette étude nous a montré qu'il est possible de réaliser des tétes de
mélanges utilisant le TEC froid monté soit en configuration paralléle soit en configuration série
et donnant, dans les deux cas, de bonnes performances. De plus, nous avons souligné
limportance du choix du modéle en montrant que la modélisation de la non linéarité de
transfert (fonction de Vgs) et de la non linéarité de sortie (fonction de Vds) influe fortement
sur les performances obtenues en puissance de compression et en intermodulation.

Toutefois, seule une étude expérimentale nous permettra de conclure sur I'exactitude
des différents modeles et sur les atouts de chaque configuration. Cette étude fait I'objet du

troisiéme chapitre.
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Chapitre 11

Conception et simulation de tétes
melangeuses.

Introduction

L'objectif de cette étude est d'une part de comparer les deux configurations de mélange
parallele et série et d'autre part de valider les différents modéeles mis au point au laboratoire et
exposés dans le premier chapitre. Pour cela, nous avons d'abord étudié¢ la faisabilité de
structures paralléle et série non optimisées. Ces tétes de mélange, congues autour d'un simple
transistor sont destinées a étre réalisées en technologie hybride. Il est évident que ces circuits

ne présenteront pas des performances remarquables.

Afin d'approfondir cette étude et de trouver des structures optimales, il convient
d'intégrer ces deux configurations. Ainsi, nous avons optimisé sur simulateur deux tétes de
mélange réalisables en technologie intégrée. Elles ont été toutes deux congues selon le méme
schéma de principe (figure II.1) pour pouvoir se placer dans des conditions de simulation

identiques et par 13 obtenir une comparaison des deux mélangeurs la plus équitable possible.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous présentons tout d'abord le matériel
informatique et le logiciel de simulation utilisés. Puis, nous rappelons sommairement les

définitions des performances caractérisant un mélangeur.



chapitre I

Dans un second paragraphe, consacré aux structures hybrides, nous commengons par
décrire les circuits étudiés et I'implantation des modeles de TEC froid utilisés. Ensuite, nous
donnons leurs performances respectives, obtenues avec les divers modéles que nous pourrons

ainsi comparer.

Enfin, le dernier paragraphe est comsacré aux structures intégrées. Nous donnons
d'abord le schéma de principe des deux tétes de mélange paralléle et série, avec leur circuit

électrique €quivalent. Puis, nous exposons leurs performances théoriques que nous pouvons

ensuite comparer.

e

Figure IL.1 : Schéma de principe des mélangeurs intégrés.
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I1.1 Généralités

I1.1.1 Logiciel utilisé

Les mélangeurs sont des dispositifs présentant de fortes non linéarités. En conséquence,
leur étude théorique exige l'utilisation d'un logiciel de simulation micro-onde fonctionnant en
régime non linéaire. Notre choix s'est porté sur le logiciel commercial MDS (Microwave
Design System) de la société Hewlett Packard (HP), largement implanté au laboratoire sur

station de travail HP9000 série 700.

Rappelons que ce logiciel fonctionne sur le principe de I'équilibrage harmonique (HB
pour Harmonic Balance), encore appelé méthode tempo-fréquentielle [41-42]. Son principe
repose sur la séparation du circuit en deux parties, l'une linéaire, I'autre non linéaire. L'analyse
de la partie linéaire se fait dans le domaine fréquentiel tandis que celle de la partie non linéaire
est effectuée dans le domaine temporel. La transformée de Fourier réalise le lien entre les deux
parties. L'équilibrage harmonique consiste a comparer, en suivant un processus itératif, les
signaux en ampliﬁxde et en phase pour chaque harmonique et a chaque noeud défini entre les
deux sous-ensembles. Une solution en régime stationnaire existe si, en chacun de ces noeuds,
les signaux sont identiques. Cette méthode de la balance harmonique permet donc d'obtenir
assez rapidement le régime permanent mais ne permet pas de connaitre le régime transitoire.

La précision des résultats dépend du nombre d'harmoniques pris en compte.
Signalons également que MDS est un logiciel trés convivial qui fonctionne a partir des

schémas electriques de circuits. De plus, il permet l'implantation aisée d'un modéle utilisateur et

l'obtention automatique du dessin technologique d'un circuit (layout).
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Figure I1.2 : Spectre fréquentiel en sortie FI.
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I1.1.2 Définitions des performances

Un mélangeur est un dispositif non linéaire qui permet de convertir un signal de haute
fréquence Frf en un signal de fréquence intermédiaire plus basse Fif en utilisant un oscillateur
local de forte puissance. Le mélange des fréquences RF et OL permet d'obtenir en sortie FI un
nombre considérable de fréquences, en particulier les fréquences somme et différence. Dans
notre cas, la fréquence de l'oscillateur local étant choisie inférieure a celle du signal d'entrée RF

(mélangeur non inverseur), le signal récupéré en sortie est a la fréquence :

Fif=Frf-Fol

Une représentation spectrale des signaux en sortie FI est donnée sur la figure I1.2. Pour
obtenir le fonctionnement optimal d'un mélangeur, il est alors souhaitable de rendre maximale
la puissance disponible en sortie FI a la fréquence Fif et de rejeter toutes les autres fréquences

qui sont indésirables.

a. Gain de conversion :

11 est défini par le rapport entre la puissance de sortie a la fréquence FI et la puissance

d'entrée a la fréquence RF :

Ge = Pif(Fif) / Prf(Frf)

Le gain de conversion dépend des fréquences et des puissances d'entrée en OL et en
RF. 1l s'exprime généralement en dB. On définit aussi les pertes de conversion qui sont égales a

I'nverse de Gc.

b. Puissance de compression a -1 dB :

Notée Pc, en entrée, elle est définie par la valeur de la puissance d'entrée RF qui

provoque une chute du gain de conversion de 1 dB.
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Figure I1.3 : Détermination de la puissance de compression a -1dB.
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La puissance de compression est généralement définie a partir du graphe d'évolution de
la puissance de sortie Pif en fonction de la puissance d'entrée RF (figure I1.3) : c'est alors la
puissance d'entrée RF pour laquelle il existe un écart de 1 dB entre la puissance de sortie et la

droite de pente unitaire. La puissance de compression correspondante en sortie est notée Pcs.

¢. Isolations :

Afin de bien rejeter de chaque accés les composantes fréquentielles indésirables, il est
souhaitable que les isolations entre les différents accés OL, RF et FI soient les plus élevées
possible. En particulier le signal d'OL, de puissance importante, doit étre fortement atténué sur
les accés RF et FI. Mais il faut également, par exemple, rejeter le signal RF de l'accés FI Les

définitions sont les suivantes :

- Isolation RF-FI : c'est le rapport entre la puissance appliquée en entrée RF, a la fréquence

RF, et la puissance recueillie en sortie FL i la fréquence RF :

I_RF-FI = Pri{Frf) / Pifi{Frf)
- Isolation OL-FI : elle se définit par le rapport entre la puissance délivrée en entrée OL et la
puissance sur l'accés FI a la fréquence OL :

I_OL-FI = Pol(Fol) / Pif (Fol)

- Isolation OL-RF : c'est le rapport entre la puissance délivrée a l'accés OL par l'oscillateur

local a la fréquence OL et la puissance récupérée sur I'accés RF i la fréquence OL :

I_OL-RF = Pol(Fol) / Prf{Fol)

Ces isolations s'expriment généralement en dB.
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Figure 1.4 : Détermination du taux d'intermodulation d'ordre 3.
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d. Taux d'onde stationnaire (TOS)

La mesure des taux d'onde stationnaire (TOS) permet d'étudier l'adaptation des
différents acceés. Le TOS peut étre évalué au moyen de la méthode réflectométrique [12]. La
connaissance de la puissance réfléchie et de la puissance incidente a un acceés nous permet

d'obtenir le coefficient de réflexion et d'en déduire ainsi le TOS :
| pl= ( Pr/Pi)l2
TOS =(1Hpl)/ (1-lpl)

Notons que cette méthode n'est pas tres précise lorsque 'adaptation est bonne, c'est a dire pour

des TOS proches de l'unité.

e. Intermodulation d'ordre 3 :

L'intermodulation traduit l'interférence de deux signaux de fréquences voisines dans la
bande passante en entrée d'un systéme non linéaire. Elle se manifeste par l'apparition de

composantes fréquentielles indésirables en sortie du systéme.

Dans le cas du mélangeur de fréquences, ce phénoméne peut étre caractérisé en
appliquant a son entrée deux signaux RF1 et RF2 de méme amplitude et de fréquences Frfl et
Frf2 proches. Leur écart en fréquence AF est faible, de l'ordre de 10 MHz a 100 MHz, pour
rester a I'mtérieur de la bande passante. En sortie FI, nous récupérons, bien entendu, les
signaux de fréquences intermédiaireg Frfl-Fol et Frf2-Fol de puissance Psl, mais également
deux raies d'intermodulation de puissance Ps3 aux fréquences 2Frfl-Frf2-Fol et 2Frf2-Frfl-Fol
(figure I1.4). Ces composantes peuvent étre trés génantes car elles se trouvent dans la bande
passante du mélangeur et sont alors trés difficiles a filtrer. En outre, remarquons que leur

puissance croit proportionnellement au cube de la puissance d'entrée RF.
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Figure IL.5 : Détermination du point d'interception IP3.
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Les grandeurs caractéristiques définissant le niveau d'intermodulation sont I'TMD3 et

I'TP3 :

- L'IMD3 est le taux d'intermodulation d'ordre trois. C'est le rapport entre la puissance de

sortie Ps1 et la puissance d'intermodulation en sortie Ps3, soit en dB (figure 11.4) :
IMD3 (dB) = Ps1 (dBm) - Ps3 (dBm) a Prf donnée
Il dépend de la puissance d'entrée considérée mais il est indépendant du gain.
- L'TP3 est le point d'interception. Il est défini comme étant la puissance de sortie
correspondant au point de rencontre des droites représentant I'évolution de Psl et de Ps3 en
fonction de la puissance RF (figure IL.5). Si I'on admet une évolution linéaire de Psl et de Ps3
en fonction de Prf, avec des coefficients directeurs respectifs de un et trois, alors I'TP3 peut
s'exprimer par la formule :
IP3(dBm) = 3/2 Ps1(dBm) - 1/2 Ps3(dBm)
11 varie avec le gain du dispositif mais il est indépendant du niveau d'entrée.
Il existe une relation approximative reliant la puissance de compression en sortie Pcs au

point d'interception IP3 [43] :
IP3(dBm) - Pcs(dBm) # 9 210 dB
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50 ohms
Figure I1.6 : Schéma de la structure hybride du mélangeur paralléle.
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Figure I1.7 : Schéma de la structure hybride du mélangeur série.
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I1.2 Structures hybrides

I1.2.1 Description des circuits

S'agissant d'une réalisation préliminaire a la structure intégrée, nous nous sommes
contentés d'étudier la téte mélangeuse seule, sans circuit d'adaptation ou étage tampon. Les
schémas correspondants sont présentés sur la figure I1.6 pour la configuration paralléle et sur
la figure II.7 pour la configuration série. On y trouve : un transistor, une self inductance
assurant le court-circuit drain-source et des lignes d'impédance caractéristique 50 Q

correspondant aux trois acces du mélangeur (OL, RF et FI).

Les éléments passifs ont été simulés a l'aide de la bibliothéque de composants
microondes du logiciel MDS. Le modéle de TEC a été implanté dans le logiciel selon le
schéma électrique de la figure I1.8. Il comprend :

- un modele utilisateur (User Defined Model, nommé 'TEC froid' sur la figure) comportant en
particulier I'expression théorique de la résistance drain-source Rds d'un des modéles décrit au

premier chapitre : DHS1, DHS2 ou DHS3,

- les modeles 'SDD' comportant les expressions théoriques des capacités Cgs et Cgd du

paragraphe 1.3.2 (la description compléte des 'SDD' est donnée en annexe),
- les éléments parasites Ls, Ld, Lg, Rs, Rd et Rg.
Le TEC modélisé est un transistor NE710 (NEC Japon), de longueur de grille 0.3 um

et de largeur 300 pm. Au laboratoire, nous avons réalisé une caractérisation précise de ce

composant, nous permettant de déterminer les valeurs des différents paramétres du modéle.
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Figure I1.8 : Schéma d'implantation du TEC dans le logiciel MDS.
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I1.2.2 Résultats théoriques

Nous avons envisagé I'étude de trois circuits :
- les circuits paralléle (N°1) et série sont ceux décrits dans le paragraphe ci-dessus (la valeur de
la self-inductance placée entre drain et source est égale a 1.5 nH),
- le circuit paralléle N°2, auquel la self inductance entre drain et source n'est plus intégrée (cas

du N°1) mais extérieure au circuit.

Rappelons que les simulations ont été réalisées avec les trois modeles DHS1, DHS2 et
DHS3, mis au point au laboratoire afin d'améliorer la précision des prévisions théoriques.

Les signaux RF, OL et FI ont pour fréquence :

Frf= 10 GHz
Fol=9.5 GHz
Fif = 500 MHz

a. Circuit paralléle N°1

Pour ce circuit, ou les accés ne sont pas adaptés, on trouve un gain de conversion
maximum de -23 dB pour une puissance OL de 5 dBm. Cette valeur est obtenue pour une
polarisation de grille voisine de Vp/2, soit Vgs#-0.8V (figure I1.9). On remarque que la valeur

du gain de conversion dépend peu du modéle théorique de TEC froid utilisé.

En fonction de la puissance OL, il apparait sur la figure I1.10 une saturation du gain de
conversion au dela de 2 a 3 dBm. Ici encore, les résultats sont peu différents selon les modéles

au voisinage du gain maximum mais différent sensiblement a faible niveau de puissance OL .

Les évolutions de la puissance de sortie FI en fonction de la puissance RF, représentées
sur la figure I.11, somt trés proches pour chacun des trois modéles. La puissance de
compression Pc prévue est comprise entre 12 et 14 dBm et correspond a une puissance en

sortie Pcs d'environ -12 dBm 4 -10 dBm.
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Gain de conversion en dB
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Figure I1.9 : Evolution du gain de conversion en fonction de Vgs (paralléle N°1, Pol=5dBm).
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Nous avons obtenu une bonne valeur d'isolation (environ 17 dB) entre les accés OL et
RF, ainsi qu'entre les accés OL et F1, pour Vgs#Vp/2. Par contre, l'isolation RF-FI n'est que de

6 dB car les accés RF et FI sont reliés directement par une ligne de transmission.

b. Circuit paralléle N°2 (self extérieure)

La self inductance drain-source, servant a maintenir la tension Vds moyenne nulle, joue
un role essentiel dans le fonctionnement du TEC froid en mélange. En effet, elle permet d'une
part d'améliorer l'adaptation en entrée RF ou en sortie FI et d'autre part d'améliorer le
fonctionnement du commutateur a 1'état OFF. Une étude, présentée sur la figure I1.12, montre
qu'une augmentation de sa valeur de quelques nH permet d'accroitre le gain de conversion

d'une vingtaine de dB.

Etant donné les limitations technologiques a la réalisation de self inductances
importantes, nous avons été conduit a remplacer la self intégrée par celle dun Té de

polarisation extérieur en ce qui concerne notre second projet de circuit paralléle.

Effectivement, les résultats, présentés sur la figure I1.13, sont nettement plus favorables
puisque le gain de conversion est amélioré de 10 dB, en passant a -13 dB pour une tension Vgs

de -1 V et une puissance OL optimale de 10 dBm.

Par contre, la saturation en puissance OL est inchangée (figure II. 14) et la puissance de
compression est diminuée a une valeur comprise entre 6 et 10 dBm suivant les modéles (figure

I1.15), correspondant a une puissance de sortie comprise entre -9 et -5 dBm.
Par rapport au circuit précédent, les isolations sont quasiment inchangées puisque entre

les acces OL-RF et OL-FL il est prévu 15 a 16 dB, tandis que l'isolation RF-FI serait d'environ
4 dB.
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La figure I1.16 présente I'évolution théorique de la puissance fondamentale Pifl et de la
puissance d'intermodulation Pif3 en fonction de la puissance d'entrée Prf. Contrairement aux
prévisions des études analytiques simplifiées, on s'apergoit que les produits d'mtermodulation
d'ordre trois n'évoluent pas linéairement selon une pente de 3 dB/dB. Ce phénomene connu
[22] [43] est dit 4 la présence d'harmoniques d'ordre supérieur a trois contribuant a la
génération des produits d'intermodulation du troisiéme ordre. Par conséquent, si
l'intermodulation peut étre mesurée précisément, I'extrapolation peut fournir une valeur erronée
du point d'interception (IP3). De plus, ce dernier est lié non seulement a la distorsion du
systéme mais aussi a son gain. Dans ces conditions, I'TMD3 peut étre une caractéristique plus

intéressante pour comparer les performances des systémes en intermodulation.

Remarquons que le choix du modéle théorique prend toute son importance pour le
caicul de l'intermodulation. Ainsi, selon les modéles, nous obtenons un IP3 compris entre 0.5 et

7.5 dBm, et un IMD3 compris entre 31 et 43 dB pour une puissance RF de 0 dBm.

¢. Circuit série

Les simulations font apparaitre des performances généralement moins bonnes que celles
du circuit paralléle N°1. En effet, la figure I1.17, qui présente I'évolution du gain de conversion
en fonction de la polarisation de grille Vgs, indique des valeurs maximales de I'ordre de -30 dB.
On observe d'ailleurs deux maxima : un premier pour Vgs proche de Vp/2 (Vgs#-0.8V) et un
second a canal ouvert (Vgs#0.5V). Ce dermier correspond a la non linéarité d'apparition du
courant de grille (Ig) en polarisation directe et sa bonne modélisation conditionne donc

l'obtention de prévisions précises du niveau de gain.

Nous avons étudi€ sur la figure I1.18 I'évolution du premier maximum de gain en
fonction de la puissance OL. On trouve une saturation du gain vers 5 dBm. Enfin, on observe a
nouveau que les prévisions données par les différents modéles sont assez proches, sauf aux

faibles puissances OL.
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Par contre, ici encore, on observe (figure I1.19) une influence du choix du modeéle sur

les puissances de compression puisqu'elles varient entre 2 dBm et 6 dBm.

Par comparaison a la configuration paralléle, on observe une dégradation des isolations
OL-RF et OL-FI qui sont de 6 dB et de l'isolation RF-FI qui est de 4dB. Ce dernier résultat
peut s'expliquer par la présence de la self drain-source qui court-circuite en basses fréquences

les acces RF et FI.

Concernant le point d'mterception IP3 (qui dépend bien entendu du gain de
conversion), son extrapolation nous donne un mmimum de -24 dBm a -22 dBm selon les

modéles. De méme, 'TMD3 varie de 22 dB a 25 dB pour une puissance RF de 0 dBm.

I1.2.3 Synthese

Nous présentons dans le tableau II.1 'ensemble des résultats théoriques fournis par la
simulation des trois circuits paralléle N°1, paralléle N°2 et série pour chacun des modéles de

TEC froid DHS1, DHS2 et DHS3.

a. Influence de la configuration

Nous constatons que la configuration paralléle présente des performances meilleures
que celles obtenues avec la configuration série. Cependant, il est évident que ces tétes de
mélange, non adaptées aux accés, ne peuvent donner de trés bonnes performances. Par
conséquent, ces résultats encourageants laissent supposer que de tels circuits, réalisés en
adaptant leurs accés, présenteraient de bonnes performances aussi bien dans la configuration
parallele que série. Il suffit pour s'en convaincre de constater, sur le circuit paralléle N°2,
lamélioration qu'apporte une simple augmentation de la valeur de la self inductance placée

entre le dram et la source.
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b. Influence de la modélisation

Les résultats obtenus pour chaque modélisation sont voisins du point de vue du gain de

conversion mais trés différents en puissance de compression et intermodulation.

Par exemple, le gain de conversion prévu par le modéle DHS2 est proche de celui
indiqué par le modéle DHS1, mais les résultats en puissance de compression et en
intermodulation différent sensiblement, en particulier dans le cas du circuit parallele N°2. Ceci
s'explique par le fait que le modéle DHS2 tient compte des variations de tension vds, et donc
de la non linéarité du TEC froid en sortie. Celle-ci est responsable en partie de la compression
du gain [12] [28], bien que la tension instantanée vds ne dépasse pas 0.2 V en valeur absolue

dans nos simulations.

De méme, le modéle DHS3 indique des gains de conversions proches de ceux prévus
avec les autres modéles, mais il modélise mieux la non linéarité de transfert du TEC froid grice
a une meilleure représentation des dérivées premiére et seconde. En conséquence, on obtient

des valeurs de la puissance de compression et d'mtermodulation plus exactes [44].

II.3 Structures intégrées

I1.3.1 Description des circuits

La figure I1.20 présente les circuits utilisés dans les configurations paralléle (a) et série
(b). Les éléments actifs et passifs ont été simulés a l'aide de la bibliothéque de composants
fournie par le fondeur GEC MARCONI (Grande Bretagne) et développée pour le logiciel
MDS par 'ENSEA.

Page - 77



chapitre I1

RE >

u
:

téte mélangeuse' adapftation - fiitrage amplificateur

a. configuration paralléle.

RF

Vd
L X
oL ;

Fi
téte mélangeuse

-adaptation -ﬁmcgé amplificateur J

b. configuration série.

Figure IL.20 : Schéma des mélangeurs en structure intégrée.
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Chacun des circuits se compose de trois étages différents :

a. Téte de mélange :

Elle est réalisée par un TEC de longueur de grille 0.5 pm. Aucun filtrage n'est prévu
sur les entrées OL et RF, ce qui nous permettra de tester les performances des circuits sur une

large plage de fréquences pouvant s'étendre jusqu'a la bande K.

Notons que la self inductance, entre le drain et la source du transistor de la

configuration paralléle, n'est pas intégrée et provient-d'un T¢ de polarisation extérieur.

N'ayant pu disposer d'échantillon de TEC pour effectuer une caractérisation précise,
nous avons utilisé la modélisation du fondeur (modéle Curtice cubique [40]) dont les
parameétres dépendent de la largeur de grille. Nous savons qu'une diminution de la largeur de
grille entraine une augmentation du gain de conversion et une dégradation de la valeur de la
puissance de compression [12]. Par conséquent, nous avons choisi une largeur de grille de 200

um (soit quatre doigts de 50 um) réalisant un bon compromis.

b. Etage intermédiaire :

Réalisé avec des éléments passifs (self inductances spirales et capacités), il permet le
filtrage de la fréquence FI de 500 MHz et l'adaptation entre la téte de mélange et I'étage de

sortie.

c. Amplificateur :

Nous avons choisi d'utiliser un transistor de largeur de grille 600 pm (quatre doigts de
150 pm), monté en source commune. Son role est d'amplifier la puissance en sortie FI a 500
MHz et de réaliser l'adaptation au circuit de sortie, en améliorant ainsi le gain de conversion.

La polarisation de grille a été choisie nulle pour limiter la complexité des circuits.
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I1.3.2 Résultats théoriques

Contrairement aux circuits hybrides, nous avons amélioré les adaptations d'impédance
sur les acces RF et FI. Par conséquent, ceci devrait permettre l'obtention de performances
supérieures.

Rappelons que I'étude théorique des deux circuits, série et parallele décrits dans le
paragraphe ci-dessus, met en oeuvre le seul modéle de TEC disponible dans la bibliotheque du
fondeur (Curtice Cubique), dont les valeurs de paramétres sont optimisées pour un
fonctionnement en TEC chaud.

Nous avons souhaité un fonctionnement a large gamme de fréquences, aussi aucun
filtrage n'est réalis¢ aux accés OL et RF. Cependant, l'optimisation des structures a été
effectuée a la valeur nominale de 20 GHz de fréquence RF et de 19.5 GHz de fréquence OL
(soit une fréquence FI de 500 MHz).

a. Gain de conversion

La figure I1.21, représentant I'évolution du gain de conversion en fonction de Vgs, fait
apparaitre une valeur optimale de la polarisation Vgs de l'ordre de -1.5 V pour le mélangeur
série et de -1.1 V pour le mélangeur paralléle, correspondant & un gain de conversion
maximum d'environ 2 dB (a Pol=10dBm) pour les deux structures. Nous observons,
cependant, dans la configuration paralléle une variation du gain de conversion moins rapide
(environ 8 dB pour une excursion de Vgs de 0 V a -2 V) que dans la configuration série

(variation de plus de 20 dB).

En gardant la polarisation optimale, nous avons étudié (figure I1.22) l'évolution du gain
de conversion en fonction de la puissance OL. Nous avons trouvé une saturation du gain de
conversion au voisinage de 15 dBm pour le mélangeur parallele (Ge#3dB) et de 10 dBm pour
le mélangeur série (Gc#2dB). On remarque que, pour de faibles niveaux d'OL, le mélangeur
série présente un gain de conversion plus important, ou encore se contente d'une puissance OL

plus faible pour le méme gain de conversion.
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La figure I1.23 présente I'évolution de la puissance Pif en fonction de la puissance Prf.
Pour les deux configurations, on observe une puissance de compression quasi identique,

voisine de 9 dBm pour une puissance OL de 10 dBm.

b. Bande passante en entrée

Nous avons balayé la fréquence d'entrée RF entre 6 GHz et 30 GHz, en conservant une
fréquence intermédiaire Fif constante, égale a 500 MHz. Afin d'obtenir le gain de conversion
maximum, la polarisation Vgs a été optimisée a chaque fréquence RF. Il apparait sur la figure
I1.24 que la configuration paralléle ne permet d'obtenir du gain que sur une bande étroite, entre
19 GHz et 29 GHz, alors que la configuration série fonctionne a plus large bande, entre 7 GHz
et 29 GHz. En outre, le gain maximum donné par le circuit série est plus important puisqu'il

attemnt 6 dB.

Concernant les isolations, la figure I1.25 montre que, dans le cas du circuit paralléle,
elles conservent des valeurs quasi-constantes sur toute la bande, avec un minimum acceptable
de 18 dB.

La figure I1.26 montre que les variations sont beaucoup plus fortes dans le cas du
mélangeur série, en particulier parce que la bande de fréquences est plus étendue. A la
fréquence centrale de 14 GHz ou le gain est appréciable (#6dB), elles sont trés bonnes
puisqu'elles sont supérieures a 18 dB. Cependant, a la fréquence nominale de 20 GHz,

I'isolation entre les accés OL et RF devient inférieure a 10 dB.

A titre de comparaison, les isolations a 20 GHz pour les deux circuits sont les

suivantes:

circuit parallele circuit série
I. RF-FI {dB}) 23 26
1. OL-FI (dB) 41 . 25
I. OL-RF {dB} 21 6
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I
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Performances PARALLELE Conditions
|
| Frf=24 GHz | 2 Prf=-10 dBm
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(dB) : 2 R Pol=10 dBm
| Frf=20 GHz 1.9
1 : Vgs=-1.1V
Bande passante 19 328 Gc=1a3dB
(GHz) Gc=3a6dB
: Frf=24 GHz | 41
Isolation OL-FI 1+ Lo ]
(dB) \ o
| Frf=20 GHz | 41
] : Parallele :
| _ Vgs=-1V (24GHz)
| Frf=24 GHz | 25 Vgs=-1.1V (20GHz)
Isolation RF-FI : ________ : iy
{dB) I
| Frf=20 GHz 23
i
1 Série :
| Frf=24 GHz 19 Vgs=-1.5V
Isolation OL-RF | ... e
(dB) ! T
| Frf=20 GHz 2%
5 —
i
| Frf=24 GHz >20
Pol optimale : ________ pggr_(ic;}_{l:_S. dB | Vgs=-1.1V(paralléle)
(dBm) : : Vgs =-1.5V(série)
| Frf=20 GHz 18
! pour Gc=3.6 dB
! | Pol = 10dBm
: Frf=24 GHz 6 Série :
Pc I e Vgs=-1.5V
(dBm) ' Paraligle :
9 Vgs=-1V (24GHz)

Vgs=-1.1V (20GHz)

Tableau IL.2 : Principaux résultats de simulation des mélangeurs intégrés.
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I1.3.3 Synthese

Nous avions observé que, dans le cas des circuits hybrides, la configuration paralléle
présentait des performances meilleures que celles obtenues avec la coqﬁguration série.
Toutefois, nous avons montré, a travers l'étude théorique des structures intégrées, que la
réalisation des adaptations d'impédance aux entrées et en sortic permet d'ameliorer les
performances, notamment en ce qui conceme le mélangeur série. Ce n'est donc qu'ainsi que
l'on pourra conclure sur le choix de la configuration la meilleure.

Le tableau I1.2 récapitule I'ensemble des performances obtenues pour les fréquences RF
de 20 GHz et 24 GHz. 1l est intéressant de constater que le mélangeur série atteint ici des
performances largement comparables a celles que présentent le mélangeur parallele. Il possede
méme, par rapport a ce demier, quelques avantages : une bande passante plus large, un gain de
conversion meilleur dans le cas de faibles niveaux de puissance OL et une bonne isolation entre
les acces RF et FI. Cependant, il présente une mauvaise isolation entre les accés RF et OL.

Ces résultats sont toutefois a prendre avec précaution pour deux raisons. La premiére
est que le modele utilisé dans toutes ces simulations n'est pas un modéle spécifique du TEC
froid. La seconde est que la filiére utilisée en fonderie n'est garantie que jusqu'a 20 GHz de
fréquence de travail. Ceci laisse supposer que ces résultats de simulations ne somt pas
ﬁgoureux. IIs donnent néanmoins une bonne approche des performances expérimentales que

l'on peut s'attendre a obtenir.

Conclusion

La premiere étude de ce chapitre, concernant les configurations paralléle et série en
structures hybrides, nous a d'abord montré l'importance du choix du modéle de TEC froid. Si
les modeles se valent pour prévoir les performances en gain de conversion d'un mélangeur, il
n'en est pas de méme pour les performances en puissance de compression et en

intermodulation qui différent sensiblement suivant les modéles.
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Aussi, ces résultats théoriques obtenus avec ces structures hybrides, ne nous permettent
pas une comparaison équitable des deux configurations. En effet, 1a téte de mélange parallcle
N°2, mieux adaptée grice a une valeur de self inductance entre drain et source plus élevée,
présente des performances largement supérieures a la structure série.

Par conséquent, il était intéressant de poursuivre cette étude en concevant deux tétes de
meélange série et paralléle en technologie intégrée et adaptées aux accés RF et FI. Ainsi, les
performances obtenues avec ces deux mélangeurs se valent et nous permettent donc
d'envisager la réalisation de telles structures avec de bonnes performances expérimentales.
Cependant, il est difficile de déterminer la meilleure configuration car, cette fois-ci, les circuits

n'ont pas pu étre simulés en utilisant un modéle spécifique de TEC froid.

Ainsi, I'ensemble de cette étude nous a montré qu'il est possible de réaliser des tétes de
mélanges utilisant le TEC froid monté soit en configuration paralléle soit en configuration série
et donnant, dans les deux cas, de bonnes performances. De plus, nous avons souligné
limportance du choix du modéle en montrant que la modélisation de la non linéarité de
transfert (fonction de Vgs) et de 1a non linéarité de sortie (fonction de Vds) influe fortement
sur les performances obtenues en puissance de compression et en intermodulation.

Toutefois, seule une étude expérimentale nous permettra de conclure sur 'exactitude
des différents modéles et sur les atouts de chaque configuration. Cette étude fait lobjet du

troisiéme chapitre.
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Résultats expérimentaux

Introduction

Nous avons réalisé des mélangeurs utilisant le TEC froid monté en configuration
parall¢le et en configuration série, tout d'abord en technologie hybride puis en technologie

intégrée sur AsGa. Le but est de mesurer leurs performances et de les comparer.

Apres avoir décrit le banc de mesures utilisé et les méthodes de mesures employées
pour déterminer les performances, nous présentons les réalisations des circuits. 1l s'agit des
circuits série, paralléle N°1 (a self intégrée) et paralléle N°2 (a self extérieure). Les diverses

performances sont mesurées et comparees.

Puis, des réalisations en technologie intégrée sont présentées. Les circuits comportent
des améliorations consistant en un étage amplificateur de sortie et un étage intermédiaire
adaptation-filtrage. Ici encore, les configurations série et paralléle sont mesurées et leurs

performances comparées.

Ensuite, nous présentons une étude détaillée sur l'intermodulation d'ordre trois,
mesurée sur ces mélangeurs hybrides et intégrés, afin d'approfondir la comparaison de leurs

performances.

Enfin, nous concluons sur le choix judicieux des configurations série et paralléle,

réalisées en technologie hybride et intégrée, en analysant leurs avantages et inconvénients.
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Figure IIL.1 : Schéma du banc de mesure des mélangeurs.
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III.1 Banc de mesures

Le schéma du banc de mesure est représenté sur la figure III.1. I comporte en
particulier le mélangeur sous test, deux alimentations continues, deux générateurs de
puissance, des Tés de polarisation et un analyseur de spectre.

Le mélangeur sous test est soit un circuit monté dans un boitier, soit un circuit placé
sous pointes cascades hyperfréquences de marque Microtech.

On trouve sur les acces :

-RF, un générateur de puissance de marque Marconi (modéle 6313) délivrant un signal
d'entrée de fréquence comprise entre 10 MHz et 26.5 GHz.

-OL, un générateur de puissance de marque Hewlett Packard (modele 83630A)
permettant de moduler la grille du TEC f'roid a une fréquence comprise entre 10 MHz et 26.5
GHz. Un Té¢ est prévu pour la polarisation continue Vgs.

-FI, un analyseur de spectre de marque Hewlett Packard, 0 - 26.5 GHz (modéle
8563A), permettant de mesurer les puissances mises en jeu aux différentes fréquences. Si il
existe un étage amplificateur en sortie du mélangeur (cas des MMIC), une source de
polarisation continue Vds peut étre utilisée avec son T¢ de polarisation.

Cependant, dans le cas du mélangeur intégré paralléle, il faut prévoir sur I'accés RF un
Té de polarisation dont la self inductance, connectée coté circuit, sera ramenée a la masse pour
réaliser le court-circuit drain-source conditionnant le fonctionnement du TEC en commutation.
De plus, les mesures des performances des circuits hybrides ne nécessitent pas de systéme de
polarisation Vds sur l'acces FI.

La méthode de mesure des performances consiste & déterminer les puissances
appliquées aux acceés RF et OL et celles disponibles en sortie FI, respectivement dans les plans
d'entrée et de sortie du circuit, au moyen d'un analyseur de spectre (figure IIL 1). Prf, Pol et Pif
sont donc les puissances maximales obtenues a I'adaptation, c'est-a-dire mesurées sur 50 Q.
Ainsi, on tient compte de I'atténuation apportée par le circuit extérieur sur chaque acces mais
on néglige les pertes du boitier recevant le mélangeur ou les pertes du systéme de mesure sous

pointes.
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Figure II1.2 : Réalisation technologique des mélangeurs hybrides.
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1.2 Structures hybrides

II1.2.1 Circuits et montures de test

La figure III.2 présente la réalisation technologique utilisée pour les deux
configurations, série et paralléle (N°1), mettant en oeuvre un TEC (NE710 de chez NEC)
connecté aux lignes d'accés par des fils d'or thermocompressés. Ces lignes, réalisées en
structure microrubans de largeur 0.635 mm, sont d'impédance caractéristique 50 £ . Elles sont
réalisées sur un substrat carré, de coté 25.4 mm (soit un pouce), de duroid 6010 (¢=10.5)
d'épaisseur 0.635 mm. Elles sont dorées de fagon a permettre la thermocompression des fils

d'or et a améliorer la conduction.

Dans le cas du circuit paralléle, le transistor est collé sur un plot métallique. Ce dernier
a été réalisé de la méme fagon que les lignes et est relié au plan de masse par un trou rempli de

colle conductrice, ceci afin de faciliter la connexion de la source a la masse.

Remarquons également que dans les deux cas, un fil d'or thermocompressé entre drain

et source réalise une self inductance de quelques nH.

Les circuits microrubans ainsi réalisés sont ensuite collés sur des semelles de laiton. Le
tout est inséré dans des boitiers en aluminium sur lesquels sont vissés des connecteurs SMA
dont le conducteur central affleure les lignes microrubans, permettant ainsi de réaliser le

contact pour chaque acces.
Notons que le circuit dénommé paralléle N°2 dans le chapitre II a simplement été

réalis¢ en substituant au fil d'or thermocompressé entre drain et source une self inductance

provenant d'un Té¢ de polarisation connecté a l'extérieur de la monture.
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Figure IIL3 : Evolution du gain de conversion des mélangeurs hybrides en fonction de Vgs.
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I11.2.2 Principaux résultats

Les mélangeurs ont été testés pour les valeurs nominales suivantes :
Frf=10 GHz
Fol=9.5 GHz
soit Fif=500 MHz
et Pol=5 dBm

Gain d .

La figure II1.3 montre que le gain de conversion est maximum pour une tension de
polarisation Vgs optimale voisine de Vp/2. Les circuits paralléles s'averent étre les meilleurs :
le gain maximum est de -33 dB pour le mélangeur série, de -22.5 dB pour le paralicle N°1 et

de -15 dB pour le paralléle N°2.

En fonction de la puissance OL, on remarque sur la figure II1.4 une saturation du gain

de conversion dés que I'on dépasse 3 a 4 dBm de puissance.

Sur la figure IIL5, on observe un comportement fréquentiel a tres large bande puisque
les circuits sont utilisables jusqu'a 12 ou 13 GHz de fréquence RF. Aucun filtre de fréquence
n'étant prévu aux acces RF et OL, la coupure de ces bandes passantes est essentiellement due

aux limites du matériel.

b. Pui l .

On observe sur la figure I11.6 que le mélangeur série compresse beaucoup plus tot
(pour une puissance d'entrée de 4 dBm) que les mélangeurs adoptant la configuration parallele.
En effet, le circuit paralléle N°2 compresse a 7 dBm, et le circuit N°1 est encore meilleur

puisque sa puissance de compression est de 12 dBm.
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¢. Isolations

Les isolations, entre les divers accés, ne varient pas sensiblement en fonction de Vgs,
sauf dans le cas du circuit série pour l'isolation RF-FI qui augmente fortement lorsque le canal
se pince (figure II1.7). Ceci peut s'expliquer par le fait que le TEC monté en série isole les

accés RF et FI lorsque son canal est pincé.

Dans les conditions nominales de fonctionnement, nous obtenons les valeurs d'isolation

suivantes :

paraliéle N°1 parallele N°2 série
[ OL-RF (dB) 13 12 6
[OL-FI {dB) 13 12 6
I RF-FI {dB) 3.5 5 6

Ici encore, on retrouve la supériorité des circuits paralléles. On peut expliquer la
meilleure isolation de I'OL, dans les structures paralléle, par le fait que le courant OL ne

traverse pas les acces RF et FI comme c'est le cas pour la configuration série.

d. TOS aux entrées

Nous avons effectué la mesure des puissances incidentes et réfléchies sur les accés RF
et OL au moyen d'un coupleur associé a un mesureur de puissance, afin de déterminer les taux

d'onde stationnaire suivants :

paralléle N°1 paralléle N°2 série
en entrée RF 7 2.3 1.4
en entrée OL 1.5 1.3 3.3

Nous remarquons que, malgré l'absence d'étage adaptateur, nous obtenons des valeurs
assez satisfaisantes (<1.5) sur I'accés OL avec les structures paralléle ainsi que sur l'accés RF

avec la structure série.
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III.2.3 Analyse comparative

L'ensemble des résultats précédents, résumé dans le tableau III.1, montre que la
configuration parallele est incontestablement meilleure que la configuration série.

La simulation avait prévu qu'une valeur de self inductance drain-source importante
serait favorable au fonctionnement du TEC froid en mélange. Ceci se vérifie puisque c'est le
circuit paralléle N°2 qui donne les résultats les meilleurs en gain de conversion.

Cependant, les performances convenables réalisées par la configuration série nous
permettent d'envisager son utilisation, a condition toutefois d'adapter les différents accés et

d'optimiser la valeur de la self inductance drain-source [45-46].

Caractéristiques observations
Gc (dB) Pol =5dBm
Pol opt. (dBm) 8 Vgs =-0.8V
pour Gc max. (dB) - . a9
Pc @Bml | 12 Pol = 5dBm, Vgs =-0.8V
pour Pcs (dBm) = - .
| OL-RF et
| OL-FI (dB) 13 a Vgs donnant Gc max.
| RF-Fl (dB) : 3’.5‘:‘ a Vgs donnant Gc max.
Bande passante r 2 -1‘2’.GH£ , Pol=5dBm
pour GeldB)# -20 Vgs=-0.8V
TOS (entrée RF) 'f STF Vgs=-0.8V
TOS (entréeOL) | 1.5 Vgs=-0.8V

Tableau IIL.1 : Principales performances expérimentales des mélangeurs hybrides.
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[I1.3 Structures intégrées

I11.3.1 Circuits et montures de test

Les tétes de mélange intégrées ont été réalisées par la fonderie GEC MARCONI dans
la filiere AsGa F20 [45]. Leur dessin technologique est représenté sur les figures III.8 a et b.
Les dimensions des puces sont de 1.16 x 1.936 mm? pour la configuration parallele et de 1.2 x

1.819 mm? pour la configuration série.

La plupart des mesures ont été effectuées sous pointes cascades hyperfréquences.
_ Cependant, un échantillon de chaque configuration a également été monté dans un boitier de

test pour une utilisation plus souple (figure II1.9).

Pour cela les puces ont été placées dans un circuit micro-onde réalisé en lignes
microrubans (figure II1.9). Ces lignes, d'impédance caractéristique 50 Q, sont réalisées sur un
substrat d'alumine. Des fils d'or thermocompressés connectent les trois plots d'entrée et de

sortie des MMICs aux différentes lignes d'acces.
Le circuit, ainsi réalisé, est inséré dans un boitier en aluminium, sur lequel sont vissés

des connecteurs de type SMA, qui permettent la liaison entre les lignes microrubans et les

appareils de test.
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I11.3.2 Principaux résultats

Les mesures ont été réalisées, d'une part, sous pointes cascades en testant plusieurs
échantillons afin d'évaluer la dispersion. L'ensemble des performances que nous présentons ci-
dessous résulte de ces mesures.

D'autre part, les mémes mesures ont été faites sur les circuits intégrés dans leur
monture de test (boitier). Ils présentent des performances semblables & celles obtenues sous
pointes ; nous ne les présenterons donc pas systématiquement [46].

Les fréquences et puissances nominales utilisées sont les suivantes :

Frf=14GHz, 20GHz ou 24GHz
Fif=500MHz

Fol=Frf-Fif

Pol=4dBm

[I1.3.2.1 Configuration paralléle

a. Gain de conversion

L'évolution fréquentielle du gain de conversion est présentée sur la figure II1.10, sur
laquelle nous avons reporté les gains minimum, maximum et moyen obtenu sur cing
échantillons ainsi que le gain mesuré sur I'échantillon en boitier. Il apparait un gain de 0 dB,
sauf en boitier ou il atteint 5 dB en basse fréquence. On note que la courbe présente des chutes
du gain vers 9 GHz, 15 GHz et 22 GHz qui peuvent s'expliquer par la présence de résonances
internes au circuit dues a 'association d'éléments passifs avec le TEC froid. L'optimisation du
mélangeur ayant été faite a 20 GHz, on trouve bien un gain maximum aux environs de cette
fréquence.

La dispersion mesurée sur I'ensemble des cing échantillons reste inférieure a 2 dB sur

toute la bande.
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On remarque que si le circuit monté en boitier offre un meilleur gain en basse
fréquence, il présente, par contre, pour des fréquences supérieures a 20 GHz, un gain inférieur
a celui obtenu avec les MMICs testés sous pointes. Cette différence est sans doute due
essentiellement aux pertes du boitier, certains éléments tels que les connecteurs de type SMA
étant garantis pour fonctionner jusque 18 GHz. Ceci peut donc expliquer la chute de gain
réguliere obtenue avec le mélangeur en boitier en haute fréquence, alors que le banc de

mesures sous pointes présente des pertes a peu prés constantes sur toute la bande.

Le gain de conversion présenté sur la figure II1. 10 a été obtenu en optimisant a chaque
fréquence la polarisation de grille Vgs. En effet, nous remarquons que la valeur optimale de
Vgs dépend 1égerement de la fréquence d'entrée tout en restant proche de Vp/2 (figure IIL.11)
et aussi de la puissance OL (figure II1.12).

Ainsi,aux valeurs nominales de puissance et de fréquence, le mélangeur présente les

gains suivants *

TAGHz | 20GHz | 24 GHz
Ge (dB) 4.8 T.4 1.4
Vgs (V) 0.8 0.9 y

En fonction de la puissance OL, on observe sur la figure ITL. 13 une saturation du gain

vers les 2 a 3 dBm, ceci entre 14 et 24 GHz.

La figure ITI.14a fait apparaitre une légére dispersion du gain, de l'ordre de 2 4 3 dB sur
trois échantillons. Toutefois, elle peut devenir plus importante pour des tensions Vgs proches

du pincement (figure II1.14b).
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b. Pui l .

Nous observons sur la figure IIL. 15 que la puissance de compression (Pc) varie suivant
la fréquence de mesure. Ainsi, elle est d'environ 1 dBm pour les fréquences RF de 20 et 24

GHz mais peut atteindre plus de 10 dBm a 14 GHz.

¢. Isolations

Elles sont quasi-indépendantes de la polarisation de grille mais varient avec la fréquence
RF. Pour les valeurs nominales de fréquence et de puissance OL et a Vgs égale a -1 V, nous

obtenons les isolations suivantes :

14 GHz 20 GHz 24 GHz
I. RF-Fi {dB) 9 12 20
I. OL-FI (dB) 20 23 28
1. OL-RF {dB) 17 17 19

A 24 GHz, d'excellentes valeurs sont obtenues.

I1.3.2.2 Configuration série

a. Gain de conversion

Nous observons, sur la figure II.16, que le gain de conversion est supérieur 4 0 dB sur
presque toute la bande de fréquences comprises entre 7 GHz et 24 GHz. Deux maxima sont
atteints, soit 9 dB et 5 dB aux fréquences respectives de 14 GHz et 21 GHz. Cependant, vers
18 GHz, le mélangeur présente une chute de gain probablement due a une résonance dans le

circuit, comme dans le cas du MMIC paralléle.
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L'étude statistique, réalisée sur cinq échantillons, laisse apparaitre une faible dispersion,
inférieure a 2 dB jusqu'a 20 GHz. Cependant, aux fréquences plus élevées, elle peut atteindre 5
dB. La limite fréquentielle garantie par la fonderie (20 GHz) peut expliquer cette dispersion

plus importante en haute fréquence.

Remarquons, également sur la figure I11.16, que l'échantillon monté en boitier donne
des résultats trés voisins de ceux obtenus avec les pointes cascades. Ceci démontre que la mise

en boitier de ce mélangeur série intégré dégrade peu les performances.

La figure II1.17 montre que le gain de conversion est maximum pour une polarisation
de grille comprise entre -1.2 et -1.5 V et reste relativement constant jusqu'au pincement, en
particulier a 14 GHz. Dans son fonctionnement nominal, le mélangeur présente Iles

performances suivantes :

GHz

14 GHz 20 GHz 2
Gc (dB) 9 4
Vgs (V) -1.5 -1.4

a
0.5
-1.2

En fonction de la puissance de l'oscillateur local, nous observons sur la figure II1. 18 une

saturation du gam de conversion vers 1 ou 2 dBm pour une polarisation Vgs de -1.4 V.

Remarquons sur la figure I1.19 que, a forte puissance OL, le choix de la polarisation
de grille devient indifférent. Ceci s'explique par le fait que la tension instantanée devient du
méme ordre que la polarisation continue (ainsi pour Pol=10 dBm la tension V4. peut
atteindre de fortes valeurs). Inversement, a faible puissance OL, il conviendra d'optimiser la
tension de grille du transistor de mélange. Soulignons par exemple, qu'a 20 GHz de fréquence
RF, pour obtenir un gain de conversion de 0 dB, il est nécessaire d'appliquer une puissance
OL de -6 dBm avec une polarisation de grille de -1.2 V, tandis que pour une tension Vgs égale

a-1.6 V il faudra accroitre la puissance OL a 1 dBm (figure I11.19).
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Puissance en sortie IF en dBm
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Figure II1.21 : Bande passante en sortie FI du mélangeur intégré série (Frf=20GHz).
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b. Puissance de compression

Nous observons, sur la figure IT1.20, une puissance de compression en entrée voisine de
2 dBm 4 14 GHz et de 5 dBm a 20 GHz. A 24 GHz de fréquence RF, elle est supérieure a 5
dBm.

¢. Isolations

Les mesures ont montrées qu'elles sont quasi-indépendantes de Vgs et de la fréquence
RF. Les isolations entrée-sortie : RF-FI et OL-FI, sont supérieures a 20 dB. Par contre,

Iisolation OL-RF n'est que de 14 dB.

hoix de 1 é rti

L'évolution fréquentielle du gain de conversion en sortiec FI, obtenue a 20 GHz de
fréquence RF en faisant varier la fréquence OL, est représentée sur la figure I11.21. Elle montre
que la bonne valeur de fréquence intermédiaire est comprise entre 480 et 590 MHz.

Notons, par ailleurs, que le mélangeur série présente un gain de conversion positif sur

une large plage de fréquences FI d'environ 300 MHz, entre 400 MHz et 700 MHz.

II1.3.3 Comparaison des configurations

Nous comparons dans le tableau II.2 les performances obtenues avec les deux

configurations série et paralléle en technologie intégrée.

Concernant le gain de conversion, il apparait que le mélangeur série est plus favorable.
De plus, le gain maximum de ce mélangeur est obtenu avec des valeurs relativement faibles de
puissance OL. Remarquons que la polarisation optimale de grille est proche de Vp pour le série

et proche de Vp/2 pour le paralléle.
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chapitre 1

Quant aux puissances de compression, elles sont assez voisines. Notons que pour une
configuration donnée, la puissance de sortie du mélangeur se sature d'autant moins vite que le
gain est plus faible.

Concemnant les isolations, elles sont assez satisfaisantes puisqu'il s'agit de mélangeurs
non équilibrés. Cependant, l'isolation entre les accés RF et OL, la plus critique en raison de la
proximité des fréquences Frf et Fol et de la puissance OL importante, reste assez modeste, en
particulier pour la configuration série. Remarquons également que la faible isolation RF-FI,
présentée par le mélangeur parallele en basse fréquence, peut expliquer le faible gain de
conversion obtenu. En effet, ceci prouve que l'étage d'adaptation-filtrage n'est pas bien

optimisé puisqu'il ne rejette pas correctement le signal RF de l'acces FL

En conclusion, les configurations série et paralléle présentent des performances voisines
sauf en ce qui concerne le gain de conversion qui est plus élevé avec le mélangeur série.
Cependant, une étude approfondie de l'intermodulation d'ordre trois a été faite sur les divers
melangeurs. Elle est présentée dans le paragraphe suivant pour compléter cette comparaison

des deux configurations.

II1.4 Intermodulation d'ordre trois

Les mesures d'intermodulation, présentées ci-dessous, ont été réalisées d'une part sur
les circuits série et paralléle N°2 pour les structures hybrides et d'autre part sur les échantillons
des mélangeurs intégrés série et paralléle montés en boitier.

Afin de mesurer les niveaux d'intermodulation d'ordre trois, nous avons appliqué en
entrée RF, a I'aide d'un coupleur hybride, deux signaux d'amplitude égale et de fréquences Frfl
et Frf2 trés voisines (écart de 20 MHz). Nous recueillons, en sortie FI, deux raies
fondamentales de puissance Psl, ainsi que deux autres raies d'intermodulation d'ordre trois de
puissance Ps3, ce qui nous permet de déduire le taux IMD3. Ensuite, a partir des évolutions

linéaires de Psl et Ps3 en fonction de Prf, nous avons déterminé le point d'interception IP3.
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I11.4.1 Mélangeurs hybrides

Les performances en intermodulation des circuits série et paralléle N°2, mesurées a 10
GHz, sont données dans le tableau ITI.3. Ces mélangeurs présentent un point d'interception IP3
respectivement de -20 dBm et -2 dBm. Cependant, le gain de conversion de ces structures

étant assez faible, I'TP3 n'est pas trés significatif.

Concemant le taux d'intermodulation IMD3, nous obtenons, pour une puissance RF de
0 dBm, 20 dB pour le circuit série et 38 dB pour le circuit paraliéle N°2. 11 apparait donc que

la configuration paralléle semble meilleure que la série.

Caractéristiques observations
6c (dB) Pol = 5dBm
a Vgs (V)
IP3 (dBm) Pol =5dBm, Vgs =-0.8V
e Pri-0dBm |

Tableau II1.3 : Performances expérimentales en intermodulation d'ordre trois
(mélangeurs hybrides).
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I11.4.2 Mélangeurs intégrés

Les mesures ont €té effectuées vers 14 et 20 GHz de fréquence RF. Les figures I11.22
et I11.23 montrent que l'intermodulation des mélangeurs, paralléle ou série, est étroitement lice
a la puissance de l'oscillateur local et a la polarisation de grille. On s'apercoit que, en général,
I'IMD3 et surtout I'TP3 croissent lorsque la puissance de l'oscillateur local croit car, en
particulier, le gain de conversion augmente avec Pol. Ainsi, la puissance OL optimale,
permettant d'obtenir un gain de conversion maximum, permet également d'assurer de bonnes

valeurs d'TP3 et d'IMD3.

En fonction de la tension de polarisation Vgs, on observe sur la figure II1.24 que le
mélangeur série présente un IP3 meilleur au voisinage de la tension de pincement. Ce
phénomeéne n'est pas visible pour la configuration paralléle car quelle que soit la puissance OL
appliquée sur la grille du TEC froid, la polarisation Vgs optimale est proche de Vp/2 et un
faible écart au-dessus ou au-dessous de cette valeur n'entraine pas de différence significative

sur les résultats d'IP3.

L'IP3 est la grandeur la plus caractéristique des non linéarités a fort niveau d'OL, par
contre I'étude de 'TMD3 s'avere étre plus intéressante dans le cas de mélangeurs fonctionnant a
faible niveau d'OL [43]. En effet, en régime faiblement non linéaire, I'TMD3 varie rapidement
avec la polarisation Vgs alors qu'elle en dépend beaucoup moins en régime fortement non
linéaire (figures IT1.22 et IM1.23). Car, en fait, on s'apergoit que I'TMD3 ne varie pas de facon
monotone en fonction de Pol, ce qui est dii a I'évolution, également non monotone, des raies
d'intermodulation Ps3 [20] [30]. En effet, les figures I11.25 a et b montrent que les raies
d'intermodulation de puissance Ps3 croissent avec les raies de puissance Psl en fonction de la

puissance OL, puis décroissent a partir du moment ou la puissance Psl commence a se saturer.
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Afin de conclure sur les deux configurations en technologie intégrée, nous comparons

dans le tableau II1.4 les principaux résultats. On constate que les taux d'intermodulation IMD3

sont tous trés proches et toujours supérieurs a 40 dB. Quant aux valeurs du point

d'interception IP3, elles sont trés bonnes quelle que soit la configuration, mais le mélangeur

série se révele plus intéressant.

Cependant, remarquons que le mélangeur paralléle présente un gain de conversion plus

faible et pourtant ses valeurs d'TP3 sont du méme ordre que celles obtenues avec le mélangeur

série, en particulier 4 20 GHz. Ce résultat s'explique facilement par le fait que, pour une méme

puissance d'entrée RF, le taux d'intermodulation du mélangeur parallele est plus élevé que celui

du mélangeur série. Par conséquent, la configuration paralléle présente des performances

d'imtermodulation intéressantes.

Performances configuration paralléle configuration série
Conditions
Frf=14GHz | Frf=20GHz || Frf=14GHz | Frf=20GHz
Gain de conversion (dB) -6 ~Z 9 6 Pol=4dBm
Vgs (V) = -0.8 -0.8 -1.7¢ 1.7 Vgs opt.
o Pol=5dBm
IMD3 (dB) 44 46 45 : 42
(Prf=2dBm) | (Prf=-2dBm){ (Prf =-10dBm) | (Prf=-2dBm)}} Vgs=-1V (par.)
IP3 (dBm) 13 17 20

18

| Vgs=-1.8V (ser.)

Tableau I11.4 : Performances expérimentales en intermodulation d'ordre trois
(mélangeurs mtégrés).
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Conclusion

Les réalisations en technologie hybride, effectuées dans une premiére étape, ont permis
de montrer la faisabilité des mélangeurs réalisés a partir de TEC froid montés selon les
configurations paralléle et série. Bien entendu, les performances restent modestes et les circuits
ne sont plus utilisables au dela de 12 a 13 GHz. Globalement, la configuration parall¢le semble

plus favorable que la configuration série.

En ce qui concerne les réalisations en technologie intégrée sur AsGa, il convient de
remarquer qu'elles comportent, en plus de I'étage mélangeur, un étage amplificateur en sortie
FI et un étage intermédiaire d'adaptation-filtrage. Dans ces conditions, les performances sont
nettement améliorées et on obtient un fonctionnement jusqu'a 26 GHz. Les configurations série
et parallele présentent des résultats assez proches en ce qui concerne l'intermodulation d'ordre
trois et les puissances de compression, mais la configuration série donne le gain de conversion
le meilleur. De plus, l'influence de la mise en boitier semble moms importante pour cette

configuration.

D'un point de vue de la conception, les dimensions des circuits intégrés pour les deux
configurations sont trés proches. Cependant, I'intégration de la configuration série conduit a
relier les deux plots de source du TEC froid, ce qui, d'une part, complique le dessin
technologique du circuit et, d'autre part, nous oblige a utiliser des ponts qui introduisent des
capacités parasites. Par contre, cette configuration série intégrée nécessite un étage
intermédiaire d'adaptation-filtrage moins complexe que celui de la configuration parallele ; ce

dernier est donc plus susceptible d'engendrer des résonances parasites a certaines fréquences.

En conclusion, si les mélangeurs réalisés en technologie intégrée fournissent les
meilleures performances, le choix judicieux de la configuration dépend de la performance que
I'on désire privilégier. Ceci justifie donc pleinement I'étude comparative que nous en avons

faite.
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~ Chapitre IV

Comparaison théorie-expérience

Introduction

Lors du chapitre II, nous avons déterminé les performances théoriques des différents
circuits étudiés, tant en technologie intégrée que hybride. Pour ces demniers, les simulations ont
été réalisées au moyen des modéles théoriques DHS1, DHS2 et DHS3 mis au point au
laboratoire (cf. chapitre I) afin de pallier les déficiences des modeéles actuellement disponibles.

Au‘ chapitre précédent, nous avons rapporté les résultats des mesures expérimentales
obtenues sur les divers mélangeurs réalisés soit au laboratoire, soit chez le fondeur GEC
MARCONL

A présent, nous nous proposons d'effectuer la comparaison entre les prévisions
théoriques et les résultats expérimentaux et d'apporter des interprétations possibles. Ainsi, nous
allons examiner successivement les structures hybrides puis les structures intégrées.

Cependant si, dans le premier cas, le transistor utilisé a pu étre entiérement caractérisé
et modélisé au laboratoire, il n'en était pas de méme pour les structures intégrées. En effet,
nous avons utilisé en simulation le seul modéle proposé dans la bibliothéque du fondeur, c'est-
a-dire le modéle de Curtice établi a partir d'une caractérisation en statique et en régime
d'électrons chauds du TEC. Or, a la fois, le modéle théorique et le mode de caractérisation sont
insatisfaisants. De plus, on observe classiquement chez tout fondeur, une variation appréciable
des caractéristiques des composants actifs réalisés sur deux "RUN". Pour toutes ces raisons et
pour permettre une comparaison théorie-expérience valable, il nous a paru indispensable

d'effectuer une caractérisation au moins partielle du TEC effectivement réalisé, suivie d'une
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modélisation précise afin de simuler 4 nouveau nos mélangeurs intégrés. Ce processus s'appelle
classiquement la "rétrosimulation” du fonctionnement d'un dispositif.

Ce processus de rétrosimulation est d'autant plus nécessaire que l'on souhaite montrer
la validité de nos différents modéles théoriques. A ce propos, nous montrerons que des
prévisions trés approximatives sont obtenues si l'on se contente d'utiliser un modéle classique,
tel que celui de Curtice cubique, méme dans le cas d'une caractérisation correcte du

composant.

Caractéristiques DHS1 mesures . conditions
Gc (dB) -23.1 -22.5 Pol=5dBm
a Vgs (V) 0.7} -0.9
Pc (dBm) 14 12 Pol=5dBm, Vgs=-0.8V
pour Pcs (dBm) = -10.3| 12
| OL-RF (dB) 17 13 a Vgs donnant Gc max.
1 OL-F! (dB) 17 13 a Vgs donnant Gc max.
I RF-Fi {dB) 6 3.5 a Vgs donnant Gc max.

Tableau IV.1 : Comparaison théorie-expérience des performances du mélangeur parallele N°1.
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IV.1 Structures hybrides

Le transistor utilis¢ (NEC710) ayant été caractérisé et modélisé préalablement aux
réalisations, il n'a pas été nécessaire d'effectuer des rétrosimulations. Nous présentons donc
dans les tableaux IV.1, IV.2 et IV.3 les résultats expérimentaux et théoriques obtenus avec les
trois modéles pour les trois circuits étudiés.

Rappelons que ces performances ont été obtenues pour les valeurs nominales suivantes:

Frf=10 GHz
Fol=9.5 GHz
Fif=500 MHz
Pol=5 dBm
Caractéristiques DHS1 mesures conditions
Gc (dB) -13.1 -15 Pol =5dBm
a vgs (V) Al 1
Pc (dBm) 7 7 Pol=5dBm, Vgs =-0.8V
pour Pcs (dBm) = -7.5 : -9.5
1 OL-RF (dB) 15 12 a Vgs donnant Gc max.
I OL-FI (dB) 16 12 a Vgs donnant Gc max.
| RF-FI {(dB) 4 5 a Vgs donnant Gc max.
1P3 (dBm) 3 -2 Pol=5dBm, Vgs =-0.8V
IMD3 (dB) 35 38 Prf =0dBm

Tableau IV.2 : Comparaison théorie-expérience des performances du mélangeur paralléle N°2.
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Caractéristiques DHSA1 mesures conditions
Gc (dB) -32.1 -33 Pol=5dBm
a Vgs (V) -0.7| -0.8
Pc (dBm) 6 4 Pol=5dBm, Vgs=-0.8V
pour Pcs (dBm) = -27.5} -29.5
| OL-RF (dB) 6 6 a Vgs donnant Gc max.
| OL-Fi (dB) 6 6 a Vgs donnant Gc max.
| RF-Fl (dB) 4 6 a Vgs donnant G¢c max.
IP3 (dBm) -22 -20 Pol =5dBm, Vgs=-0.8V
IMD3 (dB) 25 20 ——_-I:r;;(_)d—B—m_—_—_

Tableau IV.3 : Comparaison théorie-expérience du mélangeur série.
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IV.1.1 Gain de conversion

11 apparait, sur les tableaux, que les trois modeles donnent des résultats proches des
valeurs expérimentales pour les trois circuits en fonctionnement nominal. Cette bonne
estimation théorique se vérifie assez bien en fonction de Vgs comme le montrent les figures
IV.1 a, b et c. En particulier, pour le circuit série, I'accord est parfaitement vérifié pour toute

valeur de Vgs.

Par contre, on peut observer sur les figures IV.1 a et b un écart lorsque le TEC monté
en paralléle est polarisé a faible tension Vgs. Ceci peut s'interpréter par une prise en compte
msuffisante, dans nos simulations, des éléments parasites représentatifs de la connexion de
retour a la masse de la source du TEC placé en paralléle. Cette connexion au plan de masse est
équivalente a une résistance et une self inductance montées en série avec le canal du TEC.
Cette impédance parasite se manifeste peu lorsque le TEC est pincé, car I'impédance propre de
celui-ci est alors importante, tandis qu'elle se manifeste fortement a canal ouvert, ou
I'impédance du TEC devient trés faible. En conséquence, le gain expérimental des mélangeurs
paralléles chute plus rapidement que celui obtenu en simulation indépendamment du modéle de

TEC utilisé.

En fonction de la puissance de I'oscillateur local, on observe également, sur les figures

IV.2 a, b et ¢, un accord satisfaisant pour les trois circuits et quel que soit le modéle utilisé.

En conclusion, il apparait que les trois modéles que nous proposons permettent

d'obtenir des prévisions théoriques relativement exactes du gain de conversion.
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Figure IV.1 : Comparaison théorie-expérience des évolutions Ge=f{Vgs).
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IV.1.2 Isolations

Elles dépendent essentiellement des éléments parasites du circuit et des capacités
internes au transistor [8]. En effet, on observe sur les tableaux précédents que quelle que soit
la modélisation de la résistance drain-source utilisée, on obtient ici encore des valeurs

théoriques trés voisines entre elles et proches des valeurs expérimentales.

Cette comparaison montre la validité des modeles que nous avons élaborés pour les
capacités Cgs et Cgd : en particulier dans le cas du mélangeur série (tableau IV.3), ou la
coincidence théorie-expérience est quasi parfaite. Ceci peut s'expliquer par le fait que les
isolations OL-RF et OL-FI dépendent essentiellement des capacités internes au TEC, qui sont
bien modélisées, et beaucoup moins des capacités parasites au circuit, qui sont assez mal

connues.

IV.1.3 Puissance de compression

Nous pouvons déduire des tableaux que les différents modéles permettent d'obtenir des
résultats théoriques proches des mesures, aussi bien dans le cas du mélangeur série que dans le
cas de la configuration paralléle. Toutefois, contrairement aux performances précédentes, les
puissances de compression théoriques obtenues avec les divers modéles présentent des écarts
plus significatifs. Compte tenu de I'imprécision des mesures expérimentales, il n'est pas aisé de
conclure quant au modéle le plus exact. Cependant, il semble que les puissances de
compression en entrée et en sortie obtenues avec le modéle DHS3 approchent le mieux les
résultats expérimentaux grice a la meilleure modélisation de 1a non linéarité de transfert ainsi

que de ses dérivées.
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IV.1.4 Intermodulation d'ordre trois

Dans les tableaux IV.2 et IV.3, nous effectuons une comparaison des résultats
expérimentaux et théoriques sur le circuit parallele N°2 et le circuit série. Les prévisions
obtenues avec chacun des modéles sont proches l'une de I'autre mais des écarts notables sont
observés avec l'expérience.

Plus précisément, les modéles DHS1 et DHS3 donnent les résultats les plus proches des
mesures, tantot pour I'TP3, tantdt pour 'IMD3. Cependant, le choix du meilleur modele s'avére
difficile en raison de limprécision des mesures sur la détermination de 1'IP3, obtenue par
interpolation linéaire.

De plus, des prévisions exactes nécessitent la prise en compte, dans un logiciel de
simulation tel que MDS, d'un nombre important d'harmoniques qu'il n'est pas toujours possible
de considérer lorsque les circuits simulés sont complexes. En effet, dans ce genre de
simulations, le temps de calcul est d'autant plus long que le nombre de fréquences de battement
considéré est important et le systeme ne converge pas toujours.

Ainsi, indépendamment du modele de TEC froid utilisé, les résultats théoriques seront
assez satisfaisants pour une analyse de premier ordre (gain de conversion), mais moins précis

pour une simulation d'ordre supérieur (intermodulation d'ordre trois).

IV.2 Structures intégrées

IV.2.1 Nécessité d'une rétrosimulation

Les résultats de simulation présentés au chapitre Il ont été obtenus a partir du modéle
de Curtice cubique, en se servant des parameétres foumnis par la bibliothéque du fondeur GEC
MARCONI pour chaque transistor utilisé (celui de I'étage mélangeur et celui de

l'amplificateur).
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Nous avons été conduits, aprés réalisation du circuit intégré, a reprendre la
modélisation du TEC de la téte de mélange, ceci pour trois raisons :

- Tout d'abord, les valeurs des paramétres données par le constructeur correspondent
au fonctionnement en TEC chaud et il est souhaitable, pour le transistor de I'étage mélangeur,
de modéliser son fonctionnement en TEC froid.

- Ensuite, cette modélisation devrait s'effectuer non pas en régime statique mais en
hyperfréquences.

- Enfin, la dispersion observée lors des différents "RUN" suggere de modéliser le TEC

effectivement mis en oeuvre.

En conséquence, nous nous sommes efforcés de caractériser un composant du wafer a
l'aide d'un pont de mesure d'impédance a 100 MHz. Puis, nous avons effectué la mod¢lisation
précise de sa conductance drain-source en utilisant les différentes expressions de nos modeles
DHS1, DHS2 et DHS3 (cf. chapitre I). Ensuite, une rétrosimulation sur le logiciel MDS nous
permet d'obtenir des performances plus réalistes. Nous pouvons alors réaliser la comparaison

théorie-expérience nécessaire a la validation de nos modeles.

IV.2.2 Importance du choix du modéle

Afin de montrer l'importance d'un modéle de TEC froid dans la simulation des
performances d'un mélangeur, nous avons tracé sur les figures IV.3 et IV.4 le gain de

conversion prévu par le modele DHS3 et par le modéle Curtice cubique classiquement utilisé.

La comparaison avec les résultats de mesure montre que le modele de Curtice cubique
représente fort mal les évolutions expérimentales, aussi bien en fonction de la polarisation Vgs
(figure IV.3), qu'en fonction de la puissance OL (figure IV.4). Le modele DHS3, mis au point
au laboratoire, donne de meilleures prévisions car les allures sont en bon accord avec

l'expérience, méme si les valeurs sont légeérement optimistes.
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Performances DHS1 mesures Conditions
Gain de conversion (dB) -5.7 -4.8 Pol=4dBm

Vgs (V) = -0.8¢ -0.8 Vgs opt.
Pc (dBm) >10 >10 Pol=4dBm

a Vgs opt.

I. OL-RF (dB) 30 18 a Vgs opt.
|. RF-FI {(dB) 19 9 a Vgs opt.
I. OL-Fi (dB) 40 20 a Vgs opt.
Pol=5dBm

IMD3 (dB) 48 44

Prf= 2 dBm

IP3 (dBm) 20 13 Vgs=-1V

Tableau IV .4 : Comparaison théorie-expérience des performances 4 14 GHz
(mélangeur intégré parallele).

Performances DHS1 DHSZ mesures Conditions
Gain de conversion (dB) 4.3 4.4 -1.4 Pol =4dBm
Vgs (V) = a0 0.9]  Vgs opt.

Pc (dBm) 5 3 1 Pol =4dBm
* a Vgs opt.
I. OL-RF (dB) 21 | 21 18 a Vgs opt.
I. RE-FI (dB) 17 |17 12 a Vgs opt.
I. OL-FI (dB) 3 | 36 23 a Vgs opt.
Pol =5dBm

IMD3 (dB) 3 | 32 46
Prf =-2dBm
IP3 (dBm) 20 | 18 17 Vgs=-1V

Tableau IV.5 : Comparaison théorie-expérience des performances a 20 GHz
(mélangeur intégré paralléle).
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On ne peut donc espérer obtenir de bonnes prévisions en utilisant dans nos simulations
un modéle prévu pour le TEC chaud, en particulier en ce qui conceme les caractéristiques de
compression et d'intermodulation. Par conséquent, il était utile d'effectuer des rétrosimulations

a l'aide de nos modéles.

IV.2.3 Performances

L'ensemble des performances théoriques et expérimentales des mélangeurs série et
paralléle est récapitulé dans les tableaux IV.4 et IV.6 pour une fréquence RF de 14 GHz et
dans les tableaux IV.5 et IV.7 pour Frf=20 GHz.

IV.2.3.1 Gain de conversion

A 14 GHz, sur les tableaux IV.4 et IV.6, on observe un bon accord théorie-expérience
pour un fonctionnement nominal des mélangeurs. Par ailleurs, les évolutions théoriques sont
tres satisfaisantes en fonction de la polarisation Vgs (figures IV.5 et IV.6) et en fonction de la

puissance OL (figure IV.7).

Remarquons que, par souci de clarté, nous n'avons tracé sur les figures que les résultats
obtenus avec le modele DHS3. Mais les autres modéles fournissent des prévisions trés proches

(par exemple pour le modele DHS1 sur la figure IV.5).

A 20 GHz, on observe dans les tableaux IV.5 et IV.7 un écart plus important entre les
valeurs théoriques et expérimentales du gain, en particulier concernant le mélangeur paralléle.
Les figures IV.8 a et b démontrent cependant que les évolutions théoriques du gain de
conversion en fonction de la puissance OL, obtenues pour différents Vgs, sont bien vérifiées

expérimentalement.
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Performances DHS1 DHS2 mesures Conditions
Gain de conversion (dB) 9.7 99 9 ’ Pol =4dBm
Vgs (V) = a3l a2 1.4 Vgs opt.
Pc (dBm) 2 | 2 2 Pol = 4dBm
¢ a Vgs opt.
I. OL-RF (dB) 20 | 20 14 a Vgs opt.
|. RF-FI (dB) 36 | 36 23 a Vgs opt.
|. OL-FI (dB) 3 | 38 30 a Vgs opt.
e Pol = 5dBm
IMD3 (dB) 38 | 43 45
rf =-10dBm
IP3 (dBm) 17 | 175 20 Vgs =-1.8V

Tableau IV.6 : Comparaison théorie-expérience des pexformances a 14 GHz
(mélangeur intégré série).

" Performances DHS1 DHS2 mesures Conditions
Gain de conversion (dB) 63 | 66 3.8 Pol = 4dBm
Vgs (V) = 1.3 -1t -1.4 Vgs opt.
Pc (dBm) 4 | 6 5 Pol = 4dBm
: a Vgs opt.
. OL-RF (dB) 5 | 5 14 a Vgs opt.
|. RF-Fl (dB) 20 | 20 22 a Vgs opt.
I. OL-FI (dB) 20 } 19 23 a Vgs opt.
f Pol = 5dBm
IMD3 (dB) a1 | 37 42
' Prf=-2dBm
IP3 (dBm) 23 | 18 18 Vgs=-1.8V

Tableau IV.7 : Comparaison théorie-expérience des performances a 20 GHz
(mélangeur intégré série).
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Figure IV.8 : Comparaison théorie-expérience des évolutions Ge=f{Pol) a différents Vgs.
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La figure IV.5 représente le gain de conversion simulé avec la téte de mélange série
seule, c'est-a-dire le gain considéré en sortie de I'étage d'adaptation-filtrage en enlevant le TEC
amplificateur. Nous obtenons environ 12 dB de pertes de conversion, résultat comparable a

celui du mélangeur hybride paralléle N°2 ou la self drain-source avait €té optimisée.

1V.2.3.2 [solations

Sur les tableaux précédents, on constate que les résultats théoriques fournis par les
différents modeéles sont quasi-identiques mais ne sont pas confirmés par l'expérience.
L'inexactitude des prévisions peut s'expliquer par une mauvaise modélisation des capacités Cgs

et Cgd.

En effet, pour effectuer la rétrosimulation, nous n'avons pas modifié les expressions
utilisées par le fondeur pour modéliser les capacités du tramsistor. Or, ces expressions

correspondent aux équations classiques des capacités d'une jonction PN, soit :
Cgs = Cgs0 . (1 - Vgs/Vbi)1/2
Cgd = Cgdo . (1 - Vgd/Vbi)1/2
ou Cgs0 et CgdO sont des constantes et Vbi est la tension de built-in. Ces équations ne
représentant pas fidélement la réalité ; les prévisions des isolations, fortement conditionnées
par les capacités, ne pourront étre que trés approchées.
Notons de plus que les isolations entrée-sortie ne dépendent pas seulement du TEC de

la téte de mélange, mais également de celui de I'étage amplificateur. Ceci peut également

expliquer les gros écarts entre la théorie et l'expérience.
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IV.2.3.3 Puissance de compression

Nous constatons dans les tableaux précédents que les valeurs de la puissance de
compression en entrée obtenues en simulation sont treés proches de celles mesurées. En
particulier, a la fréquence RF de 14 GHz (figure IV.9), nous trouvons un trés bon accord

théorie-expérience quel que soit le modéle utilisé, ce qui démontre leur validité.

Au vu de ces comparaisons, il est donc trés difficile de conmaitre le modele le plus

exact.

1V .2.3.4 Intermodulation d'ordre trois

Sur les tableaux précédents, il apparait que les prévisions en IMD3 et en IP3, obtenues
avec chacun des mélangeurs simulés, varient fortement selon le modele choisi. Il n'est donc pas
facile de préciser la modélisation qui donne les résultats les plus proches des performances

mesurées, car cela dépend du circuit considéré et de la fréquence d'utilisation.

Cependant, a la fréquence RF de 14 GHz, pour laquelle I'accord théorie-expérience est

trés bon pour l'ensemble des performances, le modele DHS2 est plus exact.

Il faut cependant souligner que l'intermodulation globale, mesurée ou calculée, est celle
de I'ensemble des deux étages : le mélangeur et I'amplificateur. Or, l'intermodulation globale
dépend essentiellement du second étage, ce qui rend la détermination du meilleur modéle, par
comparaison des résultats théoriques et expérimentaux, trés délicate. Ainsi qu'il a été démontré
dans la these de Nour-Eddine Radhy [43], pour une chaine de deux amplificateurs associés en

cascade, on trouve :
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G,. IP3, G, IP3, G,, IP3,
avec G;=G;.G,

ot (P32 = (IP3,)2 + (G, . IP3,)2

Par conséquent, le comportement non linéaire de nos mélangeurs intégrés sera dicté

essentiellement par leur étage amplificateur.

Conclusion

Cette étude nous a permis de comparer, dans des applications de type mélangeur, nos
différents modéles introduits dans le premier chapitre. Mais, avant tout, nous avons montré
qu'il est important d'utiliser un modele spécifique du TEC froid pour simuler un circuit mettant
en oeuvre ce composant. Nous avons fait apparaitre qu'en effet, un modele de TEC chaud, tel
que Curtice Cubique, ne permet pas d'obtenir de bonnes prévisions, méme sur le gain de
conversion.

Nous avons également démontré l'utilité de modéliser précisément les capacités Cgs et

Cgd du TEC pour une meilleure prévision des isolations des mélangeurs.

L'étude comparative de nos différentes modélisations montre que les modéles DHS1,
DHS2 et DHS3 sont tous trés bons et se valent quant a la précision des prévisions du gain de
conversion. De méme pour l'intermodulation, aucun modéle ne se distingue, alors qu'il s'agit
d'une grandeur sur laquelle la spécificité de chaque modele employé devrait jouer un réle

important. En fait, I'impact des améliorations apportées successivement a chacun de nos
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modéles sur la détermmation théorique de la puissance de compression Pc, du taux
d'intermodulation IMD3 et du point d'interception IP3 est masqué par limprécision de la
modélisation globale des circuits a étudier (technologie hybride) ou par la structure méme des
circuits (I'étage mélangeur en cascade avec un amplificateur). Toutefois, cette constatation
n'enleve rien au fait que ces modeles permettent d'obtenir globalement de trés bonnes

prévisions.

Il serait intéressant de poursuivre cette étude en réalisant deux tétes de mélange
intégrées, cette fois-ci élémentaires, congues autour d'un simple TEC froid monté soit en
parallele, soit en série. La mesure de leurs performances nous permettrait d'effectuer une
comparaison plus fiable de nos différents modeles en s'affranchissant a la fois de I'imprécision
d'une structure en technologie hybride et de l'influence d'un second étage. Les particularités de
chacun des modeles apparaitraient alors de maniére plus évidente.

A T'avenir, nous envisageons un mod¢le tenant compte a la fois de la non linéarité de
transfert et de ses dérivées (en fonction de Vgs) et de la non linéarité de sortie (en fonction de

Vds). 1l devrait permettre d'améliorer sensiblement la simulation de I'TMD?3 et de I'IP3.
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Chapitre V

Optimisation de la configuration
s€rie

Introduction

Nous avons développé un programme de calcul numérique permettant l'obtention du
gain de conversion maximum de mélangeurs de fréquences par une méthode originale de
simulation des impédances de fermeture a différentes fréquences.

Nombre de travaux ont été publiés sur amélioration du fonctionnement des dispositifs
non linéaires, tels que le mélangeur a TEC froid [47-49]. Celui-ci étant souvent étudié en
configuration paralléle, nous avons décidé d'optimiser le mélangeur série a l'aide de notre
programme, d'autant plus que nous avons montré qu'il pouvait étre aussi performant que le

paralléle.

Apres avoir présenté l'objectif et le principe de notre méthode d'analyse, nous décrivons

potre programme informatique.

Puis nous validons notre étude en comparant les résultats obtenus dans le cas d'un
circuit élémentaire avec ceux fournis par MDS. Ceci nous permet de montrer I'importance du
nombre de fréquences de battement pris en compte lors des simulations sur les logiciels

utilisant le principe de l'équilibrage harmonique.
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Ensuite, nous présentons les premiers résultats d'optimisation du mélangeur série a

TEC froid.

Enfin, nous concluons sur l'intérét de notre méthode d'optimisation, les spécificités de

notre programme et les poursuites d'étude envisageables.

Page - 142



chapitre V

V.1 Présentation de I'étude

V.1.1 Objectif

Nous nous intéressons a la recherche théorique sur ordinateur des conditions optimales
de fonctionnement d'un mélangeur, ceci de la fagon la plus générale possible, applicable a tout

dispositif non lin€aire de conversion de fréquence.

Dans l'étude que nous présentons, nous nous sommes limités au cas d'un mélangeur
comportant son dispositif non linéaire placé en série entre le signal RF et la sortie FI. L'élément
de conversion que nous avons considéré est un TEC froid. Mais ceci ne constitue pas une

limitation a notre méthode d'analyse plus générale.

L'optimisation du fonctionnement d'un mélangeur conduisant aux performances
maximales en gain de conversion consiste, pour des conditions données d'utilisation
(puissances des sources OL et RF), a rechercher les valeurs des impédances de fermeture qu'il
convient de présenter sur chacun des trois accés. Ces impédances sont en nombre
théoriquement infini sur chaque accés puisque le nombre de composantes fréquentielles est lui-
méme infini. Cependant, nous ne considérerons que les composantes des puissances les plus

importantes.

Cette étude théorique ne permettra pas directement une application concréte, étant
donné qu'il est difficile de réaliser une charge globale présentant les impédances adéquates a
chaque fréquence de battement mise en jeu. Toutefois, nous pourrons en dégager des régles
générales et sélectionner les battements les plus importants a prendre en compte pour obtenir

un gain de conversion maximum.
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Figure V.1 : Circuit électrique équivalent au mélangeur série et équations de définition.
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V.1.2 Description du circuit

La figure V.1 présente le circuit électrique équivalent au mélangeur de configuration
série considéré ainsi que toutes les équations qui le définissent.

On remarque, figure V.1, que le comportement non linéaire du TEC froid est introduit
sous la forme d'une résistance drain-source Rds en série avec les résistances parasites Rs et Rd.
Rds est décrite par I'équation du modele DHS1 (cf chapitre I) qui traduit la non linéarité de
transfert du TEC. Sa tension intrinséque de commande vg correspond a la tension grille-source
vgs quand la tension drain-source vds est positive, ou a la tension grille-drain vgd quand vds
est négative. Elle dépend, en particulier, de la polarisation continue extérieure Vg et de la
tension de l'oscillateur local v(yy . Dans cette premicre étude, nous avons négligé les éléments
réactifs tels que les capacités Cgs et Cgd ainsi que les selfs inductances et capacités parasites.

Le circuit extérieur au TEC se compose de la source RF (de puissance Prf et de

résistance interne Rg), de la source OL (de puissance Pol et de résistance interne nulle) et

d'une impédance de charge Zg;(t) définie par :

ZFI(t) = VFI(t) / ld(t)
avec VE(t) =Z Vgrjcos(w ;. t+¢)

ou coi=2n.i.Fif.

Fif = 0.5 GHz est la fréquence la plus basse d'ordre i = 1 de toutes les composantes

fréquentielles existantes dans le circuit (figure V.2). En considérant le développement en série

de Fourier du courant i4(t)
id(t)=ZIdiCOS((O 1t+¢1)

et, en vertu de la linarité du circuit extérieur au TEC, on peut faire correspondre des

impédances complexes présentées en sortie FI a chaque composante harmonique d'ordre i soit :

Zgpi=(Vppi/1dped@-0) )

Page - 145



chapitre V

indice

37 38 39 40 41

18 19 20 21

2

> |
‘ —»

[

LL]LJ

B

F(GH2)

18.5 19 19.5 20 20.5

9 9.5 10 10.5

0.5

battement

A
,>§<\

|
I !
A
NS
Qo

o

Figure V.2 : Spectre fréquentiel des composantes dans le circuit.
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Le nombre de composantes harmoniques, ou fréquences de battement, apparaissant
dans un circuit non linéaire est évidemment trés grand (figure V.2). Cependant, certaines sont
de puissance plus importante et, par conséquent, il n'est pas nécessaire de considérer l'influence
des composantes de plus faible puissance. Pour notre part, nous nous sommes limités a quatre

impédances de fermeture en sortie FI correspondant aux fréquences :

* d'excitation :
-celle de I'OL a 9.5 GHz (composante d'ordre i=19)
-celle de 1a RF 4 10 GHz (composante d'ordre i=20)
* d'ordre 2, issues du mélange, soit :
-1a fréquence différence FI de 0.5 GHz (composante d'ordre i=1)

-la fréquence somme de 19.5 GHz (composante d'ordre i=39).

V.1.3 Principe de I'étude

A partir des équations descriptives, du circuit et du TEC, données sur la figure V.1 et

des conditions de fonctionnement définies par :

-la tension de l'oscillateur local Vol a la fréquence de 9.5 GHz (i=19),
-la polarisation Vg,
-l'impédance de fermeture Rg sur l'accés RF (de valeur nominale 50 ),

-la tension Vrf (<<Vol) sur l'entrée RF a la fréquence Frf de 10 GHz (i=20),

on recherche les impédances de fermeture optimales suivantes :

* Zg1 19 4 la fréquence OL de 9.5 GHz (i=19)
* ZE1 20 8 la fréquence RF de 10 GHz (i=20)
* Zgy 1> 4 1a fréquence F1 de 0.5 GHz (i=1)

* Zg1 39 4 la fréquence somme de 19.5 GHz (i=39).
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La réalisation d'une impédance, d'une part, trés largement variable a une fréquence
donnée et, d'autre part, indépendante de celle présentée a une autre fréquence, ne peut
s'effectuer a l'aide d'un dispositif R-C ou R-L en paralléle ou en série classiquement utilisé par

de nombreux auteurs.

L'originalité de notre travail consiste donc a simuler ces impédances de fermeture en FI,

aux quatre fréquences de battement considérées, par une tension vgy(t) de forme complexe

s'exprimant par :

VFI(®) = V1 cos(@ t+ 1) + Vpy g c0s(®@ g t +P1g)
+ Ve 20 €08(@0 t + @) + VET 39 COS(@39 t + P39)

Nous cherchons a rendre maximale la puissance de sortie :

Ppr1=VEri-1dj.cos(@p-0y),

correspondant a une conversion optimale de fréquence RF-FI, par variation de 'amplitude et

de la phase de chacune des quatre composantes fréquentielles de vgr(t). Pour cela, nous

calculons le courant iy(t) que nous décomposons en série de Fourier :

ld(t) = Id 1 COS((.OI t+ ¢1) + Id 19 COS(O) 19 t+ ¢19)

+Iq 90 cos(wyg t + 0p0) + Ig 39 cos(@3g t + d39)

Ensuite, nous en déduisons les quatre impédances de fermeture optimales en utilisant

l'expression (1) pouri=1, 19, 20 et 39.
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V.1.4 Description du programme de calcul numérique

Nous l'avons mis au point au laboratoire sur PC 386 DX33 en langage Turbo Pascal
version 4. L'algorithme de calcul numérique correspondant est détaillé sur la figure V.3. Ce

programme s'articule de la fagon suivante :

1) On introduit au départ :

- les conditions de fonctionnement : Vg et Vol (les autres parameétres étant

définis comme des constantes dans le programme : Prf (Vpg, Opp), Rg et toutes les

composantes du transistor utilisé, soient Rs, Rd et Rds),

- les conditions initiales pour chaque impédance de fermeture en sortie FI :

(Vg @Fp3) pouri= 1, 19, 20, 39.

2) On sélectionne I'indice (i) de la fréquence de battement a laquelle on veut optimiser
limpédance de fermeture. On précise, pour l'amplitude Vgy; (i = ij) a optimiser, les valeurs

initiale et finale, ainsi que le pas de balayage (Qpy; {i=ij} varie de -T 4 T avec un pas fixe de

7/40).

3) On calcule pour chaque couple (Vg @py; > 1 = i) le courant iy(t) dans le circuit

que l'on décompose ensuite en série de Fourier. On peut alors en déduire les puissances de

chaque composante fréquentielle en sortie FI.

4) Le programme recherche ainsi le couple optimal permettant d'obtenir une puissance

5) Nous déduisons les impédances de charge optimales Zgy; = Ri +j Xi (i= 1, 19, 20,

39).
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Initialisation
+ Saisie de Vgs et Vol

+ Choix de I'impédance de fermeture & optimiser

—> fréquence & i ?

+ Saiisie des impédances de fermetures initiales
v, .0 i=1,19, 20,39

Saisie des valeurs initiale et finale de v, et le pas de balayage

Q\LAVAGE sur @, et vD

Calcul du courant i (1)

<

Balayage sur v,

Décomposition en série de Fourier de vy initial & v, final

(= 1,0
]

Cclcul des puissances @ chague battement |

Recherche de (v, . @) optimum

—> P, moximum

non

Balayage sur @y,
de-ndn

non

Vy = Vg final

Affichage résultats ;
ZFII' Ge, PFH

Figure V.3 : Algorithme de notre programme d'adaptation d'impédance.
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V.2 Validité du programme

Nous nous proposoné de vérifier la validité de notre programme de calcul numeérique
par comparaison des résultats obtenus avec ceux fournis par le logiciel de simulation non
linéaire MDS. Nous nous plagons pour cela dans le cas simple de la recherche d'une résistance
optimale de charge en sortie FI. Ce travail préliminaire nous permettra également d'étudier

l'influence du nombre de composantes fréquentielles sur les résultats de simulation de MDS.

V.2.1 Recherche de la résistance optimale d'adaptation

Tout d'abord, nous avons vérifié que dans le cas ou la tension d'OL est nulle le

programme nous donne bien une puissance de sortie maximale a 'adaptation d'impédance.

Ensuite, nous avons remplacé les tensions de sortie vpp; par une simple résistance

variable et nous avons considéré une puissance d'OL non nulle afin d'obtenir le mélange de
fréquences. Dans ces conditions, le programme recherche la résistance de charge optimale
(Radap) permettant de recueillir une puissance maximale en sortie a la fréquence intermédiaire

Fif, ceci pour différentes valeurs de la tension de polarisation Vg et de la puissance d'OL.

Ainsi, typiquement, nous obtenons une résistance de charge optimale de 50 a 60 Q

avec un gain de conversion maximum d'environ -11 dB, a Vg # Vp/2 et pour Vol > 1.2 V.

V.2.2 Simulation sur MDS

Afin de pouvoir réaliser la comparaison, il nous a fallu simuler sur MDS un mélangeur
dont le schéma est celui de la figure V.1. Le modele du TEC a été simplifié pour étre identique

a celui utilisé dans notre programme de calcul.
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n : ordre des ordre maximum des fréquences nombre de fréquences
fréquences issues du mélange : N de battement

1 2 4

2 4 12

3 6 24

4 8 40

Tableau V.1 : Nombre de fréquences considérées dans les quatre cas simulés sur MDS.
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De telles simulations sur MDS, utilisant le principe de l'équilibrage harmonique,
nécessitent de spécifier l'ordre des fréquences des générateurs RF et OL ainsi que l'ordre
maximum des fréquences issues du mélange. En effet, le fonctionnement en mélangeur fait
apparaitre un trés grand nombre de composantes dont les fréquences sont données par la

relation :
nl n2

F=>'>"|j.Frf tk Fol|

j=0 k=0

ounl et n2 sont les ordres des fréquences Frf ét Fol, c'est-a-dire le nombre dharmoniques que
l'on considére pour chacune d'elles. Quant a l'ordre maximum N des fréquences issues du
mélange, il doit étre supérieur ou égal a chacun des entiers nl et n2. Il définit le nombre de
composantes fréquentielles (combinaisons de Frf et Fol) que le logiciel prendra en compte dans

ses calculs, sachant que la somme (j+k) reste toujours inférieure ou égale a N.

Dans nos simulations, nous avons prisnl =n2 =n et N = 2n. 1l est évident que le fait
de considérer un nombre plus ou moins grand de composantes est de nature a modifier les
résultats de simulation. Afin de mettre en évidence I'importance de ce nombre sur la précision
des résultats, nous avons examiné les quatre cas de figure du tableau V.1. Nous présentons ci-

dessous le cas oun = 3 afin de donner un apergu des composantes fréquentielles mises en jeu.

Considérons deux fréquences (RF et OL) d'ordre trois (n = 3) :

ordre 1 ordre 2 ordre 3
Frf 2Frf 3Frf
Fol 2Fol 3kol avec par exemple Frf > Fol.

Si l'ordre maximum spécifié est N = 2n = 6, MDS prendra en compte toutes les fréquences de

battement qui suivent :

ordre jtk=1 j+tk=2 j+k=3 j+k=4 i+k=5 j+k=N=6
Frf 2Frf, 2Fol 3Frf, 3Fol | 2Frf+ 2Fol 3Frf-2Fol 3Frt-3Fol
fréquences Fol Frf-Fol 2Frf-Fol 2Frf-2Fol 3Fol-2Frf | 3Frf+ 3Fol
de battement Frf + Fol 2Fol-Frf 3Frf-Fol 3Frf + 2Fol
2Frf + Fol 3Fol-Frf 3Fol + 2Frf
2Fol + Frf 3Frf + Fol
3Fol + Frf

soient 24 fréquences de battement.
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{
1
| PROG. O n=1 ¢+ n= n=3 A+ n=4
-10 ¢
| —
o e} o}
12+
14 L
)
2 16 + = = .
Q
(&)
.18 +
20 & NE710
O
-22 + H — L i i !
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.2 1.4 1.6

Vol (V)

Figure V.4 : Validation de notre programme par comparaison de Ge (Vg=-1V).
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Figure V.5 : Validation de notre programme par comparaison de Ge (Vg=-1.4V).
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V.2.3 Comparaison des résultats

Nous avons tracé sur les figures V.4 et V.5 le gain de conversion maximum en fonction
de 'amplitude de la tension Vol, obtenu avec notre programme et avec MDS pour n égal a 1,
2, 3 et 4. Nous constatons que, pour n égal 4 4, nous retrouvons bien les résultats indiqués par
notre programme de calcul numérique. Par contre, les prévisions fournies par MDS s'en

¢loignent si n devient inférieur a 3 (soit moins de 24 composantes fréquentielles prises en

compte).

Nous comparons également sur les figures V.6 et V.7 les résistances optimales
d'adaptation permettant d'obtenir ces valeurs de gain de conversion. Ici encore, il faut choisir n

supérieur ou égal a 3.

En conclusion, il apparait que le logiciel MDS mettant en oeuvre la technique de
l'équilibrage harmonique nécessite, pour atteindre une bonne précision, l'utilisation d'un nombre
suffisamment élevé de fréquences de battement. Notons que cela peut justifier le manque de
précision des résultats de simulation rapportés au chapitre IV et, par conséquent, expliquer la

difficulté que nous avons eue pour déterminer le modéle de TEC froid le plus exact.
Cette étude montre la validité de notre programme qui présente, en outre, l'avantage

d'étre fond¢ sur une analyse temporelle tenant compte de toutes les composantes fréquentielles

existantes dans le circuit.
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Figure V.7 : Validation de notre programme par comparaison de Radap (Vg=-1.4V).
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V.3 Premiers résultats

Apres avoir validé notre programme de calcul numérique, nous présentons les premiers
résultats d'optimisation obtenus sur le mélangeur série a TEC froid. Cette étude est réalisée sur
deux TEC différents : le NE710 (NEC) de 0.3 x 300 um? et celui de la fonderie GEC
MARCONI de quatre doigts de 0.5 x 50 pm?. Les paramétres utilisés pour leur modélisation
sont donnés dans le tableau V.2.

Notons que dans toutes les optimisations réalisées en sortie du mélangeur, I'amplitude

Vif a été fixée a 0.002 V et la valeur de la résistance Rg a 50 Q.

transistors parametres
a Vp RO Rs Rd
NEC 710
0.3 x 300 ym? 1.1 -1.85 3.05 2 1.5
Gec Marconi
0.5 x 200 um? 0.95 -1.95 12 2.5 2.5

Tableau V.2 : Paramétres des deux transistors utilisés.

V.3.1 Optimisation en sortie a la fréquence FI (i=1).

Nous avons recherché l'impédance de fermeture optimale 4 la fréquence de battement la

plus basse qui correspond a la fréquence intermédiaire FI. A cet effet, nous avons fait varier

V11 et ©py) jusqua l'obtention d'un gain de conversion maximum, ceci en fixant plusieurs

valeurs pour les tensions Vg et Vol.
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Figure V.8 : Evolution du gain de conversion en fonction de Vol et Vg (NE710).
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V.3.1.1 Gain de conversion et charge optimale

Nous avons représenté sur les figures V.8 et V.9 l'évolution du gain de conversion en
fonction de deux variables : la tension de polarisation Vg et l'amplitude de l'oscillateur local
Vol. On remarque que :

- A forte puissance OL, le gain de conversion est quasi indépendant de Vg,

- A faible puissance OL (V01<0.8V), le gain maximum est obtenu pour une polarisation

de grille proche de Vp/2.

Le gain de conversion maximum est obtenu pour Vg =-1.6 V et Vol = 1.6 V. Sa valeur
est de -7 dB pour le NE710 et de -8 dB pour le TEC de chez Gec Marconi. Cette différence
peut s'expliquer en comparant sur la figure V.10 I'évolution de la résistance drain-source en
fonction de Vgs des deux transistors. On s'apercoit que la non linéarité présentée par le

transistor NE710 est plus marquée, permettant donc I'obtention d'un gain un peu plus élevé.

-7 T

Gc (dB)

-23 f t F } f } f i f f i f i i
™~ ™ < 0 © ™~ ® S - - N ™ < w ©
o o o o o o o ) - - - - - -

Vol (V)

Figure V.9 : Evolution du gain de conversion en fonction de Vol et Vg (Gec Marconi).
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Figure V.10 : Comparaison des évolutions de Rds intrinséque des deux transistors étudiés.

Nous avons trouvé que les impédances de charge correspondantes a présenter a la
fréquence de battement FI (i=1), sont purement résistives, c'est-i-dire que la phase Qg
optimale reste nulle. Ceci peut s'expliquer par le fait que le circuit considéré ne contient que
des éléments résistifs. La valeur de cette résistance optimale d'adaptation peut devenir trés
importante, comme le montre la figure V.11a, dans le cas d'un faible niveau d'OL et lorsque la
grille du TEC est polarisée au pincement. Par contre, a fort niveau d'OL et toujours polarisé au
pincement, le gain maximum est obtenu pour une résistance d'adaptation de valeur comprise
entre 100 et 200 Q (figure V.11b).

En comparant ces résultats a ceux obtenus en plagant une simple résistance variable en
sortie FI (paragraphe V.2.1), on constate que 'on a gagné 3 a 4 dB en présentant une charge
résistive a la fréquence de battement FI, mais correspondant a un court-circuit a toutes les
autres. Ainsi, pour le transistor NE710, alors que le mélangeur présente un gain de conversion
de -11 dB avec une résistance d'adaptation de l'ordre de 60 Q, il atteint a présent -7 dB avec

une charge d'environ 150  présentée a la fréquence de battement FL
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(] 250-300

] 200-250

] 150-200
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-1.4
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b. Pour de fortes tensions Vol.
Figure V.11 : Evolution de la résistance d'adaptation optimale (Gec Marconi).
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V.3.1.2 Influence de la non linéarité de transfert

Les deux transistors utilisés précédemment ne présentant pas la méme non linéarité, ils
ne permettent donc pas d'obtenir des gains de conversion identiques. Il est donc intéressant
d'étudier l'influence du profil de non linéarité Rds=fVgs) et de l'optimiser afin d'obtenir un gain
de conversion maximum. Il est évident que plus la non linéarité est abrupte plus les pertes de
conversion sont faibles. Mais les résultats dépendent également fortement du niveau d'OL
appliqué et de la polarisation Vg. Notre programme est susceptible d'effectuer facilement cette
étude en modifiant les non linéarités par ajustement des différents parameétres du modeéle a, RO

et Vp.

Dans une recherche préliminaire, nous avons trouvé que, quelles que soient les valeurs
des parametres a, RO et Vp, le gain de conversion maximum reste de l'ordre de -7 dB si la
grille du TEC est polarisée au pincement et si I'on applique une puissance d'OL suffisamment
importante. Cette étude devrait cependant étre poursuivie et approfondie en vue de déterminer

la non linéarité la plus favorable et le TEC le plus approprié a ce type de mélangeur.

V.3.2 Optimisation en sortie aux autres fréquences
V.3.2.1 Adaptation sur deux composantes

Dans le but d'accroitre le gain de conversion, nous avons recherché, a l'aide de notre
programme, les impédances de fermeture a présenter a chaque fréquence de battement.
Rappelons que I'mtérét de notre mode d'étude est de pouvoir les faire varier indépendamment
les unes des autres, ce qui permet de déterminer celles dont Il'optimisation améliorera

sensiblement la conversion de fréquences RF-FL
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Nous avons procédé de la fagon suivante :

1) Nous avons recherché les conditions de charge optimales a une fréquence de

battement choisie d'indice iy (i) sera égal a 19, 20 ou 39), en fixant Vpy; et @pp; aux valeurs

optimales calculées précédemment.

2) Puis, en gardant les conditions d'adaptation trouvées 4 i = ij;, nous avons relancé

l'optimisation au battement i = 1.

3) Ensuite, nous réitérons les opérations des points 1) et 2) jusqu'a ce que les valeurs

optimales Vgy; et @py; pour i = 1 et i = ij ne varient plus, C'est a dire lorsque le gain de

conversion maximum est atteint.

4) De ces couples (Vgy, @pp; > 1 = 1 et i), nous déduisons les charges adaptées

optimales R1+jX1 et Riy+jXiy), les puissances de sortie et le gain de conversion.

Nous avons ainsi réalisé, successivement et indépendamment, les adaptations aux

fréquences OL (i = 19), RF (i = 20) et somme (i = 39), repérées sur la figure V.2. Le

tableau V.3 indique quelles sont les impédances de charge qu'il faut présenter a chacun de ces
battements pour obtenir un gain de conversion maximum lorsque l'on court-circuite les autres

fréquences. Nous pouvons faire les remarques suivantes :

a) Adaptation a la fréquence OL :

Elle est réalisée avec une charge optimale de faible valeur capacitive. L'amélioration du
gain de conversion se révéle trés faible. L'adaptation a cette fréquence ne modifie que trés peu

les résultats de 'optimisation réalisée au battement i = 1.
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b) Adaptation a la fréquence RF :

Elle perﬁet d'améliorer le gain de 2 4 3 dB. Elle est réalisée quand on présente une
charge capacitive de faible valeur. La charge adaptée a la fréquence FI (i = 1) n'est que trés peu

modifiée.

¢) Adaptation a la fréquence somme OL+RF :

Elle n'exerce que trés peu d'influence sur le gain de conversion. La charge optimale,
d'impédance faible, ne modifie pas sensiblement la charge optimale qu'il faut présenter au

battement i=1.

i partie réelle partie imaginaire gain de conversion

1 R1opt X1 =0 #-8 a-7dB

1 R1#R1opt X1#0 et <0 amélioration négligeable
19 R19#qques ohms X19 grande et <0

1 R1#R1opt X1#qgques ohms et >0 amélioration de 2 a 3dB
20 R20#qques ohms X20#grande et <0

1 R1#R1opt X1#gques ohms et <0 amélioration négligeable
39 R39#0 X39#qques dizaines d'ohms et <0

Tableau V.3 : Optimisation du mélangeur série par adaptation sur deux composantes
(NE710, Vol=1V, Vp/2>Vg>Vp).
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V.3.2.2 Adaptation sur quatre composantes

Nous étendons notre recherche des charges optimales du mélangeur en considérant a
présent l'adaptation réalisée a la fois sur les quatre composantes fréquentielles d'indice i = 1,
19, 20 et 39. Pour ce faire, nous avons réoptimisé la charge a la fréquence FI (i = 1) en

conservant aux autres battements les tensions et phases trouvées précédemment.

Les résultats obtenus pour les deux transistors étudiés sont récapitulés dans le tableau
V.4. A titre de comparaison, nous présentons également les optimisations effectuées sur le

battement i = 1 seul et sur deux composantes.

Nous éonstatons qu'en adaptant la sortie du mélangeur série a toutes les fréquences,
nous n'obtenons pas un gain meilleur que celui correspondant a l'adaptation sur les deux
battements 1 et 20. Par conséquent, il est possible d'optimiser le fonctionnement d'un tel
mélangeur en adaptant sa sortie simplement aux (ieux fréquences FI et RF, les autres

composantes fréquentielles étant court-circuitées.

V.3.3 Optimisation en entrée RF

L'optimisation de limpédance de source RF nécessiterait une étude similaire a la
precédente en recherchant les valeurs des impédances qu'il conviendrait de présenter a chaque
composante fréquentielle. Dans une premiére approche, nous avons simplement fait varier la
valeur de la résistance du générateur Rg, indépendamment de la fréquence, afin de trouver
celle qui nous donne un gain de conversion maximum. Pour chaque valeur de Rg, nous avons

réajusté l'amplitude de la tension vpy pour maintenir la puissance d'entrée disponible Prf

constante (cf. figure V.1).
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transistors
Adaptation au battement : NEC710 Gec Marconi
i = 0.3 x 300 ym? 4 x 0.5 x 50 ym?
1 R1 (ohms) 150 207
X1 {ohms) 0 0
Gc (dB) -7.4 -8.6
1 R1 (ohms) 150 207
et X1 (ohms) -0.05 -0.04
19 R19 (ohms) 4 21
X19 (ohms) -1070 -1400
Gce (dB) -7.4 -8.6
1 R1 (ohms) 150 198
et X1 {(ohms} 9 -9
20 R20 (ohms) 13 2.9
X20 (ohms) -1900 -2300
Gc (dB) -5 -6.3
1 R1(ohms) 150 202
et X1{ohms} -b -32
39 R39 (ohms) 0.02 0.5
X39 (ohms) -48 -240
Gc (dB) -7.4 -8.6
1 R1 (ohms) 152 120
et X1 {ohms) 5 15
19 R19 (ohms) 570 87
et X19 (ohms) -1800 -3400
20 R20 (ohms) 780 1400
et X20 {ohms) 520 1500
39 R39 (ohms) 24 133
X39 (ohms) -210 -600
Gc (dB) -4.9 -6.5

Tableau V.4 : Résultats des adaptations sur deux, puis sur quatre composantes

(Vg=-1.4V, Vol=1V).
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Les résultats obtenus avec le transistor NE710 sont présentés dans le tableau V.5, ou
nous avons considéré deux cas d'adaptation en sortie :

- la sortie est adaptée a la seule composante d'indice i = 1 (fréquence FI), les autres
battements étant court-circuités.

- la sortie, adaptée aux quatre battements d'indice i = 1, 19, 20 et 39, est fermée sur un

court-circuit a toutes les autres fréquences.

Nous constatons que l'amélioration apportée au gain de conversion est négligeable en
adaptant 'entrée RF par optimisation de la résistance du générateur Rg, indépendante de la
fréquence. Cependant, ces résultats préliminaires doivent étre complétés par une recherche des

adaptations optimales aux différentes fréquences de battement sur I'entrée RF du mélangeur

série.
adaptation réalisée Rg non optimisée Rg optimisée
en sortie
Rg (ohms) Gce (dB) Rg (ohms) Gc (dB)
au battement i = 1 50 -7.4 70 -7.3
aux battements 50 -4.91 45 -4.86
i=1,19, 20, 39

Tableau V.5 : Comparaison du gain de conversion avec et sans optimisation de Rg
(Vg=-1.4V, Vol=1V).
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chapitre V

Conclusion

Nous avons développé un mode d'étude original des conditions optimales d'adaptation

d'un circuit non linéaire a l'aide d'un programme de calcul numérique.

Cette étude, basée sur le principe d'optimisation des impédances de fermeture a
différentes fréquences de battement, s'effectue dans le domaine temporel et présente alors
l'avantage de tenir compte de toutes les composantes fréquentielles apparaissant dans le circuit.
Alors que, pour le logiciel MDS, il doit étre suffisamment élevé pour obtenir une bonne
précision des prévisions. L'importance du nombre de composantes a considérer lors des

simulations a été mise en évidence.

Par ailleurs, notre étude offre la possibilité de simuler un trés grand nombre
d'impédances car elles sont représentées par une tension dont on modifie a volonté le module

et la phase.

Nous avons mis en oeuvre notre programme de calcul numérique pour rechercher les
impédances de charge d'un mélangeur 4 TEC froid série permettant d'obtenir un gain de
conversion maximum. Les premiers résultats obtenus montrent qu'il est effectivement possible
d'améliorer le gain en adaptant la sortie FI a certaines fréquences. Bien entendu, le probléme de
la synthése de ces impédances dans un circuit hyperfréquences devra étre résolu pour des

réalisations expérimentales.

Ces résultats sont trés encourageants et montrent qu'il serait intéressant d'approfondir
cette étude théorique en considérant, d'une part, I'existence des éléments réactifs a la fois dans
le circuit et dans le transistor et, d'autre part, en traitant le cas du mélangeur paralléle.

Enfin, une exploitation exhaustive de ce programme au cas de I'adaptation, a la fois en
entrée et en sortie, aux composantes fréquentielles les plus influentes devrait permettre

d'optimiser le fonctionnement des mélangeurs en accroissant leur gain de conversion.
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Conclusion générale

L'objectif de ces travaux de recherche était double. En premier lieu, il consistait en
l'étude de la faisabilité en bande K de tétes mélangeuses de fréquences utilisant le TEC froid
comme élément non linéaire. Cela nous a permis de comparer les configurations possibles du
TEC froid. En second lieu, il s'agissait d'élaborer un programme informatique performant

recherchant l'optimisation systématique des structures.

Une étude théorique en simulation nécessite l'utilisation de modeles fiables. Nous en
avons développé deux originaux (DHS2 et DHS3) ; 'un tient compte de la non linéarité de
sortic (fonction de Vds) tandis que l'autre décrit avec précision les dérivées premicre et
seconde de la non linéarité de transfert (fonction de Vgs).

Une premiére comparaison des configurations paralléle et série a été menée en
simulation aprés implantation des modeles du TEC froid dans le logiciel MDS. Nous avons
ainsi pu envisager les réalisations technologiques.

La mesure des performances des structures parallele et série a été faite sur des
mélangeurs réalisés en technologie hybride puis en technologie intégrée. Elles nous a permis de
comparer de maniére approfondie les deux configurations.

La validation de nos modéles a pu se faire systématiquement en comparant les
performances issues des simulations et celles issues des mesures.

Enfin, dans le but d'améliorer le gain de conversion de nos mélangeurs, nous avons
développé un programme informatique original qui optimise les impédances de fermetures.

Celui-ci a été appliqué au cas de la configuration série.

Ce travail de thése a donc mis en évidence le fait que le TEC froid monté en série se
révele étre un élément de mélange aussi avantageux que le TEC froid adoptant la configuration

paralléle.



conclusion

Par ailleurs, les modeéles que nous avons élaborés permettent de prévoir les
performances avec une bonne exactitude. Ceci est particulierement remarquable pour
l'intermodulation d'ordre trois.

De plus, notre programme d'optimisation montre la possibilité d'améliorer le gain de

conversion de nos mélangeurs en adaptant correctement ses acces a certaines fréquences.

A l'avenir, il serait souhaitable de mettre au point un modéle tenant compte a la fois de
la non linéarité de sortie et de I'évolution des dérivées de la non linéarité de transfert.

De méme, dans la mesure ol nous avons comparé des circuits élémentaires, nous
pourrions envisager la comparaison des structures série et parallele dans le cadre de
mélangeurs plus complexes, répondant a un cahier des charges précis.

Enfin, il serait intéressant d'utiliser les résultats donnés par notre programme
d'optimisation, en adaptant en pratique les accés de nos mélangeurs a certaines fréquences bien

précises.

Page - 170



annexe

Modélisation intrinséque de la capacité grille-source sur MDS i l'aide d'un 'SDD’' (Symbolic
Defined Device).

* 2 +
i1 &
+3 A4
di 3% 10C=0.0 mA
.
PORT CLRRENTS
PORT | NT.FCN.| EXPRESSION = I
1 0 |cgwdvg_dt
3 0 |o
EQUATION dvg_dt=_v2
PORT I and V EQUATION vg0=_v3
PORT | NT.FCN. | EXPRESSION = 0 qATION vgl=_ vl
2 0 |-dvg_dt -
2 1 1
S

Définition des tensions et courants aux trois ports d'entrée du 'SDD’

EQUATION Cg=m.(d+e.tanh(a.(vgl-vO))/(1-vg1/0.78)>
+(1-m).(d+e.tanh(a.(vg0-v0)))/(1-vg0/0.75)

Parameétres du modéle :

d.e,a,v0,exetm

Equation du modéle des capacités

—di X

Dessin symbolique du modéle

N.B. : la modélisation de la capacité grille-drain s'effectue de la méme fagon en inversant les accés
"Si" et lldi".
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Résumé

Le TEC froid (non polarisé sur le drain) est un élément non linéaire employé
avantageusement dans les tétes mélangeuses de fréquences. Habituellement monté en configuration
paralléle, nous I'avons également utilisé en série. Il était donc intéressant de concevoir et de réaliser
des mélangeurs microondes adoptant ces deux configurations dans le but de comparer leurs
performances.

Afin de simuler le fonctionnement des mélangeurs, nous avons développé deux nouveaux
modéles de TEC froid, l'un tenant compte de la non linéarité de sortie (fonction de Vds) et l'autre
décrivant correctement les dérivées premiére et seconde de la non linéarité de transfert (fonction de
Vgs). La simulation effectuée sur le logiciel MDS de Hewlett Packard nous a permis la recherche des
conditions optimales de fonctionnement pour les deux configurations.

Aprés une premiére réalisation au laboratoire en techmologie hybride, une seconde en
technologie intégrée monolithique sur AsGa (MMIC) a été réalisée chez le fondeur Gec-Marconi.
Les performances, mesurées au laboratoire, s'avérent intéressantes et démontrent que la
configuration série présente autant d'intérét que la paralléle.

Par ailleurs, nous avons élaboré un programme de calcul numérique original permettant la
recherche des impédances de fermeture optimales i toutes les fréquences. Cette optimisation,

appliquée au cas du mélangeur série, montre la possibilité d'améliorer trés sensiblement le gain de

conversion.
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Mélangeur de fréquences Modélisation
Commutateur série Commutateur paralléle
Transistor a effet de champ Impédances de fermeture

MMIC sur AsGa Hyperfréquences





