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Résumé

L’histoire de ce travail a commencé a la suite de ma rencontre avec Katiravan
Krishnamurthi en Septembre 1993. J’avais déja finie ma maitrise sur les mesures de
résistance négative en fréquences micro-ondes et Katiravan venait de finir son doctorat
sur la réalisation des QBV ‘Quantum Barrier Varactor’. Il avait notamment réussi a
réaliser des diodes a hétérostructure qui se sont montrées prometteuses pour la réalisation
de tripleurs de fréquences en bandes millimétriques.

Les discussions ultérieures avec Katiravan et avec mon directeur de recherche, le
Professeur Renato Bosisio, ont conduit a la germination de I’idée d’effectuer des mesures
non-linéaires sur les QBV afin de déterminer les conditions optimales d’opération en
tripleur de fréquence et de déterminer par mesure leurs performances sous conditions
réelles d’opération.

Katiravan nous a ainsi mit en contact avec John Ovey de Philips Microwave, U.K. John
était intéressé a la réalisation de tripleur de fréquence a haute puissance (100-200 mW) en
bandes millimétriques. C’est ainsi que ce projet a démarré avec comme but d’approfondir
nos connaissances sur le comportement non-lin€aire des QBV et MSQBV.

Les diodes MSQBYV opérent sans alimentation DC et ne générent que des harmoniques
impaires ce qui conduit a des réalisations moins complexes des tripleurs millimétriques.
Au niveau intérét et potentiel d’application, on peut dire qu’un tripleur de fréquence
ajouté a un oscillateur stable a plus basse fréquence constituent un remplacement
économique aux sources de fréquence millimétriques traditionnelles majoritairement
dominées par les Klystrons et les diodes Gunn. Cette source a ’avantage d’étre réalisable
en technologies miniaturisées (MHMIC, MMIC). Elle trouve aussi sa place dans une
diversité d’applications émergentes telles que les réseaux LAN, les communications

inter-satellites, les systémes de radiographie et de navigation nocturne. Le nouveau



marché des systémes de contrdle de trafic, des radars anti-collisions et d’autoroutes
intelligentes sont d’autres applications pour une telle source.

Dans le cadre de cette thése, on propose une étude expérimentale du comportement non-
lin€aire du MSQBYV. Cette étude est basée sur une caractérisation grand signal mutli-
fréquentielle du varacteur. Cette caractérisation est rapportée pour la premiére fois sur des
mono-port non-linéaires. Un montage de mesure a base de réflectométre Six-Port est bati
est testé. Une combinaison de calibration TRL et de la boite d’erreur classique du Six-
Port est appliquée ce qui améliore la précision des mesures. Un modéle non-linéaire quasi
statique du MSQBYV est introduit. Ce modéle est intégré au logiciel MDS a ['aide de
tables de données mesurées ce qui réduit I’effort d’extraction de paramétres du modéle
équivalent et résulte en une meilleure précision. Finalement, des prototypes de tripleurs a
60 et a 93 GHz ssont construits est testés. La contribution de ce travail dans le domaine
des connaissances micro-ondes se situe surtout au niveau de I’instrumentation de mesure
et de la conception de circuits millimétriques non-linéaires.

La thése est divisée en huit chapitres. Dans le premier chapitre, on présente un apergu
général sur les multiplicateurs en mettant ’accent sur les mutliplicateurs a diodes. Le
deuxiéme chapitre, donne un apergu général sur les méthodes de mesures et de
caractérisations non-linéaires. Le troisiéme chapitre, traite de la topologie et de la
physique de la diode a barriéres quantiques. Les différents effets de la géométrie et de la
physique du MSQBYV sur ses caractéristiques €lectriques sont également discutés. Le
quatriéme chapitre, présente le travail de caractérisation et de modélisation du MSQBV.
Le cinquiéme chapitre, détaille le systéme de mesure ¢t présente les résultats des
caractérisations complétées. Le sixiéme chapitre, présente les simulations et la conception
des prototypes des tripleurs a 60 et 2 93 GHz. Dans le septi¢me chapitre, on discute des
détailles des réalisations et des mesures des différents prototypes. Le chapitre huit conclut
le travail et donne des recommandations pour des travaux futures.

Le but de ce travail est donc d’étudier les caractéristiques non-linéaires des nouvelles

diodes MSQBYV.



Abstract

The story behind this work began when I first met Katiravan Krishnamurthi in September
1993. I had already finished my Master degree and Katiravan was just finishing his Ph.D.
on QBYV structures and fabrication. He has noticeably succeed in the realization of mutli-
stack structure diodes who shows good DC performances. Further discussions with Katir
and my adviser, Prof. Renato Bosisio lend to the idea of non-linear characterization of
QBYV diodes in order to evaluate their performances under real microwave operating
conditions. Katiravan arranged a first contact with John Ovey of Philips Microwave, U.K.
John was interested in high power millimeter-wave frequency multipliers and has
initiated a research work on MSQBYV devices on InP.

The idea of non-linear investigation of MSQBYV for triplers application is original and
hence this work began. MSQBYV devices requires no DC bias neither Idlers at even
frequencies so tripler circuits may be less complex then classical realizations. Such a new
circuit has potential applications in emergent communication and traffic control
applications.

In this work, we propose an experimental study of the non-linear behavior of the MSQBV
diodes. This study is based on a non-linear muiti-harmonic characterization of the diode
for tripler applications. This is reported for the first time on MSQBYV and is based on an
active load pull technique that requires a special setup. In this work, a Six-Port based
measurement setup is developped. Measurement precision is greatly enhaced using a
combination of TRL and classical error box calibrations. A new table based model of the
MSQBYV is implemented in MDS. This model shows a good precision in the linear and
non-linear simulations.

The main contribution of this work reside in the microwave instrumentation and the

modeling and design of bias less idlers less MSQBYV based frequency triplers.
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The thesis is divided into eight chapters. In the first chapter, we present an overview of
frequency multipliers stressing on diode based multipliers. In the second chapter, a
general overview on the non-linear methods of measurements and characterization is
presented. In the third chapter, the diode physics and topology and their effects on the
MSQBV electrical performances are discussed. The fourth chapter treat the
characterization and modeling of the MSQBV. The fifth chapter present the multi-
harmonic non-linear measurement system and the non-linear measurements results. In
chapter six, we present the simulations and the design of the 60 and 93 GHz frequency
triplers. Chapter seven resume the prototype fabrication and measurements results. A

conclusion and ideas for further investigations are discussed in chapter eight.
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Chapitre I

Apercu général sur les multiplicateurs de fréquence

1.1 Introduction

Un multiplicateur de fréquence est un circuit qui génére a sa sortie des multiples
entiers du signal absorbé a son entrée. Ce phénomeéne fait appel a une caractéristique non-
linéaire du dispositif électronique utilisé. Les multiplicateurs de fréquence trouvent place
dans une diversité d'applications micro-ondes et millimétriques, allant des synthétiseurs
de fréquences jusqu'aux sondeurs radio astronomiques. Ils doivent leur vaste expansion a
la disponibilité de nouveaux dispositifs semi-conducteurs capables d'opérer a de trés
hautes fréquences. Dans 1'état actuel de la technologie, des multiplicateurs opérant au dela
de 500 GHz sont possibles [1, 2].

Les multiplicateurs de fréquence ont connu leur début expérimental durant la deuxiéme
grande guerre. A I'époque, des expériences ont eu lieu sur des diodes 4 contact « Whisker
contact » en Germanium et en Silicium. Plus tard, dans les années 50 ce sont les tubes a
vide qui ont dominé le monde des micro-ondes [3]. La venue, dans les années 60 des
diodes p-n et plus tard des diodes Schottky a révolutionné le monde des multiplicateurs.

Dans leurs travaux pionniers, Pantell, Page, Clay et Benson [4, 5, 6, 7] ont étudié
intensivement les multiplicateurs résistifs et ont établit des régles générales de

conception. Page et Clay, ont prouvé que l'efficacit¢ maximale de conversion d'un

1
multiplicateur résistif est égale a N ou N est ['ordre de multiplication.

Tang, Sard et Burckhardt [8, 9, 10] ont traité le cas des multiplicateurs réactifs. Ces

travaux sont longtemps restés un outil apprécié de conception. Buckhardt a établi une



sorte de tables normalisées pour la conception des multiplicateurs utilisant des varacteurs
a non linéarité quelconque. Cependant cette non linéarité doit suivre la loi idéale d'un
varacteur p-n donné a I'équation (1.1). Ces travaux sont basés sur des méthodes d’analyse
analytique et comportent ainsi plusieurs simplifications. Etant justifiables aux fréquences
RF, ces approximations conduisent a des résultats imprécis lors de la conception de
multiplicateurs aux fréquences millimétriques surtout pour les diodes dont la relation C-V

ne suit pas celle de 'équation (1.1).

Ci
Cv)=—20— (1.1)
(-2
q)h
ou v est la tension de la jonction.

®, estlatension de la barriére.
est le facteur d’idéalite.

4
C est la capacité a polarisation nulle.

L’introduction dans les années 80 des méthodes d’analyses numériques non-linéaires
telles que la méthode d’équilibrage harmonique (HB) [11] a permis des études
approfondies sur les multiplicateurs. Les effets des terminaisons aux harmoniques
supérieures, du courant de polarisation et des variations de |’impédance en fonction de la
puissance sont parmi les informations disponibles d’une simulation HB. La méthode
d’équilibrage harmonique, en tant que tel, est une méthode rigoureuse, 1’écart observé par
différents auteurs [12] entre les simulations et les mesures est plutét attribué a la précision
des modéles des éléments utilisés et a la précision des calculs numériques. Cet effort du
cdté simulation est constamment appuyé par la disponibilité de puissants ordinateurs. Ces
outils de CAO ne sont pas, a eux seuls, suffisants pour aboutir a une bonne conception.
L'exactitude des simulations repose sur la puissance de la méthode de calcul et surtout,

sur la fidélité du modéle a représenter les non-linéarités du dispositif. La complexité des



phénoménes non-lin€aires aux fréquences millimétriques et la sensibilit¢ du
multiplicateur aux terminaisons présentées expliquent |'écart observé entre les simulations
et les mesures. Une approche expérimentale de conception représente toujours un moyen
pratique et précis dans la réalisation des circuits non-linéaires. Ici, il s'agit d'optimiser les
performances du dispositif sous les conditions réelles d'opération. Une fois les charges
optimales définies, la tiche de conception se réduit a un exercice d'adaptation
d’impédances. Dans ce chapitre, on présente une revue bibliographique sur les
multiplicateurs de fréquence les plus utilisés, on discutera également de leurs mérites et

leurs lacunes.

1.2 Classification des multiplicateurs

Tout multiplicateur de fréquence peut étre classé sous une des deux catégories :

- Multiplicateur résistif.

2- Multiplicateur réactif.

Un multiplicateur résistif est tout multiplicateur qui utilise un dispositif a non linéarité
résistive (conductive). Sous cette catégorie on trouve les muitiplicateurs a diodes
Schottky, a diodes varistor ainsi que ceux a transistors. Ces multiplicateurs opérent sur
une large bande de fréquence et sont relativement faciles a adapter. IIs sont moins
sensibles aux variations de charges et présentent une opération plus stable que les
multiplicateurs réactifs. Par contre, ils montrent de grandes pertes de conversion et sont
bruyants.

Un multiplicateur réactif est tout multiplicateur qui utilise un dispositif a non linéarité
réactive. Sous cette catégorie, on trouve les multiplicateurs & diodes Varacteur. Ces
multiplicateurs opérent sur une bande étroite de fréquences et sont trés sensibles aux

variations de charges. IIs peuvent étre trés instables s'ils sont improprement terminés.



Leur avantage le plus important c'est qu'ils ont peu de pertes de conversion et sont a
faible bruit. Ces deux derniéres caractéristiques sont primordiales pour le bon

fonctionnement des récepteurs millimétriques a modulation de phase.

1.3  Principe d'opération d'un multiplicateur de fréquence

La multiplication de fréquence a lieu lors d'une génération d’harmoniques. Les

dispositifs non-linéaires sont des candidats par excellence pour accomplir cette tiche. La

figure 1.1 montre le schéma en bloc d'un multiplicateur de fréquence.

Zs Element non-tinéawre
— Adaptation L[ | Adaptation|
fo [ nfo |

Figure 1.1 : Schéma en bloc d'un multiplicateur de fréquence.

Les blocs d’adaptation et de filtrage a ’entrée et a la sortie, assurent le transfert optimal
de la puissance aux fréquences d’intérét entre le dispositif non-linéaire et les circuits
environnants. Les multiplicateurs a diode engendrent toujours de pertes lors d’une
multiplication. Un gain de conversion est possible en utilisant des transistors comme
éléments non-linéaires. En réalité, ces derniers sont de plus en plus utilisés dans les
multiplicateurs, leur inconvénient est leur facteur de bruit élevé. Le développement de
nouveaux transistors a faible bruit, tel que les PHEMT et les HBT, va sirement permettre
des réalisations a des fréquences au dela de 40 GHz en technologie intégrée (MMIC).

Pour illustrer le principe de la génération d’harmoniques, prenons l'exemple d'un

multiplicateur résistif a diode Schottky. La caractéristique [-V de la diode est montrée a la



figure 1.2. Sur la méme figure on montre les formes d'ondes du courant di a une

excitation RF sinusoidale.

[ A . o  Forme d'onde
Carctéristique du courant RF
de ladiode .

4 ,
] \Y) t

Signal ' .
RF incident
_ﬁ_>:;

Yt

Figure 1.2 : Formes d’ondes aux bornes d'une diode Schottky.
En injectant un signal RF aux bornes de la diode, sa caractéristique non-linéaire [-V fait
V =v, cos(at+ @) (1.2)

en sorte que le courant RF I(t) prend la forme de pulsations correspondant aux excursions
positives de la tension RF appliquée. Le courant ainsi créé est riche en harmoniques. Le
circuit d'adaptation et de filtrage a la sortie sélectionne la composante spectrale désirée.
Bien entendu, pour tirer une composante quelconque nfy, il faut qu'elle existe dans le
spectre, c’est le cas de la génération directe. Plus la non-linéarité est forte, plus le spectre
est riche en harmoniques. C'est le cas des multiplicateurs a diode SRD par exemple. Le
principe d’opération peut étre expliqué en termes de fonctions mathématiques simples. La

relation [-V d’une diode Schottky est donnée par :



&
Iv)y=1(e™ +1) (1.3)
ou I est le courant de saturation.
q est la charge de ’électron.
v est la tension appliquée.
n est le facteur d’idéalité de la jonction.

K est la constante de Boltzman.

T est la température de la jonction en degré Kelvin.

En appliquant le développement en série de Taylor au point de polarisation, la relation I-

V de I’équation (1.2) donne :

IV)=a,+av+ayv’ +aVv+.+av" (1.4)
0 1 2 3 "

en substituant l'expression de V de l’équation (1.2) dans I'équation (1.3) et en la

réarrangeant on trouve :

I(t)= 1, + I cos(wt)+ I, cos(2w,t)+...+1, cos(nw,t) (1.5

L équation (1.5) montre clairement la présence d’harmoniques dans le spectre du courant
RF ainsi généré. La composante harmonique la plus élevée est égale au degré du
polynéme de I’'équation (1.4) . Cette supposition est correcte si on ne tient pas compte de
la caractéristique de mélangeur que joue un élément non-linéaire. En effet des
harmoniques supérieures a l'ordre du polyndome peuvent étre générées en permettant, par
une conception judicieuse, le mélange fréquentiel de sous composantes appropriées.
Ainsi, un tripleur de fréquence peut étre construit avec un élément a non-linéarité carrée

moyennant un mélange de la fondamentale et de la deuxiéme harmonique. Cette



opération est favorisée et controlée, & l'aide de circuits résonnant aux fréquences
intermédiaires qu'on appel le "/dler". Pour générer la 3*™ harmonique il nous faut un
"idler" a la deuxiéme, et pour avoir la quatriéme il nous faut des "I/dlers" a la deuxiéme et
a la troisiéme harmoniques. Comme conclusion on trouve que pour un ordre de
multiplication élevé (n > 2) le nombre d'/dlers augmente rapidement ce qui complique
énormément la conception aux fréquences millimétriques.

Des éléments a forte non-linéarité sont utilisés dans les multiplicateurs a ordre
supérieur. L'utilisation de la diode SRD est répandue dans la réalisation de tels
multiplicateurs a basses fréquences micro-ondes. De nouvelles diodes a non linéarité
capacitive ont €té proposées pour des multiplicateurs a ordre supérieur & 2 opérant aux
bandes millimétriques. De ces diodes, on cite le QBV, MSQBV, bbBNN" [13]. Ces
diodes possédent des caractéristiques non-linéaires symétriques qui donnent lieu 4 une
auto-suppression des harmoniques paires, d'ou leur avantage dans la construction de
tripleurs de fréquences. Ces nouvelles diodes sont aptes a4 fonctionner a des fréquences
supérieures a 100 GHz. En effet les MSQBYV présentent une fréquence de coupure de 1.5
THz [14]. Récemment, des tripleurs et des quintupleurs de fréquence opérant a 90 GHz et
a 170 GHz utilisant des diodes QBV ont été rapportés [15,16].

1.4  Types de multiplicateurs de fréquence

Afin d'obtenir des multiplicateurs a caractéristiques spécifiques, différentes

topologies ont été proposées. Les multiplicateurs les plus connus sont :

1.4.1 Multiplicateurs simples

C'est la topologie de base des multiplicateurs. Le schéma en bloc est montré a la

figure 1.3.
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Figure 1.3 : Schéma en bloc d'un multiplicateur simple.

Un €lément non-linéaire est connecté entre deux circuits d'adaptation et de filtrage. Le
principe d'opération est relativement simple. Un signal a la fondamentale vient exciter le
dispositif non-linéaire, ceci donne naissance a la génération d'un spectre d’harmoniques.
Les circuits d'adaptation sont congus de facon & maximiser le transfert de puissance a une
harmonique désirée. Bien que simple en principe, la conception optimale de ce type de
multiplicateur n'est pas directe. En effet, pour minimiser les pertes de conversion il faut
que les circuits d'entrée et de sortie soient seulement couplés via la non linéarité du

dispositif. Les conditions optimales d'opération sont résumées par :

fam—
1

L. (f,) =T w(f,P)

2- T, (nfy)=120° (Circuit Ouvert)
3- Faul (nf;)) = r.uu!d(nf;), P)
4- T, (f,)=1£0° (Circuit Ouvert)

D'autres conditions, aux fréquences intermédiaires "Idlers", seront imposées dans le cas
de multiplicateurs a ordre supérieure a deux (n>2). Généralement, on désire maximiser le
courant dans le dispositif a la fréquence intermédiaire, ceci est possible en présentant un

circuit résonnant a la fréquence en question.



Des conditions d'opération ci-haut mentionnées, on constate que la charge Z; doit étre
constante en fonction de la puissance. Ainsi, il est toujours conseillé d'utiliser un étage
d'isolation entre le multiplicateur et tout autre dispositif actif en cascade (mélaungeur,

amplificateur, etc.).

1.4.2 Multiplicateurs a structures balancées

Le schéma bloc est montré a la figure 1.4. Ici on considére le cas de diodes
Schottky opérant en mode résistif. Le signal incident est injecté sur les diodes (D1 et D2)
en opposition de phase. Ainsi, durant I’excursion positive du signal, D1 est en conduction
et D2 et bloquée. Les diodes changent de rdle durant I’excursion négative. Cette action

est similaire a celle d’un pont a redressement de signal.

DI
l ] ’
—
ZS A+ Il
T
Es ' ) 12 | Zch
R
D2

Figure 1.4 : Multiplicateur a structure balancée.

La forme d'onde du courant i la sortie posséde une symétrie paire. Elle favorise donc la
génération des harmoniques paires. La topologie balancée de cette structure facilite le
probléme d’adaptation aux fréquences micro-ondes. En effet, c’est une des structures

favorites pour la réalisation d’un doubleur de fréquence. La preuve mathématique de cect
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est directe. Due a l'opposition de phase entre les signaux I, et [,, la relation entre leurs

composantes de série de Fourrier est [17] :

I,(n)=1I(n)e ™ (1.6)

Dans cette équation, on constate que pour les 7 paires, les courants I, et [, s'additionnent
dans la charge et pour les » impaires, ils s'annulent. Une auto-annulation des harmoniques
impaires dans la charge en résulte. Pour les harmoniques paires, les courants I, et [, sont
égaux et circulent en sens opposé dans le secondaire, ils n'auront donc pas d'effet sur le
primaire. Cette caractéristique est intéressante du fait qu'elle offre une auto-isolation entre
les circuits d'entrée et de sortie aux fréquences d’opération ce qui peut alléger la tiche de

conception. Dans des réalisations micro-ondes, le transformateur est remplacé par un

coupleur hybride 180°.

1.4.3 Multiplicateurs a diode Schottky en connexion antiparalléle

Comme on I'a déja mentionné, 'ordre et la nature de la non lin€arité déterminent
'ordre maximal et le genre des harmoniques directement générés par le dispositif. La
connexion des diodes en pont de redressement favorise la génération des harmoniques
paires. Dans certaines applications, ce sont les harmoniques impaires qu'on recherche. Un
dispositif, ou arrangement de dispositifs, qui offre une auto-annulation des harmoniques
paires sera fort apprécié pour ces applications. La connexion de deux diodes Schottky,
parfaitement identiques, en montage antiparalléle favorise la génération des harmoniques
impaires. Considérons la topologie de la figure 1.5. La caractéristique I-V de cet
arrangement est montrée a la figure 1.6. Le courant I est une fonction impaire de la
tension V. Le développement polynomiale de I(v) ne contient que des exposants impairs

de la tension V, ceci se traduit dans la présence de termes fréquentiels impairs dans le
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spectre du courant RF. Cet arrangement peut servir dans la réalisation de tripleur de

fréquence sans "Idler" a la 2*™ harmonique.

Figure 1.5 : Diodes en connexion antiparalléle.

La tension de barriére ¢, , impose une limite maximale sur la puissance que supporte le

circuit a son entrée. Il sont surtout utilisés dans les mélangeurs sous-harmoniques.

[ A

Figure 1.6 : Caractéristique [-V d'une connexion antiparalléle de diode Schottky.
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1.4.4 Multiplicateurs a topologies distribuées

Les multiplicateurs réactifs sont connus pour leurs faibles pertes. Par contre, leur
grand facteur de qualité limite leur largeur de bande opérationnelle. L’utilisation de
structures distribuées dans la réalisation des amplificateurs a trés large bande (plusieurs
octaves) est bien connue. Le méme principe s’applique pour le cas des multiplicateurs.
Pratiquement, la limite supérieure de la fréquence d’opération sera imposée par la
fréquence de coupure de la structure périodique (fréquence de Bragge). La figure 1.7
montre un exemple de multiplicateur a éléments localisés. Les diodes connectées en
paralléle jouent le role de capacités non-linéaires et sont a I’origine de la génération
d’harmoniques. Ce type de multiplicateur est mieux connu sous le nom de ligne de
transmission non-linéaire. A de faibles puissances, la structure de la figure 1.6 ressemble

a un filtre passe-bas dont la fréquence de coupure est donnée par :

[

/. =N—Z—E(—v—; (L.7)

Zch

Figure 1.7 : Multiplicateur & structure distribuée.

Sous conditions d’opération grand signal, la modulation de la capacité non-linéaire donne
lieu 4 une impédance caractéristique non-linéaire ce qui rend difficile 1’adaptation de la

ligne. Une conception appropriée permet toujours I’extraction de I’harmonique voulue



avec une haute efficacité de conversion. Des études €laborées sur ces multiplicateurs ont
été menées par différents auteurs [18, 19, 20, 21]. Ces références tracent les régles

générales de conception ; les plus importantes sont :

1- La fréquence d'opération doit étre beaucoup plus petite que la fréquence de
coupure du dispositif actif utilisé.

2- 1l existe un nombre optimal de sections qui maximise la puissance générée &
une harmonique donnée.

3- Les acces du circuit doivent étres bien adaptés.

4- Les vitesses de phase de la fondamentale et de I’harmonique désirée doivent

étre adaptées (égalisées)

En adaptant les vitesses de phase entre la fondamentale et la 2°™ harmonique, Wedding a
démontré une efficacité de conversion de 90 % dans un doubleur aux fréquences RF [22].
Bien qu'elle augmente l'efficacité, 1'adaptation de phase restreint le domaine d'opération a

une bande étroite de fréquences.

1.4.5 Multiplicateurs a topologie de pont

La topologie de ce type de multiplicateur est montrée a la figure 1.7. Cette
structure favorise la transmission d’harmoniques paires a la charge. Elle offre un bon
choix pour les applications a larges bandes et peut étre réalisée en utilisant des dispositifs
a non-linéarités résistives ou réactives. Aux fréquences micro-ondes, les transformateurs
seront substitués par des structures BALUN ou des jonctions Hybrides 180°. Ceci peut
restreindre la bande d’opération a celle du BALUN. Comme dans les structures
balancées, cette topologie jouit d’une auto-isolation entre les circuits d'entrée et de sortie.
Di a son potentiel d'opération a large bande et a son adaptation aux réalisations en

technologies planaires, ce type de multiplicateur a suscité l'intérét de plusieurs
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chercheurs. Des réalisations en lignes micro-ruban et coplanaires ont été rapportées a des

fréquences micro-ondes [23,24].

7 i Zch

Figure 1.8 : Schéma bloc d'un multiplicateur 4 connexion de pont.

Une analyse théorique simplifiée de ce multiplicateur est donnée ci-dessous. Pour le

circuit de la figure 1.8, suposons une excitation monochromatique V =v, cos(w,!).

L'excursion positive du signal RF met les diodes des branches AC et DB en conduction,

les deux autres diodes sont en état de blocage. Les diodes changent de rdle durant

I'excursion négative. La relation entre les coefficients de la série de Fourrier des courants

RF dans les diodes est donnée par [17]

I,(ny=-1,(n)-e """

ou n est I'ordre de 'harmonique. Ceci nous donne :

LQk+1)=1,2k+1)

k=0,12,...

I,(2k) = =1,(2k)

(1.8)

(1.9)
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Des équations (1.8) et (1.9) on constate que les courants des branches (I1 et [2) sont
€gaux et qu’ils sont en phase pour les harmoniques paires et 4 phases opposées pour les

harmoniques impaires. Le courant RF dans la charge Zch est donné par :

i (1) =0,(t)—i (1) (1.10)

Des €quations (1.9) et (1.10) on trouve que le courant de charge s'annule pour les
harmoniques impaires et est égal au double du courant individuel aux harmoniques

paires. Du c6té de l'entrée, on a :

(@)= (t)+i,(¢) (1.11)

De nouveau, substituons (1.9) dans (1.11) on trouve que le courant RF i l'entrée est nul
aux harmoniques paires. Seules les harmoniques impaires y circulent.

Cecl nous meéne aux conclusions suivantes :

1 - Cette topologie transmet les harmoniques paires a la charge.
2 - Les circuits d'entrée et de sortie sont mutuellement isolés aux harmoniques

paires.

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté des généralités sur les types des multiplicateurs les plus
utilisés. Les multiplicateurs a dispositifs a fortes non-linéarités tels que les SRD ont un
facteur de multiplication élevé. Cependant, leur efficacité de conversion est tres faible.
Des arrangements spéciaux favorisent la génération d’un type d’harmoniques (paires ou
impaires) et leurs pertes de conversion sont modérées (5 a 10 dB). Avec I’avancement des

procédés de fabrication en technologie MMIC, les multiplicateurs a transistors deviennent
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de plus en plus disponibles aux fréquences micro-ondes. Ces multiplicateurs sont
généralement plus faciles a adapter et peuvent réaliser des gains de conversion. De
nouveaux dispositifs 4 non-linéarités symétriques tel que les QBV, MSQBYV et les
bbBNN" ont été introduits récemment. Ils présentent des faibles pertes et peuvent opérer a
des fréquences au dela de 100 GHz. Leur caractéristique symétrique est a [’origine de
leurs avantages dont |'opération a polarisation nulle et la suppression inhérente des
harmoniques paires. Leur non-linéarit¢ dominante est réactive ce qui rend difficile

I’adaptation sur une large plage de fréquences.
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Chapitre 11

Apergu général sur les méthodes de mesures et de caractérisations non

linéaires

2.1 Introduction

La conception des circuits micro-ondes nécessite la connaissance des
caractéristiques des composantes constituantes. Un simple circuit comprend généralement
des composantes passives, actives, ou une combinaison des deux et nécessite par la suite,
différentes approches de caractérisation.

Les analyseurs de réseaux vectoriels, sont les instruments par excellence pour la
caractérisation des circuits passifs et des circuits actifs linéaires. Ces mesures sont
connues sous le nom de paramétres de dispersion S. Les analyseurs vectoriels modernes
couvrent une large bande de fréquences allant des fréquences RF (30 KHz) jusqu'aux
fréquences millimétriques (110 GHz). Les paramétres S d'un dispositif actif sont valables,
et assez précis, pour la conception de systémes lincaires tels que les amplificateurs, les
déphaseurs, les atténuateurs, les commutateurs, etc. Les oscillateurs, les multiplicateurs
de fréquences, les amplificateurs de puissance et d'autres circuits sont, par leur nature, des
circuits non-linéaires. La conception de ces circuits nécessite une caractérisation plus
élaborée qu’une simple mesure de parameétres S.

Les nouveaux logiciels de conception offrent des méthodes trés performantes d'analyses
et de simulations non linéaires. Les logiciels SPICE, MDS et Harmonica en sont des
exemples. Outre I’engin de calcul, un logiciel a besoin de modéles pour les composantes
a simuler. La majorité des modeéles actuels sont des modéles empiriques basés sur des
circuits électriques équivalents dont les paramétres sont extraits a partir des mesures. Les

parametres de dispersion S, sont loin d'étre suffisants pour 'extraction des non-linéarités
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d'un modéle. Les mesures non linéaires sont nécessaires pour combler ce besoin. Ces
mesures sont également un moyen efficace de conception pour les circuits a fortes non-
linéarités et dont il n’existe pas de modéle. Ainsi, les conditions d'opération optimale sont
expérimentalement déterminées avant la conception. La modélisation non linéaire est

actuellement un domaine actif de recherche.

2.2 Meéthodes de caractérisations non linéaires

Ici, on présente un survol des méthodes les plus utilisées pour la caractérisation

non-linéaire, on discutera ainsi briévement, de quelques nouvelles techniques de mesures.

2.2.1 Mesures de paramétres S en régime grand signal

L'idée d'étendre les mesures des paramétres [S] au régime d’opération grand
signal (non-linéaire) semble attrayante. Le systéme de mesure consiste en un analyseur de
réseaux classique avec une source amplifiée [25]. Ces mesures sont généralement faites
dans un systtme d'impédance caractéristique de 50 Ohm, ceci aide a stabiliser le
dispositif sous test (D.S.T) durant les mesures. La simplicité de l'approche semble
attrayante, par contre les résultats obtenus ne représentent pas les conditions réelles

d'opération grand signal. Cette approche souffre des lacunes suivantes :

I- La caractérisation est uni-fréquentielle.
2- Les terminaisons aux harmoniques sont arbitraires.
3- Les mesures des parameétres S12 et S22 ne sont pas réalistes.

En effet, le risque d'endommager le D.S.T durant les mesures en sens inverse (S12 et

S22) est grand. La notion des parameétres [S] est basée sur une supposition d'opération
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linéaire dans un systéme adapté. Son extension au domaine des mesures non-linéaires

mene a des résultats approximatifs.

2.2.2 Méthodes a charges variables « Load Pull »

Ces méthodes sont les plus utilisées pour la caractérisation non-linéaire des
dispositifs actifs. Elles ont connu leurs origines dans le concept de diagramme de Rieke
qui consiste a tracer les courbes de puissances constantes en fonction de I'impédance de
charge présentée a la sortie du D.S.T. Une méthode de mesure de diagramme de Reike a
été présentée par Kosugi [26]. Globalement, les différentes techniques de mesures a
charges variables peuvent étre classifiées sous deux grandes catégories; les techniques a

charges passives et les techniques a charges actives.

2.2.2.1 Techniques a charges variables passives

Une charge variable passive peut étre réalisée soit avec un syntoniseur ou a l'aide
d'une combinaison d'un atténuateur et d'un court circuit mobile. Le schéma bloc d'un
montage a syntoniseurs est montré a la figure 2.1. Les syntoniseurs utilisés sont de
précision et doivent étre calibrés avant les mesures. En effet, ceci constitue un des

inconvénients du systéme.

D ® Tr] [r]

“~ LA P DST vl #@o=

i Syntoniseur  Puissance métre
Es Coupleur  Syntoniseur yn

Figure 2.1 : Schéma en bloc d'un systéme de mesure Load-Pull passif.

La valeur maximale du coefficient de réflexion qu’on peut synthétiser est limitée par les

pertes internes des syntoniseurs. A I'état actuel de la technologie, un coefficient de
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réflexion maximal de 'ordre de 0.7 4 0.8 est réalisable. Différents systémes 4 charges
passives ont été proposés dans la littérature [27, 28]. Une approche basée sur la mesure
instantanée des coefficients de réflexion des syntoniseurs est présentée par Tucker [29],
ce systéme ne nécessite pas de syntoniseurs de précision, par contre I'utilisation d'un
analyseur de réseau vectoriel est nécessaire.

Les systémes de « Load Pull » a syntoniseurs contrdlés par ordinateur sont rapides et ont
I'avantage d'opérer sur de larges bandes de fréquences [30].

Les mesures 4 charges variables passives offrent les avantages suivants :

1- Un ajustement indépendant de I'amplitude et de la phase.
2- Un comportement linéaire de la charge.
3- Une capacité d'opération a hautes puissances (> 25 W).

La limitation sur la valeur du coefficient de réflexion de la charge synthétisée imposée
par les pertes du systéme constitue un handicap lors de la caractérisation des composantes

a faibles impédances internes tel que les transistors de puissance.

2.2.2.2 Techniques a charges variables actives

La méthode a charges actives a été proposée par Takayama [31]. Dans son travail
original, Takayama a démontré que l'impédance de charge (Z,) est égale au négatif de
I'impédance du dispositif sous test (-Zp) et ce, sous conditions d'opération stable. La
synthése des charges actives s’effectue en injectant au port du D.S.T un signal dont
I'amplitude et la phase sont variables. Le rapport des signaux émergents et incidents
constitue la charge synthétisée. L'avantage majeur du systéme actif est sa capacité de
générer des charges sur tout 1'abaque de Smith. Ceci est trés utile lors de la caractérisation

de dispositifs a faible impédance (transistor de puissance, diode varacteur, etc.). Le gain

inhérent a ces systémes permet méme la synthése de charges négatives (|| > 1).



On peut identifier deux catégories de systémes 4 charges actives :

I-
2.

Les systemes a deux signaux.

Les systémes a boucle active.

Un schéma bloc du systéme a deux signaux est montré 4 la figure 2.2

Es

Ampl

Diviseur

1 Amp2

bl b2

DS.T

v

[solateur 4
S
Attenuateur

D

déphaseur

Figure 2.2 : Schéma en bloc du systéme a charges actives a deux signaux.
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Figure 2.3 : Schéma en bloc du systéme a boucle active.
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La figure 2.3 montre le schéma du systéme 2 boucle active. Sur le montage de la figure
2.2, un diviseur de puissance génére deux signaux cohérents dans les branches 1 et 2. Ces
signaux sont par la suite conditionnés (amplifiés, déphasés. etc.) et injectés aux ports du
D.S.T. L'onde émergente b, est généralement affectée par le niveau de puissance injectée

au port 1 et par les caractéristiques du D.S.T (gain dans le cas d'un transistor). Le

. . . . P a . .
coefficient de réflexion a la sortie est défini par ', = b_z En variant 'onde incidente a,
2

en amplitude et en phase on peut obtenir un large choix de charges. L'avantage de ce
systéme est sa stabilité. En effet 'isolation qu'offrent les amplificateurs, Ampl et Amp2,
entre les branches d'entrée et de sortie, réduit au minimum les risques d’oscillation dans
le systéme.

Le systéme a boucle active fonctionne selon le méme principe. Son inconvénient
par rapport au premier, c'est le risque d'oscillation dans la boucle active surtout pour le
cas ou l'amplificateur, Amp?2, est a large bande. Pour les deux systémes, des instruments
additionnels sont nécessaires pour entreprendre une caractérisation, notamment un
analyseur de réseaux et un puissance-métre. Différents systémes de mesure de balayage a
charges actives sont présentés dans la littérature [32, 33, 34, 35, 36, 37, 38].

La procédure de mesure a charges actives se déroule selon l'une des deux
stratégies :

1- Mesures directes des courbes de puissances constantes, manuellement ou a

l'aide d'instrumentation automatisée [27, 28].

2- Mesures a différents points répartis sur tout L'abaque de Smith et

génération de courbes de puissances constantes a l'aide d'un algorithme

d’interpolation.

Il est bien évident que la premiére approche est fastidieuse. La deuxiéme approche est
plus pratique, entre 60 et 80 points sont généralement suffisants pour générer des

contours sur tout 'abaque de Smith.
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Les avantages de la caractérisation grand signal moyennant des charges variables sont :

I- La caractérisation se déroule sous les conditions réelles d'opération du
D.S.T.

2- Elle peut se faire sur de larges bandes de fréquences

3- Les charges aux harmoniques sont bien déterminées (cas de caractérisation

multi-harmoniques).

Parmi les inconvénients on peut citer :

223

1- La mesure prend beaucoup de temps a moins que le systéme ne soit
automatisé. Dans ce dernier cas le risque d'oscillation est élevé et il est
incontrolable sauf si le D.S.T est inconditionnellement stable.
2- Le risque d'oscillation lors de la caractérisation d’un dispositif
conditionnellement stable (transistor de puissance) est élevé.
3- Des mesures de précision sont nécessaires pour corriger (de-embeder) les

résultats.

Mesures en régime pulsé

Ce sont des mesures qui se réalisent dans le domaine du temps. Elles se

présentent comme un outil qui permet I'étude des comportements non-lin€aires difficiles a

détecter par des mesures fréquentielles. Les effets des pi¢ges dans les transistors a effet de

champ (MESFET) ainsi que les effets d'échauffement dans les dispositifs semi-

conducteurs sont des phénoménes qui peuvent étre caractérisés a l'aide de mesures

pulsées RF ou CC [39, 40, 41].
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2.2.4 Les mesures d'harmoniques

Le contenu harmonique d'un signal est une mesure directe de sa non linéarité.
Plusieurs analyseurs de réseaux offrent l'option de mesure d’harmoniques. La
caractérisation complexe des harmoniques (en amplitude et en phase) a été présentée par

Lott [42] [43]. Le montage est monté autour d'un analyseur de réseaux vectoriel.

2.2.5 Mesures de formes d'ondes

Ces méthodes prennent de plus en plus de place dans le domaine des mesures non
linéaires. Théoriquement, un oscilloscope digital a échantillonnage peut étre utilisé pour
visualiser la forme d'onde a la sortie d'un dispositif non linéaire [44]. Ces instruments
sont limités en fréquence (3 GHz) et des méthodes de calibration doivent étre envisagées
pour la correction des mesures. Récemment, un nouvel instrument de mesure de forme
d'onde a été introduit sur le marché, il s'agit du Microwave Transition Analyser
(MTA70820A) de Hewlett-Packard. Cet instrument est capable d'opérer jusqu'a 40 GHz
et peut étre calibré en utilisant une méthode de calibration multi-lignes. Des mesures
automatisées a balayage de charges sont également possibles en utilisant [e MTA [45].
Récemment un analyseur vectoriel non linéaire a été rapporté par Verspesht [46]. Cet
instrument effectue des mesures complexes des composantes harmoniques des signaux
incidents et réfléchis au port du D.S.T. On a accés également aux formes d’ondes

moyennant une transformation de Fourrier (FFT).

23 Systéme de mesure Load-Pull a réflectométre Six-Port

Dans ce systéme, le Six-Port substitue I’analyseur de réseaux hétérodyne vectoriel

(VANA) et le puissance-meétre utilisés dans les montages traditionnels. Il est classé dans
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la catégorie des systémes actifs. On le traite ici plus en détail parce que c'est I'approche
qu'on va utiliser pour nos caractérisations non-linéaires des MSQBYV.

L'idée du réflectométre Six-Port remonte aux années 70. Elle a été introduite par Hoer
[47] et Engen [48]. Depuis, elle a suscité l'intérét de plusieurs chercheurs et a été surtout
utilisée dans le domaine de la réflectometrie micro-onde. La topologie typique d’une
jonction Six-Port est montrée a la figure 2.4. Différentes autres topologies ont été
proposées dans la littérature [49, 50, 51, 52].

Un Six-Port est un systéme de réception directe homodyne. Les signaux micro-ondes sont
directement convertis au CC, ou basses fréquences RF, a I'aide de détecteurs branchés sur
les quatre ports de réception. La jonction est passive mais pas nécessairement réciproque,

elle est relativement facile a construire et peut opérer sur de larges bandes de fréquences.

Détecteurs
& O O o

Q

" Div | “| Atténuateur
Entrée Sortie
< <>
Coupleur

Figure 2.4 : Topologie du Six-Port.
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2.3.1 Calibration d’un réflectométre Six-Port

Avant de procéder & des mesures, il faut calibrer la jonction. La calibration
consiste 4 déterminer les constantes, propres 2 la jonction, qui font le lien entre les quatre
lectures des détecteurs et le coefficient de réflexion de la charge mesurée. Ces coefficients
sont fonction de la fréquence et ne dépendent pas de la puissance du signal. La calibration
doit donc se faire a chaque fréquence d'intérét ce qui risque d'étre long. Les méthodes de
calibration du Six-Port ont été excessivement traitées dans la littérature et différentes
méthodes sont mentionnées [53, 54, 55, 56, 57, 58, 59]. Ces méthodes différent
généralement par le nombre de standards utilisés. La méthode de réduction du Six-Port a
un Quatre-Port et une boite d'erreur se distingue des autres par sa robustesse et sa
simplicité mathématique. Cette méthode a été proposée par Hodgetts [59] et nous l'avons

adoptée pour nos calibrations.

2.3.2 Calibration du Six-Port par réduction a un Quatre-Port équivalent

De la théorie des Six-Ports, il est bien connu que les trois rapports de puissance
des détecteurs tracent trois cercles dans le plan complexe Gamma. Le point de rencontre
de ces cercles donne la solution unique, Gamma. L'équivalence entre un Six-Port et un
réflectométre idéal augmenté d'une boite d'erreur a été démontré dans la référence [59].
Selon cette approche, la calibration se déroule en deux étapes. La premiére consiste a
déterminer les constantes qui relient les rapports de puissance aux détecteurs au vecteur
W mesuré par un réflectométre hypothétique idéal a Quatre-Port. La 2™ étape consiste &
déterminer les contantes de la transformation bilinéaire entre le vecteur W et la charge
réelle . Cette étape est connue par la détermination de la boite d'erreur. Bien qu'elle
comprenne plus d'étapes, cette méthode est plus robuste du point de vue mathématique.

Sa convergence est presque siire et elle ne nécessite qu'un minimum de 3.5 charges bien

connucs.
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Figure 2.5 : Comparaison entre Six-Port et Quatre-Port équivalent.
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La calibration par la méthode directe nécessite plus de standards (généralement 7) et

meéne souvent a des systémes matriciels mal déterminés. La relation entre les rapports de

puissance (Qi) et les constantes d'étalonnage est donnée par [59] :

pO.’ +qA'Q," +rB*Q +(r—-p-q)A’QQ, +(g-p-r)B’QQ, +(p-q-r)A*B’Q,0, +

p(p-q-rQ +q(qg-p-r)A*Q, +r(r—-p-q)B’Q; + pgr =0

2.1)

P
Les Q, représentent les rapports de puissance -f—,'-,i =4,5,6. Les termes complexes p, q, T,

3

A2, B’ sont les constantes de calibration. En linéarisant I'équation (2.1) on obtient :

XIQlZ +X2sz '*'XsQ;2 + X, 00, + X;00, + X, 0.0, + X;0, + X0, + X, 0, —1=0
2.2)

Les coefficients X; sont fonctions des constantes p, q, r, A%, B®. Pour résoudre cette

équation, on a besoin d’au moins 9 charges différentes. Etant donné que les Q, sont

obtenus par mesure, il est fort probable qu'un systéme exact de 9 équations meéne a une

matrice mal déterminée. Pour résoudre ce probléme, on procéde en pratique a

l'acquisition de plus de 9 données, généralement 13, puis on résout le systéme d’équations

résultant par itération (méthode des moindres carrées). Pratiquement ces charges sont

générées moyennant un court-circuit mobile et un atténuateur variable. Une boucle a
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charges actives peut étre également utilisée a cette fin. Récemment. une nouvelle
technique, appelée la méthode de "Two Tones" , a été proposée pour la calibration du Six-
Port [60]. Elle utilise le principe théorique de Hoddget et Griffin [59], par contre, la
synthese des charges se fait d'une fagon active.

La solution de I'équation (2.2) méne a la détermination du coefficient de réflexion fictif
(W) du réflectometre idéal. Pour déterminer le vrai coefficient de réflexion au plan du
D.S.T. il faut faire la boite d'erreur. En utilisant le principe de la matrice de transmission,

on peut définir la relation entre les vecteurs W et [" par :

_dF+e
T +1

(2.3)

Le calcul de la boite d'erreur consiste donc a trouver les trois constantes complexes ¢, d et
e. Pour ce faire, on utilise un ensemble de 4 standards bien connus.

Cette notion est pratiquement trés utile. L'étalonnage du Six-Port peut se faire au port
méme de la jonction. La boite d'erreur elle, détermine le plan physique de mesure. Ainsi,
le changement de plan de référence durant les mesures ne nécessite que le calcul d'une
nouvelle boite d'erreur.

Un autre avantage du Six-Port c'est son aptitude 2 mesurer a la fois le coefficient de
réflexion et la puissance absorbée a son plan de mesure. Cette mesure de puissance
nécessite par contre une calibration additionnelle qui n'est quand méme pas trés
compliquée. Le principe de cette calibration repose sur la supposition que le port de
détection de référence (P3) est isolé du port de mesure, ce qui est pratiquement valable
pour la topologie choisie du Six-Port. A l'aide des équations de base, on peut démontrer

que [59] :

Py = K(ld - wd® 1w - ¢*) P, 2.4)
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ou Post  est la puissance absorbée au port du DST.

P, est la puissance indiquée par le détecteur 3.

La calibration de puissance consiste a déterminer la constante K. A l'aide d'un puissance-
metre branché au plan de mesure, on mesure le Py, le P; est indiqué par le Six-Port. En
substituant ces deux valeurs dans I’équation (2.4), la contante de puissance K est
directement déterminée.

Dans notre montage, les détecteurs du Six-Port sont des diodes Schottky a polarisation

nulle. La relation P-V de ces diodes peut étre modélisée par [61] :

P=CV(10)° (2.5)

ou \'% est la tension au détecteur.
est un polynome déterminé par la procédure de linéarisation.

C est une constante de proportionnalité.

Ainsi, le terme P, de l'équation (2.4) sera substitué par l'équation (2.5). La calibration de
puissance suit la méme procédure mais elle doit étre, dans ce cas, précédée par une
linéarisation de la diode au port de référence (P3).

De I'équation (2.4), on trouve que la précision de la calibration en puissance est affectée

par:

1- La précision de I'étalonnage de la jonction (p, q, r, A%, B).
2- La précision de la boite d'erreur (c, d, ).
3- La précision de la lin€arisation des diodes.

4- La précision de la procédure de calibration de puissance.
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Quatre niveaux d'erreurs s'accumulent dans K et c'est surtout la précision de la

linéarisation et de la boite d'erreur qui affecte le plus le facteur K.

24 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté un survol des méthodes de caractérisations non-
linéaires actuellement utilisées tout en discutant de leurs avantages et de leurs
inconvénients. Le systéme de caractérisation non-linéaire a charges variables actives basé
sur des Six-Ports a été traité en détails. Une modification de ce systéme sera appliquée

dans nos mesures. Une revue bibliographique a été également présentée.



31

Chapitre I11

Physique et principe de fonctionnement du varacteur a barriéres

quantiques.

3.1 Introduction

Dans ce chapitre, la structure physique du varacteur a barriéres quantiques (QBV)
et son principe de fonctionnement seront présentés. La dépendance des éléments du
modele électrique équivalent sur les paramétres physiques de la diode sera montrée. On
discutera également des différents types de barriéres et des avantages de la structure a

barriéres multiples.

3.2  Structure physique du QBV

Un QBV est une hétérostructure a multicouches, souvent en forme cylindrique
circulaire. Généralement, les QBV’s sont faites & partir de matériaux appartenant aux
groupes III-V (GaAs, InP, etc.). La topologie typique d’une telle diode est montrée a la
figure 3.1. Cette structure est composée d’un substrat hautement dopé ou est déposée une
séquence de couches de matériaux semi-conducteurs a différents dopages. La premiére
zone constitue la couche de contact, elle est hautement dopée (~10"° cm™). La deuxiéme
zone, faiblement dopée (~10'® cm™), constitue la zone de déplétion. La couche centrale
forme la barriére, elle est non dopée. Une déposition métallique formant un contact
Ohmique avec le semi-conducteur vient terminer la structure. La topologie de la diode
est symétrique par rapport ala barriére. Cette symétrie physique se refléte sur les
caractéristiques €lectriques de la diode comme on le verra dans les sous-paragraphes

suivants.
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Figure 3.1 : Structure typique d’'un QBV.

3.3 Principe de fonctionnement

D’aprés la théorie des semi-conducteurs, une différence de potentiel se forme
entre deux différents matériaux en contact, c’est la tension de la barriére. Un électron
peut circuler d’un matériel a I’autre a condition d’avoir assez d’énergie pour surmonter
ce potentiel. Dans le cas des QBV le matériel utilisé pour former la barriére, a une large
bande d’énergie interdite "band gap", empéchant ainsi la circulation des charges libres.
Pour des polarisations telles que |V, | < Vy, il y aura une accumulation et une déplétion
de charges de part et d'autre de la barriére. La profondeur de la zone de déplétion varie
avec la tension appliquée formant ainsi une capacité variable. Sous [’effet d’une
polarisation CC, seuls le courant thermoionique et le courant de fuite (effet Tunnel)
circulent dans la diode. Il est fortement désirable que ces courants soient trés faibles. La
structure des bandes d’énergie d’un QBV est montrée a la figure 3.2. Les courbes I-V et

C-V typiques sont montrés a la figure 3.3.



(a) \

(b)

Figure 3.2 : Structure de bande d’énergie dans un QBV.

a- polarisation nulle.

b- a une polarisation V, positive a droite.

ou E, est I’énergie de la barriére.
v est la tension d’accumulation.
Ve st la diminution du potentiel de la barriére.

est la tension d’appauvrissement.
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Figure 3.3 : Caractéristiques [-V et C-V d’un QBYV sous conditions CC.

34 Equivalence entre les éléments du modéle et les paramétres physiques de la

diode

L’équivalent électrique des différentes régions de la diode est montré a la figure
3.4. Dans ce qui suit nous allons établir une relation entre les paramétres physiques de la

diode et son modele équivalent.

3.4.1 Le substrat et Ia zone de contact

Ces régions contribuent essentiellement aux effets résistifs. Sur le modéle de la
figure 3.4, R, représente la résistance du substrat et de la région de contact, elle est
donnée par 1’équation (3.1). Cette résistance est indépendante de la puissance mais elle
varie avec la fréquence. En appliquant le modéle plan a la géométrie de cette zone (i.e.
diameétre >> épaisseur), la résistance peut étre calculée a partir du simple modéle

ohmique donné par I’équation (3.2)



_ e
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Figure 3.4 : Equivalence entre la structure du QBV et son modéle électrique.

Rt=Rcc+Rsub (31)
t
R, =—= (3.2)
o.-S
ou: f est I’épaisseur de la couche de contact.

S est la surface de la diode.

. est la conductivité de la couche en question.

La résistance du substrat est la somme des résistances de diffusion (spreading resistance)

et de I'effet pelliculaire (skin effect). Ceux-ci sont calculés & partir des équations (3.3) et
(3.4).

I -1{2b n A

,mb

R, =— b 3.4
skin amh . 2”‘b' 5" (J )
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ou: d est le diamétre de la diode.
b est le diameétre du substrat.
O, est la conductivité.

t.e  est ’épaisseur du substrat.
9, est la profondeur de pénétration, elle est donnée par :

1

YT @9

A ces résistances s’ajoute celle du contact ohmique. Elle est déterminée par la nature du
procédé de fabrication. Comme guide, on peut qualifier bon, un contact d’une résistance

de 10® 4 107 Ohm.cm’.
3.4.2 La zone d’appauvrissement

La zone de déplétion joue un rble primordial dans le fonctionnement de la diode.
Cette région est légérement dopée pour minimiser sa résistance. Une faible résistance est
souhaitable pour minimiser les pertes internes de la diode. Ceci est faisable en
augmentant le dopage de cette zone. Par contre, I’augmentation du dopage résulte en une
dégradation de la qualité de la capacité. C’est alors qu’'un compromis s’impose sur le
choix du dopage approprié. Les caractéristiques de la région de déplétion varient avec la
tension du signal appliqué. Sa résistance est a son maximum quand la tension est nulle et
elle est presque nulle en-cas de déplétion totale. La résistance petit signal de cette région

est calculée & partir du modele ohmique et elle est donnée a I’équation (3.6).

tina (V)

Rio (V) = 2 (3.6)

d
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ou tna(V) est I’épaisseur de la région non vide de charges.

S est la surface de la diode.

Oy est la conductivité.
ta (V) =1, =W (V) (3.7
ou ty est I’épaisseur totale de la région d’appauvrissement.

W(v) est I’épaisseur de la zone dépourvue de charge.

Sous conditions d’opération grand signal, la densité du courant dans la diode augmente,
entrainant une augmentation de la résistance. Pour modéliser ce phénoméne, Kollberg et

al. [62] ont utilisé le modéle suivant :

R (1,) = Rypso| 1+ 1°] (3.8)
ot [ est le courant total dans la jonction.
a est un paramétre empirique d’ajustement.

A trés hautes fréquences, a cause de leur inertie, les électrons ne peuvent plus suivre,
instantanément, les variations extrémement rapides du signal appliqué. Ce phénoméne
d’inertie peut étre modélisé par une inductance équivalente dont la valeur est calculée a

partir de I’équation (3.9) :

Ly (v) = R ) (3.9)
COCJ
wy=—2+2 (3.10)

m ) #eo td
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ou o  estla fréquence effective de dispersion.

m est la masse effective de I’électron.
\7 est la vitesse moyenne des charges.
ty est I’épaisseur de la région d’appauvrissement.

Ho  estlamobilité des électrons.

La dépendance de la capacité du QBV de la tension appliquée semble complexe a
exprimer en des €quations analytiques. Pour réduire cette complexité, I’approximation
statique sera utilisée afin de trouver une €quation qui décrit la relation Capacité-tension.

En supposant le modéle statique; (i.e. on néglige les effets de bord, les variations avec la

fréquence, etc. )ona:

C,(v)=£5 G.11)
w(v)
ou &, est la permittivité du matériel.

S est la surface de la diode.

W(v) est la profondeur de la zone d’appauvrissement.

Le seul terme dépendant de la tension est la largeur de la zone, W(v). Pour la trouver on
doit résoudre 1’équation de Poisson pour le cas statique. (En effet ce cas est similaire a
celui d’une jonction p-n a dopage uniforme). La solution de I’équation de Poisson

soumise aux conditions aux frontiéres appropriées donne :

2¢g,
) vdep
g-Nd

&4 Viar i
_ Viar 3.13
Vi 2-q-Nd( th G-13)

W(v)= (3.12)



ou q est la charge de I’électron.
N, est la densité du dopage.
g,  estla permittivité du matériel.

Vsp st la différence de potentiel sur la zone dépourvue de charges (voir fig.
t, est ['épaisseur de la zone de barriére.

I’ajustement de tension due & I’accumulation de charges de I’autre coté de la barriére est

donné par [63]:

Y
v, =265 10“(%’-) (3.14)
b

La relation entre les différentes tensions et celle appliquée aux bornes de la diode est :
V= Viee P Voar Vi (3.15)

Donc pour chaque V, on peut calculer C, en utilisant les équations (3.11) a (3.15). Ce

calcul nous donne une estimation de la capacité de la zone de déplétion.

3.4.3 Zone de la barriére

La barriére est une région de semi-conducteur non dopé. Elle est modélisée par
une connexion en paralléle d’une capacité et d’une résistance dont les valeurs sont

calculées par :

C, == (3.16)
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R, = (3.17)

En négligeant la capacité due a ’accumulation des charges (largeur de la zone
d’accumulation est trés faible), la capacité totale de la diode sera calculée comme étant la

somme en série des capacités de la barriére et de la zone de déplétion. Des équations

(3.-11) et (3.16) on obtient :

& & S
Crose = P (3.18)
2-£,,
&, —q-Nd'v""’ +54¢p'W

3.5 La diode a barriéres quantiques multiples (MSQBYV)

L’importance de la zone de barriére dans I’opération du varacteur QBV est mise
en évidence dans les discussions précédentes. C’est la qualité de cette région qui
affectera la tension maximale d’opération et les pertes internes de la diode. Pour aboutir
a une multiplication réactive, donc a de faibles pertes de conversion, il faut minimiser les
courants de conduction qui peuvent circuler dans la diode. Ceci est possible en
augmentant la capacité de blocage de la zone de barriére.

Ce probleme a fait le sujet de plusieurs études. Dans les travaux pionniers de Rydberg et
al [64], des courants de fuite a travers la barriére ont été détectés ce qui limitait la
puissance d’opération et I’efficacité des diodes. Dans des travaux ultérieures, les mémes
auteurs ont expliqué ce phénoméne et ont suggéré des solutions. Les effets des barriéres
pseudomorphiques, de I'épaisseur de la barriére et du niveau de dopage ont été étudiés
par Nilsen [65]. Krishnamurthi [66] a étudié les causes des fuites excessives de courant
dans les diodes QBV en GaAs et a démontré une nouvelle topologie de barriére, le

« Chair Barrier ». Cette derniére est une structure pseudomorphique constituée de 3
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couches dont la centrale est une fine déposition (~20 A) d’un matériel a large bande
d’énergie interdite (AlAs). Le méme auteur a démontré la faisabilité d’une diode a 3
barriéres avec une tension de claquage de 14 V [67]. Bien qu’ils présentent des barriéres
quantiques élevées, les hétérostructures pseudomorphiques sont difficiles a fabriquer et
ce a cause du stress mécanique qui ce produit entre les différentes couches ce qui limite
I’épaisseur réalisable d’une couche a une certaine valeur critique t. Au dela de cette
épaisseur les défectuosités attribuées aux dislocations augmentent. Un systéme de
couches adaptées (Lattice Matched) permet de surmonter cette difficulté et représente
ainsi un meilleur choix pour les dispositifs a hétérostructures.

Dans ce travail on propose une diode a 10 barriéres basée sur un systtme de couches
adaptées. Cette approche nous permettra d’éliminer les déféctuosités de dislocation du
cristal ce qui permettra la fabrication de diodes & caractéristiques supérieures. Le systéme
qu’on a choisi est composé de InGaAs et de InAlAs. Il a une discontinuité de 0.56 eV.
Le nombre total de barriéres est dicté par la tension de claquage visée. La diode a 10
barriéres est congue pour avoir une tension de claquage supérieure a 20 V a un courant

de conduction maximal de I mA.

3.5.1 Conception de la diode MSQBYV

La cascade d’'un nombre n de barriéres peut aboutir a une diode de qualité
supérieure. La conception et la réalisation d’'une diode MSQBV apte a opérer a des
fréquences millimétriques est un probléme de compromis. Pour opérer a ces hautes
fréquences, la diode doit posséder une haute fréquence de coupure, une impédance
raisonnable pour pouvoir I’adapter aux circuits externes et une faible résistance interne
pour minimiser les pertes de conversion. Pour évaluer la performance d’une diode on a
recours a des figures de mérite. Dans le cas des varacteurs, la fréquence de coupure

dynamique est un chiffre évaluateur. Celle-ci est donnée par :
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| | 1
F= ~ 3.18
ZJZ'RI ( Cmin Cmax ) ( )
ou Cnin st la valeur minimale de la capacité.
Cnax st la valeur maximale de la capacité.

Ainsi pour maximiser F il faut maximiser la modulation de la capacité et minimiser la
résistance série de la diode. La réduction de la résistance exige une augmentation du
dopage qui & son tour augmente le courant de conduction ce qui n’est pas désirable. Une
diode a dimensions maniables est fortement souhaitable. L’augmentation de la surface du
dispositif entraine une augmentation de sa capacité ce qui diminue la fréquence
d’opération. L’utilisation de barriéres multiples est une solution pratique pour les
problémes ci-haut mentionnés. Une diode a n barriéres a une capacité n fois plus petite
que celle a barriére simple et d’une surface égale. L’utilisation d’un nombre n de
barriéres nous permettra donc d’augmenter la surface de la diode du méme facteur n sans
changer sa capacité. De méme, on peut compenser I’augmentation de la résistance en
affectant le dopage sans augmenter le courant de conduction. Ainsi la diode a barriéres
multiples se montre plus adaptée aux applications en ondes millimétriques. En réalité,
ces avantages ne sont pas sans inconvénients. Pour déposer ce grand nombre de couches
de différent matériaux (~ 43 pour la diode a 10 barriéres) sans augmenter les défections il
faut apporter une grande attention au choix des matériaux utilisés. Malgré sa supériorité
dans le blocage de courant, une barriére pseudomorphique, comme celle utilisée dans la
référence [67], ne peut étre utilisée dans un composant a multi-barriéres a cause du stress
meécanique qui se produit entre les couches. Pour réussir la diode a 10 barriéres, on a
utilisé un systéme de matériaux compatibles (matched) composé de 1’InP, InGaAs et du

InAlAs . La figure 3.5 montre le degré de compatibilité entre les différentes dérivées de
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I'InP et du GaAs. Cette diode a été développée a Philips Microwave” dans le cadre d’un

projet commun sur le développement de multiplicateurs de fréquence en ondes

millimétriques.
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Figure 3.5 : Energie de bande interdite en fonction de la constante du cristal des

matériaux du groupe [II-V [74].

* Philips Microwave, Cheshire U.K.



3.5.2 Fabrication de la diode MSQBV

Les diodes MSQBYV sont fabriquées chez Philips Microwave, Hazel Groove U.K.
La méthode de croissance epitaxiale a phase de vapeur, MBE, est utilisée a cette fin.
Cette méthode se distingue par sa précision dans la déposition de structures semi-
conductrices 4 multi-couches. A I’état actuel de la technologie, des couches d’épaisseurs
d’ordre atomique sont réalisables. La structure et la composition chimique du MSQBV
est montrée a la figure 3.6.
Les différentes couches sont déposées sur un substrat en InP (100) dopé n". La croissance
a lieu a une température nominale de 500° C. Une fois la croissance terminée, I’excés du
substrat est enlevé par etching et une couche métallique en TiPtAu est déposée sur les
deux cotées du dispositif. Cette couche forme un contact ohmique avec la couche du
semi-conducteur adjacente. Le contact a la base est plaquée en Or a une épaisseur de
50 ggm pour former un absorbant de chaleur de 300 sznde diamétre intégré a la diode.

Une microphotographie de la diode est montrée a la figure 3.7

Zone de contact

InGaAs
Zone active
Barriére InGaAs
nGﬁs
InGaAs

Zone active
InGaAs

Zone active

%o e active
nGaAs

Zone de contact
InGaAs

Dissipateur de chaleur en Or

Figure 3.6 : Structure et composition de la diode MSQBYV a 10 barriéres.
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Figure 3.7 : Microphotographie du MSQBV.

3.6 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté en détails la structure physique du QBV. On a
également établi les liens entre les différentes régions du dispositif et leurs éléments
représentant dans le modéle électrique équivalent.

Le transport de charges & travers la structure quantique est gouverné par des lois
complexes. Pour établir des relations mathématiques entre le modele et les paramétres
physiques de la diode on a eu souvent recours a des approximations . Une approximation
statique et un dopage uniforme sont supposés dans le calcul de la capacité de la zone de
déplétion. Un modéle ohmique est également supposé dans le calcul des résistances.
Bien que approximatives, ces équations nous ont permis de déterminer I'ordre de
grandeur des éléments du modéle équivalent ainsi que le comportement global de la

diode.
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Un faible courant de conduction est toujours souhaitable pour un QBV. L’amplitude de
ce courant est déterminée par la qualité de la barriére, plus la barriére est haute plus le
courant de conduction est faible. Les paramétres affectant la barriére sont : la nature et la
qualité du matériel semi-conducteur, I’épaisseur de la zone et le niveau de dopage des
zones adjacentes.

Une structure a barriéres multiples a une capacité de blocage supérieure a celle d’une
diode a barriére unique. La fabrication d’une telle diode nécessite une attention spéciale
pour le choix des matériaux. Pour surmonter ce probléme on a proposé une topologie a
structure cristalline adaptée (Lattice matched). Cette approche réduit le stress mécanique
interne entre les couches et réduit les dislocations des interfaces. Ainsi les défectuosités
seront minimales méme pour des couches relativement épaisses. En utilisant un systéme
de matériaux a base de I’InGaAs/InAlAs sur un substrat en InP on a réussi pour la
premiére fois une diode a dix barriéres qui a démontré des performances supérieures que

celles des dispositifs déja rapportés.
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Chapitre IV

Caractérisation petit signal et modélisation de la diode MSQBYV.

4.1 Introduction

Un des objectifs principaux de ce travail est de développer un modéle non-
linéaire du MSQBV qui soit intégrable aux logiciels commerciaux tels que le MDS.
Jusqu'a présent, la plupart des travaux publiés sur les QBV faisaient référence a des
modéles simplifiés dont les paramétres sont calculés a partir des approximations de la
physique du dispositif. Dans son travail, Nilsen a considéré la solution des équations de
transport de charges dans un semi-conducteur (équation de continuité de courant et
équation de Poisson) pour tirer les caractéristiques I-V et C-V d'un QBV [65].
Krishnamurthi, pour sa part a présenté¢ un modéle analytique général pour analyser les
diodes a caractéristiques symétriques [68]. Ces travaux mettaient I’accent sur I’étude des
différentes structures physiques dans le but d’améliorer les caractéristiques du QBV.
notamment la tension de claquage. Les résultats des simulations non-linéaires basées sur
ces modeles surévaluaient ’efficacité de conversion des multiplicateurs étudiés.

Un modéle physique plus détaillé a été présenté par Jones [69]. C’est un modéle
hydrodynamique intégré a un simulateur HB ‘Harmonic balance’ qui vise & réscudre
numériquement les équations de continuité de courant et I’équation de Poisson sous les
conditions aux frontiéres imposées par la physique du dispositif. Ce modéle permet de
prendre en considération les caractéristiques physiques de la structure, telles que la
densité et la nature du dopage, la vitesse des porteurs, la géométrie, etc. Cette approche
résulte en un systéme d’équations différentielles partielles, non-linéaires, qui seront
résolues numériquement par la méthode des différences finies. Bien que précis, ce

modeéle est difficile 4 intégrer dans les simulateurs commerciaux. Les ressources
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informatiques nécessaires et le grand temps de calcul sont parmi ses inconvénients
surtout dans le cas ol des optimisations sont requises.

Récemment, un mod¢le physique basé sur la méthode de Monte-Carlo a été présenté par
Abou-Khalil [70]. Ce modéle traite d’une fagon statistique le transfert de charges dans
les dispositifs semi-conducteurs a barriéres/puits quantiques telles les diodes QBV et
MSQBYV. La structure physique est considérée en détails et les caractéristiques
électriques sont directement dérivées sous conditions d’excitation CC ou RF. Les
résultats obtenus peuvent donner avec une bonne précision les caractéristiques I-V et C-
V des dispositifs. Par contre, le temps de calcul et les ressources informatiques requises
rendent ce modéle pratiquement inutilisable dans des simulations non-linéaires. Le
potentiel du modéle physique est pleinement exploité lors du développement des
dispositifs semi-conducteurs. Sa capacité de lier les paramétres de fabrication (dopages,
matériel, géométrie, etc.) aux caractéristiques €lectriques en fait un outil trés appréciable
dans le développement de nouveaux dispositifs. La durée d’une phase de développement
d’un dispositif justifie 'utilisation d’un tel modéle dans le but d’optimiser ses
performances pour une application déterminée. Bref, les modéles déja présentés visaient
surtout I’étude des QBV/MSQBV du point de vue structure physique. [Is sont
généralement difficiles a intégrer dans des simulateurs de circuits non-linéaires.

L’autre approche de modélisation est une approche empirique ou semi-empirique qui
consiste a trouver un circuit électrique équivalent dont les caractéristiques électriques
sont similaires a celles du dispositif. Les modeéles résultants sont directement
incorporables dans les simulateurs de circuits micro-ondes. Cette approche ce résume
donc a trouver un circuit électrique équivalent qui représente le dispositif tout en tenant
compte de sa physique intrinséque. Cette méthode est tellement répandue, qu’il existe
actuellement des modéles bien connus pour certains composants. A titre d’exemple, on
cite les modéles de Gummel-Poon [71] et de Ebers-Moll [72] pour les BJT et les modéles
de Curtice [73], Tajima et Statz pour les FET [74]. Généralement, les éléments du

modéle sont déduits par analogie avec la structure physique du composant. Ainsi, une
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connaissance du comportement physique du dispositif est nécessaire pour bien le
modéliser. L’extraction des parameétres du modéle se fait & partir des mesures (CC, S,
etc.) sur le dispositif méme. La complexité de I’extraction dépend de celle du modéle et
se fait souvent par une procédure d’optimisation qui vise 4 minimiser 1’écart entre les
caractéristiques mesurées et simulées.

En se basant sur les connaissances déja accumulées sur les QBV on a établi un modéle
électrique équivalent dérivé du modéle général d’un varacteur a jonction p-n. En visant
un modele plus précis et facilement intégrable dans le logiciel HP-MDS, on a introduit
un nouveau modele du MSQBYV qui représente les non-linéarités du dispositif par de
tables de données mesurées "Data Based Model". Cette approche réduitla phase
d’extraction des parametres au strict minimum et résulte en un modele de précision
supérieure.

Dans ce chapitre, une approche compréhensive et précise de modélisation non-linéaire
est introduite. Une comparaison entre le modéle a tables de données et un modéle

classique est faite et ce, pour les caractéristiques CC et les paramétres S.

4.2  Mesures CC et paramétres S

Ces mesures sont a la base des modeles équivalents quasi-statiques. Elles servent
comme base de données a |’extraction des paramétres du modéle. La précision du modéle
dépend essentiellement de celle des mesures et ne peut jamais étre meilleure. Il est donc
impératif de faire la caractérisation dans des conditions appropriées. Le montage des
mesures CC est montré a la figure 4.1. Pour cette mesure, on a utilisé I’analyseur C.C.
4142-B de la compagnie HP. Cet instrument peut mesurer des courants infimes de
I’ordre de pico-ampéres (107'%). Le courant de conduction maximal est limité 4 1 mA, la
tension maximale d’opération étant spécifi€e a ce niveau de courant.

Etant donné les dimensions infimes de la diode (40x5 um) on a di la monter sur une

ligne de transmission pour pouvoir la mesurer. Comme support on a choisi une ligne
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coplanaire, vu qu’elle est compatible avec les sondes de mesure. La monture est
fabriquée sur un substrat en Alumine (&,=9.9) de 10 mil d’épaisseur. La diode est fixée

au plan de masse avec de I’époxy conductrice. Le conducteur central, lui, est connecté a
la diode avec un ruban connecteur "Tape Bond". La ligne a une impédance
caractéristique de 50CQ2, sa longueur est choisie de sorte 4 atténuer tout éventuel mode
d’ordre supérieur qui pourrait s’exciter a la transition avec les sondes. Une trousse de
standards de calibration TRL est fabriquée sur le méme substrat afin de les utiliser dans
la correction des mesures des paramétres S. La monture est montrée a la figure 4.2. Deux
ensembles de 5 diodes chacun ont été mesurés, les caractéristiques CC résultantes sont
montrées a la figure 4.3. On a évité d'utiliser un boitier afin de minimiser les effets
parasites, le seul élément extrinséque a la diode est le « tape bond » qu'on a caractérisé a
part. De ces résultats on constate que la tension maximale d’opération, V,,, est située
entre 15 et 22 V pour les bonnes diodes. Quelques diodes montraient des fuites de
courant élevées. La symétrie autour de zéro est bonne et on constate qu’elle est impaire,
comme prévu.

La deuxiéme mesure effectuée sur les diodes est celle des paramétres S. Le coefficient de
réflexion (S,,) de la diode est mesuré entre 5 et 40 GHz et ce, a plusieurs points de
polarisation allant de 0 4 20 V. Une correction TRL est appliquée pour ramener le plan
de mesure au plan physique de la diode. Vu la faible résistance de la diode, une grande
attention doit étre portée a la procédure de calibration. Le montage de mesure des
paramétres S est montré a la figure 4.4. Le coefficient de réflexion mesuré, S,,. est

montré a la figure 4.5. De ces mesures ont déduit :

1- La diode a une faible résistance interne (Rs=1.3 Q).
2- La diode est a faible capacité.
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A partir des mesures, on a calculé la fréquence de coupure dynamique de la diode et on a
trouvé une valeur de 1.15 THz. Ceci indique que la diode MSQBYV est apte 4 opérer

efficacement a des fréquences au dela de 100 GHz.

Analyseur CC. HP 4142-B Microscope 00O

©
/ s\om’e(}

Station de mesures sous pointes

Oro

Figure 4.1 : Montage de mesure de la relation I-V du MSQBV.

Figure 4.2 : Monture en ligne coplanaire du MSQBV.
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4.3  Modéle électrique équivalent

Le modéle électrique équivalent du MSQBV est montré a la figure 4.6. La
résistance série, R, varie en fonction du signal (tension appliquée). Pour simplifier les
calculs, elle sera considérée fixe. Ce choix est justifié par le fait que sa valeur change trés
peu et ce, pour la plage des tensions allant de zéro a V,,. On a constaté que la valeur

mesurée de R, est comprise entre .9 <Rs<1.3 Q.

Figure 4.6 : Modéle électrique équivalent du MSQBV.

Rs sera donc fixée a 1.3€2, sa valeur a résonance sous condition de polarisation nulle.

Le modéle de la résistance variable, R(v), est directement déduit a partir des mesures
CC. Les autres parametres du modéle sont extraits a partir des paramétres de dispersion
[S]. L’extraction de ces paramétres se fait en utilisant la routine d’optimisation du

logiciel MDS et ce, en minimisant la fonction d’erreur (4.1)

(4.1)




ou F est la fréquence d’opération.
S;;™ estle paramétre S,, mesuré.

S,,® estle paramétre S,, simulé.

Cette procédure est itérative, il nous faut donc une bonne estimation de départ pour
garantir la convergence a des résultats qui ont un sens physique.

La procédure commence par |’extraction des valeurs parasites du fil de connexion "wire
bond", R, et L, et ce a partir des mesures S,, d’un fil de connexion monté dans une
monture similaire a celle de la diode. La valeur de I’élément C, est extraite a partir des
mesures sur une diode non active "dummy"”. La demiére inconnue a déterminer c’est la
capacité non-linéaire C, L’extraction de cette non-linéarité suit la procédure de
I’équation (4.1) en utilisant les mesures de S,, a des tensions variant entre 0 et 20 V a un
pas de 0.5 V. Pour la précision de cette extraction, les mesures doivent étre faites a un
faible signal RF (mesure petit signal). Pour cela, on a fixé la puissance du signal a -20
dBm. La capacité mesurée sur un pont de capacité a basse fréquence (4 MHz) est utilisée
comme valeur de départ pour les optimisations. Pour mieux accorder les simulations aux
mesures au dela de 30 GHz, on a ajouté un €lément distribué (Ligne de transmission) au
modele. La longueur de la ligne variait en fonction de la polarisation entre 8 et 12 mil.
Comme approximation on a fixé cette valeur a 10 mil. Cet élément peut étre attribué a
I’effet de retardement "Delay" que peuvent subir les charges mobiles & hautes fréquences

[75].
4.4 Implantation du modéle dans le logiciel MDS
A partir des mesures, on a développé deux types d’expressions pour représenter

les non-linéarités. En premiére approche, les courbes I-V et C-V sont représentées avec

des expressions polynomiales. Un polynéme impair de 5™ ordre est utilisé pour
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représenter la courbe I-V. Une fonction de Gauss modifiée représente bien la relation C-

V. Ces relations sont montrées aux équations (4.2) et (4.3).

I,(v)=641e” -v+565e™ -v’ + 9813V’ 4.2)

C( —oo7+(—o—’71—)z =015 4.3
' (v) = 0. ) a=0. (4.3)

Un modéle décrivant la non-linéarité capacitive a été proposé par Nilsen [65], son
expression mathématique est donnée a [’équation (4.4). Cette expression est liée
explicitement aux caractéristiques de la diode telles que le C_,, et le C_,, mais elle donne

une estimation grossiére du vrai comportement C-V.

C(v)=C,+ AC-Cos( did J (4.4)

ot  AC=05C,, -C..)

Une comparaison entre les deux modéles et les mesures est montrée a la figure 4.7. De
cette comparaison, on constate que le nouveau modeéle de |’expression (4.3) représente
avec une fidélité supérieure le comportement non-linéaire de la capacité du QBV.

Le courant calculé par I’expression (4.2) et celui mesuré sont comparés a la figure 4.8.
La consistance du modéle est validée en calculant le courant pour des tensions
supérieures a V. Cette consistance est bien importante pour faciliter la convergence lors
des simulations non-linéaires HB. En réalité, pour respecter les conditions de
convergence des simulations HB, des restrictions sont imposées sur les expressions

mathématiques du modeéle. Ces conditions se résument par :
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1- L’expression mathématique et ses dérivées doivent étres continues.

2- La fonction doit étre a valeur unique (Single valued function).
Bien qu’elle remplisse ces deux conditions, I’expression (4.3) est a risque de divergence
a cause des fonctions exponentielles utilisées. Pour résoudre ce probléme on a di
imposer une limite supérieure sur la valeur de I’exponentiel. Le modéle, tel qu’implanté
dans MDS, est montré a la figure 4.9. Les éléments parasites R,. L, et C, sont représentés
par leur équivalent de la librairie des éléments linéaires de MDS. Les non-linéarités sont
représentées par des éléments SDD. Ces éléments nous permettent de définir, dans MDS,
un élément & relation [-V quelconque. Ainsi, la résistance non-linéaire R,(v) est

représentée directement par le bloc SDD, [ non-linéaire.

Figure 4.7 : Comparaison entre mesures et modéles de la capacité non-linéaire.
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La capacité non-linéaire C(v) est représentée par son courant RF équivalent, donné par

I’expression (4.5).

dv (1)
dt

dav (¢
= iQ_ = QIP’:VJ(;)' 1( ) (45)

D= =% i A,

Cette relation est directement incorporée dans un bloc SDD. Ceci est représenté par le
bloc (C-nonlinéaire) de la figure 4.9. Ce modéle sera désormais désigné par le modéle 1.
Des résultats de la figure 4.7, on constate qu’une fonction Spline cubique représente la
non-linéarité capacitive avec une précision miroir par rapport aux mesures. Sachant que
le courant RF dans la diode est majoritairement capacitif, la fidélité de I’expression de la
capacité se reflétera directement sur les simulations non-linéaires du multiplicateur. La
nature des fonctions mathématiques utilisées affecte directement la convergence, la
vitesse des calculs et la précision des simulations HB. De ce point de vue, I’utilisation
des fonctions Spline se montre avantageuse. De plus, elle réduit I’effort mis a développer
le modéle étant donné que les relations [-V et C-V sont directement représentées par des
tables de valeurs mesurées. Cette approche de modélisation est mieux connue sous le
nom de modéles a tables de données "Data based Model". Cette approche a été
initialement introduite par Root [76] pour modéliser des transistors FET et a été adoptée
depuis pour différents dispositifs semi-conducteurs. Pour adapter un tel modéle au
MSQBYV, on a substitué les fonctions (4.2) et (4.3) par les tables des valeurs mesurées
correspondantes. Les fonctions Spline sont disponibles dans la librairie des fonctions
mathématiques de MDS. Le modéle, tel qu’implanté dans MDS, est montré a la figure
4.10.
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Figure 4.10 : Le modéle a table de donnée tel qu’implanté dans MDS.

Les figures 4.11 a 4.18 comparent les simulations, obtenues des deux modeéles, aux
mesures et ce a différents points de polarisation. Dans cette comparaison on constate une
bonne précision du modéle. En effet, I'erreur maximale sur le module de S, est de
"ordre de 2%, une précision similaire est remarquée sur la phase. A noter que la diode
représente & peu prés un circuit ouvert avec un coefficient de réflexion > 0.9. Ceci pose
une restriction sévére sur la précision des mesures. Le modéle_1 montre une précision
inférieure pour les fréquences > 30 GHz. Cet écart est attribué a la précision de

I’expression (2). Pour les deux modéles I’erreur de phase reste inférieure a 10°.
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4.5 Conclusion

Dans ce chapitre on a discuté de la caractérisation petit signal du MSQBV. Les
résultats de mesures prouvent que la structure cristalline adaptée du MSQBYV offre des
caractéristiques supérieures a celles des QBV et d’autres diodes a caractéristiques
symétriques telle que le bbBNN". Notamment on a mesuré une trés faible résistance série
(1.3 ) et une tension de claquage élevé (+/- 20 V). On a également présenté deux
modéles quasi-statiques pour la diode en question. Ces modéles sont facilement
intégrables dans le logiciel de simulation MDS de HP. Les comparaisons des résultats
mesurés et simulés démontrent que le modéle DTM offre une fidélité supérieure a celle
d’un modéle classique. C’est le modéle DTM qui sera utilisé dorénavant dans nos

simulations.
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Chapitre V

Mesures non-linéaires multi-harmoniques, systéme et résultats.

5.1 Introduction

La question de caractérisation des varacteurs a été évoquée dans les travaux
pionniers de Houlding et De loach [77, 78]. Depuis, différentes techniques ont été
présentées. Ces techniques se divisent en deux grandes catégories; les mesures en
transmission et les mesures en réflexion. Les détails techniques de ces méthodes sont
présentés dans les travaux de [79, 80, 81, 82, 83]. De nos jours, la disponibilité de
systtmes de mesures vectoriels (VANA, Réflectométres, etc.) et de techniques
rigoureuses de calibration permet une caractérisation de précision supérieure des
composantes a grand facteur de qualité tel que les MSQBV. La mesure du coefficient de
réflexion du MSQBYV en fonction de la polarisation et de la fréquence nous permet, entre
autres, de déduire les valeurs des composantes de son circuit électrique équivalent et de
calculer ses parameétres d’intérét tel que sa résistance série, Rs, et sa fréquence de coupure
fc. A noter que dans toutes les méthodes ci haut mentionnées la caractérisation se fait

sous conditions d’opération petit signal.

A part leur utilisation dans des VCO et dans des filtres ajustables, les varacteurs sont
surtout utilisés dans des applications non-linéaires tels que les multiplicateurs de
fréquences, les amplificateurs paramétriques et les mélangeurs, ou ils sont exposés a de
grands signaux RF. Il est donc intéressant d’étudier leur comportement sous des
conditions réelles d’opération. Dans ce travail, on s’intéresse surtout aux multiplicateurs
de fréquence. Dans le chapitre précédant, on a développé un modéle quasi-statique du

MSQBYV a partir des mesures CC et paramétres S. Dans ce chapitre on présente les
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résultats d’une étude expérimentale de la génération d’harmoniques dans les MSQBV. On
présente également un systéme de mesure convenable a la caractérisation grand signal des
mono-ports.

La connaissance de I'impédance du dispositif actif, sous conditions réelles d’opération,
est a la base de toute conception optimale. Pour les systémes non-linéaires, cette
connaissance est doublement importante du fait que I’impédance du dispositif varie en
fonction de plusieurs parameétres interdépendants (polarisation, puissance, terminaisons,
etc.). Un montage de mesure ou I’on peut reproduire les conditions réelles d opération est
un outil fort apprécié dans I’étude du comportement non-linéaire des dispositifs actifs. Le
réflectométre Six-Port est un outil par excellence pour ce type de mesures. Sa capacité a
mesurer [’impédance et la puissance, a une fréquence ou harmonique donnée, le rend un
instrument fléxiblement intégrable aux montages de caractérisation a charges variables.
Un des buts de ce travail est de trouver les conditions optimales d’opération pour une
diode MSQBV utilisée en tripleur de fréquence. A cette fin, on propose un systéme de
mesure a charges variables actives basé sur des réflectométres Six-Port. Bien qu’un
systéme similaire a été appliqué pour la caractérisation non-linéaire des transistors, les
mesures des diodes MSQBYV posent différentes difficultés. La faible résistance de cette
diode et le fait qu’elle est un mono-port ou plusieurs harmoniques existent sont parmi les
difficultés a surmonter. Ces mesures serviront & valider le modele développé en régime
d’opération grand signal. Elles constituent également une base de données pour la

conception de tripleur de fréquence.

5.2  Systéeme de caractérisation non-linéaire du MSQBV

Le schéma bloc du montage proposé est montré a la figure 5.1. Ce systéme est bati
autour de deux réflectomeétres Six-Port, il permet d’injecter un signal de puissance
prédéterminée a la fréquence fondamentale, f,, et de varier activement la charge vue par la

diode a la 3°™ harmonique et ce, tout en mesurant les puissances absorbées ou générées a



ces fréquences. Le signal généré, par la source, a f, est divisé a l'aide d'un diviseur
Wilkinson. La premiére partie est amplifiée, au niveau approprié, avant d'étre injectée sur
la diode. Le Six-Port_1 mesure le coefficient de réflexion et la puissance absorbée par la
diode a f,. La deuxiéme partie du signal est a son tour amplifiée et multipliée par 3 puis
appliquée a la diode via le Six-Port 2 qui mesure le coefficient de réflexion et la
puissance générée/absorbée a 3f;. A noter que les deux signaux sont cohérents. Les filtres,
passe-bas et passe-bande, isolent les deux branches de mesure. A I’aide de I’atténuateur
variable (ATT2) et du déphaseur, on peut varier la charge vue par la diode & la 3™
harmonique. Les deux signaux sont combinés de nouveau avant d’étre injectés sur la
diode sous test. La jonction de polarisation est utilisée afin de détecter tout effet d’auto-
polarisation. La faible résistance du MSQBYV pose des restrictions sévéres sur la précision
des mesures. Etant donné que les Six-Ports et les détecteurs utilisés sont a large bande,
I'isolation entre les deux branches du systéme doit étre maximale afin de s’assurer que la
puissance mesurée par les détecteurs est monochromatique. Pour ce faire on a dii
concevoir les différents filtres utilisés dans le systéme avec comme but d’avoir une
atténuation hors bande supérieure a la puissance minimale détectable par les diodes (~ -40
dBm). Ces filtres sont réalisés en trongons de ligne micro-ruban. Une caractéristique
intrinséque de cette topologie est ses réponses images aux fréquences harmoniques. Ceci
les rend inconvenants a notre application ou il s’agit de discrimination entre harmoniques.
Un filtre & caractéristique quasi-elliptique permet d’atténuer les harmoniques ciblés et ce,
en répartissant d’une fagon judicieuse les zéro et les pdles de transmission. Pour réaliser
ce filtre on a utilisé des résonateurs micro-ruban radiaux. La topologie est montrée a la
figure 5.2. Le filtre passe-bande, est réalisé en résonateurs micro-ruban couplés. La figure
5.3 montre sa topologie Les caractéristiques mesurées du filtre passe-bas sont montrées a
la figure 5.4. Ces mesures révélent une adaptation supérieure a -20 dB et un
affaiblissement de la 3™ harmonique de -40 dB ce qui répond aux exigences imposées.

Les caractéristiques mesurées du filtre passe-bande sont montrées a la figure 5.5. Ces
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résultats montrent des pertes d’insertion de I’ordre de -0.6 dB et des pertes de réflexion

inférieures a4 -15 dB.

. Amplificateur ATTI
Source (0.01-20 GHz) Diviseur ,,,_,i
— — =T
o o W .y . - | )
Filtr bande D¢ ATT2 :
ltre passe bande Depha;eur 4 Tripleur
P — @ e —T X3
Amplificateur - - -~ - Détecteurs LT
: Filtre passe bande  Filtre passe bas
—_Six-Port | —

- — Six-Port 2 _
T __l l‘_ T

B 7““’ Combincur (*" T
' fo

. _ DST.  Plan de mesure (P2)

Figure 5.1 : Schéma bloc du montage de mesure.
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Figure 5.2 : Topologie du filtre passe bas a résonateurs radiaux.
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Figure 5.3 : Topologie du filtre passe bande a 3f, (39 GHz).
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Figure 5.5 : Comparaison entre simulations et mesures du filtre passe bande 4 39 GHz.



78

Les Jonctions Six-Port sont réalisées avec des composantes disponibles sur le marché
(Merrimac). Elles couvrent la bande de fréquence de 6 a 40 GHz. Les caractéristiques des

composantes constituantes sont données dans le tableau 5.1.

Tableau 5.1 : caractéristiques des composantes individuelles du Six-Port.

Composante I'réquence [sobation Pertes Ins. Couplave VSWR Balmee Balance de

GHz min. d1i3 M. dB dB nin. d amplitnde Phase )
PDK-
25R23-G
QHK-4R- 6-40 13dB 1.6 3 2:1 2.0 +/- 100
23G
CWK- 6-40 20dB 1.9 10 1.7 N.A. N.A,
10R23G

Les composantes a large bande ne garantissent pas, a elles seules, un Six-Port & large
bande. En effet, pour avoir une bonne précision de mesure sur toute la bande d'opération
des composantes, il faut minimiser les variations avec la fréquence des points Q; par
rapport a leurs positions optimales. Ceci est possible moyennant un choix convenable des
longueurs des lignes de connexion L, et L,. La relation entre les points Q; et les

parametres S du Six-Port est donnée par I'équation (5.1) [84].

0 = Si
= Szzsn _SZIS:‘Z

. i=4,5.6 (5.1)

Les paramétres S des composantes individuelles ont été mesurées a l'aide d'un analyseur
vectoriel de réseaux (HP 8510 C). Ces mesures sont utilisées comme base de données
pour simuler et optimiser les caractéristiques de la jonction, notamment ses points Qi. Le
schéma bloc du Six-Port simulé est montré a la figure 5.6. Les variations des points Q;

avant et aprés optimisation sont montrées aux figures 5.7 et 5.8. De la derni¢re figure, on
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déduit qu'ils sont presque stables sur toute la bande d'opération. En effet, ce sont les
points Q; intrinséques de [a jonction et leurs positions peuvent étre affectées par la

position du plan physique de mesure (la boite d'erreur).
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Figure 5.6 : Schéma bloc du Six-Port a points Qi stabilisés.
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53 Protocole de mesure

Avant de procéder a une mesure, le montage doit subir une série de calibrations.
La premiere est celle de la linéarisation des diodes détéctrices. C'est une étape essentielle
pour un réflectométre a diodes. Cette procédure vise a corriger, soit a tenir compte. de la
non-linéarité de la caractéristique Puissance-tension (P-V) des diodes Schottky. Ce qui

nous conceme ici c'est la linéarisation des rapports de puissance ——P’ , i=4,5,6. Pour
3

étendre a son maximum la plage dynamique des mesures on a utilisé un court circuit
mobile en guise de charge et ce pour maximiser les tensions V; détectées. La procédure de
linéarisation suit le développement théorique de Zhowu [61] et elle est considérée en
détaille dans la référence [85].
L'étape d'étalonnage de la jonction suit la linéarisation. Ici, on utilise I'approche théorique
de la réduction du Six-Port & un Quatre-port équivalent. On se sert de 13 charges
différentes pour construire un systéme d'équations (2.2) dont la solution nous donne les
constantes de calibration du Six_Port réduit.
La 3°™ étape de calibration consiste a déterminer les constantes de la boite d'erreur. Pour
ce faire, un ensemble de quatre charges bien connues sont connectées successivement au
port de mesure de la jonction et les données sont collectées pour résoudre le systéme des
équations (2.3) en ¢, d et e. L'étape finale de ce processus c'est la calibration en puissance.
La procédure de calibration doit se dérouler dans l'ordre ci haut mentionnée. Une fois le
systéme est calibré, les connections physiques entre le Six-Port et le D.S.T ne doivent pas
étre changées autrement la boite d'erreur et la calibration en puissance doivent étre
reprises. La procédure de calibration est entiérement automatisée. Le montage est
contrdlé via un bus GPIB. Les programmes de contrdle et de mesure sont développés en
Langage HP BASIC.

Dans son état actuel, le montage de mesure a des accés coaxiales. La procédure de

calibration fixe le plan de mesures au plan P1. Or la diode est montée dans une monture
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en ligne coplanaire et la sonde de mesure sert de transition entre le systéme coaxial et le
milieu planaire. Pour ne mesurer que les caractéristiques de la diode, il faut tenir compte
de la transformation d’impédance introduite par I’ensemble sonde/monture et ceci est
possible griace & une calibration TRL. Cette calibration nous permet de ramener le plan de
mesure du plan P1 au pan du DST (P2). Un TRL nécessite la mesure des paramétres S
des standards déterminés et ne peut étre exécuté directement sur le montage a cause de la
présence des filtres. Ces mesures sont alors faites séparément a I’aide d’un analyseur de
réseau et ce, aux fréquences d’intérét (13 et 39 GHz). Une fois le TRL terminé on peut
obtenir la matrice de transmission correspondante a [’ensemble Sonde/monture. Cette
matrice est combinée a la boite d’erreur (au plan coaxial) pour obtenir une transformation
directe entre les plans W et P2. La fondation théorique et le développement mathématique
sont détaillés a l'annexe (A). En utilisant cette approche, l'erreur dans le calcul de la
puissance est limité a @ 0.25 dBm. L'erreur sur les mesures du coefficient de réflexion I
est limitée & [} = 0.05—0.1 et LT =2°.

Le principe de la caractérisation grand signal du MSQBY consiste a injecter a la
fondamentale (fo=13 GHz) un signal de puissance Po. A l'aide du Six-Port_2 on fait un
balayage de charges a la 3 harmonique (3fo=39 GHz) tout en mesurant la puissance
générée par la diode. Notre but est de déterminer la charge optimale a laquelle la

puissance a la 3™ harmonique est maximale et ce pour une certaine puissance injectée,

Po. A noter que durant les mesures il faut toujours garder ‘I‘s »| 21 ainsi on garantit que

la puissance a 3fo est générée par la diode et on évite la génération de la 2™ harmonique
par mélange fréquentiel de f, et 3f,. La diode est gardée a polarisation nulle durant les
mesures. La jonction de polarisation "Tee bias" est utilisée pour détecter la présence de
tout effet d’auto-polarisation.

Dans son état actuel, le systéme de mesure a une puissance disponible de 100 mw a la
fondamentale et de 10 mw a la 3°™ harmonique et ce au plan du D.S.T. Ces niveaux

peuvent étre augmentés moyennant des amplificateurs plus puissants.
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54 Résultats des caractérisations non-linéaires

Différentes diodes a différentes tensions de claquage ont été mesurées. La
puissance injectée est tenue 4 son niveau maximal (100 mW). Ce niveau est gardé
constant durant les mesures. Les résultat sont présentés sous forme de contours de
puissances constantes dans le plan de la charge vue par la diode a la 3™ harmonique,
[" (3f,)- Les figures 5.9, 5.10, 5.11 et 5.12, montrent les résultats obtenus sur 4 différentes
diodes du groupe 498 2x/2A. L’absence des harmoniques paires du spectre du signal
généré est vérifiée a I’aide d’un analyseur de spectre, le niveau de la 2°™ harmonique (26
Ghz) est trouvé a -24 dbm. En effet une génération de la deuxiéme harmonique est
possible grice 4 un mélange de la fondamentale avec la 3™ harmonique. Cette opération
est favorisée par toute dé-adaptation entre la diode et les circuits environnants et a pour
effet de diminuer I’efficacité de conversion du tripleur. On rappelle que la diode MSQBV
ne nécessite pas d’idler 4 la 2°™ harmonique et que cette fréquence n’est pas générée par
multiplication directe. Le coefficient de réflexion mesuré a f;, [/, est égal a 0.87 |_-86°.

Ayant la puissance injectée et le coefficient de réflexion a ’entrée, on peut trouver la
valeur de la puissance absorbée par la diode a la fondamentale. Les mesures montrent une
puissance de 10 dBm. Des résultats obtenus, on constate que, pour les échantillons
mesurés, les zones d’impédance sur I’abaque de Smith, qui correspondent a une puissance
maximale de sortie, sont situées dans la méme région. Une autre constatation montre que
les diodes a V,, supérieur présentent les meilleures pertes de conversion. En effet une

perte de conversion optimale de -2 dB est prouvée pour les diodesa V, > 15 V.
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Figure 5.9 : Contours de puissance générés a 39 GHz par la diode MSQBV.
( Valeurs tracées correspondent aux conjuguées des valeurs mesurées )

(f,, = 13 GHz, Pinj = 100mW) (Diode SBVI, V,, =23.5 V)
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Figure 5.10 : Contours de puissance générés a 39 GHz par la diode MSQBV.
( Valeurs tracées correspondent aux conjuguées des valeurs mesurées )

(f, = 13 GHz, Pinj = 100mW) (Diode SBVG1, V,, =22.0 V)
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Figure 5.11 : Contours de puissance générés a 39 GHz par la diode MSQBV.
( Valeurs tracées correspondent aux conjuguées des valeurs mesurees )

(f, = 13 GHz, Pinj = 100mW) (Diode SBVG2, V,, = 4.0 V)
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Figure 5.12 : Contours de puissance généré a 39 GHz par la diode MSQBV.
( Valeurs tracées correspondent aux conjuguées des valeurs mesurées )

(f, = 13 GHz, Pinj = 100mW) (Diode SBVC2, V. =15.0 V)

838



89

55 Conclusion

Dans ce chapitre on a présenté une nouvelle approche de caractérisation grand
signal des varateurs. Un montage de mesure a charges variables multi-harmoniques basé
sur des réflectomeétres Six_Port et congu. Une caractérisation a la 3éme harmonique est
appliquée sur des MSQBYV pour une application en tripleur de fréquence. Les résultats
des mesures faites sur plusieurs diodes MSQBYV prouvent que sous conditions appropri€s
de charges les pertes de conversion dans un tipleur de fréquence peuvent étre minimisées.
En effet, une perte de conversion de 'ordre de -2 dB & €té mesuré pour plusieurs
échantillons. Selon notre connaissance, c’est la premiére fois ou une telle caractérisation
est rapportée sur des varacteurs. Le montage présenté, est un outil expérimental
d’évaluation et de conception de tripleurs. Bien qu’une seule harmonique est considérée
dans ce montage, I’extension des mesures vers des harmoniques supérieures est possible.
Cette caractérisation mutli-harmoniques s’avére intéressante dans I’études de la
génération des harmoniques supérieurs est des fréquences intermédiaires (fréquences

d’Idlers).
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Chapitre VI

Simulations non-linéaires et conception du tripleur

6.1 Introduction

La simulation non-linéaire d’un multiplicateur de fréquence est une phase
importante dans le processus de conception. Avec ces simulations, on prétend prévoir le
comportement du multiplicateur a I’état stable. Ces simulations sont d’une importance
primordiale pour les réalisations en technologies intégrées (MMIC et MHMIC) ot Ia
possibilité de syntonisation aprés fabrication est trés limitée. Le schéma en bloc d’un
multiplicateur est montré a la figure 6.1. Le méme schéma s’applique pour une diode
montée en série. Ce circuit est composé de parties passives, dont le comportement ne
dépend que de la fréquence et de la diode, élément actif dont les caractéristiques sont
fonctions de la puissance et de la fréquence du signal RF. Les circuits passifs doivent
garantir les conditions d’opération optimale et stable du multiplicateur. Ceci n’est
possible que ci I’impédance de la diode est connue pour les conditions d’opération. Bref,
les deux parties du circuit sont interdépendantes, I’impédance de la diode doit étre
déterminée a priori. Ceci est possible soit par mesures directes, comme on I’a fait au
chapitre précédent, ou par simulation moyennant un modéle non-linéaire. Dans ce
chapitre nous allons présenter un apercu général des différentes méthodes de simulations
non-linéaires. Nous présenterons également les résultats de nos simulations sur les

tripleurs a 39, 60 et & 93 GHz basés sue le modéle développé.

6.2  Méthodes d’analyses non-linéaires

D’une fagon générale, on peut classer les méthodes d’analyses non-linéaires en
deux grandes catégories :
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1- Les méthodes temporelles
2- Les méthodes d’équilibrages harmoniques

Filtre a fo Filtre a nfo

* 171
p P

Figure 6.1 : Schéma en bloc d’un multiplicateur de fréquence.

6.2.1 Méthodes temporelles

Dans ces méthodes les différentes composantes du circuit sont représentées par
des équations différentielles dans le domaine du temps [86, 87]. Pour calculer la réponse
du circuit a I’état stable il faut intégrer ces équations sur de longues périodes de temps
(jusqu’a ce que les phénomeénes transitoires disparaissent). Le temps d’intégration
dépend évidemment de la nature du circuit. Des éléments électriques tels que les
inductances, les capacités, les résistances, etc. peuvent étre représentés par de simples
équations différentielles. Par contre, la représentation des éléments distribués, teis que
les lignes de transmission, les discontinuités, les lignes non-uniformes, etc. est plus
complexe. En effet, pour les analyser dans le domaine du temps il faut les représenter par
des circuits équivalents en éléments localisés ce qui complique la tiche davantage et
risque de compromettre la précision des calculs. En effet, les méthodes temporelles sont
mieux adaptées aux analyses des circuits uniquement non-linéaires et aux calculs des

phénoménes transitoires, des réponses impulsionelles, des effets d’hystérésis etc.
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L’utilisation des méthodes temporelles pour le calcul de I'état stable des circuits
composites (lin€aires et non-linéaires) est laborieuse et nécessite beaucoup de ressources
informatiques ce qui les rend moins attrayantes pour I’analyse des multiplicateurs de
fréquence. La tendance dans la réalisaticia Jdes multiplicateurs est vers 'emploi des
topologies et des structures planaires, donc a nature distribuée, dans les circuits
d’adaptation et de filtrage. Le besoin de représenter ces circuits par des modéles a
éléments localisés et le fait que chaque éiément implique une équation de plus a résoudre
rend les méthodes temporelles moins efficaces pour ’analyse des multiplicateurs de

fréquence.

6.2.2 Méthodes d’équilibrage harmonique

Les méthodes d’équilibrage harmonique sont mieux adaptées au probléme de
calcul de I'état stable des circuits mixtes (linéaires et non-lin€aires) et sont beaucoup plus
rapides que les méthodes temporelles. En effet, les circuits d’adaptation aux fréquences
micro-ondes et millimétriques sont mieux représentés et analysés dans le domaine
fréquentiel moyennant une matrice S, Y ou Z. Les dispositifs non-linéaires eux, sont
mieux analysés dans le domaine du temps. La relation entre les deux domaines est établie
a |’aide de la transformation de Fourrier. La méthode d’équilibrage harmonique permet
I’exploitation des vertus des deux domaines [88]. C’est la méthode par excellence pour
’analyse des multiplicateurs de fréquence.

Le principe de la méthode d’équilibrage harmonique consiste a analyser la partie non-
linéaire du circuit dans le domaine temporel et la partie lin€aire dans le domaine
fréquentiel. Pour commencer, on divise le circuit en ses deux parties, linéaire et non-
linéaire. A titre d’exemple prenons le circuit général de la figure 6.1. Aprés la partition
en circuits linéaires et non-linéaires on obtient le circuit de la figure 6.2. Les circuits
externes & la diode sont représentés par leurs impédances, Zn. Chacun des filtres, (F1 a
Fn, F1 est considérée comme fondamentale), est considéré comme une impédance nulle a

la fréquence nF1 et comme circuit ouvert aux autres harmoniques.
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Partie linéaire Partie non-linéaire

—_— —— — — . q._ld —_— —

Figure 6.2 : Partition du circuit pour simulation HB.

La diode MSQBYV fonctionne en polarisation nulle, la source CC est considérée ici pour
généraliser le concept. En appliquant la loi de Kirchoff on obtient, pour chaque

harmonique n, une équation de la forme :

Vv" - Zr"*ld" —Vd" = O (6'1)

ou V" est la tension de la source a la fréquence nw;,.

¥
I,et V,”  sontles vecteurs courant et tension au borne de I’élément
non-lin€aire a la fréquence nw,.

n est I’ordre de I’harmonique.

Pour une excitation monochromatique, les composantes du vecteur V,, ¥.". sont nulles

sauf pour n=1 (Considéré comme I’ordre de la fondamentale).

Généralement, la partie non-linéaire du circuit ne contient que les termes non-linéaires
du modéle de la diode, les éléments linéaires eux, sont absorbés dans la partie linéaire.
Dans ce cas V, représente la tension a la jonction. Souvent on considére la totalité du

modeéle dans la partie non-linéaire. Dans ce cas il faut tenir compte de la transformation
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de tension apportée par la partie linéaire du modéle et ce, en calculant la tension V;ala

jonction. V, elle, est considéré comme paramétre externe d’optimisation.

Le courant et la tension dans la partie non-linéaire du circuit sont donnés par :

Vd(®)
Vi(®)
L)

L(t)

V.
V,(1) = V,(t)+{[d’r(t)+cd(V](t))'d dlt(t):,'R, (6.2)

1) = 1, (1) + C, ¥ (1)) - 22

(6.3)

est la tension au borne de la diode.
est la tension a la jonction.
est le courant total a travers la diode.

est le courant dans la non-linéarité résistive.

L’équilibrage harmonique consiste donc a trouver un vecteur tension V,qui satisfera a la

fois les équations (6.1) et (6.2). La solution de ce type de problémes est itérative, elle

consiste & supposer une certaine solution de départ, V(t), a une excitation donnée V (t).

Moyennant la transformation de Fourrier on trouve les vecteurs V, (@) et V,(@). En

utilisant V(t) dans (6.2) et (6.3) on trouve le courant de la diode, I (t), et par la

transformation de Fourrier on trouve le vecteur équivalent /,(@). La solution ainsi

trouvée est vérifiée contre 1’équation (6.1), si cette condition est satisfaite le probléme est

résolu. Autrement, on change le vecteur solution, V,, selon un certain critére et on

recommence les opérations. La fonction d’erreur & minimiser est définie par :

e==YW -z -1"-v;| 6.4)

3

1
n
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le processus de calcul est répété jusqu'a ce que le critére de convergence soit satisfait.

C’est la base commune a toutes les méthodes HB. La convergence et la rapidité des
calculs dépendent largement de l’estimation initiale et de la stabilit¢ du processus
numérique. Comme solution pratique au probléme de convergence, souvent rencontré
dans des simulations HB, on procéde pas a pas a partir de la solution CC. Au départ, on
pose un faible signal comme excitation de sorte a ce qu’une seule harmonique soit d’une
grandeur considérable dans le spectre de Fourrier. Dans ces conditions la solution est
relativement simple a trouver. On procede par la suite a une augmentation progressive de
la puissance de la source jusqu’au niveau final tout en retenant les solutions précédentes
comme solution intermédiaire a chaque nouvelle puissance. Cette technique réussit
presque toujours a converger. Par contre, le grand nombre d’itérations et de calculs
requis risque de compromettre son avantage. La précision des simulations dépend
directement du nombre maximal des harmoniques considérées dans la transformation de
Fourrier. Comme régle générale, pour le cas du MSQBYV, I’harmonique maximale
considérée est celle a laquelle la diode est effectivement court-circuitée par sa propre
capacité. Comme on I’a déja mentionné, une diversité d’algorithmes H.B excitent. Leurs

détails théoriques et techniques sont bien détaillés dans la littérature [89, 90, 91, 92]

6.3 Conditions imposées sur le modéle non-linéaire

Afin d’accélérer et de garantir la convergence des simulations, les fonctions
utilisées dans le modéle non-linéaire doivent satisfaire certaines conditions. Comme on
I’a déja discuté, la méthode de solution consiste a trouver un vecteur solution ¥, qui
génére les mémes courants dans les parties lin€aires et non-linéaires du circuit. Donc il
faut trouver les racines de la fonction d’erreur. La méthode par excellence pour résoudre
ce type de probléme est la méthode de Newton. Or pour utiliser cette méthode il faut
calculer le Jacobien de la fonction d’erreur. Donc il faut calculer les dérivées de la

fonction. Ceci implique deux conditions :



96

1- Les fonctions doivent étres continues.

2- Elles doivent avoir des valeurs uniques (Single Valued Functions).

Ces deux conditions ont été observées lors du développement des deux modéles du
MSQBYV. La consistance des modeles est vérifiée en simulant les caractéristiques de la

diode a des tensions supérieures au V,,.

6.4  Analyses et optimisations du tripleur

Le simulateur Harmonic Balance (H.B.) implanté dans MDS utilise la méthode
Newton-Raphson pour ses calculs. La séparation du circuit en ses parties linéaires et non-
linéaires se fait automatiquement. La possibilité d’entreprendre des optimisations basées
sur les résultats des analyses non-linéaires est un outil puissant de conception dont
dispose MDS. Ainsi les caractéristiques des circuits d’adaptation, & I’entrée et a la sortie
de la diode, peuvent étre altérées pour optimiser la performance du tripleur tout en
respectant les limites d’opération. Comme on I’a déja mentionné, une diode MSQBYV ne
génere que les harmoniques impaires du signal d’excitation. L’optimisation du circuit du
tripleur consiste donc a trouver les conditions d’opération qui maximisent |’efficacité de
conversion et la puissance de sortie a la troisiéme harmonique. L’interaction entre les
circuits de |’entrée et de la sortie doit uniquement se faire via la non-linéarité de la diode.
En d’autres termes, les circuits d’adaptation doivent étres mutuellement isolés. Le circuit
tel que monté dans MDS est montré a la figure 6.3.

Le bloc « Filtre_In » est transparent a !a fondamentale et présente un circuit ouvert aux
harmoniques supérieures. Le bloc « Filtre_Out» a la sortie, est transparent a la 3°™
harmonique et présente un circuit ouvert a f; et aux harmoniques supérieures a 3f,. Le
bloc « Match_In » est un isolateur a impédance variable qui sert a adapter la diode a la

fondamentale. Le bloc « Zload » sert a déterminer la charge optimale a la 3™
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harmonique. Les paramétres & optimiser sont la puissance absorbée 4 la fondamentale et

celle générée a la 3™ harmonique.
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Figure 6.3 : Implantation du circuit du tripleur dans MDS.

Ceux ci sont calculés par :

P(nw,) = = -Re{V (nw,)* I (nw,)} (6.5)

1
2
les variables d’optimisation sont les impédances d’adaptations a I’entrée et a la sortie du

tripleur. Une solution est retenue si elle vérifie les conditions suivantes :

I- La puissance a la fondamentale (f;) est positive, P(f;) > 0.

2- La puissance a 3f, est négative, P(3f,) < 0, et est plus petite ou égale a la
puissance absorbée, -P(3f,) < P(f,).

3- Latension a la borne de la diode (V) est inférieure a la tension de claquage
(Vo).
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Une fois les conditions optimales remplies, une analyse de stabilité est menée. C’est un
genre de Load-Pull numérique qui permet de déterminer la sensibilité de la puissance et
de l'efficacité de conversion aux variations de la charge. Les résultats des simulations
faites sur le tripleur de bande K (39 GHz) sont montrés aux figures 6.5 a 6.10. Ces
simulations sont faites sous les mémes conditions de charges et de puissance rencontrées
durant les mesures. Notre but est de vérifier la précision de notre modéle face a des
mesures réelles. Pour ce faire on a dii apporter quelques modifications au schéma de la
figure 6.3. Le circuit simulé est montré & la figure 6.4. Dans ce circuit, les blocs de
filtrage idéaux de la figure 6.3 sont remplacés par deux blocs représentant les
caractéristiques mesurées, [S], des filtres passe-bas et passe-bande a 13 et 4 39 GHz. La
figure 6.5 montre la fonction de transfert du tripleur et son efficacité de conversion en
fonction de la puissance injectée a son entrée. Comparés aux mesures, montrées au
chapitre précédant (Figures 5.9 - 5.10), ces résultats révélent une grande précision. A la
figure 6.6, on montre le spectre du signal a la borne de la diode, ce résultat confirme
I’absence d’harmoniques paires et montre un niveau utile de 4.5 dBm a la cinquiéme
harmonique. La figure 6.7, montre les formes d’ondes du courant et de la tension. L ’onde
de la tension montre une valeur maximale de 5.6 Volts, cette valeur est bien inférieure a
la tension de claquage du MSQBYV, ceci est di au fait que la puissance injectée est
inférieure a la puissance maximale que peut supporter la diode. De nouveau, on rappelle
que notre but ici est de comparer les simulations aux mesures qu’on a faites. La figure
6.8, montre les variations de ’impédance, a 13 GHz, du MSQBV en fonction de la
puissance injectée, ce résultat se compare favorablement aux mesures et montre une
augmentation de la résistance pour les puissances supérieures a 100 mW. Ces résultats
confirment 1’utilité et la précision du modele proposé. La figure 6.10 montre la puissance
maximale que peut générer ce tripleur a 39 GHz. Malheureusement, |’insuffisance de la
puissance de la source nous a empéché de vérifier ce résultat. Par contre la consistance
de la courbe laisse croire en la précision de cette prédiction qui montre une efficacité de

conversion de I’ordre de 89 %. La figure 6.11 montre la surface de puissance a 39 GHz,
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ce résultat confirme une croissance monotone de la puissance dans la région
d’impédance optimale. Un seul point maximal est observé ce qui confirme la stabilité du

tripleur.

0
o

Figure 6.4 : Schéma du circuit simulé du tripleur en bande K.

Pour affirmer la validité du modéle sous différentes conditions , on a comparé les formes
d’ondes, aux bornes du MSQBV, obtenues par simulations a celles mesurées sur un
analyseur de réseaux non-linéaire. En effet c’est un nouvel instrument en développement
chez HP et qui a €t€ mis au point par J. Verspesht durant sa thése de Doctorat [46]. Le
circuit tel que simulé est montré a la figure 6.11.

Une comparaison entre les formes d’ondes mesurées et simulées est montrée a la figure
6.12. Les mesures ont été faites a une fréquence fondamentale de 9 GHz, la puissance
injectée est de 10 dBm. A noter que ce sont les limites du systéme a son état actuel. Ces
mesures révelent une bonne concordance entre les simulations et les mesures. La figure
6.13 montre les formes d’ondes du courant et de la tension calculés & partir des mesures
de I’analyseur non-linéaire. L’allure globale de ces courbes est similaire a celle prédite
par le modéle (voir figure 6.7). Ces comparaisons laissent croire que le modéle

développé prévoit avec exactitude le comportement non-linéaire du MSQBV. Les
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résultats montrés dans le reste de ce chapitre sont essentiellement obtenus par simulation

et ce, pour les tripleurs a 60 et a 93 GHz respectivement.
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Figure 6.5 : Fonction de transfert et efficacité de conversion du tripleur en bande K.
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Figure 6.11 : Schéma de simulation des formes d’ondes.
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Les résultats des simulations faites sur le tripleur en bande V (60 GHz) sont montrés aux
figures 6.14 2 6.19

Le résultat a la figure 6.14, montre les variations des puissances générées et absorbées en
fonction de la puissance incidente sur la diode. Les variations de I’efficacité sont
également montrées. De ces courbes, on réalise qu'une puissance maximale de 23 dBm
(200 mW) peut étre générée a partir d’une seule diode. L’efficacit¢é maximale de
conversion est supérieure a 60%. On constate également, et contrairement aux résultats
rapportés dans [93], I’absence de saturation de la fonction de transfert (Pin-Pout) du
tripleur. Ceci prouve que la diode & dix barriéres peut opérer a un niveau de signal
atteignant sa tension de claquage sans entrer en saturation. Ceci permet aussi une
modulation maximale de la capacité et par la suite, une génération efficace de la 3™
harmonique.

A la figure 6.15, on montre les formes d’ondes de la tension et du courant aux bornes de
la diode, excitée par un signal de 26 dBm a 20 GHz. On remarque que c’est la puissance
maximale d’opération du fait que la tension a la diode atteint sa valeur de claquage. La
valeur maximale du courant RF qui circule dans la diode est de 252 mA. Cette valeur est
nettement inférieure a la valeur maximale du courant de conduction qui peut circuler
dans la diode. Ce dernier est calculé par I’équation 6.6 [62] et a une valeur de 1.5 A pour
la. MSQBV en question. Ceci en effet explique ’absence de saturation de la

caractéristique de transfert.

e =N -q- 117V, (6.6)

Aux figures 6.16 et 6.17, les résultats du « Load-Pull » numérique a la 3°™ harmonique
sont donnés. Cette simulation montre la sensibilité de la puissance et de I'efficacité aux
variations de la charge a la sortie. De la surface de puissance on déduit que la puissance
de sortie est trés sensible pour des valeurs de charges dont la partie réelle est inférieure a

celle de la charge optimale; Real (Z,) < Real (Z,). Cette sensibilit¢ est moins
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prononcee pour des charges dont : Real (Z,,) > Real (Z,,). Ceci s’explique par le fait que
la diode a une faible impédance interne, donc elle s’adapte mieux aux faibles
impédances.

A la figure 6.18, on montre les impédances optimales vues par la diode pour un signal
injecté de 26 dBm a une fréquence de 20 GHz. A la figure 6.19, une estimation de la
largeur de la bande opérationnelle du tripleur est montrée et d’ou on constate que la

largeur de bande est de 10%.
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Figure 6.16 : Variations de I’efficacité de conversion en fonction de la charge a la 3™

harmonique. (Tripleur bande V)



Figure 6.17 : Variations de la puissance de sortie en fonction de la charge 2 la 3™

harmonique. (Tripleur bande V)
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A T’origine, la diode MSQBV a été congue pour opérer en bande de fréquences W. Les
conditions d’opération d’un tripleur a 93 GHz sont déduites a partir des simulations. Les
résultats sont montrés aux figures 6.20 a 6.24. La premiére figure montre les variations
des puissances absorbées et générées en fonction de la puissance injectée a la diode et ce,
aux conditions de charges optimales a I’entrée et a la sortie du tripleur. La puissance
maximale générée est de I’ordre de 20 dBm. Les pertes de conversion sont de I’ordre de -
10 dB. Ces résultats se comparent favorablement avec les meilleurs résultats obtenus
avec des multiplicateurs a diode Schottky [94]. Par contre, la puissance générée par un
MSQBYV est nettement supérieure. Le spectre du signal est montré a la figure 6.21 ; il
montre |'absence des composantes fréquentielles paires. Les niveaux de la 5™ (155
GHz) et de la 7™ (217 GHz) harmoniques sont de -0.9 et -13 dBm respectivement. Ces
niveaux sont fort intéressants pour plusieurs applications, notamment, dans les sources
locales des mélangeurs sous-harmoniques et méritent une étude séparée. Les conditions
optimales de charges sont montrées & la figure 6.22. La figure 6.23 montre les différents
courants qui circulent dans la diode. Ce résultat confirme la dominance de la non-
linéarité réactive dans un MSQBV du fait que le courant dans la diode est
majoritairement capacitif. Comme prévue, sa valeur maximale de 625 mA est inférieure
a celle du courant maximal qui peut circuler dans la diode, ce qui explique encore une
fois ['absence de tout effet de saturation. Le niveau appréciable de la cinquiéme
harmonique nous a incité a investiguer I’effet de la charge a cette fréquence sur le
comportement global du tripleur. A noter que le résultat de la figure 6.21 est obtenu pour
un circuit ouvert (0.9|_0) a 5f,. Le résultat d’'un Load-Pull numérique a la 5

harmonique est montré a la figure 6.24. De cette surface on constate que la terminaison

optimale a 5f; est un court circuit [’ = 1.£180° au lieu d’un circuit ouvert.
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6.5 Conclusion

Dans ce chapitre on a discuté des simulations des tripleurs opérant a 39, 60 et 93
GHz. Le tripleur a 39 GHz est simulé sous les conditions rencontrées durant les mesures.
Les différences observées entre les simulations et les mesures sont minimes. Deux autres
tripleurs, opérant a 60 et 93 GHz, ont été également étudiés et les conditions d’opération
sont déduites. Ces deux tripleurs seront réalisés comme prototypes de validation. Les
détails de la fabrication et les résultats des mesures d’évaluation feront le sujet du

prochain chapitre.
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Chapitre VII

Réalisation et mesure des tripleurs a 60 et 2 93 GHz

7.1 Introduction

Les sources de puissance en bandes V et W sont en majorité en technologie de
tubes a vide (Klystron, magnetron, etc.). Ces tubes générent de hautes puissances (> 1
KW), par contre ils nécessitent des sources d’alimentation spéciales et sont d'une durée
de vie limitée. La plupart des applications en télécommunications en ondes
millimétriques nécessitent des puissances de quelques dizaines de mW. Des facteurs tels
que compactibilité, rnigidité et faible coiit favorisent I’utilisation des muitiplicateurs de
fréquence dans ces applications. La disponibilité de dispositifs semi-conducteurs opérant
a ces hautes fréquences aide a la réalisation des sources miniatures opérant a des
fréquences millimétriques.
Dans les chapitres précédants, on a présenté la nouvelle diode MSQBV comme dispositif
prometteur pour la réalisation de tripleur de fréquence & haute efficacité et puissance de
sortie.
Pour valider le modeéle développé et les résultats des simulations, on a réalisé plusieurs
tripleurs a 60 et a4 93 GHz. Dans ce chapitre, on présente les prototypes qu’on a congu et

les résultats des mesures effectuées.
7.2  Réalisation et mesures du tripleur a 60 GHz
Ce tripleur est congu selon les résultats des simulations et d’optimisations non-

linéaires présentés au chapitre 6. Les conditions d’opération optimale pour ce tripleur

sont résumées au tableau 7.1. Ces conditions correspondent au cas de puissance
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maximale générée a la 3™ harmonique. Le niveau du signal injecté est limité par la

tension de claquage de la diode comme on 1’a déja expliqué.

Tableau 7.1 : conditions d’opération optimale du tripleur 4 60 GHz.

P, P Pro Za Zn Effi %

26 dBm 24 dBm 22 dBm 16.3+j24.8 31.54125 42 %

L’exercice de conception consiste a adapter ces deux impédances & 1’impédance
caractéristique du systéme choisi. Les circuits d’adaptation doivent également étre
mutuellement isolés aux fréquences d’opération. Pour maximiser I’efficacité et la
puissance de sortie il faut empécher les courants aux harmoniques supérieures de circuler
dans le circuit. Ceci est possible en terminant la diode par des charges réflectives a ces
fréquences. La réalisation de telles terminaisons aux fréquences millimétriques semble
trés difficile surtout pour des circuits planaires ou les pertes résistives et diélectriques
sont considérables.

Deux topologies différentes ont été réalisées. Dans la premiére, on a utilisé un circuit a
double stub pour adapter la diode au systéeme de transmission. Dans le deuxiéme circuit,
on utilise des transformateurs d’impédance d’un quart de longueur d’onde pour
accomplir cette tiche. L’isolation entre les circuits d’entrée et de sortie est réalisée a
I’aide de filtres passe-bas a I'entrée et passe-bande a la sortie conjointement avec des
lignes d’ajustement de phase. Les circuits sont réalisés en lignes micro-ruban sur un
substrat en Alumine (&r = 9.9) de 5 mil d’épaisseur en utilisant le procédé de
fabrication MHMIC du laboratoire Poly-Grames. Les deux circuits sont montrés aux
figures 7.1 et 7.2.

La réponse périodique des filtres passe-bas réalisés en trongons de lignes micro-ruban,
implique une modification a la topologie du filtre pour assurer une bonne isolation a la

3" harmonique. Pour accomplir cette tiche, on a remplacé les résonateurs rectangulaires
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par des résonateurs radiaux. Les caractéristiques mesurés de ce filtre on été présentés au

chapitre V a la figure 5.4.

preee—s

Tm V BAND MSQBV FREQUENCY TRIPLER *3
POLY-GRAMES PHILIPS MICROWAVE

Figure 7.1 : Layout du circuit a double stub du tripleur planaire a 60 GHz.

’[-= vV BAND MSQBV FREQUENCY TRIPLER i
POLY-GRAMES PHILIPS MICROWAVE

Figure 7.2 : Layout du circuit a transformateur d’impédance du tripleur a 60 GHz.
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Une comparaison entre les caractéristiques simulées et mesurées du filtre passe-bande est

montrée a la figure 7.3.
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Figure 7.3 : Comparaison entre simulations et mesures du filtre passe-bande a 60 GHz.
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Les circuits de la section d’entrée sont mesurés sur un analyseur de réseaux pour vérifier
leurs performances. Les résultats de cette mesure sont montrés a la figure 7.4. Ces
mesures sont en concordance avec les valeurs optimales de la figure 6.18. L accés limité
a I'analyseur de réseaux a 60 GHz ne nous a pas permis de mesurer les circuits de sortie.
Cependant, les simulations électromagnétiques rigoureuses qu’on a faites nous
permettent d’assumer un bon fonctionnement de ces circuits. Comme on I’a mentionné.
deux prototypes du tripleur a 60 Ghz ont été réalisés. Le premier est assemblé dans un
boitier avec des accés coaxiaux a I’entrée et a la sortie. Les connecteurs utilisés sont de
type K et de type V de la compagnie Wiltron. Le deuxiéme prototype est assemblé dans
un boitier a accés coaxial a I'entrée et a guide d’onde a rainure a la sortie. Le logiciel
HFSS* est utilisé dans la conception et |’optimisation de la transition en guide d’onde.
La topologie de la transition et les résultats des simulations sont montrés aux figures 7.5,
7.6 et 7.7. Le guide d’onde choisi est un guide WR-19. Les dimensions de la transition
sont indiqués sur le schéma. Un prototype d’une transition équivalente opérant en bande
K (26.5 - 40 GHz) est réalisé pour valider la conception. Ceci est constitué de deux
transitions connectés en cascade avec une ligne micro-ruban d’une longueur de 500 mil.
Cette transition et les résultats des simulations électromagnétiques sont montrés aux
figures 7.8 et 7.9. Les parameétres [S] de ce prototype sont mesurés sur un analyseur de
réseaux HP_8510. Les résultats sont montrés a la figure 7.10. Ces mesures révelent une
perte d’insertion de 1.1 dB par transition. Les pertes de réflexion sur toute la plage de
fréquence sont inférieures a -8.5 dB. Ces résultats sont jugés satisfaisants et laissent
croire a une performance semblable pour la transition 4 60 GHz. Les dimensions du
tripleur incluant les transitions sont respectivement de 1.0 x .5 pouces et 1.5 x .5 pouces

pour les prototypes & connecteurs coaxiaux et 4 transition en guide a rainure.

® Marque de commerce de Hewlett-Packard
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Figure 7.4 : L' impédance présentée au MSQBYV par le circuit d’entrée.

(Gin ; circuit a double Stub. GinT ; circuit a transformateur d’impédance)
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Figure 7.6 : Résultats des simulations par HFSS de la transition de la figure 7.5.
Parameétres S12 et S21 du mode fondamentale
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Figure 7.7 : Résultats des simulations par HFSS de la transition de la figure 7.5.
Parameétres S11 et S22 du mode fondamentale

Figure 7.8 : Topologie de la transition guide a rainure bande K.
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Figure 7.9 : Paramétre de dispersion de la transition bande K simulés par HFSS.
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Le montage de mesure des caractéristiques RF du tripleur est montré a la figure 7.11.

Synthetiseur de fréquence

AMP. FPB Coupleur DST

Figure 7.11 : montage de mesure du tripleur 2 60 GHz.

Le signal a la fondamentale est amplifié et filtré avant d’étre injecté a I’entrée du tripleur.
Le signal a la sortie est observé sur un analyseur de spectre. Le spectre du signal mesuré
est montré a la figure 7.12. Le signal injecté est de 20 dBm. Un maximum de -8.9 dBm
est observé a 58.8 GHz, soit 1.2 GHz inférieur 4 la fréquence de conception. Cette
différence entre les mesures et les simulations est attribuée aux effets parasites des Wire
Bond qui peuvent étre considérables a 60 GHz. Les imperfections du procédé de
fabrication peuvent étre trés nuisibles au bon comportement du tripleur vue la grande
sensibilité du maxima a la variation de la charge vu par le MSQBYV. Les contacts entre
les connecteurs coaxiaux et les lignes micro-ruban sont faits par simple contact
meécanique. Ceci peut résulter en des pertes additionnelles.

Le résultat des mesures du prototype a transition en guide d’onde est montré a la figure
7.13. Ce prototype a montré une trés faible puissance de sortie de I’ordre de -17 dBm. Le
maximum observé est a 57 GHz soit a4 3 GHz de moins que la fréquence de conception.
Des investigations ultérieures ont montré un mauvais fonctionnement de la transition a la
sortie, notamment un mauvais contact avec le circuit planaire. Bien que les résultats des
simulations soient acceptables, la trés mince épaisseur de ’ailette (10 mil) augmente le

risque de la partition du champ électrique du mode dominant entre les deux parties du
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guide. Il en résulte une incompatibilité entre la distribution du champ dans la transition et
celle dans la ligne micro-ruban.

Ce probléme ne se passe pas dans la transition en bande K du fait que I’ailette est
relativement épaisse (50 mil). Ceci permet au champ de se concentrer sous [’ailette et

résulte en une configuration de champ adaptée entre le guide et la ligne micro-ruban.
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Figure 7.12 : Spectre du signal a la sortie du tripleur bande V (acces coaxial).
(Premier prototype)
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Figure 7.13 : Spectre du signal a la sortie du tripleur bande V (accés guide d’onde).

(Deuxiéme Prototype)

7.3 Reéalisation et mesures des tripleurs en bande W

En bande W, nous avons congu et réalisé deux différents prototypes. Le premier est en
guide d’onde. Le deuxiéme est réalisé en topologie planaire avec des accés en guide
d’onde. La conception est faite d’apres les résultats des simulations basées sur le modéle

non-linéaire du MSQBV. Les conditions de charge résultant en une opération optimale
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du tripleur a 93 GHz sont montrées a la figure 6.22. Le tripleur en guide d’onde est
fabriqué chez Philips Microwave, U.K. selon une conception classique modifiée pour
exclure les circuits d’Ilers a la deuxiéme harmonique. La diode est placée dans une
section a hauteur réduite d’un guide d’onde WR-10. L’adaptation a la 3™ harmonique
est faite moyennant un court circuit mobile placé en arriére de la diode et d’une vis de
syntonisation dans la section a pleine hauteur du guide. L adaptation a [’entrée consiste
en un filtre passe-bas et un transformateur d’impédance réalisés en configuration

coaxiale. La figure 7.14 montre une vue de coupe du tripleur.

Filtre passe-bas

Vis de syntomsa’aon I
N
Court circuit MSQBv I

Figure 7.14 : Circuit du multiplicateur & 93 GHz en topologie guide d’onde.

Les performances du tripleur sont mesurées a ’aide d’un analyseur de spectre calibré
pour les mesures de puissance. Le court circuit mobile et la vis de syntonisation ont
permis 1’ajustement du tripleur pour maximiser la puissance de sortie. Une comparaison
entre les simulations et les mesures est montrée a la figure 7.15. Ces résultats révélent
une trés bonne concordance avec les prédictions des simulations. Une puissance
maximale de 19.6 dBm est mesurée a 93 GHz avec une efficacité de conversion de 10 %,
de porte a porte. En tenant compte des pertes dans les circuits d’adaptation, on peut
estimer une efficacité de conversion de I’ordre de 25 % au niveau de la diode. Ce résultat
représente une amélioration considérable en comparaison aux multiplicateurs & diodes

Schottky opérant a ces fréquences.
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Figure 7.15 : Comparaison entre résultats de simulation et mesures du Tripleur guide

d’onde & 93 GHz.

Le modéle non-linéaire prédit assez bien les limites d’opération de la diode du fait que
celle-ci a claqué a une puissance de 32 dBm. Les simulations prédisaient un maximum a
30 dBm. La structure en guide d’onde offre I’avantage et la flexibilité de syntonisation
aprés fabrication pour contrebalancer les tolérances de la fabrication. Ce qui nous a
permit de maximiser la puissance de sortie du tripleur. Cependant, ceci n’est pas sans

inconvénients. En effet les structures en guide d’onde nécessitent un machinage de
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précision et sont vulnérables aux vibrations mécaniques du fait que le contact entre la
diode et le circuit environnant se fait tout simplement par contact mécanique.

Les topologies planaires offrent la simplicité de fabrication comparativement aux
structures en guides d’ondes, mais elles ne sont pas flexibles aux ajustements apreés
fabrication. L’utilisation des topologies planaires est plutot rare en bande W du fait que
la plupart des modéles des librairies des simulateurs ne sont plus valides a ces
fréquences. Actuellement, la disponibilité de simulateurs électromagnétiques rigoureux
ouvre la porte & plus d’investigations et de réalisations de circuits millimétriques en
topologies planaires. Notre effort dans la réalisation du deuxiéme prototype s’inscrit sous
cette direction. Comme on I’a déja mentionné, le deuxiéme prototype est en structure
planaire micro-ruban. Le circuit est réalisé sur un substrat en quartz de 5 mil d’épaisseur.
Ces circuits ont été réalisés chez Philips Microwave. L’approche de conception utilise
des circuits a double stub pour ’adaptation de la diode. La condition de circuit ouvert
aux harmoniques est réalisée moyennant des filtres conjointement avec des circuits
d’ajustement de phase. Les filtres servent également a isoler les fréquences a la
fondamentale et 4 la 3*™ harmonique. Les résultats des simulations et des mesures du

filtre passe-bas sont montrés a la figure 7.16.
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Figure 7.16 : Caractéristiques du filtre passe bas quasi elliptique.

Les pertes d’insertion du filtre sont de I’ordre de -1 dB a 31 GHz. Les pertes de réflexion
sont meilleures de -20 dB. Ces résultats montrent un bon comportement du filtre et

concordent bien avec les simulations.
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[nitialement, on prévoyait évaluer le tripleur dans un environnement planaire moyennant
des mesures sous-pointes. La non disponibilité de sondes se dressait comme obstacle
devant ces mesures. Pour contourner le probléme on a dii ajouter deux transitions micro-
ruban / ligne a ailettes au circuit. Le tripleur tel que réalisé est montré a la figure 7.17.

Les dimensions globales du circuit sontde 2 “'x 1°".

Figure 7.17 : Prototype du tripleur en topologie planaire a 93 GHz.

Les mesures sur ce prototype ont été faites chez Lookheed-Martin, Ottawa. Le montage
de mesure est montré a la figure 7.18. Le résultat des mesures est montré a la figure 7.19.
Ce prototype a montré une puissance maximale de +3 dBm a 90 GHz. La puissance

injectée et de +30 dBm.
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Figure 7.18 : Montage de mesure du tripleur en topologie planaire a 93 GHz.

Afin d’évaluer la largeur de bande opérationnelle du circuit on a varié la fréquence du
signal incident entre 29 et 33 GHz. La largeur de bande mesurée aux point -3 dB est de 2
GHz ceci confirme les simulations qui estiment la largeur de bande a 2 GHz.

Ces mesures révelent un décalage de 3 GHz dans la fréquence de sortie et une puissance
nettement inférieure a celle prévue.

Cette dégradation des performances est liée aux pertes excessives dans le filtre et la
transition de sortie. Les effets parasites des Wire-bonds viennent changer les conditions
d’adaptation de leurs valeurs optimales ce qui risque de dégrader la performance du
tripleur. Pour vérifier 'adaptation a l’entrée et confirmer par mesure la puissance
maximale d’opération du tripleur on a continué a augmenter la puissance injectée jusqu'a
la rupture de la diode. Ce test a montré que la puissance maximale supportée par la
diode, pour ces condition de charge, est de +31 dBm ce qui est trés proche de +30 dBm,
valeur prédite par les simulations. Ceci confirme que ’adaptation & I’entrée est bonne et

que c’est bien le circuit a la sortie qui cause ces anomalies. En effet, ¢’est la limite de
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Figure 7.19 : Résultats de mesure du prototype planaire a 90 GHz.

précision de la technologie de fabrication MHMIC. Les dimensions du circuit 4 93 GHz
sont trés petites et les tolérances de fabrication commencent a avoir un effet considérable

sur la performance du circuit. Un procédé de fabrication plus précis aboutit sans doutes a

des résultats meilleurs.



7.4 Conclusion

Dans ce chapitre, on a présenté les prototypes qu’on a réalisé pour valider les
performances du MSQBV et la précision du modéle développé. Les prototypes en
topologie planaire ont montré une performance inférieure a celle prévue par les
simulations. Cette différence est attribuée aux limitations de la technologie de fabrication
utilisé. Le prototype en guide d’onde a démontré une excellente performance avec une
puissance générée de |’ordre de + 20 dBm a 93 GHz. La flexibilité de syntonisation de ce
prototype nous a permis d’ajuster les conditions des charges pour maximiser la puissance
de sortie du tripleur. Les résultats de ces mesures ainsi que ceux des simulations non-
linéaires prouvent qu’a des conditions d’opération appropriées. la diode MSQBV montre

une performance supérieure quant a son utilisation en tripleur de fréquence.
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Chapitre VIII

Conclusion et Recommandations

8.1 Conclusion

Cette thése visait I'étude expérimentale des caractéristiques non-linéaires des
nouvelles diodes MSQBYV. Différents aspects portant sur |’instrumentation micro-ondes,
la caractérisation et la modélisation du MSQBYV ainsi que la conception de circuit de
tripleurs millimétriques ont été étudiés. La caractérisation multiharmonique et la
modélisation du MSQBYV constituent la contribution majeure de ce travail.

Jusqu'a présent, la conception de tripleur et plus généralement de circuit non-linéaire se
faisait moyennant un modele de I’élément actif utilisé en extrapolation ce qui explique
les écarts rencontrés entre les simulations et les mesures. Ce travail propose un montage
de mesures d’impédances non-linéaires des monoports a haut facteur de qualité tel que
les MSQBYV et les diodes Schottky. Ces mesures donnent les conditions optimales de
fonctionnement d’un tripleur dans un environnement réel d’opération. Les résultats de
caractérisations obtenus prouvent la supériorit¢é des MSQBV dans des tripleurs de
fréquence. En effet une perte de conversion minimale de -2 dB a été mesurée a 39 GHz
pour un MSQBYV a 10 barriéres.

Le montage de mesures est construit autour de deux réflectométres Six-Port, congus pour
couvrir la plage de fréquence entre 6 et 40 GHz. Bien que ce soit un montage dédié a une
application et qui nécessite une procédure spéciale de calibration, son utilisation est
relativement simple. En effet, aprés la calibration, une caractérisation compléte prend
autour de 30 minutes pour étre faite. La précision des résultats est comparable a celle des
mesures faites sur un analyseur de réseaux vectoriel. La précision des mesures de
puissance est de ’ordre de 0.5 dB aprés la calibration. L’utilisation d’un vrai puissance

métre dans le Six-Port aboutit sans aucun doute & une précision meilleure. Malgré cela,
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la précision actuelle est jugée bonne pour toute réalisation pratique. Les résultats de cette
caractérisation sont directement utilisables par le concepteur ce qui peut épargner la
phase de modélisation et des simulations.

Du coté modélisation, on a développé un modéle électrique quasi-statique du MSQBV.
Deux versions de ce modéle ont été intégrées au logiciel MDS. Les comparaisons entre
les simulations et les mesures ont confirmé la fidelité du modéle a prédire les
caractéristiques DC, RF petit signal, ainsi que le comportement non-linéaire de la diode.
De ces deux modeles, le modele a table de donnés (DTM) se distingue par sa précision et
sa simplicité. Ce modele a prouvé une convergence rapide des simulations Harmonic
Balance faites sur MDS.

Du c6té du dispositif, la diode MSQBYV a dix barriéres est introduite pour Ia premiére
fois. Cette diode est congue dans le but de réaliser des tripleurs de fréquence & hautes
puissances et efficacité de conversion. Ceci nécessite une diode possédant une haute
tension de claquage. En effet la diode MSQBYV a 10 barriéres a démontré une tension de
claquage de 22 V. C’est la valeur la plus haute rapportée d’aprés la connaissance de
I’auteur. Sur les différents échantillons qu’on a mesuré, la majorité des diodes avait une
tension de claquage supérieure a 15 V. Cependant, on a constaté un phénoméne de
dégradation prématurée dans la plupart des échantillons provenant du premier lot. En
effet, ces diodes montraient des courants de fuite excessifs aprés un entreposage de 2 ans.
Ce phénomeéne est directement lié a la dégradation de la qualité de la barriére due a la
diffusion des dopants a travers les régions tampons. A noter que I’entreposage était sous
des conditions de température et d’humidité ambiantes.

Sur le plan des réalisations, le prototype du tripleur en guide d’onde 4 93 GHz a
démontré une puissance de sortie de 100 mW avec des pertes de conversion de -10 dB.
Ce niveau de puissance est le plus €élevé a étre réalisé a partir d’une seule composante.
Les pertes de conversion elles, se comparent favorablement aux meilleures résultats
rapportés avec des diodes Schottky. A noter que ce prototype ne comprend ni circuits de

polarisation ni Idlers.
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Les prototypes planaires réalisés ont montré des niveaux de puissances inférieures a ceux
qu’on attendait. Cette différence est toutefois attribuée aux tolérances et aux limitations
du procédé MHMIC qui étaient disponibles.

Finalement, on peut dire que les objectifs qu’on visait sont atteint. Un systéme de
caractérisation non-linéaire multiharmoniques pour des diodes a haut facteur de qualité
est construit et testé. Ce systéme opére a des fréquences allant jusqu'a 40 GHz avec une
précision de .05 sur le module et de 2° sur la phase du coefficient de réflexion mesuré. La

précision des mesures de puissances est meilleure que 0.5 dB.

8.2 Recommandations pour des travaux futures

Comme on |’a mentionné, les mesures et caractérisations sujet de cette thése ont
été faites jusqu'a une fréquence maximale de 40 GHz. Or, la plupart des applications
émergentes demandent des sources au dela de 60 GHz. Au dela de 40 GHz, le modéle
développé opére en extrapolation ce qui peut compromettre la précision des simulations.
Une premiére recommandation sera donc d’effectuer des mesures, petit signal pour
commencer, au dela de 40 GHz et de valider le modele a ces fréquences.

La diode MSQBV est un générateur d’harmoniques impaires. Les simulations qu’on a
effectuées ont démontré un niveau de signal utilisable a la 5™ et 4 la 7°™ harmonique.
La réalisation d’un quintupleur de fréquence a base de diodes MSQBYV nécessite un seul
Idler a la 3™ harmonique contre 3 Idler pour le méme circuit a base de diode Schottky.
L’investigation de quintupleur de fréquence a base de MSQBYV est un domaine vierge a
explorer. En effet, M. H. Chaoui de I’école polytechnique de Montréal continue une
recherche sur les quintupleurs opérant en bande W.

Les MSQBV ont démontré une faible perte de conversion mais sur une bande de
fréquence trés étroite. L’investigation des multiplicateurs a structures distribuées a base

de MSQBYV semble prometteuse pour la réalisation de multiplicateurs a large bande et a
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faibles pertes de conversion. Une topologie intéressante a étudier sera celle de la ligne de
transmission non-linéaire déja présentée au chapitre 1.

Les connections anti-parzlléles de diodes Schottky sont bien connues dans la réalisation
des mélangeurs sous-harmoniques aux fréquences millimétriques. Le bon
fonctionnement d’un tel mélangeur repose sur la symétrie des caractéristiques de cette
paire qui nécessite des diode parfaitement identiques. La diode QBV offre un
remplacement pratique a ces dispositifs. Une étude plus approfondie de ce sujet peut
révéler les vertus des QBV comme mélangeur. Cependant, il faut développer des diodes
a un faible V,, étant donné que dans les applications millimétriques, on désire utiliser un
minimum de puissance LO.

Durant cette recherche on a constaté la flexibilité des réalisations en guide d’onde qui
offre une possibilité de syntonisation apres fabrication difficile a réaliser avec les circuits
planaires (MHMIC ou MMIC). Une structure qui profite des vertus des deux mondes
sera une réalisation hybride d’un tripleur ou une grille de diode, réalisée en technologie
planaire, sera insérée dans une structure en guide d’onde ou des syntonisations peuvent
étre faites une fois que le circuit est assemblé. Un tel circuit peut étre facilement intégré a
I’étape finale d’un transmetteur millimétrique utilisé dans des radars anticollision et dans
des liaisons des réseaux LAN.

En réalité, les applications impliquant ce nouveau dispositif ne sont limitées que par
I’imagination des ingénieurs. Ici, j’ai essayé de résumer quelques idées que j’ai trouvé

intéressantes.
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