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Introduction générale

Introduction générale.

Les dispositifs de télécommunications et les systémes radars recouvrent a !'heure
actuelle la grande majorité des applications des sources microondes. Dans le premier cas, la
pureté spectrale de l'oscillateur local est le parameétre limitatif de la qualité des liaisons
puisque son bruit se superpose au signal utile (par un processus de modulation de phase ou de
fréquence). Dans le second cas, la sensibilité des radars dépend de I'encombrement spectral de
l'oscillateur local qui est susceptible de masquer le déplacement de fréquence traduisant
I'information issue de ces radars {cas des radars Doppler ou des radars FM-CW). De ce fait, le
développement de tout systeme de radiocommunication exige de prendre un maximum de
précautions au niveaux de la conception de ces oscillateurs locaux afin de permettre
I'amélioration de leur purcté spectrale dictée par la nécessité toujours croissante d'une grande
sensibilité. En outre, 1'évolution constante des composants actifs engendrée par les progrés
technologiques, (augmentation des performances en fréquence et en bruit de fond) ainsi que le
développement des simulateurs modernes permettant la caractérisation de circuits complexes
et I'analysc des performances en bruit de phase conditionne largement I'évolution de la
recherche dans ce domaine.

Suivant le type d'application envisagée, différentes techniques peuvent étre utilisées
pour la réalisation d'une source microonde & haute pureté spectrale. Nous avons reporté sur la
figure 1 quelques résultats en bruit de phase qui rendent compte, & notre avis, des
performances actuelles de ces divers oscillateurs. Les bruits de phase ont été multipliés jusqu'a
une méme fréquence (10 GHz) pour faciliter la comparaison entre les oscillateurs en termes de
fluctuations relatives de fréquence. Le premier point remarquable concerne les sources basées
sur la multiplication du signal issu d'une référence a quartz, en général un oscillateur BAW a
10 MHz. (cas du synthétiseur Wiltron). Elles sont caractérisées par d'excellents niveaux de
bruit de phasc pour de trés faibles distances & la porteuse (< 100 Hz) mais présentent
cependant un plancher de bruit prohibitif a partir de 1 kHz. Pour diminuer ce plancher de
bruit, il est nécessaire que la téte hyperfréquence (généralement un oscillateur contrdlé en
tension) ail un bruit propre inférieur au bruit plancher pour les mémes distances a la porteuse.
Par cxcmplc,- l'association du synthétiseur Wiltron 69A et de l'oscillateur & résonateur
di¢lectrique (ORD) 4 GHz a transistor bipolaire silicium représenté sur la figure 1 conduirait,
avee une bande de synchronisation correctement choisie, a un oscillateur de trés bonne pureté

spectrale quelle que soit la distance a la porteuse. Une autre solution consiste a utiliser un



oscillateur de référence & fréquence plus élevé (ou une référence intermédiaire) comme par
exemple un oscillateur 4 ondes de surface (voir figure 1, source SAW). Toutefois, si ces
techniques de synchronisation sur des oscillateurs a plus basse fréquence sont efficaces pour
l'amclioration de la pureté spectrale, elles présentent Minconvénient de générer des signaux
parasites dont le [iltrage n'est pas toujours aisé. L'utilisation d'un ORD 2 la fréquence de
travail reste donc un choix intéressant, a condition de pouvoir abaisser suffisamment son bruit

en oscillateur libre aux distances de la porteuse supérieures & 1 kHz (environ).

/

Synthétiseur Wiltron
0 T (wrie 69A) 10GHz
-21) Oscillateur SAW {3]
300 MHz
=40 . i,
= Oscillateur Cavité Maser
& 60 —— supraconductrice [4]
= 8 GHz (42K)
&
_::"’s -80 Oscillateur [5}
c. ~&—  saphir-supraconducteur
= -100 10 GHz (4.2 K)
e ORD TEC [6] 12 GHz
= -
E -120 T (QL=2000) 300 K)
-140 ORD Bipolaire Si [7]
4 GHz (Q,_ = 3800}
_IGO 11 411l 11 b1yl L1 el [ N Sa el
(0! 102 103 10t 108 ORD TBH[8] ! GHz

{Q = 2000 (360 K)
K Fréquence (Hz) /

Figure 1 : Bruit de phase de différents types de sources microondes ramené a 10 GHz
par le facteur multiplicatif : 20/og( ]%0 ) avec fy exprimé en GHz,

Pour cela, il est nécessaire d'optimiser a la fois le coefficient de qualité du résonateur
ct le bruit de I'¢lément actif chargé de maintenir l'oscillation. Le recours aux températures
cryogéniques est un moyen efficace pour l'obtention de coefficients de qualité trés élevés,

particulierement avec certains matériaux diélectriques monocristallins comme le saphir. La

tangente de pertes du saphir autorise en effet, & 77 X, la réalisation de résonateurs présentant
des coefficients de qualité supérieurs a 106, pourvu qu'une géométrie particuliére permette de
minimiser les pertes associées au boitier du résonateur (résonateur a modes de galerie ;

résonateur saphir-supraconducteur ...). De plus, une bonne stabilité en température du

dispositif peut étre obtenue a 77 K ce qui minimise les dérives de fréquence a long terme. En
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fait, comme on peut le constater sur la figure 1, les oscillateurs micro-ondes cryogéniques sont
aujourd'hui les meilleures références de fréquence (en termes de fluctuations relatives de
fréquence A/ f) vis & vis des fluctuations a court terme, cest a dire a des distances 4 la
porteuse supérieures a 10 Hz. Un probléme est cependant posé par le choix du composant
actif (et ses conditions de fonctionnement) susceptible d'étre utilisé dans un tet oscillateur. En
effet, des différences trés marquées existent entre les divers transistors susceptibles
d'entretenir une oscillation en bande X, tant au niveau des performances hyperfréquences que
du bruit ¢cn excés aux basses fréquences (converti en bruit de phase dans l'oscillateur). Les
trois types de composants que l'on peut a priori citer pour ce type d'application sont d'une part,
les composants bipolaires silicium et d'autre part, ceux pouvant étre réalisés & partir de semi-
conducteurs composés c'est a dire les transistors & effet de champ (TEC) et les transistors
bipolaires a hétérojonction (TBH). Cependant, les transistors bipolaires silicium peuvent
difficilement fonctionner a des fréquences supérieures a 10 GHz et ne permettent pas d'étre
utilisés a la température de l'azote liquide en raison du phénomeéne de gel des porteurs. Ils
doivent donc ¢tre. a I'heure actuelle, éliminés pour toute application cryogénique en bande X.
Au niveau des deux autres types de composants et & température ambiante (figure 1), on peut
constater que les performances en bruit de phase [1] [2] d'ORD & base de TEC ou de TBH
(bien que ces derniers soient considérés comme prometteurs en particulier en raison du faible
niveau equivalent de bruit "en 1/f" en entrée) sont du méme ordre de grandeur. En outre, nous
devons noter que la modélisation des transistors bipolaires a hétérojonction est plus complexe
que celle des transistors a effet de champ.

Ce sont les raisons pour lesquelles nous nous sommes attachés a définir une technique
rigoureuse de conception d'oscillateurs cryogéniques a base uniquement de transistors a effet
de champ microondes.

Notre manuscrit est donc naturellement composé de trois parties portant
successivement sur I'étude et la modélisation des TEC a basse température, sur l'analyse des
phénomenes de conversion dans les oscillateurs et enfin sur la réalisation et la caractérisation
d'un oscillateur a faible bruit de phase fonctionnant 4 la température de 77 Kelvin.

Ainsli, dans le premier chapitre, aprés un bref rappel sur les caractéristiques physiques
et technologiques de chaque type de TEC (MESFET, HEMT et PHEMT) réalisés a base de
matériaux I1-V, nous étudions a 300 K et 77 K le comportement statique, dynamique petit

signal et dynamique fort signal des composants a notre disposition. Ce travail nous permet



d'évaluer les performances électriques et les phénoménes parasites liés a l'abaissement de la
température mais également de concevoir un modale complet fort signal du TEC a basse
température nécessaire 4 la conception d'un oscillateur microonde. Nous nous intéressons,
enfin, a I'étude en bruit basse fréquence (BF) afin d'effectuer un premier classement de ces
composants pour l'application visée,

Dans le deuxieme chapitre, nous étudions tout d'abord, a partir d'une réalisation a
4 GHz, le comportement en bruit de phase de l'oscillateur utilisant chacun des transistors
testés en fonction de la température. Nous comparons alors ces résultats avec les données
issues du produit du facteur de "pushing” et du bruit BF mesuré au repos ; le facteur de
"pushing" ¢tant, soit mesuré in situ, soit simulé 4 I'aide d'un logiciel du commerce. Ceci nous
conduit alors & définir de nouvelles conditions de mesure du bruit basse fréquence du
composant et a mettre l'accent sur I'effet du comportement fort-signal au regard des sources de
bruit du transistor. De plus nous mettons en évidence, pour certains points de polarisation, des
disfonctionnements du modéle classique du TEC relatifs a la modélisation du comportement
en bruit de phase de l'oscillateur. Nous présentons alors un modéle original du TEC capable
de résoudre qualitativement les problémes rencontrés. Enfin, dans la derniére partie, nous
abordons l'analyse des conditions de fonctionnement du composant susceptibles de minimiser
les fluctuations de fréquence d'un oscillateur. Les transistors retenus pour la réalisation de la
source a haute pureté spectrale sont alors présentés.

Le dernier chapitre est consacré a la réalisation et a la caractérisation de l'oscillateur
cryogénique. Aprés une présentation du dispositif de mesure de bruit de phase et des
problémes de métrologie associés a la caractérisation de ce type de source, nous présentons les
cavités a résonateur diélectrique qui ont été congues pour la stabilisation de l'oscillateur.
Enfin, nous terminons ce mémoire sur quelques premiers résultats de mesure obtenus sur un

ORD pour lequel résonateur et transistor sont simultanément refroidis,
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Chapitre 1 - Composants a effet de champ aux températures cryogéniques.

I - Introduction.

Ce premier chapitre a pour objet la description des étapes principales nécessaires a
'étude et a la conception de circuits cryogéniques & base de transistors a effet de champ
(TEC). Apres une introduction sur les caractéristiques physiques et technologiques des
diverses structures utilisées, nous présenterons la premiére partie de ce travail consacrée &
I'étude aux basses températures (T < 150 K) du comportement statique des composants a notre
disposition, Ces mesures doivent permettre une présélection des composants par rapport a leur
fonctionnement aux températures cryogéniques (performances électriques, phénoménes
parasites liés a 'abaissement de la température...).

[.a deuxiéme partie portera sur la modélisation compléte des transistors 4 effet de
champ. La méthode et les moyens employés pour la détermination des éléments linéaires et
non-linéaires seront précisément décrits. Un modéle fort signal du TEC a basse température
en vue de la conception d'un oscillateur & haute pureté spectrale sera alors présenté.

Enfin, dans une derniére partie, nous nous intéresserons aux performances en bruit
basse fréquence (BF) de ces composants. Cette étude devrait nous permettre d'une part
d'effectuer un tri en bruit BF et d'autre part de compléter notre modéle de TEC (insertion d'un
générateur équivalent en tension placé en entrée) afin d'étudier ultérieurement la conversion
bruit basse fréquence-bruit de phase dans les oscillateurs microondes. Nous nous pencherons
ensuite sur les conséquences concernant 'utilisation de ces composants pour la réalisation

d’un circuit électronique basse fréquence pour la détection infrarouge.

1I - Composants 4 homojonction et a hétérojonction : les différentes structures étudiées.

-1 Le MESFET GaAs.

Le MESFET est un composant a effet de champ de type Schottky, réalisé a partir d'un
substrat semi-isolant d'Arséniure de Gallium (GaAs). Le principe de fonctionnement d'une

telle structure peut étre séparé en deux points :

- Le contréle du nombre de porteurs dans le canal est gérée par

'électrode de grille.
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- L'application d'un potentiel positit sur I'électrode de drain, supérieur
a celui appliqué sur la source permet de créer dans le canal un champ

¢lectrique nécessaire a la conduction.

Cependant, la nécessité de doper le canal avec des impuretés de type donneur
(n-Silicium) dégrade les propriétés de transport (en particulier la mobilité électronique) par
rapport a celles du matériau intrinséque (exemple : pour le matériau non dopé
Lo = 8500 em”. Vs, pour un dopage Np = 10'7 em™ - Ho = 4000 cmz.V'].s'l). A fortior, le
surdopage nécessaire du canal, lorsque Pépaisseur de la couche active est réduite,
(parallélement & une diminution de la longueur de grille) s'accompagne d'une importante
dégradation des propriétés de transport en raison d'intéractions coulombiennes entre électrons
et impuretés onisées. Il en résulte une limitation des performances fréquentielles de ce
composant el par conséquent, méme les structures les plus performantes ne pourront présenter
des fréquences maximales d'oscillation supéricures & 100 GHz [1], [2]. De ce fait, au dela de
40 GHz aucune application a base de MESFET GaAs ne peut étre envisagée.

On a par conséquent recourt pour les applications fonctionnant dans le domaing
millimétrique aux composants a hétérojonction pour lesquels la séparation spatiale des
¢lectrons libres du canal et des impuretés donatrices permet de profiter des excellentes
propriétés de transport du matériau intrinséque. Intéressons-nous au premier de ces
composants, le transistor a haute mobiljté électronique (HEMT) constitué par I'hétérostructure

n-AlGaAs/GaAs.

1-2 Le HEMT AlGaAs/GaAs.

Avant d'examiner plus en détail la structure de ce composant, nous avons choisi dans
un premier temps de nous pencher sur les niveaux donneurs de l'alliage AlGa,,As qui
comme nous le verrons lors des études statiques et en bruit basse fréquence sont responsables
de nombreux phénoménes parasites susceptibles de dégrader fortement les performances de

ces composants, en particulier aux basses températures.
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[1-2-1 Les niveaux donneurs dans l'alliage Al:GaliAs.

To-

[.es niveaux donneurs dans I'alliage Al,Ga; As a été un sujet largement étudié par le
pass¢ [3]-110]. A partir de ces travaux, nous pouvons maintenant affirmer que pour ces
alliages a faible taux d'Aluminium (x < 0.2) la concentration des électrons libres est
sensiblement du méme ordre de grandeur, pour un dopage Si > 10"%cm™ [73-[10], que la
concentration des impuretés dopantes, et de ce fait peu de porteurs se trouvent piégés méme
jusqu'a des températures avoisinant celle de I'hélium liquide (T = 4.2 K). Par contre, pour des
taux d'aluminium plus élevés (typiquement x > 0.2) des mesures de DLTS (spectroscopie
transitoire de niveaux profonds) capacitives et en courant ont montré une nette augmentation
de la concentration d'un centre profond, généralement dénommé centre DX (car considéré
originellement comme un complexe formé d'un atome donneur substitutionnel (D) et d'un
défaut de maille inconnu (X) [3] [4] [6] [10]) qui réduit fortement la concentration des
¢lectrons libres par rapport & la concentration des dopants. A 77 K une partie importante des
porteurs se trouvent piégés [4] [9].

Fn fait. il a été montré que coexistaient {(essentiellement pour 0.2 < x < 0.4) [8] [10]
dans I'AlGaAs deux niveaux donneurs : un niveau peu profond référencé par rapport au bas de
la bande de conduction de la vallée I" (situé & moins de 10 meV) et un niveau profond (le
centre DX) référencé habituellement par rapport au minimum de la vallée L (méme si des
couplages entre le centre DX et le minimum de la vallée X [11] ou encore avec les deux
vallées supéricures X ct L. ont été observés). Pour cette plage de variation du taux d'aluminium
la concentration des donneurs peu profonds (Np) décroit rapidement ; la concentration des
donneurs profonds (Npy), quant a elle, augmente de telle sorte que la somme Npt+Npy reste
constante [12]. Le mécanisme physique responsable de la coexistence entre ces deux niveaux
donneurs et de cette évolution [8] repose sur 'interaction des atomes d'impuretés donatrices
(en fonction du taux d'aluminium) avec les différents minima de la bande de conduction. En
d'autre termes, le centre DX n'est autre qu'un donneur substitutionnel et la transition niveau
peu profond-niveau profond résulte de changements de la structure de la bande de conduction
avec le taux d'aluminium dans I'alliage AlGaAs. Cette conclusion qui résulte d'une étude de
spectres de DLTS (pour des matériaux de GaAs dopé Si sous différentes pressions
hydrostatiques) va cependant a I'encontre de premiers travaux sur le domaine qui expliquaient

l'origine du centre DX par l'introduction de défauts, d'impuretés résultant de l'incorporation
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d'aluminium. Néanmoins, Il est maintenant généralement admis que le niveau DX est bien un
état d'un atome donneur substitutionnel isolé et la variation des propriétés de transport ainsi
que les cinétiques des processus de capture et d'émission d'un niveau DX avec la structure de
la bande de conduction sont aujourd'hui bien compris [10].

En ce qui concerne I'énergie d'activation pour 'émission thermique d'un électron (d'un
niveau DX a la bande de conduction) des mesures de DLTS a capacité constante ont montré
qu'elle ¢tait indépendante de la composition de l'alliage Al;Ga,  As (par rapport a la fraction
d'aluminium x) et du dopage (concentration) [8] [10] [13]. Par ailleurs. il est a noter que cette
¢nergle d'activation est indépendante de la pression hydrostatique appliquée pour la réalisation
d'échantiflons dopés Si [14] mais par contre quelle dépend de la nature des atomes
donneurs (St Te. Sn ) [15]. Dans le cas d'un dopage silicium cette énergie a pour valeur
cnviron (043 ¢V,

Nous tenons 3 signaler en guise de conclusion de ce paragraphe que l'article de
synthése de P. M. Mooney [10] devrait répondre plus en détail aux questions que peut se

poser le fecteur désireux d'approfondir ses connaissances dans ce domaine.,

[1-2-2 Caractéristiques physiques et technologiques du HEMT AlGaAs/GaAs.

Pans un HEMT standard AlGaAs/GaAs. comme dans tout autre composant a etlet de
champ i héwerojonetion, I'hétérostructure permet done de séparer les atomes donneurs (ici. de
la couche AlGaAs dopée n') des électrons susceptibles de participer 4 la conduction dans le
canal (couche de GaAs non intentionnellement dopée). Rappelons brievement les parametres
et Tes raisons du proeessus physique mis en jeu | 16]:

L'heterostructure AlGaAs/GaAs est constituée de deux matériaux semiconducteurs en
decord de maille mais A lareeur de bande interdite et d'aftinité électronique différente.

A Tequilibre thermodynamique. Valignement des niveaux de Fermi de chacun des
nateriaus entraine a Uinterface une discontinuité AL, de la bande de conduction. Une zone de
deplétion apparait alors du coté du matériau d grand gap tandis qu'une zone d'accumulation se
forme dans le matériau a plus grande affinité électronique. Par conséquent. les électrons des
atomes donneurs jonisés diffusent vers le matériau binaire pour v former un gaz d'électrons
brdimensionnel conliné dans un puits quantique. Pour améliorer ce confinement ot la
mobihite [17] |18} une couche d'AlGaAs de  taible épaisseur  (quelques 10 A)

non ntentionnellement dopée est généralement intercalée entre les deux couches de
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matériaux. Cette couche d'interface (ou "spacer") permet d'augmenter la séparation spatiale
¢voquée précédemment. Si l'on souhaite privilégier la mobilité a la concentration des porteurs
dans le gaz, l'épaisseur de cette couche peut étre augmentée au dela de 100 A.

Au niveau du dopage de la couche d'AlGaAs, les progrés technologiques en matiére
d'épttaxie par jet moléculaire permettent aux structures actuelles de présenter des dopages
planaires (6). Ces dopages & ont l'avantage de positionner les atomes donneurs prés de
'interface. Outre unc plus forte concentration d'électrons dans le gaz bidimensionnel, cette
technique permet de réduire la distance grille-canal et par 1a méme, permet d'améliorer le
contrdle des porteurs sous la grille [19].

Cependant le transistor HEMT AlGaAs/GaAs voit ses performances fréquentielles
limitées pour deux raisons essentielles. La premiére conceme la discontinuité de la bande
conduction AE,, 4 'interface de I'hétérojonction Al,Ga,  As/GaAs (typiquement de l'ordre de
200 a 280 meV pour des taux d'aluminium compris entre 0.25 et 0.35 [17] [19]). En effet,
pour des polarisations positives de grille cette faible discontinuité (en comparaison avec des
matériaux réalisés 4 base d'Indium par exemple) ne permet plus de considérer comme
dépeuplée la couche d’AlGaAs dopée n”. 1l en résulte une saturation prématurée de la densité
des gaz d'électrons bidimentionnel qui se traduit par une dégradation des performances de ce
composant.

La seconde raison concerne la limitation de la fréquence de coupure du gain en courant
Fy (et de ce tait de la valeur de la fréquence maximale d'oscillation F,,) par la vitesse des
porteurs Vs. Ainsi, dans les transistors & grille submicronique ou le champ électrique est trés
intense, les propriétés de transport des porteurs ne sont plus conditionnées par leur mobilité
mais par leur vitesse. Les propriétés de transport du matériau intrinséque, c'est a dire
I'Arséniure  de Gallium, font donc du HEMT standard AlGaAs/GaAs un bon
candidat uniquement pour des applications fonctionnant jusqu'a des fréquences de l'ordre
de 60 - 70 Gliz.

FEn conséquence, pour satisfaire aux besoins sans cesse croissant de montée en
fréquence, I'idée de base a ¢té de remplacer le GaAs du canal par un autre matériau a faible
gap autorisant une vitesse Vs a fort champ électrique la plus élevée possible : 1'lnGaAs. Les
rceents progres technologiques en matiére d'épitaxie ont donc donné naissance au troisiéme

type de composant a effet de champ que nous allons aborder maintenant, le HEMT

pseudomorphique.
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1I-3 Le HEMT pseudomorphique.

L'intérét d'utiliser une fine couche d'InGaAs comme canal du transistor HEMT réside

dans deux facteurs :

- Am¢lioration des propriétés de transport de ce matériau par rapport & celles

du GaAs.

- Amélioration du confinement des porteurs en raison d'une plus grande
discontinuité de la bande de conduction (AE, = 340 meV pour des
pourcentages d'aluminium et d'indium égaux respectivement a 25 % et 20 %

[19]).

Cependant, 1'InGaAs n'est pas adapté en maille sur GaAs. Ce matériau est donc
contraint et il est par conséquent nécessaire que l'épaisseur du canal soit inférieure & une
certaine ¢paisseur critique afin que le désaccord de maille soit absorbé élastiquement [20]. Cet
¢paisseur critique est une fonction déeroissante du taux d'Indium de la couche. Il existe donc
un compromis technologique a trouver entre un taux dIndium élevé qui permet d'obtenir un
AE, important (afin d'améliorer le confinement des porteurs et l'efficacité de modulation c'est
a dire le contrdle des porteurs sous la grille) et une épaisseur de canal respectable. En pratique
ce taux d'Indium n'excéde pas 25 % associé 4 un taux d'aluminium dans la couche donatrice
d'AlGaAs de 22 % [17].

Pour s'affranchir de ce probléme technologique, la structure doit étre modifiée. Le
transistor est alors réalisé a partir dun substrat d'InP et le nouveau couple de matériau
composant I'hétérojonction devient I'InGaAs/InAlAs. La discontinuité de la bande de
conduction peut alors atteindre des valeurs de l'ordre de 0.5 eV. Si l'on augmente les taux
d'indium dans la couche d'InGaAs (x > 0.53) et d'aluminium dans la couche d'TnAlAs la
structure devient alors, comme dans le cas du HEMT pseudomorphique sur GaAs, contrainte.
Cette technologie récente permet d'améliorer grandement les performances du composant en
raison d'une combinaison de différents facteurs [21] [22] tels qu'une meilleure densité de
charges dans le gaz. une vitesse et une mobilité plus élevée et un meilleur confinement des
porteurs. Le canal d'un transistor ainsi réalisé permet d'obtenir une conductivité deux fois

supérieure a celle des HEMT conventionnels. Cependant, deux problemes technologiques ne
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sont pas encore entiérement résolus. II s'agit tout d'abord de la faible hauteur de la barriére
Schottky sur InAlAs (typiquement 0.55 eV) qui est responsable de courants de fuites sur la
gritle refativement €levés. Ensuite, les faibles tensions de claquage observées sur I'InP rendent
ces composants peu utilisables pour 'amplification de puissance. Toutefois, et en dépit de ces
considérations, les dernicres réalisations dans le domaine semblent présager d'un bel avenir
pour le HEMT sur InP pour les applications hyperfréquences et plus exactement dans la
gamme supérieure des fréquences millimétriques (f ~ 200 GHz). En effet, nous pouvons citer
a titre d'exemple [23], des structures de longueur de grille de 0.1 pm utilisant un pourcentage
d'indium de 68 % dans I'InGaAs et des dopages planaires qui ont permis d'atteindre la
meilleure performance & ce jour pour un transistor : un F ., -extrapolé- de 600 GHz.

Nous venons donc de présenter les caractéristiques principales des structures des
différentes familles de transistor a effet de champ a notre disposition. Nous allons maintenant
nous intéresser 4 leur fonctionnement a basse température en étudiant dans un premier temps

leurs caractéristiques statiques.
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III - Caractérisations statiques,

Les composants retenus pour cette étude sont disponibles commercialement. Nous

avons regroup¢ dans le tableau 1.1 les caractéristiques géométriques des composants étudiés,

Constructeur Type Structure Dimensions (Lg*W en pm?)
MESFET
MGF 1425 0.4 %(4%60)
GaAs
PHEMT
MITSUBISHI MGF 4416 0.25x (4% 50)
InGaAs/GaAs
PHEMT
MGF 4417 0.25 % (4% 50)
InGaAs/GaAs
PHEMT
NEC NEC 32400 0.25% (4% 50)
InGaAs/GaAs
HEMT
TOSHIBA JS8902_AS 0.25 x (4x 50)
AlGaAs/GaAs
MESFET
GEC-MARCONI F20 05 x(4dx75)
GaAs

Tableau 1.1: caractéristiques géométriques des composants étudiés.

II-1 Disposttif expérimental.

La figure 1.1 représente le schéma synoptique du banc de caractérisation statique.
L'ensemble modulaire de sources continues (HP4142) comprend trois tiroirs d'alimentations
programmabies ainsi qu'un tiroir d'asservissement. Chacune de ces sources est configurée
pour I'étude statique de FET en générateur de tension. L'utilisation de deux connecteurs
triaxiaux, reliant la source modulaire aux transistors sous test, permet de minimiser les

capacités parasites dues aux cibles, Le premier de ces connecteurs, dénommé "force", délivre
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le signal voulu, le second "sense", connecté au plus prés du composant, permet de s'affranchir
des pertes résistives a travers les cables et les inductances des tés de polarisation. Enfin, deux
tés de polarisation chargés par une impédance de 50 Q sont placés respectivement sur les
accés de grille et de drain afin d'éliminer les oscillations parasites susceptibles de prendre

naissance dans le circuit,

Té DUT Té \

.
Données
500 50Q

Seme  Mesuns Sense Sene Mesurrs
54 LV
7 T
HP4142

/

Figure 1.1 : Schéma synoptique du banc de caractérisation statique.

Pour cffectuer le relevé des caractéristiques a basse température nous disposons au
laboratoire de divers équipements : une étuve régulée connectée a un réservoir d'azote liquide
sous pression ¢t permettant un  travail de 90 K jusqu'a la température am-
biante ; une enccinte sous vide particllement immergeable dans 1'azote liquide pour des
mesures autour de 100 K ; enfin, la technique consistant a plonger le support de test dans un
dewar d'azote liquide, sans immersion totale cependant, pour un travail & la température fixe
de 77 K dans les vapeurs d'azote. C'est cette derniére technique que nous avons choisie car il
stagit de la pius simple & mettre en ccuvre. Elle permet de plus une mise en froid rapide
{20 mn environ) et assure une bonne stabilité thermique grace a l'adjonction au boitier du
transistor d'une piéce en laiton de forte capacité thermique. Le schéma expérimental est
teprésenié sur la figure 1.2 (piéce en laiton non reportée). Les composants en puce sont

montés sur un support de test (semelle en kovar), avec un accés 50 Q en lighe microruban,
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inséré dans un boftier de type BMH 60 [17). La configuration retenue pour la caractérisation

et 'extraction du schéma équivalent est la configuration source commune.

Cables coaxiaux
semi rigides

T Y,

Figure 1.2 : Dispositif de refroidissement.

I11-2 Phénomeénes parasites & basse température.

Le comportement aux basses températures des transistors a haute mobilité électronique
standard (HEMT) ou pseudomorphique (PHEMT) a été largement étudié ces quinze derniéres
années [24]-[27]. L'objet de ces travaux ¢tait de vérifier si l'augmentation de la mobilité dans
la zone active non dopée de ces composants & basse température se traduisait effectivement
par de meilleures performances statiques et dynamiques. En effet, méme si la fréquence de
coupure, le gain et le bruit haute fréquence de certains composants s'améliorent
significativement a la température de l'azote liquide, d'autres par contre, présentent des effets
néfastes a leur bon fonctionnement.

Ces phénoménes parasites, jusqu'alors inexistants dans les premiéres structures & effet

de champ (MESFET), apparaissent généralement en dessous de 150 K et se traduisent par:

-Le "collapse" (terme anglo-saxon signifiant I'écrasement des

caractéristiques statiques I-V a faible champ).

17



Composants a effet de champ aux températures cryogéniques.

-Le décalage de la tension de grille correspondant au maximun

de la transconductance.
-Le décalage de la tension de seuil.
-La photosensibilité.

-U'effet de coude.

Voyons dans quelle mesure ils affectent le fonctionnement de nos composants.

IM-2-1 Phénomeéne de "collapse” dans les HEMT.

Comme montré sur la figure 1.3, dans F'obscurité, I'analyse DC permet de mettre en
¢vidence que le comportement statique du HEMT TO8902 est dramatiquement affecté par
['abaissement de ia température [28] : pour les tensions drain-source inférieures 4 1V on

observe I'écrasement des caractéristiques I4(Vy) ("collapse™ [25] [26] [29] [30].

\

Courant drain-source I, (mA)

\ Tension drain-source V, (V) /

Figure 1.3 : Caractéristiques statiques I-V du HEMT T0O8902 4 300 K et 77 K,
(M- V, =0V, -A-1V, =02V ; -&-: Voo =-0.4V)

Ce comportement typique des basses températures (< 150 K) disparait sous des

conditions d'éclairement (figure 1.4) en lumiére blanche [30]. Cependant, l'utilisation d'un
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dispositif d'éclairement est relativement complexe pour les applications a basse température.
En outre, nous pouvons constater sur la figure 1.4 que le phénoméne de "collapse" n'apparait
pas sur les caractéristiques I-V relevées en régime impulsionnel. Ce résultat est évidemment
capital pour le choix du transistor en vue de I'élaboration d'un modéle non-linéaire, puisque le
composant en régime fort signal conserve apparemment de bonnes performances électriques
méme dans l'obscurité. La question que l'on peut alors se poser est de savoir pourquoi
I'écrasement des caractéristiques I-V (figure 1.4) apparait lors de la caractérisation statigue et
non lors de mesures en impulsion. En effet, on peut penser, a priori, que le "collapse"” est un
phénomeéne purement basse fréquence pour ne pas dire continu puisqu'il n'est pas présent sur
les caractéristiques impulsionnelles et qu'il est alors possible de l'ignorer pour des applications
hautes fréquences. Par conséquent, suivant cette hypothése, les études DC sur le degré de
"collapse” démontrant sa forte dépendance avec les conditions de polarisation (stress)
appliquées au composant avant leur caractérisation statique [25] [30]-[32] n'auraient que peu
d'intérét pour nos travaux. Nous avons donc voulu examiner cette hypothése en étudiant, dans
un premier temps, le comportement fort signal en régime impulsionnel du HEMT en fonction

de la tension de repos drain-source Vg

Courant Drain-Source I, (mA) \

k Tension Drain-Source V, (V) /

Figure 1.4 : Caractéristiques I-V du HEMT pour V=0V, -0.2V,-03Va77K.

2

-®- : impulsionnelle-obscurité - polarisation DC : Ve = 2V, Vesne =-0.1V

-W- : statique-obscurité ; -0- : statique-éclairement
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Sur la figure 1.4 le réseau impulsionnel [-V exempt de ce phénoméne parasite a été
obtenu pour une tension Vype = 2V. Par contre, nous avons pu constater, pour une tension
Vyspe = 1V (réseau non reporté) un écrasement des caractéristiques impulsionnelles 4 basse
température. Le choix du point de repos est donc primordial dans le déclenchement de ce
phénoméne. Nous nous sommes alors intéressés aux données issues de la littérature traitant du
fonctionnement DC a basse température de ces composants. Par exemple, Kastalsky et al. ont
montré que dans le cas de transistors HEMT, il existe une "région électrique” susceptible
d'engendrer le phénoméne de "collapse”. Cette région se délimite généralement par Vg >V,
(ou V, est Ia tension pour lagquelle la couche GaAlAs ne conduit pas en raison de I'étendue de
la zone de charge d'espace sous la grille) et Vg, = 1V [30]. Ceci recoupe nos premiers résultats
présentés sur la figure 1.3 ot Vimportante dégradation des caractéristiques statiques [-V

résulte d’un tracé préliminaire a V,, = 0V, la tension drain-source variant de 0V 3 2.5V,

2 )

(EC 25
E ]
o 20 1
4
2
@ 15 4
=
I
! = 10 A
| R}
o=
| =
1
| g 5 4
' o
0 4 4 4 r 4 ¥ Y T
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

K Tension drain-source V, (V) /

Figure 1.5 : Caractéristiques I-V du HEMT a V,,, = OV (traits pleins) et
Vs = -0.1V (pointillgs) ; Stress a V,, = OV: M- V4, =3V, -A-V; =2V -4V, =1V

It semblc donc qu’il n’y ait pas de différence fondamentale entre le comportement en
DC apres un stress en tension et le comportement en régime impulsionnel avec maintien d’un
point de repos continu (remplagant le stress). Nous avons donc décidé de poursuivre 1’étude a

partir de mesures statiques, ce qui simplifie grandement I’appareillage, mais en effectuant des
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relevés uniquement en zone ohmique aprés application d’un stress donné. La limitation en
régime ohmique permet de tester les caractéristiques de transport dans le canal sans pour
autant modifier I’état initial du transistor fix¢ par la valeur du stress en tension.

La figure 1.5 représente le relevé des caractéristiques aprés un stress initial
correspondant au maintient pendant 5 minutes d'une tension drain élevée (successivement
Viress = 1V, 2V, 3V) et d'une tension grille Vge = 0V. L'importance de la valeur choisie pour
le stress en tension apparait ici clairement. On observe une distorsion maximale des
caractéristiques I-V pour la tension V. égale a 1V. Par contre, pour des tensions drain
supérieures ou égales a 3V il y a recouvrement des caractéristiques c'est a dire suppression du
phénomene parasite. Les états de "collapse" et de recouvrement peuvent donc étre obtenus
simplement en changeant la valeur de Vs, [31] [32]. Le second paramétre intervenant dans
ce phénomene parasite est la durée du stress appliqué (Typess). Les résultats présentés sur la
figure 1.6 montrent I'évolution du phénomeéne en fonction de ce parameétre (Ve = 1V,
Vs = 0V). Le "collapse” est évalué a travers I'amplitude du courant drain (Tg) mesuré a
Vg = 40 mV. Nous pouvons observer que le courant drain décroit rapidement en fonction de

la durée du stress et que le phénoméne de "collapse" peut étre considéré quasiment comme

™

\

25 %

20

Courant drain-source I, (mA)
&

0 T T T T Y T T T T T

0 50 100 150 200 250 300

K Durée du Stress appliqué T, (s) J

Figure 1.6 : Caractéristiques I; (T ) pour le composant HEMT a 77 K.
Stress : Vg =1V, V =0V
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total & partir de Ty = 2 min. Par contre, nous avons mis en évidence que le phénoméne de
recouvrement des caractéristiques (les conditions de stress étant les suivantes : Ve, = 3V et
Ve = 0V) était quasi-immédiat [32].

L'origine du "collapse" est généralement attribuée a l'existence du centre DX évoquée
précédement qui se comporte comme un piége profond vis a vis des porteurs majoritaires, les
électrons. qui ont été transférés du gaz bidimensionnel vers la couche d'AlGaAs. Nous
pouvons néanmoins constater une non-dégradation des caractéristiques statiques [-V a la
température ambiante. Ce résultat est lié aux temps de capture et d'émission qui sont trés
courts devant les durées d'observations et par conséquent l'influence des centres DX n'est pas
observable. En effet, la constante de temps du processus piégeage-dépicgeage varie

respectivement entre 300 K et 77 K de quelques 10°sa plusieurs millions de secondes [10]

1171 133].

20 \

10—

[ RECOUVREMENT ]

A
J

Courant drain-source [, (mA) \

O =7 T 71 T

6 0.5 I L5 2 2.5
\ Tension drain-sourceV,, (V) /

Figure 1.7 : Caractéristiques statiques [4(Vy,) @ V= -0.4V pour les états de "collapse” et
de recouvrement relatifs au HEMT TO8902.

Le phénoméne de recouvrement, quant a lui, a été présenté comme le résultat d'un
processus d'ionisation par impact [31] [34]. Suivant cette hypothése, quand le champ
électrique est suffisamment élevé, une ionisation par impact des électrons chauds prend
naissance dans la région du canal a haut champ électrique. Les trous, ainsi générés, suivent les

lignes de champ ¢lectrique vers I'électrode de grille et induisent le dépiégeage des électrons.
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Une des conséquences visibles de ce mécanisme est I'augmentation rapide du courant de grille
a partir de la tension drain ot débute le phénomeéne. Ce comportement se vérifie bien pour
pour le HEMT Toshiba 8902. Nous présentons sur la figure 1.7 et la figure 1.8 les

caractéristiques Iy(Vgs) et $y(Vy) a Voo = -0.4V pour les deux états de "collapse™ et de

\

recouvrement énoncés précédemment.
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\ Tension drain-source V,_ (V) /

Figure 1.8 : Caractéristiques statiques [ (V) 2 Vo = -0.4V pour les états de "collapse” et
de recouvrement relatifs au HEMT TO8902.

Nous pouvons remarquer une corrélation entre ces deux parametres électriques que
sont le courant drain et le courant grille. I.'augmentation de ce dernier & partir de V4, = 1.75V
semble indiquer que la plupart des trous générés par onisation par impact sont collectés par
I'électrode de grille. Puisque la concentration des trous augmente rapidement et que leur
section de capture pour le centre DX est de plusieurs ordres de grandeur supérieure a la
section de capture des électrons [35] l'ionisation des pieges résulte probablement de ce courant
de trous. Les valeurs mesurées de courant de grille restent cependant plus faibles que celles
publices pour certains mécanismes d'ionisation par impact & température ambiante [19]. De

plus on peut se poser la question de savoir si le seuil d'énergie nécessaire a l'ionisation est
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réellement atteint pour des tensions grille-source proche du pincement [19]. Cependant,
Phypothése qui expliquerait I'ionisation des piéges profonds par l'augmentation du champ
¢lectrique nous semble peu satisfaisante en raison d'une part de la non dépendance du taux
d'émission du centre DX avec le champ électrique [19] [36] [37] et d'autre part de la
dépendance du recouvrement des caractéristiques avec la tension grille-source appliquée [31]
f19]. La compréhension des phénoménes décrits reste par conséquent sous la forme
Jd'hypotheses. Cependant, le résultat important réside dans la possibilité de s'affranchir du
phénomene de "collapse” simplement par I'application d'un potentiel adéquat sur le drain. De
ce fait. tous les dispositifs complexes et encombrants liés & 1'éclairement du composant [30]
[38] (permettant par le passé¢ de s'affranchir des comportements anormaux 2 basse

température) deviennent obsolétes.

[I1-2-2 Autres phénoménes parasites dans les HEMT.

La presence du centre DX dans la couche d'AlGaAs non dopée est responsable
genéralement dans les HEMT de deux autres effets parasites : le décalage de la tension de
pincement (V) [39] [29] et des effets de photoconductivité persistante [40] [25].

Le décalage en température de la tension de seuil observé sur Je TO8902 se traduit
pour V,, = 2V par une variation AV, de 0.2V entre 300 K et 77 K (V, = -0.7V a 300 K et
Vi =-05V a 77 K). Comme le phénoméne de "collapse", ce comportement anormal dis-
parait sous des conditions d'éclairement (lumiére blanche) [30] ou en appliquant une tension

Vstress > 3V, 1'expression de la tension de seuil (1.1) est rappelée ci-dessous :

N zd?
Vi = $u+AE g - AE, - 124 (1.1)
2g 2
o0 - $m représente la hauteur de barriére métal-semiconducteur,

- AEp ¢st un parametre permettant la linéarisation du potentiel de Fermi en fonction de
'a densite surfacique des électrons libres et de la température, AEq = 0 & 300 K et

Al’im =25mV a77 K,

- AE, représente la discontinuité de la bande de conduction,
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€; et d représentent respectivement la constante di€lectrique et I'épaisseur de la couche

d'AlGaAs non dopée,

- Ny est la densité des atomes ionisés.

La variation en fonction de la température de ces différents paramétres semble indiquer

que seule une évolution du dopage apparent Ny puisse expliquer ce phénoméne.

La présence de photoconductivité persistante survient, quant 4 elle, apres 'éclairement

du composant. En effet, une augmentation de la tension de pincement et un écrasement des

caractéristiques statiques moins prononcé sont généralement observés dans les conditions

d'obscurité succédant 4 un tel stress. Ce comportement est dii en partie au temps nécessaire a

la recombinaison des porteurs en excés excités optiquement. Ces porteurs se recombinent

typiquement 5 minutes environ aprés I'éclairement du composant {25].

Le dernier phénoméne parasite présent dans les HEMT concerne la conduction

parallele dans la couche d'AlGaAs dopée n™. 1l se caractérise par un maximum de la

transconductance (g,,) {& V4, = Cte) non centré sur la valeur de Vg = 0V (figure 1.9). Observé

7 oo
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Figure 1.9 : Caractéristiques Gm(Vgs) a 300 K (-m-) et & 77 K (-O-) pour le HEMT.

a température ambiante comme A basse température ce phénomeéne consiste en une extension

de la zone de charge d'espace sous la grille Schottky qui n'est pas suffisante pour dépeupler
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totalement la couche d'AlGaAs a tension grille-source nulle. Par conséquent, il apparait un

courant supplémentaire au courant drain-source principal lié¢ a l'adjonction d'un MESFET

parasite dans la couche active.

Mous avons décrit, dans cette partie, les phénomeénes parasites liés 4 1'abaissement de
la température affectant le fonctionnement des transistors HEMT sur GaAs. Le principal effet
propre aux basses températures et susceptible de dégrader fortement les performances
¢lectriques de ces composants est le phénomeéne de "collapse”. Cependant nous avons montré
que l'utilisation de conditions appropriées de polarisation sur le drain permettait de s'affranchir
de ce phénomene. Ce résultat est de premiére importance pour l'utilisation de ces composants
dans une application telle que I'amplification ou {'oscillation... S'if avait été déja décrit et avait
fait l'objet d'hypotheses en ce qui concerne les phénomenes physiques impliqués dans le
mccanisme de recouvrement [31], il n'avait par contre pas été utilisé dans un but pratique.
c'est 4 dire 'extraction d'un schéma équivalent électrique pour la conception de circuits micro-

ondes cryogéniques.

II1-2-3 Phénomeénes parasites dans les HEMT pseudomorphiques.

Comme nous l'avons évoqué au paragraphe 1I-3, dans le cas des PHEMT sur GaAs, la
plus grande discontinuité de bande dans le couple AlGaAs/GalnAs par rapport au couple
AlGaAs/GaAs permet ['utilisation d'un plus faible pourcentage d'aluminium dans la ¢ouche
d'AlGaAs pour un confinement des porteurs dans le puits de potentiel d'aussi bonne qualité.
Par conséquent, I'influence des centres DX sur les performances de ce composant devrait étre
crandement diminuée.

Ce composant est en effet peu sujet au phénomeéne de "collapse” comme on peut le
constater sur un relevé classique des caractéristiques 14(Vys) ot I'écrasement en zone ohmique
est généralement faible voire iexistant [41]. Cependant, nous avons pu constater sur nos
transistors pseudomorphiques que 'application d'un stress bien spécifique en tension drain et

e, respectivement choisi proche de 1V et de OV -et appliqué pendant 5 mn-,

tension 2rl
déclenchait ce phénoméne parasite. La figure 1,10 représente les caractéristiques du courant
drain (V, varie de OV a -0.3V par pas de 0.1V) pour le transistor MGF 4417 aprés un tel

stress. Le phénomene de "collapse” peut donc étre présent dans ces composants comme on
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peut le constater sur le tracé & V,, = OV, mais ce phénoméne est beaucoup moins prononcé
que dans les HEMT et surtout trés localisé en ce qui concerne la zone de tension susceptible
de le déclencher [32]. En effet, 'application sur le drain d'une tension supérieure & environ
1.5V (figure 1.10) se traduit par la suppression quasi-immédiate du phénoméne parasite. Cette
valeur particuliére de la tension drain-source, notée Vq,q4c, €5t caractéristique des transistors
HEMT pseudomorphiques. Elle représente la valeur de la tension drain au voisinage de
laquelle est observée généralement une augmentation du courant drain de quelques

milliamperes & 77 K sur des caractéristiques statiques relevées sans stress préalable,

—=— Vgs= 00V
——a— Vgs=-0.1V
20 | —«— Vgs=-02V
Vgs=-03V

Courant drain-source I,,(mA) \
[9¥]
[

0 05 1 1.5 2 25

\ Tension drain-source V,, (V) /

Figure 1.10 : Caractéristiques [-V pour le PHEMT MGF4417 4 77 K.

II's’agit d’un phénomene assez proche de 'effet de coude "kink effect” a fort champ
qui a ¢t¢ largement étudié par le passé a température ambiante dans les composants MESFET
[42]. Cependant, la plage de tension drain-source (plage d'observation) n’est pas la méme
entre 300 et 77 Kelvin [43] [44]. En effet, ce type de phénomeéne peut ne pas étre observé a
77 K comme a 300 K alors qu'il peut étre bien présent sur les caractéristiques [-V a 4.2 K [44]
(cas extréme). Les dommages causés par cet effet parasite sont fort heureusement mineurs
pour les applications hyperfréquences [45] [46]. Cependant, I'explication de ce phénomeéne 4
basse température comme a température ambiante n'a pas encore trouvé de véritable
consensus. Il s'agit probablement du méme mécanisme que celui décrit dans le paragraphe

précédent pour le HEMT, c'est a dire un processus d'ionisation par impact associé a une
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augmentation significative du courant de grille {19] [44] {43]. Les figures 1.11 et 1.12
montrent 'évolution de ce paramétre électrique en fonction de la tension drain-source. La
représentation semi-logarithmique présentée sur la figure 1.12 permet de mettre en évidence la
forte augmentation du courant de grille dans la zone du "kink" en dépit des faibles valeurs de
courant. Cencndant certains travaux [47] [48] [49] [50] expérimentaux a température ambiante
montrent que si l'effet de coude et le phénomeéne d'ionisation par impact sont effectivement
corrélés, l'injection de trous se fait cependant de fagon préférenticlle vers le substrat. La
contribution de pieges a trou dans le substrat devrait pouvoir étre vérifiée dans notre cas en
étudiant par exemple ['évolution fréquentielle de la conductance de sortie parameétrée en

tension drain et grille et en essayant de retrouver les énergies d'activations des piéges profond

donuées dans la littérature [51].
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Figure 1.11 : Caractéristiques [,((Vy,) @ Voo = -0.2V pour le PHEMT MGF4417 4 77 K.
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Figure 1.12 : Représentation semi-logarithmique de (V) pour le PHEMT.

Il est probable que des courants de trous dirigés d'une part vers le substrat et d'autre
part vers la grille coexistent. Mais, méme si des points obscurs demeurent dans les
mécanismes physiques observés A basse température, I'élément essentiel pour notre étude, qui
a C1é effectuée rappelons-le dans un but appliqué, est le bon comportement de nos transistors
observe d basse température au dessus de la tension V., ge.

Les trois autres phénoménes parasites énoncés précédemment que sont d'une part le
décalage de la tension de seuil et les effets de photoconductivité persistante et d'autre part la
conduction parallele dans la couche dopée d'AlGaAs sont fortement réduits dans nos
composants ce qui est en accord avec les résultats publiés [17] [41]. En effet, pour le transistor
MG 4417, nous avons pu constater un faible décalage de la tension de seuil (V, = -0.56V a
300 K et V; = -0.5V a 77 K) et une absence totale du phénoméne de conduction paralléle

figure 1.13). Ce dernier point traduit l'effort important des constructeurs pour améliorer les
g p P p

performances des transistors, par un contrdle plus rigoureux de 1'épaisseur et du dopage de la

couche d'AlGaAs.
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Figure 1.13 : Caractéristiques Gm(Vgs) a 300 K (-8-} et 4 77 K (-O-) pour le PHEMT.

En ce qui concerne les HEMT et PHEMT sur InP, I'absence de centres DX dans
I'ImAlAs réduit encore davantage les effets parasites dus & ces centres profonds [52] [53] &
l'exception de l'effet de coude [44]. Ne disposant pas de ce type de composants a effet de
champ au début de nos travaux, nous n'avons pu étudier leur comportement statique aux
basses températures. Ceci ne doit cependant pas faire oublier que l'absence de certains picges
{centre DX) grace & l'utilisation d'une nouvelle technologie (en 'occurence la technologie sur
InP) ne présage en rien de la présence d'autres piéges. En effet, des pieges d'interface ou de
surtace par excmple, ont des effets néfastes qui ne sont pas visibles sur les caractéristiques
statiques 1-V mais sur les caractéristiques en bruit basse fréquence [54].

Ce travail nous a permis d'évaluer les performances 4 77 K des différentes structures a
effet de champ disponibles commercialement. Toutes sont susceptibles d'étre utilisables pour
I'application cryogénique qui nous intéresse plus particuliérement c'est a dire 'oscillateur a
naule pureie spectrale. Cependant, a ce stade de notre travail, nous ne pouvons affirmer que
'un ou Tautre de nos composants soit réellement le plus approprié pour cette application.
L. etude du bruit basse fréquence d'une part {qui régit -comme nous le constaterons dans les
prochains chapitres- les performances en bruit de phase d'un oscillateur) et les simulations en
bruit de phase d'un tel circuit seront déterminantes. De ce fait, nous allons maintenant nous

pencher sur I'€laboration d'un modéle fort signal de nos composants.
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IV - Modélisation des transistors 4 effet de champ hyperfréquence a basse température,

IV-1 Modélisation petit signal.

La caractérisation dynamique d'un composant actif consiste & déterminer ses
parametres de dispersion (paramétres S) sur une large bande de fréquence, opération pouvant
étre effectuée en fonction des conditions de polarisation. L'analyseur de réseau vectoriel a
notre disposition (HP 8516A) permet de mesurer les dispositifs sous test dans une gamme de

fréquence comprise entre 45 MHz a 40 GHz.

IV-1-1 Méthode de calibrage pour la caractérisation de transistors en puce.

La principale difficulté pour la mesure des parametres S réside dans la qualité des
dispositils ¢talons utilisés lors de l'opération de calibrage. Plusieurs méthodes peuvent étre
mises en ceuvre pour déterminer les erreurs systématiques inhérentes au systéme de mesure
[17]. La méthode que nous avons retenue pour notre travail est la méthode de calibrage TRL
("Thru, Refect, Line") ou les éléments sont de type ligne micro-ruban en accord avec nos
supports de test.

Elle comporte trois mesures :

- Une mesure de connexion directe entre les deux accés (ligne 50 Q de longueur

nulle -thru-)

- Une mesure de circuits ouverts ou de court-circuit sur les deux ports (reflect).
Le choix de ce standard est arbitraire ; I'essentie] étant que le coefficient de réflexion
soit identique sur les deux acces et de valeur 1 en module. Dans notre cas, nous avons

utilisé un circuit ouvert.

- Une mesure d'une ligne de transmission d'impédance caractéristique 50 Q dont
la longueur différe des dimensions du thru d'une longueur 1 égale a environ

A/4 au centre de la plage de fréquence étudiée.

Le choix de cette méthode a été dictée par trois points essentiels pour l'obtention

rapide d'un modéle petit signal performant. Tout d’abord, la méthode de calibrage TRL permet
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de calibrer I'analyscur de réseau directement dans les plans de la puce en s'affranchissant ainsi
des problémes d'épluchage (de-embedding) [55]. Le deuxiéme point est relatif a la durée de la
phase de calibrage. En effet, cette méthode ne nécessite que quatre cycles en température ;
chacur imposant, pour arriver 4 la stabilité thermique des cdbles, une durée de 20 min aprés
immersion duns l'azote liquide du support de test. Cette méthode qui assure une bonne
fiabilité et reproductibilit¢ des mesures peut étre considérée comme rapide au regard des
autres méthodes de calibrage [17]. Enfin, le caractére aisé de la réalisation des standards TRL
nous a permis de concevoir et de réaliser le kit de calibrage au sein du laboratoire [17]. Les

fongucurs des standards de calibrage utilisés permettent une mesure dans la gamme 1-22 GHz.

1V-1-2 Détermination des éléments linéaires du modéle.

La méthode la plus intéressante pour la conception d'un circuit est sans conteste la
méthode basée sur une démarche phénoménologique du comportement électrique du
composant a pattir d'expressions analytiques. Cette approche peut étre effectuée soit & partir
des parametres physiques et géométriques du transistor, soit a partir de l'ajustage de ces
expressions analytiques aux caractéristiques électriques expérimentales. C'est cette seconde

méthode qui a été utilisée pour élaborer nos modéles de composants.

N N

R, L
Grille J_ | A Drain
et ]
gd Cds de
B &
R, -
|
k Source

Figure 1.14 : Modéle petit signal du TEC.
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La premiere étape de la modélisation consiste & extraire la valeur des éléments
linéaires parasites du modéle présenté sur la figure 1.14 ou les éléments et leur origine

physiques sont les suivants [56] :

- Ry et Ry représentent les résistances d'accés au composant intrinséque formé sous la
grille du transistor. Ces résistances résultent des contacts ohmiques et de la

résistance de la région semi-conductrice située entre les contacts et le canal.

- R, est la résistance dynamique de la métallisation de grille.
- Cyy et Cyq représentent, respectivement du coté source et du coté drain, les capacités

introduites par le développement de la zone dépeuplée sous la grille.

- R; est la résistance équivalente a la structure répartie suivant l'axe des x re résentant
j p

I'entrée du canal.

- Gmg est la transconductance donnée par l'expression (1.2):

Gmp = [é]‘ij (1.2)

oV
85 Vds=cte

- T represente le temps de transit des porteurs pour traverser fe canal.

- Gy est la conductance de sortie donnée par I'expression (1 3):

ol ds

G, = [_} (1.3)
oV gs Vgs=cle

- Cy, correspond a la capacité du substrat semi-isolant et le couplage capacitif inter-

électrodes entre la source et le drain.

- Cpg et Cpq sont les capacités de plots de drain et de grille.

- L, Ly et Ly représentent les inductances de source, de grille et de drain introduites

par les fils microsoudés entre la "puce” et le circuit extérieur.

Les valeurs de ces éléments sont déduites a I'aide d'un logiciel d'optimisation basé sur

la méthode classique des moindre carrés par l'ajustement des parametres de dispersion
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mesurés du transistor a ceux issus du modele. Nous présentons, a titre d'exemple, sur la

figure 1.15 les parametres S mesurés du PHEMT MGF 4416 D et les résultats de simulation

aprés ajustement.

PHEMT MGF 4416D \

1-14 GHz 1-14 GHz

\ - Simulation * Mesure /

Figure 1.15 : Courbes de paramétres S a 77 K.
(821 = Ripax = 10 et S13 = Ryax =0.2).

Ces mesures ont été effectuées (4 77 K) pour le point de polarisation Vg = 2V,
Ve = 0V, T4 =43.2 mA. Le bon accord constaté entre les deux courbes est caractéristique de la
qualiteé des méthodes utilisées, que ce soit au niveau de la mesure (calibrage et mesure
effective du composant sous test) comme au niveau de la technique d'ajustement du modéle.
On constate de plus que le modele traditionnellement utilisé & température ambiante est
valable pour décrire le comportement petit signal du transistor 4 basse température, a
condition de choisir le point de repos en dehors de la zone de "collapse". L'évolution des
parametres S (figure 1.16) en fonction de la température, entre 300 K et 77 K, est
sensiblement le méme pour tous les composants testés. De maniére générale, une faible
évolution en température est observée sur les paramétres S;; et Sy, ce qui traduit
respectivernent une faible dépendance en température des capacités grille-source et grille-
drain Seul le paramétre de dispersion S;; (essentiellement pour les HEMT et PHEMT) se

trouve largement modifié par I'abaissement de la température. Nous pouvons constater sur la

figure 1.16 une nette augmentation du gain petit signal et par conséquent de la
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/ HEMT Toshiba 8902 \

1-13 GHz
293K [77K
7TKIRBK \

o /

Figure 1.16 : Evolution en température des paramétres S.
S21 = (Rpax = 8) et 812 = (Ryux = 0.2).

fa transconductance a basse température (dans la mesure ou les capacités parasites sont peu
modifiées). Les meilleures performances en gain ont été obtenues pour les transistors PHEMT
de Mitsubishi (série MGF 4410 D). Notamment, pour le transistor MGF 4416 D, nous
obtenons au niveau du S5, respectivement 4 4 GHz et 9 GHz, 16.2 dB et 13.6 dB 4 77 K.

IV-2 Modélisation fort signal.

IV-2-1 Les non-linéarités du TEC GaAs.

La realisation d'un circuit non linéaire tel qu'un oscillateur nécessite une modélisation
des non-lin¢arités du composant actif. En effet, I'application d'un signal hyperfréquence de
forte amplitude sur 'entrée du transistor modifie son comportement par rapport 4 celui mesuré
en parametres S petits signaux. En toute rigueur, le modéle non-linéaire d'un TEC doit prendre
en compte d'une part les variations non-linéaires des capacités grille-source et grille-drain et
d'autre part, les limitations sur les propriétés d'amplification du transistor, limitations mises en
evidence par les caractéristiques du courant I, commandé par les tensions Ve et Vi, Ces
tensions sont limitées en excursion par le passage en direct de la diode d'entrée et d'autre part,
par le phénomene d'avalanche aux fortes tensions V.

Cependant, au niveau du modele du composant nous n'avons pas jugé nécessaire de

decrire deux des non-linéarités énoncées. Tout d'abord, le fonctionnement du transistor étant
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sutfisamment ¢loigné des conditions extrémes liées au phénoméne d'avalanche (pour les
transistors HEMT et PHEMT : 2V < Vg, < 3V, -0.1V < Vg < OV et pour les MESFET :
Vi = 3V, -0.1V < V. < 0V) la diode de réaction Ig,(Vy, Vys) ne sera pas prise en compte
dans la modélisation du composant. La seconde non-linéarité non modélisée est la capacité
grille-drorn C_(V,,, V). Cette approximation qui consiste a conserver la valeur de Coa
déterminée a partir des paramétres S est justifiée par le choix de notre point de polarisation.
En effet, en régime de saturation on peut considérer en premiére approximation que la valeur
de Cyy reste invariante. Par conséquent, les non-linéarités retenues pour a modélisation fort-
signal du composant sont au nombre de trois : la non-linéarité traduisant le passage en direct

de la diode d'entrée [,(V,,), la source de courant kds(V g, V) et la capacité Co(V ).

[V-2-1-1 Mesures impulsionnelles.

Pour déterminer les deux sources non-linéaires de courant il est nécessaire de mesurer
les caractéristiques impulsionnelles courant-tension autour du point de repos. Ces mesures
permettent de s'affranchir de deux phénoménes importants intervenant dans le fonctionnement

du composant et pouvant affecter de maniére sensible les caractéristiques statiques :

- I'échauffement du semi-conducteur.

- les phénomenes de type "collapse” évoqués dans la partie II1.

En effet, en fonctionnement microondes fort signaux, l'état thermique est celui du
point de repos et lors d'une caractérisation en continu, la succession d'états statiques entraine
unc variation de I'état thermique. D'ou lintérét d'une caractérisation impulsionnelle qui
permet, cn appliquant des signaux continus (correspondant au point de repos) superposés a
des signaux rapides, de décrire la caractéristique sans entrainer de modification de l'état
thermique. Cependant, le choix de ce point de polarisation est délicat. En particulier, ce
facteur est déterminant pour I'application que l'on envisage. Prenons comme exemple le cas
dmn oscillateur microonde. Il est important d'une part, de trouver un bon compromis sur la
valeur de la transconductance (gn,) de maniere a favoriser le démarrage de l'oscillation et
d'autre part, d'optimiser la puissance et le rendement, ce qui oblige a ne pas se placer trop prés

des limitations sur le courant et en particulier du passage en direct de 1a diode d'entrée.
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La présence des piéges est aussi A prendre en considération. A température ambiante,
les temps de capture sont de l'ordre de quelques centaines de microsecondes (en fait, suivant
la nature du piége, ces temps vont de la microseconde a plusieurs secondes). A basse
température, les temps de capture sont rallongés dans des proportions importantes et on peut
penser que les effets de piégeage seront d'autant plus négligeables que [a durée des impulsions
sera tres faible devant la constante de temps des pi¢ges ce qui nous permetira de relever des

caractéristiques en courant indépendantes de ces effets.

En définitive, on peut résumer ces diverses contraintes par:

! . , , :
-W>>T, =( - ] correspondant a la fréquence maximale de fonction-
max

nement du transistor.

- W e Ty, pour s'affranchir de la dispersion fréquentielle due 3 la

présence de piéges.

-Woe<Ty <T de maniére 4 ce que la puissance appliquée par 1'impul-
ston modifie peu I'état thermique correspondant au point

de repos choisi pour le fonctionnement du composant.

ol W est la largeur des impulsions, T leur pcriode et T,, Ty et Ty, respectivement

les constantes de temps électriques, des piéges et thermiques relatives au composant.

Le banc de caractérisation que nous avons utilisé a été déveléppé et implanté au sein
du laboratoire [57]. Nous avons choisi d'utiliser des largeurs d'impulsions W de 500 ns, notre
appareillage de mesurc ne nous permettant pas de descendre en pratique jusqu'a des largeurs
d'impulsion d'environ 100 ns [58]. On peut supposer qu'a température ambiante cette durée est
tres faible devant les phénomeénes thermiques ou de piégeagé. Pour les basses températures,
nous avons pu constater, sous les conditions de polarisation décrites au paragraphe 111;2—1,
que les caractéristiques [-V impulsionnelles qui étaient exemptes du phénomene de "collapse”
pour W = 500 ns (figure 1.4) restaient inchangées méme jusqu'a des largeurs d'impulsion W

¢gales 4 10 ms. Le phénoméne de piégeage n'est donc plus un probléme dans les HEMT et par
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conscquent de tels composants sont bien adaptés pour les applications hautes fréquences aux
température cryogéniques, méme dans 'obscurité,
Nous allons maintenant décrire les modéles analytiques utilisés pour les sources de

courant non-linéaires que sont I,,(V,g) et L(V,).

[V-2-1-2 Mod¢élisation des deux sources de courant non-linéaires.

1) La diode d'enirée L(V,).

("e courant qui, rappelons le, caractérise le passage en direct de la diode grille-source
lorsque le potentiel appliqué sur la grille est supérieur a la hauteur de barriére Schottky, V;,

est défini par I'expression classique suivante :

Vs
Tos = 1| exp ax U, -1 (1.4)

ot le courant de saturation I; et le facteur d'idéalité de la jonction grille-source n sont a

déterminer.

i) La source de courant [ﬂ( Vg.s' Vel

Pour la modclisation du générateur de courant drain-source I4(Vy,, Vys) de nombreux
modeles ont déja été proposés, basés sur des approches variées. Le but est de trouver un
compromis enire la complexité des équations du modele et leur capacité a décrire les
phénoménes de type compression sur 'harmonique 1 ou génération d'harmonique jusqu'a
T'ordre 3 ou 5. Nous nous sommes basés sur des études antérieures [56] [59] pour retenir deux

modeles. Le premier est basé sur I'équation cubique de Curtice [60] rappelée ci-dessous :
T =(Ag + Ay x V] + Ay x Vlz + Ay x V13) x tanh(y x V) (1.5)

avee Vi=Voll+B(Vaso —Vas )] si Vg5 > OV

Ap. Ay, Ag, Az, Y, By et Vg sont les parametres d'ajustement du modéle.
Vg =Vgs(t-1) Vas =Va(t) ; 7T étant le retard de commande
du courant.

38



Chapitre I

L’ajustage de la simulation aux points de mesure s'est cependant révélé relativement
délicate avec ce modéle. La difficulté premiére est I’ajustement en zone ohmique qui semble
d’autant plus difficile que la conductance de sortie est élevée. Un autre point délicat concerne
ladaptation en régime de saturation de 1’équation analytique (1.5) aux relevés effectués a
basse température ou I’on constate fréquemment une conductance de sortie g4 plus importante
qu’a température ambiante. Ce dernier constat est essentiellement critique dans le cas de la
modélisation de HEMT et PHEMT ot g, est nettement plus élevée (en zone saturée) que dans
les MESFET. Par conséquent seul ces demiers transistors ont été¢ modélisés avec ce type de
modéle.

En ce qui concerne la modélisation des transistors 2 haute mobilité ¢lectronique nous
avons opté pour le modéle de Tajima modifi¢ [61]. Cette medification (introduction du
parametre Vy;) par rapport au modéle initial [62] permet une modélisation plus précise des
pentes des caractéristiques dans la région de saturation. L'expression de la source de courant

de Tajima modifiée s'écrit :

IVt =T)Vg(1)) = Igy x Fy x Fy (1.6)

avec Iy(t)=0 si [Vg(t—r)—Vb,-]<Vp

Les quantités présentes dans cette expression se définissent comme suit :

- L s
l—i[]—exp(—m)]
m

[do

I
Fg =Veun = —[1=exp(-mxVes, )]

Fd =1-exp[ V(1 +axVg, +bx vdsnz)]

Vot —1)—Vy,
avec ng=]+ﬁg(—u
V
p
Va(t)
Visn = 4
Volt—1)
Vagp| 1+ W] —=———
VP
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v, =Vpo+px Va(t)+Vy;

ol Vy, est la hauteur de barriére de la diode Schottky.
i 4 €5t e courant de saturation.
T est le retard traduisant le temps de transit des porteurs sous la grille.
a, b, m, p, w, Vpo et Vygp sont les paramétres a déterminer pour ajuster

le réseau de caractéristiques de sortie.

Cependant, ce modéle n'est pas approprié pour décrire la décroissance de la
transconductance en fonction de la tension grille-source dans les transistors a haute mobilité
¢lectronique (phénomene observable au dessus de Vgg = OV). Par conséquent, nous avons
introduit dans la modélisation de la source de courant Iyl Vs, Vys} une expression
supplémentaire pour les Vgs > 0V sous la forme d’une fonction polynomiale de Vs [63]:

Vs & Vsl e x Vg ) si 0 V20V (1.7

on o est un coefficient d'ajustage.

= 48 Ves= 0.3V

g — gs = .

= —T Vgs= 0.2V

5 - T P = 0.

é ” ] ._. | — Vgs= 01V

=

2 e e Ves= 0.0V

= =3 | o1t

E 9 o o B o

- - D

= n}/ I Vegs=-0.1V

s —f ——

ERIN /4 T ] . Vgs=-02V

/ - i ,T—’d L4 Vgs=-03V
o e C e vy
) 0.

v

1 1.5 2 2.5

\ Tension drain-source V (V) /

Figure 1,17 : Caractéristiques impulsionnelles I-V a 77 K pour le HEMT TO9802.
-O- points de mesure ; — modele (Point de repos : V=2V, V= -0.1V).
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En fait, pour les transistors MESFET, c’est le passage en direct de la diode d’entrée
qui induit la limitation du courant aux forts V. Tf semble donc que le phénoméne soit plus
complexe pour les HEMT. Cependant la prise en compte de cette dernicre équation a
permis un trés bon ajustage des caractéristiques mesurées comme on peut le constater sur la
figure 1.17 o0 sont comparés les caractéristiques impulsionnelles & 77 K du HEMT TO8902

avec les résultats de la simulation (effectuée a I'aide du logiciel HP-MDS).

IV-2-1-3 La capacité Co( V).

L extension de la zone dépeuplée sous la grille varie de fagon non-linéaire par rapport
a la tension de commande V. Il en résulte des variations de la capacité Cy, en fonction de Vs
qu’il est trés important de prendre en compte dans la mesure ot il s’agit du principal effet
non-lincaire réactif intervenant dans le transistor a effet de champ. De plus, cet effet semble
contribuer pour une large part dans les phénoménes de conversion de bruit dans les
oscillateurs [64]. En toute rigueur, Cgs dépend a la fois de Vs et de V. Néanmoins, tout
comme pour Cyy, la variation tres faible de cette capacité en zone saturée en fonction de Vs
nous a conduit & ne prendre en compte que les variations en fonction de V5. Ces variations
peuvent €tre relevées & partir des mesures de paramétres S 4 diverses polarisations ou plus
directement sur un analyseur d’impédance. Nous avons opt€ pour cette seconde solution et la

courbe Cyo(Vy) a été relevée a la fréquence de 13 MHz.

La non-linéarité est ensuite ajustée par une expression polynomiale (1.82) :

Cos = A+ BxVg + OxVy? + Dx Vol + ExVo?  siVg>V,  (1.8a)
Cos = Cysr, x explax (Vg -V, )] siVgs <V (1.8b)

avee Cyqp = A+ BxV,+Cx V2 +DxV + Exy,’

Le choix de cette modélisation (opposé a la modélisation classique des capacités de
diodes) permet un ajustement plus précis des valeurs de la capacité C,, (figure 1.18). Notons
que l'ordre 4 permet de rendre compte du "plateau” de Cgs au voisinage de V= 0V, plateau

caractéristique des transistors HEMT et PHEMT.

41



Composants 3 effet de champ aux températures cryogéniques.

= N

Cpacité grille-source Cy(pF)
<
-]
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I

-1 -0.25 05
Tension grille-source Vg!(V) /

Figurc 1.18 : Evolution de la capacité grille-source en fonction de la tension grille-source
pour le HEMT TO8902 : — modele ; + points de mesure.

[V-2-2 Validation des modéles.

Pour vérifier la validité d'un modéle de composant il est nécessaire d'effectuer des

mesures hyperfréquences en fort signal. La mesure de la caractéristique en puissance du

g )

— Ps

_4 ' I
4>

: =] I -
- . L’J Analyseur
Té de Té de de spectre

Coupleur Isolateur L L

polarisation polarisation
SN
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f{) Source hyperfréquence

| J

& Y

Figure 1.19 : Dispositif de caractérisation en puissance a basse température (77 K).

-
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transistor Py = f{P.), o P, et P sont respectivement les puissance d'entrée et de sortie du
composant, est le paramétre de test le plus couramment utilisé, Le schéma du montage est
représent¢ sur la figure 1.19. Le transistor est chargé en entrée et sortie sur 50 Q. Le
générateur dont Ja fréquence de fonctionnement est fixé a 4 GHz délivre le signal microonde.
Nous présentons sur la figure 1.20 la comparaison entre les résultats mesurés et ceux simulés
a partir du modele du HEMT TO8902 [63]. Nous pouvons constater un trés bon accord

mesure-simulation aussi bien & température ambiante qu'a basse température.

< D

293 K

i sl [77K
Y

9 4
¥

; 1/

Puissance de sortie Ps (dBm)

-15 O 15
Puissance d'entrée Pe (dBm) /

Figure 1.20 : Caractéristiques Po(P,_) du HEMT 2300 K et 77 K et 2 4 GHz.
(-0- et -A- points de mesure ; — modéle)

V - Etude du bruit basse fréquence.

L'¢tude du bruit basse fréquence (BF) dans tout composant microonde est de premiére
importance. En elfet, I'exigence de circuits hyperfréquences aux performances toujours
accrues necessite de pouvoir disposer de modéle de bruit précis méme au stade de la
conception afin de simuler et d’optimiser les performances en bruit au méme titre que les
autres performances électriques. Cette nécessité est d’autant plus réelle pour les oscillateurs a

haute puret¢ spectrale puisque, comme nous le verrons au niveau de I'étude de la conversion
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du bruit BF dans les oscillateurs (chapitre II), c'est le bruit basse fréquence qui régit la qualité
des signaux transmis et donc la pureté spectrale de I’ oscillateur.

Nous avons par conséquent entrepris une étude comparative du bruit BF en régime
satur¢ pour les diverses familles de composants étudiés (MESFET, HEMT, PHEMT). Cette
comparaison devrait nous permettre d'une part de déterminer le composant ayant les
meilleures performances en bruit BF et d'autre part de modéliser les sources de bruit du
transistor afin de les intégrer dans le modele fort signal qui pourra alors étre utilisé pour la

conception de 'oscillateur ainsi que pour I'étude des phénoménes de conversion.

V-1 Méthode de mesure

La théorie du bruit de fond [65] dans les quadripdles permet de considérer tout
transistor bruyant comme équivalent & un transistor non bruyant précédé a son entrée de deux
geéncrateurs de bruit, respectivement en tension epy,;; €t en courant iy,; comme représenté sur

la figure 1.21.

~ N

2

Cori B i
Quadripdle bruit bruit Quadripéle

<:> % non bruyant|
RN

braoyant

A Coruitforuit o

N /

Figure 1.21 : Théorie du bruit de fond.

Ces deux sources peuvent bien évidemment &tre plus ou moins corrélées. Cependant,
pour jes transistors a effet de champ a grille submicronique (type de composants a notre
disposition) le générateur équivalent de bruit en courant iy, peut étre négligé en raison de la
forte impédance d'entrée du TEC aux basses et moyennes fréquences [66]. La caractérisation

en bruit BF se réduit alors simplement a la détermination du générateur équivalent de bruit en
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tension €y, Detix étapes sont nécessaires lors de cette caractérisation. Tout d'abord, on
détermine la fonction de transfert du systéme sur la bande de fréquence retenue. Ensuite, &
F'aide d'un analyseur de spectre & transformée de Fourier rapide, on mesure, en sortie du
composant, la densit¢ spectrale du bruit en tension, le FET étant chargé sur une résistance de
quelques centaines d’ohms. La densité spectrale du bruit en tension ramené en entrée se réduit

alors au rapport de la puissance de bruit mesurée sur la fonction de transfert élevée au carré.

Au niveau du banc de mesure, deux plages fréquentielles ont été utilisées -

- une plage s’étendant de 2.5 Hz & 100 kHz pour des acquisitions large bande.

Cette acquisition se fait en fait par la superposition de trois plages de 400

points chacune.

- une plage pour des acquisitions rapides de 400 points qui s’étend de 250 Hz

a 100 kHz.

V-2 Bruit basse fréquence "en petit signal" (composant au repos).

V-2-1 Performances en bruit BF : étude comparative.

L'allure des spectres de bruit basse fréquence des transistors a effet de champ indique
généralement que le bruit total résulte de la superposition d'un spectre de bruit en 1/f (bruit
de scintillation aux origines physiques encore mal définies [67]-[69]) et d'un ou plusieurs
spectres lorentziens (bruit de génération-recombinaison (G-R) di a la présence de piéges).
Sur la figure 1.22 sont représentés trois exemples de mesure pour trois composants sur GaAs
de chaque type : le MESFET MGF1425, le HEMT TO8902 et le PHEMT MGF4416. Ces
spectres de bruit en tension ramené en entrée du transistor ont été mesurés a 300 K.
Les conditions de polarisation ont été fixées a Vds = 3V et Vgs = 0V pour le MESFET et
Vds = 2V et Vgs = 0V pour les deux autres transistors. Il faut souligner que nous n'avons pas
normalis¢ ces résultats par rapport a la surface de grille du composant sous test bien que les
dimensions géométriques de grille soient légérement différentes dans le cas du MESFET.
Cependant, cette figure permet de rendre compte, en premiére approximation, des
performances en bruit basse fréquence classiquement mesurées sur les TEC a grille

submicronique a température ambiante [70]. En effet, comme généralement reportées dans la
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littérature, les meilleures performances en bruit basse fréguence sont obtenues pour le
MESFET (S,.(10 kHz) = 107" Vz/Hz). La source de bruit prépondérante dans ce composant
est une source de bruit de scintillation. Le HEMT présente en comparaison des niveaux de
bruit €levés, en particulier au voisinage de 10 kHz (S,.(10 kHz) = 7.10™ VZ/HZ) liés 4 des
phénoménes de génération-recombinaison dans la couche d’AlGaAs qui se traduisent par un
spectre lorentzien se superposant au bruit en 1/f. Il présente une composante de bruit en excés

d'approximativement 20 dB supérieure & celle du MESFET.
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Figure 1.22 : Spectres de bruit BF 2 300 K.

Au niveau du comportement en bruit du PHEMT, la concentration des pigges profonds
étant fortement réduite dans ces structures -par rapport aux HEMT standards- les
performances cn bruit BF de ce type de composant (qui sont relativement proches de celles de
HEMT ou de PHEMT sur InP -a surface de grille identique-) sont largement meilleures que
celles obtenues dans le cas du HEMT. Cependant, les niveaux de bruit reportés sur la
figure 1.22 restent environ 10 dB au dessus de ceux du MESFET sur toute la plage de
tréquence de mesure.

Ces résultats obtenus sur ces trois composants reflétent assez bien la tendance actuelle

des performances en bruit BF que I’on peut attendre pour ces trois types de composants.
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V-2-2 Evolution du bruit BF en fonction de la température du cristal.

Aux températures cryogéniques, les résultats précédents du paragraphe V-2-1 peuvent
étre largement modifiés. En effet, les propriétés de transport, les temps de capture (relatifs aux

pi¢ges) et la densité €lectronique sont différents a basse température, ce qui affecte largement

les spectres de bruit.
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Figure 1.23 : Evolution du bruit BF en fonction de la température dans le cas du HEMT.

Les figures 1.23, 1.24 et 1.25 permettent de comparer les densités spectrales de bruit
obtenues 4 300 K et a 77 K pour chacun des transistors évoqués ci-dessus (les conditions de
polarisation restant inchangées). L'évolution du bruit en fonction de la température différe
suivant le composant testé. En effet, une diminution significative de la densité spectrale de
bruit d’environ 15 dB a 10 kHz est obtenue dans le cas du HEMT a 77 K alors que
"amélioration en température des niveaux de bruit reste bien en dega de 10 dB (au mieux 5 4
6 dB) pour les deux autres composants. Ces derniers résultats reflétent le comportement des
composants récents. En cffet, pour des technologies PHEMT plus anciennes on aurait pu

s"attendre & une amélioration avoisinant les 10 dB a 10 kHz [70].
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Figure 1.24 : Evolution du bruit BF en fonction de la température dans le cas du PHEMT.
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Figure 1.25 : Evolution du bruit BF en fonction de la température dans le cas du MESFET.

Les deux raisons, généralement mentionnées [70] pour expliquer les résultats obtenus
a 77 K pour chacun des composants sont liées d’une part, & la dépendance en température des

collisions limitant les propriétés de transport et d’autre part, aux sources de bruit présentes
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dans le composant. En effet, au niveau des propriétés de transport dans les HEMT et PHEMT,
ce sont les collisions électrons-phonons qui prédominent et leur sensibilité en fonction de la
température sont telles que les variations des caractéristiques en bruit en température sont plus
importantes que dans le MESFET, Dans ce type de composant, les propriétés de transport
dépendent des collisions électrons-impuretés ionisées qui sont beaucoup moins sensibles a la
temperature. Le second point s'explique par le fait que les constantes de temps des pieges
augmentent exponentiellement lorsque Ja température diminue. De ce fait, dans les structures
a gaz bi-dimentionnel ot les sources de bruit G-R sont responsables des forts niveaux de bruit
mesures, on observe le déplacement du "plateau” de bruit vers les basses fréquences. Ceci
entraine une diminution du niveau de bruit BF a 77 K pour des fréquences supérieures 3
quelques kilohertz. Dans certains cas le spectre de bruit a basse température se rapproche d'un
bruit I/f, les mécanismes de génération-recombinaison étant repoussés vers les trés basses
fréquences (voir I'exemple du HEMT, figure 1.23). Par contre, dans les MESF ET, la source de
bruit prépondérante étant une source de bruit en 1/f la variation en température des niveaux de
bruit est bien moins prononcée.

Ces résultats sont ¢videmment d'une grande importance pour la conception d'un
oscillateur cryogénique. En effet, étant donné que les niveaux de bruit BF du composant
actif gouvernent la pureté spectrale d'un oscillateur nous pouvons penser qu'a priori le
meilleur bruit de phase a basse température devrait étre obtenu pour l'oscillateur 4 base du
MESFET MGF1425 puisque les composants a gaz d'électrons bidimentionnel présentés ont
des niveaux de bruit & 77 K supérieurs au MESFET de l'ordre de 8 4 10 dB a 10 kHz, Au
niveau des évolutions attendues en bruit de phase, évolutions induites par l'abaissement de la
température, on doit s'attendre 3 une amélioration significative pour l'oscillateur 3 HEMT.
Cette am¢lioration devrait étre proportionnelle & celle obtenue en bruit basse fréquence. Bien
¢videmment, ces deux remarques ne tiennent pas compte des phénomenes de conversion du

bruit BF mis en jeu dans les oscillateurs, phénoménes que nous étudierons dans le prochain

chapitre.
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V-3 Une premicre application : I’amplificateur crvogénique pour détecteur infrarouge.,

Les études présentées dans ce premier chapitre ont permis de nous intéresser a une

premiére application cryogénique : la détection infrarouge.

V-3-1 Posttion du probléme et démarche expérimentale.

Les détecteurs infrarouges actuels, utilisés pour les applications spatiales, fonctionnent
a des températures proches de I’hélium liquide (4.2 K). De plus, la trés forte impédance de ces
détecteurs (de Iordre de 10 Q) implique que les circuits électroniques (typiquement des
amplificateurs transimpédance) chargés d’amplifier les faibles valeurs de courant qu'ils
delivrent soient précédés d'un étage a trés forte impédance d’entrée. L utilisation de transistors
a ctfet de champ est donc nécessaire et, a 'heure actuelle, le composant utilisé pour 1'étage
d’adaptation d’impédance est un JFET Silicium. Cependant, ce transistor n’est pas congu pour
fonctionner en dessous de 50 K. En outre, la nécessité que le composant soit placé au plus
prés du détecteur afin de s’affranchir des capacités des cdbles implique qu’un dispositif
spécifique soit capable de le maintenir au dessus de cette température critique. Il est donc
ntéressant d’¢tudier la possibilité de remplacer les JFET Silicium par des composants a base
de semi-conducteurs III-V susceptibles de fonctionner 4 la méme température que le détecteur
infrarouge.

Nous nous sommes intéressés au seul probléme de la détection directe. En effet, ce
type de détection nécessite une électronique amplificatrice associée fonctionnant a trés basse
fréquence (quelques Hz & quelques kHz). 1 s'inscrit donc naturellement dans le prolongement
des travaux présentés dans les paragraphes précédents concernant les phénomeénes parasites et
le bruit basse fréquence des composants III-V aux températures cryogéniques. 1 étude
eatieprise a ¢i¢ effectuée en collaboration avec le laboratoire LMM-CNRS de Bagneux. Cette
collaboration a permis de d’étudier, pour des composants différents de ceux du commerce, le
comportement aux basses températures (caractéristiques I-V en régime statique et bruit BF).
Ces transistors ont ¢té optimisés au regard de certains paramétres technologiques, comme la
larpeur et longueur de grille, afin de permettre la réalisation d’un premier dispositif

d’adaptation d’impédance.
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Nous avons tout d’abord analysé les données de la littérature relatives aux niveaux de
bruit basse fréquence dans les transistors JFET Silicium {71] [72]. Cette analyse a permis de
constater que, malgré les efforts fournis par les concepteurs et les technologues pour définir
une structure faible bruit a base de matériaux III-V, les valeurs de densité spectrale de
bruit BF mesurées pour les FET & grille submicronique restent bien supérieures a celles
obtenues pour les JFET. En effet, pour les composants présentés précédemment, on peut noter
un écart d'au moins 50 dB a 100 Hz par rapport aux niveaux de bruit des JFET. De ce fait et
puisque le bruit en excés dans les TEC est inversement proportionnel & la surface de grille
[73], une solution consiste & concevoir et a réaliser des composants de plus grandes
dimensions. Le laboratoire LMM-CNRS a donc réalisé des composants muftidoigts (PHEMT
sur GaAs) de largeur totale de grille valant soit 1.6 mm, soit 3.2 mm, soit 4.8 mm et dont la
longueur de grille est fixée a 0.4 um. Ces composants -assez semblables de part leur taille a
des HEMT de puissance- possédent une transconductance élevée. Par exemple dans le cas du
transistor de largeur de grille 4.8 mm pour des tensions proches du pincement, soit
Voo = -0.3V, la transconductance Gy, est de 1’ordre de 250 mS & la tension drain-source
Vg = 1V. Il est donc possible, avec ces transistors, de travailler a faible densité de courant
tout en conservant une transconductance élevée. La consommation reste alors proche de celle
relevée sur des composants de faibles dimensions, ¢'est a dire un courant drain de ordre de
15-20 mA sous quelques volts.

La démarche expérimentale suivie a été d’étudier, dans un premier temps, le
comportement des composants & 77 K avant d’effectuer des mesures de bruit BF au voisinage
de 4 K (plus précisément a 10 K). En effet, les effets de piégeage sur le courant continu de
drain apparaissent dés la température de 150 K et ont leurs effets essentiels entre 100 K et
150 K. On peut donc penser que si le composant présente des caractéristiques courant-tension
peu dégradées a 77 K, il a de bonnes chances de fonctionner également a la température de
4 K. Aua niveau du comportement en bruit BF, les phénoménes sont plus complexes puisque
comme nous |'avons expliqué précédemment il peut y avoir apparition ou disparition d’un
palicr de bruit de génération-recombinaison liée & la descente en température du composant.
Cependant. a 4 K, la plupart des piéges sont gelés et ces paliers sont surtout présents aux trés
basses fréquences. Une dégradation du bruit entre 77 K et 4 K est donc peu probable, du

moins pour des fréquences supérieures a quelques centaines d’hertz.
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V-3-2 Résultats de 'étude.

[’¢tude des caractéristiques statiques a2 77 K des composants multidoigts a permis
de constater que le choix d’un point de repos correspondant 4 une tension Vg proche du
pincement n’induisait pas de phénoméne de "collapse", méme pour une tension continue
drain-source de 1V (voir paragraphe I11-2-3). Par conséquent, ce type de point de repos, dont

nous avons montré I’'intérét, a été retenu pour toutes les mesures de bruit basse fréquence.
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Figure 1.26 : Synthése des résultats en bruit basse fréquence.

La figure 1.26 présente une synthése entre les résultats en bruit obtenus sur un
PHEMT classique de largeur de grille 150 pm et sur un PHEMT de 4.8 mm. Nous pouvons
constater que, dés la température ambiante, les valeurs de la densité spectrale du bruit en
tension ramené en entrée sont tres faibles : une amélioration de plus de 20 dB par rapport aux
composants de 150 um. De plus, lorsque le composant est refroidi 4 10 K le niveau de
bruit BF s'améliore de 10 dB a 10 kHz. Cependant, les niveaux de bruit restent importants aux
fréquences mfcricures a 1 kHz environ. Les caractéristiques en bruit basse fréquence des JFET
Silicium (figure 1.26) sont quant a elles trés bonnes dés les trés basses fréquences : & partir de
100 Hz environ, un plancher de bruit blanc est atteint dont la valeur est de ordre de (ou
méme inférieur a) 1077 vz [71]. Par conséquent, pour atteindre de tels niveaux de bruit, le

PHEMT devra étre utilisé a des fréquences au moins supéricures a 1 kHz.
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V-3-3 Réalisation d’un montage en suiveur.

Le montage suiveur est généralement utilisé pour 1’étage d’adaptation d’impédance. 11
permet d’assurer une bonne stabilité du composant (suppression des oscillations parasites)
sans dégrader pour autant les performances en bruit équivalent en entrée. Nous avons par
conscquent réalisé un tel montage avec le composant PHEMT de largeur de grille de 4.8 mm
[74]. Les conditions de polarisation restent proches de celles du paragraphe précédent ¢’est &

dire pour des tensions grille-source proches du pincement.
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Figure 1.27 : PHEMT 4.8 mm monté en suiveur - T=77 K-
(- Vy =1V, V. =-03V, [;,;=15mAet-a-: V, =04V, V__=-025V,[, =15 mA)
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Sur la figure 1.27, nous présentons les densités spectrales de bruit en tension ramené
en entrée mesurces pour ce dispositif 4 Ja température de 1’azote liquide et pour deux points de
polarisation différents. Nous pouvons constater que les niveaux de bruit sont trés proches de
ceux relevés en source commune. De plus, lorsque la tension drain est abaissée vers des
valeurs trés faibles (Vds = 0.4 V) on remarque une amélioration des performances qui se
traduisent a 100 kHz par un niveau de bruit de I"ordre de 10™"* V¥/Hz.

Aux vues de ces derniers résultats, on peut penser que le remplacement des JFET
Silicium par des composants de puissance sur GaAs est judicieux dans la mesure ou la
fréquence de fonctionnement du circuit électronique est supérieure & 1 kHz. Cependant, un

probleme subsiste au niveau de I'impédance d’entrée de ces composants. En effet, la
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multiplication des doigts de grille dégrade fortement la capacité d’entrée du transistor
{environ 10-12 pF pour le PHEMT-4.8 mm au licu de 2-4 pF pour les JFET Silicium). Cette
dégradation devrait se traduire par une impédance dentrée diminuée d'un facteur 10° 3
10 k2 par rapport au 10° Q que peuvent présenter les JFET Silicium. De plus la présence
d'une résistance parasite 4 Pentrée de ces composants est responsable de courants de grille
(courants de fuite) importants : 1-10 uA pour le PHEMT-4.8 mm contre 1-10 pA pour les
JFET Silicium. Ceci contribue a accentuer cet écart et de ce fait l'impédance d'entrée de nos
dispositifs est en réalité de 'ordre de 100 kQ & 10 kHz. Ce probléme rédhnibitoire, compte
tenue de la trés forte impédance des détecteurs, ne peut étre résolu que par une amélioration
de la technologie associée sans doute a une modification de la structure des dispositifs (peut-
ctre ¢n optimisant lc couple longueur/largeur de grille). Toutefois, la condition faible bruit

doit éue conscrvée © a ’heure actuelle, ce compromis n’a pas encore pu étre obtenu.

V1 - Conclusion.

Dans ce chapitre, aprés un rappel sur les propriétés physiques et technologiques de
trois catégories de transistors a effet de champ microonde (MESFET, HEMT et PHEMT),
nous avons ¢tudi¢ leur comportement a la température de ’azote liquide. Nous avons tout
d’abord presenté les différents phénoménes parasites liés a I’abaissement de la température
pour trois composants a grille submicronique représentatifs de chaque catégorie. Les
caracterisations statiques Ly(Vys) a 77 K ont permis de mettre en évidence, dans les structures
a gaz d’électrons bidimensionel, la présence des deux phénomeénes parasites principaux que
sont le phénomene de "collapse" et I'effet de coude ; I'écrasement des caractéristiques 1-V
ctant le plus critique pour le fonctionnement du transistor. Cependant, nous avons montré qu'il
Jtait aisé de s'affranchir du phénoméne de "collapse” par des conditions de polarisation
approprices. Elles sont définies, dans les HEMT, par une tension drain-source Vi de 'ordre
de 3V ¢t dans les PHEMT, par Vg 2 Viqude 00 Vigude 6tant la tension drain-source relative a
T'effet du méme nom (généralement pour des transistors & grille submicronique -avec Lg > 0.2
pm- fa valeur de V4, est comprise entre 1 et 1.5 V). Ces transistors ainsi polarisés
conservent de bonnes performances électriques méme dans I'obscurité. Nous avons ainsi pu
obtenir un modele fort signal complet pour chaque type de composants. Ces modéles ont été

ajustes a partir de mesures impulsionnelles effectuées a la température de I'azote liquide et
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dans l'obscurité, Le choix du point de repos doit satisfaire a la condition d'élimination du
"collapse” décrite ci-dessus. Des mesures de la caractéristique de transfert en puissance,
P = {{P,) sur 50 Q, comparées aux résultats de la simulation fort signal ont permis de vérifier
la qualité des modéles réalisés.

Au niveau de I'¢tude en bruit basse fréquence de ces composants, notre travail a permis
de rendre compte du comportement des technologies récentes aussi bien température
ambiante qu'a basse température. Cette étape nécessaire A la conception et a I'étude des
performances en bruit de phase d'un oscillateur cryogénique a permis de vérifier que les
MESFET MGF1425 présentait les plus faibles niveaux de bruit BF (par rapport a ceux de
composants & hétérostructure). En conséquence, ce composant devrait étre le mieux adapté a
ce type d'application.

La dernicre partie du travail présenté a porté sur l'utilisation de composants
pseudomorphiques multidoigts pour la détection infrarouge directe. Les résultats en bruit BF
ont montr¢ que la conception de transistors faible bruit et fonctionnant a trés basse
tempcrature était délicate. Les transistors PHEMT ne peuvent remplacer les structures JEET
Silicium que pour une électronique amplificatrice fonctionnant au dessus de 1 kHz. De plus,
nous avons constaté qu'il était difficile de concevoir des composants réalisant les deux
conditions principales pour ce type d'application : des faibles niveaux de bruit aux trés basses

fréquences et une impédance d'entrée élevée.
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Chapitre II - Phénoménes de conversion du bruit dans les oscillateurs.

1 - Introduction.

Le bruit de phase des oscillateurs est un paramétre essentiel pour le concepteur et
constitue, pour les systtmes de télécommunication modernes, un des principaux critéres de
choix, Par conséquent, il est d’un grand intérét d’identifier les origines des fluctuations de
phase afin de les réduire. Dans les oscillateurs microondes, le bruit de phase est généralement
attribué au bruit basse fréquence (BF) du composant actif qui est converti par un processus de
mélange en fluctuations de fréquence autour de la porteuse. Le bruit BF est par conséquent
utilisé comme parameétre d’entrée dans les simulateurs non-linéaires. Les travaux présentés
dans le premier chapitre, nous ont permis de concevoir un modele fort signal complet pour
chaque type de composant étudi€ et les premiers résultats en bruit BF a 77 K ont indiqué que
le MESFET MGF1425 semblait étre le transistor & effet de champ le plus adéquat pour la
réalisation d’un oscillateur a faible bruit de phase.

LL¢ second chapitre a donc pour but de vérifier cette hypothése afin d’entériner le choix
du composant actif en vue de la réalisation et de la caractérisation d’un oscillateur 4 haute
pureté spectrale. Nos propos porteront tout d’abord sur des considérations générales sur le
bruit de phase des oscillateurs et nous indiquerons, dans le cas d'oscillateurs a contre réaction
parallele, les parametres essentiels 4 optimiser afin de minimiser les fluctuations de fréquence
d'un tel circuit. Le premier point original que notre travail a permis de mettre en évidence
concerne l'effet du comportcment fort-signal sur les sources de bruit basse fréquence d'un
TEC, Lincapacité de la méthode classique, qui consiste & mesurer le bruit BF du transistor au
repos pour déterminer le générateur de bruit en tension équivalent en entrée, est clairement
montrée. Pour cela, le bruit de fréquence mesuré pour chacun des oscillateurs réalisés est
comparé au produit de la tension de bruit BF et du facteur de "pushing", facteur représentant
la sensibilité de la fréquence de l'oscillateur a la tension continue de grille. Cependant, nous
montrons que des différences peuvent apparaitre entre la mesure du bruit de phase et
I'évaluation effectuée a partir du bruit BF mesuré méme dans des conditions d'oscillation. En
particulier, nous montrons qu'il existe d'importants problémes de modélisation pour des points
de polarisation bien spécifiques ou le facteur de "pushing” chute jusqu'a la valeur nulle. Une

solution possible est alors proposée afin de les résoudre, basée sur I'hypothése d'un effet

distribué de 1a grille.
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Enfin, nous indiquons les conditions de fonctionnement que nous avons déterminées
pour chacun des composants dans le but de minimiser les fluctuations de fréquence d'un
oscillateur a contre réaction paralléle a base de TEC : le point de polarisation, 1’état de
compression, les impédances (microondes) de charge présentées en entrée et en sortie du
transistor. Ces résultats nous permettront, finalement, de déterminer le (ou les) transistor

retenu pour la réalisation de 'oscillateur cryogénique.
p ry

I - Généralités.

II-1 Le bruit dans les oscillateurs.

Tout signal délivré par un oscillateur est perturbé par des fluctuations d’amplitude et
de phase (ou de fréquence). En regle générale les fluctuations d’amplitude sont trés faibles
pour la plupart des applications et de ce fait caractériser la pureté spectrale d’une source
hyperfréquence revient a mesurer la densité spectrale des fluctuations de phase (ou de
fréquence) [1] [2]. Comme nous I’avons dit en introduction ce bruit résulte d’un processus
non-lin¢aire de mélange entre le bruit BF de I’élément actif et la fréquence d’oscillation, Ce
mécanisme est généralement comparé a une modulation du signal hyperfréquence par le
spectre basse fréquence et les équations de base ont déja fait I’objet de nombreux ouvrages et
travaux de these [2]-[5]. Nous ne développerons donc pas la théorie mathématique relative au
bruit de modulation de fréquence (ou de phase) mais, cependant, nous tenons a indiquer les
principales relations caractérisant le bruit de fréquence dans les oscillateurs. Tout d’abord,
dans le cas d'un signal modulé en fréquence avec une fréquence de modulation f,,, on

démontre aisément la relation :

Ap == 2.1}

ou A est I'"écart maximal de phase,

Af est I'écart maximal de fréquence dii a la modulation.

St l'on suppose que le bruit de fréquence peut étre représenté par une somme de

modulations 4 bande étroite, on peut étendre la validité de la relation (2.1) aux densités
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spectrales de fluctuations de fréquence Sr et de phase Saq. On peut alors écrire

Sy
S Ap = F (2.2)
ol Sap €t Sarsont exprimés respectivement en rad 2/ Hz eten Hz®/ Hz.

On peut également conserver les notations Ag et Af en considérant qu'il s'agit des racines

carrées des densités spectrales (respectivement exprimées en rad / vHz eten Hz/+Hz ).

Le dernier paramétre important pour la caractérisation du bruit de phase d’un
oscillateur est la quantité L(f;) (exprimée en dBc/Hz). Dénommée densité spectrale simple
bande, cette quantité n’est autre que le rapport de la densité spectrale de bruit dans une bande
de 1 Hz a une distance fj; de la porteuse sur la puissance de cette méme porteuse. Elle s*écrit

en fonction des fluctuations de fréquence ou de phase (exprimées en valeurs efficaces) par la

relation suivante :

L(f,)=20log( wjf"’)) 2010 (“ffm')) 2.3)

Cette relation s'obtient également par la théorie de la modulation de fréquence
déterministe. Elle n'est rigourcusement valable que pour de faibles indices de modulation
(Af/ [, <<1) et correspond dans ce cas au niveau des bandes latérales observables sur un
analyseur de spectre. Par contre, pour des distances proches de la porteuse, L(f) n'est plus reli¢
a ce rapport porteuse / bandes latérales mais est toujours proportionnel aux fluctuations de
phase ct reste denc une quantité représentative de la stabilité en fréquence de 'oscillateur.
Cest en fait la quantité la plus fréquemment utilisée pour la représentation de bruit de phase

dans les oscillateurs. L'unité qui lui correspond est le dBc/Hz.
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1I-2 Topologie d’un oscillateur.

1] existe un grand nombre de configurations possibles pour réaliser un oscillateur
utilisant un transistor et un résonateur [4]. Les deux plus fréquemment rencontrées dans les
applications hyperfréquences sont ’oscillateur & contre réaction série (figure 2.1-a) et

I"oscillateur a contre réaction paralléle (figure 2.1-b).

~

Résonateur
diélectrique

Tranststor FET O

L
iz

I
S ZCharge

\Z /

Figure 2.1-a : Schéma synoptique de l'oscillateur a contre réaction série.

/ i = \
Résonateur
diélectrique

L —

Z’Churge

Transistor FET

- "/

Figure 2.1-b ;: Schéma synoptique de I'oscillateur & contre réaction paralléle.
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Dans la premiére topologie, une impédance microonde non nulle est ramenée sur la
source du TEC (sur I'émetteur pour un transistor bipolaire) de telle sorte qu’elle puisse créer
[linstabilité du transistor. Le positionnement du résonateur, sur la grille ou sur le drain,
delimite la zone ot Poscillation peut-étre déclenchée. Toute la difficulté de cette approche -od
I"¢lément acuif fonctionne en réflexion- est de déterminer I’emplacement du résonateur
permettant d obtenir le couplage ligne-résonateur désiré et l'accord de phase déclenchant
l'oscillation. Bien qu’un tel circuit soit apparemment simple les conditions de mise en ceuvre
ct les réglages liés au positionnement du résonateur (afin d’obtenir une oscillation stable et
unc zone de réglage ligne-résonateur suffisamment large) peuvent s’avérer difficile a
température ambiante [4]. On peut donc aisément penser qu’un oscillateur fonctionnant a
bassc tempdrature sera d autant plus délicat & mettre en ceuvre.

Dans la scconde topologie, (figure 2.1-b), I"instabilité est crée par la contre réaction
paralléle, ¢’est a dire a travers le résonateur utilisé en transmission. Une partie de la puissance
cst prélevée en sortie du transistor -fonctionnant en amplificateur non-linéaire- puis, aprés
avoir éte filtrée, est réinjectée a I'entrée. L’amplification de ce signal par le composant actif -
si les pertes dans la boucle sont compensées- permet de créer Ioscillation au voisinage de la
fréquence centrale du résonateur utilisé.

[ avantage premier de cette méthode réside dans la configuration en source commune
du TEC (ou en émetteur commun pour le transistor bipolaire). En effet, dans cette
configuration 1’¢lément actif est inconditionnellement stable et donc T'oscillation ne peut
provenir que du résonateur méme si celui-ci est faiblement couplé. Aucune oscillation parasite
ne peut done théoriquement prendre naissance dans un tel circuit. Le second avantage de cette
topologie est li¢ aux réglages nécessaires aprés réalisation. En effet, il est important pour tout
systéme fonctionnant a basse température d’utiliser une topologie fiable ne nécessitant qu’un
minimum d’étapes de réglage. La configuration a contre réaction paralléle est bien adaptée a
ce probleme. De plus, la possibilité de réaliser un montage en éléments éclatés va permettre de
controler wisément les principaux paramétres de la contre réaction en particulier ’accord de
phasc nécessaire au démarrage de I’oscillation (intégration dans la boucle d’une ligne
coulissante). Enfin, la réalisation d’un tel montage offre la possibilité de modifier aisément les
deux cléments du circuit que sont le transistor et le résonateur ce qui autorise une étude

détaillée du phénomene d’oscillation en déterminant I’influence de chacun des éléments.
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Lin raison de tous ces avantages nous avons retenu cette topologie d’oscillateur pour la
suite de nos travaux. Examinons maintenant I’origine des fluctuations de phase dans un tel

circuit d’oscillateur.

1I-3 Fluctuations de phase dans un oscillateur & contre réaction paralléle,

Le formalisme le mieux adapté [6] pour décrire le phénomeéne d'oscillation existant
dans un oscillateur réalisé & partir d'un amplificateur contre-réactionné par une cavité en

transmission permet d'é€crire la condition d’oscillation sous la forme suivante :

] AoV
Gt(/l,a),VO)xe[‘mf( 7 0)]:1

2.4)
ou (1, est le gain total de boucle.

@, est la phase totale de boucle.

o et A sont respectivement ta pulsation et [’amplitude de I’oscillation.

Vp une tension de perturbation basse fréquence représentant le bruit BF

au niveau du transistor.

Cette condition d’oscillation en régime établi impose une phase totale sur un tour de
boucle égale a 2km ol k est un entier. En conséquence toute fluctuation AV, de la tension de
perturbation Vo va créer une fluctuation de phase au niveau du composant actif. En

considérant comme négligeable la fluctuation d’amplitude, cette fluctuation de phase va étre

compensee par une fluctuation de fréquence de facon & maintenir la condition d’oscillation
relative a la phase. Il en découle une relation simple reliant les fluctuations de tension AV,

aux fluctuations de fréquence Af. qui peut s’¢éerire (équation 2.5)

dp, =g Pugp, 20 (2.5)
a” &,
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Soit par suite :

,
. av,
4 =- Eé— AV, (2.6)
g
ol Jp/AV représente la réponse en phase de ’oscillateur 4 une perturbation

élémentaire de la tension V.

Opy/of représente le lerme de stabilit¢ en fréquence imposé par

le résonateur.

Par conséquent, nous pouvons constater que pour minimiser les fluctuations de
fréquence de I'oscillateur -c’est 4 dire le bruit de phase- il faut réaliser impérativement les

trois conditions suivantes :

* - Choisir un élément passif -le résonateur- ayant une réponse en phase évoluant trés

rapidement avec la fréquence (c’est a dire g /of le plus élevé possible).

* - Choisir un élément actif -le transistor- présentant de faibles niveaux de bruit basse

fréquence (c’est & dire AV le plus faible possible).

* - Choisir, pour le composant actif retenu, les meilleures conditions de fonctionne-
ment afin de minimiser le terme 8¢/8Vy : le point de polarisation, *état de
compression et les impédances de charge présentées en entrée et en sortie du
transistor. Ces conditions pourront étre évaluées par I’utilisation du modéle non-

linéarre complet du composant.

Ce sont ces deux derniers point relatifs aux paramétres du composant actif qui vont
¢tre abordés dans ce chapitre. Le choix du résonateur sera présenté dans le dernier chapitre

(chapitre I11) en vue de la réalisation de I’ oscillateur a haute pureté spectrale.
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I - Comparaison du bruit de phase mesuré et simulé.

Nous allons dans cette partie présenter les premiers résultats en bruit de phase obtenus
pour chacun des composants étudiés et modélisés précédemment. Cette étape a pour but d’une
part, d*évalucr a température ambiante comme & basse température les niveaux de bruit de
phase de chaque oscillateur (MESFET MGF1425, HEMT T08902 et PHEMT MGF4417) et

d’autre part, de valider les modéles de nos composants dans ce domaine.

-1 Dispositif de mesure

lle schéma de Doscillateur réalisé pour la caractérisation en oscillation & 77 K

est représenté sur figure 2.2, Le transistor sous test cst placé entre deux isolateurs 50 0.

x Court-cireuit
Atténuateur

<
r\_/
M ,
Sortie ©
Résonateur .
Coupleur Tlﬁ) — Analyse en
] Bruit de Phase
~
[salateur J/ Té de Té de Isolateur
polarisation polarisation

@

Rd Ydo
Sorie Analyse en

K » Bruit Basse Fréquery

Figure 2.2 : Dispositif de caractérisation des TEC en oscillation a 77 K.,

La cavité utilisée cst maintenue a la température ambiante et posséde un coefficient de qualité
en charge Q. de 160 a 4 GHz avec des pertes en transmission de 1’ordre de 1.5 dB. L avantage

d'un résonateur faiblement surtendu réside dans des niveaux de bruit de phase aisément
mesurables tout en conservant une oscillation stable. De plus, les faibles pertes en

transmission autorisent, par [’utilisation d’un atténuateur variable dans la boucle, une
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caractérisation en bruit de phase en fonction du point de compression de P’élément actif.
L’accord de phase quant a lui est réalisé par ['utilisation d’une ligne de longueur variable
présentant un court-circuit a son extrémité.

La mesure de bruit de phase de I'oscillateur est effectuée par la caractérisation du
signal issu du coupleur (ou d’un diviseur de puissance) 4 I’aide d’un banc élaboré au
laboratoire [7]. Il s’agit d’un dispositif de détection passif basé sur la technique du
discriminateur & ligne a retard, améliorée par I’introduction d’un détecteur double et d’une

m¢thode d terspectre (chapitre 111). La gamme de fréquence d’utilisation de ce banc est

comprise entre 2 et 18 GHz.

1I-2 Résultats expérimentaux.

Les figures 2.3, 2.4 et 2.5 présentent les spectres de bruit de phase mesurés a 300 K et

77 K pour chaque type d’oscillateur. Les transistors sont polarisés aux mémes tensions drain-
source et grille-source que lors des études antérieures, c’est & dire & Vg = 2V, Vs = OV pour

les HEMT et PHEMT et & V4, = 3V, Vgs =0V pour le MESFET.

/ MESFET \

Mitsubishi 1425

-100

Bruit de phase (dBc/Hz)

-120

-140 vl v vt o b
| 10! 107 10° 10* 10°

\ Fréquence (Hz) /

Figure 2.3 : Evolution du bruit de phase en fonction de la température pour le MESFET,

A température ambiante, comme nous le laissait présager les résultats obtenus en bruit
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basse fréquence, les niveaux de bruit de phase les plus faibles ont été observés pour
loscillateur & MESFET qui présente 4 10 kHz de la porteuse un niveau de Vordre de
-100 dBc/Hz alors que pour les oscillateurs 8 HEMT et PHEMT on obtient respectivement des
niveaux de -73 dBc/Hz et -87 dBe/Hz. A la température de ’azote liquide, 1’évolution des
spectres de bruit de phase pour chaque type d’oscillateur semble, dans sa globalité, cohérente
avec la modification en température des caractéristiques en bruit BF. En effet, on peut
constater une amélioration significative du bruit de phase dans le cas de Ioscillateur 8 HEMT
qui se traduit a 10 kH7 de la porteuse par une diminution du niveau de bruit d’environ 15 dB.
On obtient ainsi des niveaux de bruit de phase du méme ordre de grandeur que ceux mesurés

pour I"oscillateur a PHEMT (-90 dBc/Hz a 10 kHz).

e v ™

Mitsubishi 4417

Bruit de phase (dBc/Hz)

-80 - 300K
o0 1 |+ 7K
%
2120 [ U I N W e
10! 10 10° 104 109

K Fréquence (Hz) /

Figure 2.4 : Evolution du bruit de phase en fonction de la température pour le PHEMT.

Dans le cas de 'oscillateur & MESFET par contre, la réduction du bruit de phase
engendrée par 'abaissement de la température n’est pas significative mais ses niveaux restent
mtérieurs {d’au moins 10 dB) sur toute la gamme de fréquence (10 Hz - 100 kHz) a ceux

obtenus pour les deux autres types d’oscillateurs. Cependant on peut noter pour chacun des
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/ HEMT \
Toshiba 8902

£
=
I

N
=
i

&
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Figure 2.5 : Evolution du bruit de phase en fonction de la température pour le HEMT.

cas présentés {(oscillateurs & MESFET, HEMT et PHEMT) "existence d’une fréquence f, de
croisement des spectres (obtenus & 300 K et & 77 K) de telle sorte que le bruit de phase des
oscillateurs a transistors refroidis est supéricur au bruit de phase des oscillateurs a température
ambiante prés de la porteuse (f < f.) et inférieur au dela (f > f.). Cette évolution en
température est particulicrement marquée pour les oscillateurs A base de composants a
hétérostructures notamment en ce qui concerne oscillateur 3 PHEMT pour lequel la
[réquence f; est repoussée au dela de 1 kHz. La dégradation observée dans ce cas se traduit a
100 Hz de la porteuse par une augmentation du niveau de bruit de phase de "ordre de 10 dB a
77 K. Ce phenomene est également observé sur les caractéristiques en bruit basse fréquence.
Erexamen des courbes présentées dans le chapitre précédent montre qu'effectivement. pour
chacun des composants testés, les spectres de bruit BF se croisent mais il apparait clairement
que cette fréquence de croisement ne coincide pas avec celle évaluée sur les courbes de bruit
de phase. Cect est dii a une moditication par I'abaissement de la température, non seulement
des caractéristiques en bruit, mais également des paramétres de conversion bruit BF-bruit de
phase. Ce phenomene de dégradation du bruit trés prés de la porteuse (déja mis en évidence
dans des ¢tudes antéricures [8]) est un handicap sérieux pour la réalisation d un oscillateur

cryogénique a faible bruit de phase aux faibles offsets de fréquence. Toutefois. si l'oscillateur
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libre microonde est verrouillé sur un oscillateur a quartz de bonne qualité, c'est le spectre du
quartz qui sera recopi€é aux faibles offsets de la porteuse ce qui limite un peu la portée de cet
inconvénient. Par exemple, dans le cas d'un oscillateur a résonateur di¢lectrique refroidi, on
obtiendra des niveaux de bruit de phase inférieurs a ceux du quartz a 10 kHz d'offset, mais pas
a | kHz. La plage de verrouillage sera donc de 1 kHz environ, c'est a dire de l'ordre de f.. Par
contre, dans le cas d'un oscillateur cryogénique de trés haute pureté spectrale (WGM saphir ou
diélectrique-supraconducteur -voir chapitre 1), on peut espérer obtenir des résultats
supérieurs aux meilleurs quartz sur toute la plage de fréquence. La présence de niveaux de
bruit élevés aux trés faibles offsets de fréquence sera alors tout a fait rédhibitoire et un
transistor présentant trés peu de bruit de génération-recombinaison devra étre choisi.

Ces premiers résultats montrent que les trois composants MESFET, PHEMT et HEMT
peuvent convenir pour la réalisation d'un oscillateur cryogénique, avec cependant des
performances assez différentes. Seul le MESFET permet l'obtention de bonnes
caractéristiques en bruit sur I'ensemble de la plage de fréquence étudiée, le HEMT et le
PHEMT pouvant néanmoins étre utilisés si on désire travailler avec un gain de boucle plus
important et si {es contraintes en bruit ne portent que sur des offsets de fréquence supérieurs a
1 kHz environ. Le simple choix du composant par ce type de tri sur un oscillateur de test n'est
cependant pas suffisant pour assurer le succeés d'une réalisation d'oscillateurs 3 haute pureté
spectrale. Les phénoménes de conversion de bruit BF en bruit de phase doivent étre compris et
modélis¢s pour étre & méme d'utiliser le composant sélectionné au mieux de ses capacités.

Cect constitue le but de I'étude qui va maintenant étre présentée.

IV - Complexité des phénomeénes de conversion.

IV-1 Coefficient de conversion et facteur de "pushing”.

Comme nous l'avons précédemment énoncé il est généralement admis que le
meécanisme responsable du bruit de phase -ou de fréquence- dans les oscillateurs est similaire

a une modulation du signal hyperfréquence par le spectre basse fréquence.
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\

30 di3/dee

Bruit de phase

Modulation de fréquence 10 dB/dec
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Figure 2.6 : Bruit de phase d'un oscillateur libre :

visualisation des domaines de modulation de fréquence (pente 20 a 40 dB/dec)
et de phase (pente 0 a 20 dB/dec).

Fn effet. lorsque on s’intéresse au bruit de phase prés de la porteuse, ou plus
exactement lorsque la fréquence d’analyse en bruit f, est inférieure a f,/2Q ol Q est le
coefficient de qualité en charge du résonateur utilisé (f/2Q correspond en fait a la bande
d'acerochage sur le résonateur [9]), on peut montrer que le bruit observé autour de la porteuse
n'est autre que du bruit de modulation de fréquence (figure 2.6). On peut alors définir un
coctlicient de conversion k. (en Hz/V) comme étant le rapport des fluctuations de fréquence

At (en HzAILL2) sur les fluctuations AV (en V/VHz) de la tension de bruit basse fréquence

ramenée cn enfrée, ¢ est a dire tel que ;

A =k, AV (2.7)

Ce coetlicient permet de rendre compte de la corrélation entre ces deux quantités que
sont le bruit BIF du composant actif et les fluctuations de fréquence de oscillateur. Si Af et
AV sont effectivement corrélés alors k, peut étre considéré comme un facteur déterministe qui

peut €tre €valué a partir d'une étude de sensibilité par injection d'un signal sur la grille du

composant. En pratique, deux techniques simples peuvent étre mises en ceuvre :
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- soit un signal sinusoidal basse fréquence est utilisé et 'on observe I'évolution
du spectre de modulation de fréguence obtenu en fonction de Famplitude du signal.
A partir de la connaissance des variations des fonctions de Bessel par exemple, on peut
accéder pour une amplitude donnée a I'indice de modulation m et donc a Af, ou
encore, pour des cas bien particuliers (aisément obtenus par le réglage de I'amplitude
du signal modulant) comme I'annulation de la porteuse ou I'égalité des deux premiers
harmoniques et de la porteuse, la connaissance des indices de modulation permet

d'obtenir directement le coefficient k, [1] [4].

- 01t on superpose au signal continu de polarisation un bruit blanc de densité
spectrale connue et d'amplitude largement supérieure au bruit basse fréquence propre
du composant sur toute la plage de fréquence. On mesure alors le bruit de phase de

l'oscillateur ce qui permet de déterminer les fluctuations de fréquence résultantes.

Ces deux méthodes permettent d'accéder a des valeurs concordantes du coefficient de
conversion [4] et peuvent donc étre considérées comme équivalentes.

Pour nos travaux. nous avons choisi d'utiliser la seconde technique. Chacun des
composants a notre disposition a donc été testé par l'injection d'un bruit blanc sur la grille.
A titre d'exemple, nous présentons sur la figure 2.7 l'évolution fréquentielle du coefficient de
conversion ainsi obtenu (100Hz-100 kHz) dans le cas de l'oscillateur 3 transistor HEMT
TOR&902. En définitive, et comme on peut le constater sur ce trace, k. s'avére étre indépendant
de la fréquence [10] [1] [4]. Ce résultat signifie que les éléments du schéma équivalent du
transistor ¢voluent peu dans la gamme des fréquences de bruit ou plus exactement que les
effets de dispersion BF dans les TEC, telle que la dispersion de fréquentielle de I'impédance
de sortie [11] n'ont que peu ou pas d'influence sur la conversion des fluctuations de tension
de grille en fluctuations de fréquence. Dans ces conditions, on peut se demander si une
étude de sensibilité de la fréquence d'oscillation par rapport 4 une variation de la tension

continue de commande de grille du transistor AV (bien plus aisée 3 metire en ceuvre)

ne permet pas  d'évaluer également les fluctuations de fréquence de l'oscillateur.
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Cette technique  d'analyse, classiquement dénommée méthode du "pushing", permet

d'introduire le paramétre suivant :

A
¢ - Ynpc

= (2.8)
P VgsDC

ol kj, est appelé facteur de "pushing” de 'oscillateur.
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Figure 2.7 :  Evaluation du cocfficient de conversion pour l'oscillateur a HEMT (Vg = 2V ;
Vs = OV) par superposition au signal continu d'un bruit blanc (.), & travers
le t¢ de polarisation de grille. Comparaison avec la valeur du facteur de
"pushing" (- - -).

Sur la figure 2.7 nous avons reporté (en pointillé) la valeur de ce coefficient mesuré
dans le cas du HEMT. La bonne concordance entre cette valeur et celle obtenue en injectant
un signal alternatif sur la grille valide notre approche qui constitura par la suite a calculer le
bruit de fréquence de chaque oscillateur & partir du facteur de "pushing” et du bruit basse

fréquence du transistor. En effet, a partir de la relation 2.3, nous pouvons écrire une equation

susceptibic d'estimer le comportement en bruit de phase simplement & partir de AV et k,:

ky AV
Lo(fm}=20log( o ) (2.9)
o m
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La comparaison entre la mesure de bruit de phase et son estimation a partir du facteur
de "pushing" pour chacun des oscillateurs étudiés doit permettre de mieux comprendre les

mecanismes intervenant dans la conversion du bruit basse fréquence.

1V-2 Comparaison théorie-expérience.

Pour effectuer cette comparaison notre travail a porté dans un premier temps sur
l'oscillateur utilisant le HEMT TO8902 comme amplificateur. Ce choix a été dicté en raison
d'une part de l'évolution importante observée en fonction de la température sur les
caractéristiques en bruit BF comme en bruit de phase et qui en font un candidat potentiellement
intéressant pour la réalisation d'un oscillateur cryogénique a haute pureté spectrale et, d'autre
part, afin d'évaluer les potentialités du modele fort signal présenté au chapitre 1 pour la

simulation en bruit de phase.
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Figure 2.8 : Comparaison entre le bruit de phase mesuré (a) et l'évaluation (b) effectude a
partir du facteur de pushing et du bruit basse fréquence mesuré au repos. Cas
da HEMT TO8902.

Nous avons mesuré a Vg = 0V le facteur de "pushing” ky, pour cet oscillateur

fonctionnant a température ambiante et obtenu la valeur de 1.28 MHz/V. Sur la figure 2.8

nous avons represente la mesure du bruit de phase et son évaluation a partir de I'équation 2.9.
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Sur toute la gamme de fréquence (100 Hz - 100 kHz), nous pouvons constater un écart
important entre ces deux courbes, écart pouvant atteindre & 100 kHz de la porteuse
environ 15 dB. Cet écart a €té retrouvé par la simulation du bruit de phase que nous avons
effectuce sur notre modele d'oscillateur. En outre, la valeur simulée du facteur de "pushing”
est du méme ordre de grandeur que celle effectivement mesurée (kp-simyjation = 1.33 MHz/V).
[l faut cependant noter, au niveau de la simulation en bruit de phase, que la méthode utilisée
dans le simulateur MDS s'apparente a une analyse de sensibilité [12] prenant en compte les
perturbations apportées par l'introduction des sources de bruit BF préalablement définies. Elle
consiste (nous possédons relativement peu d'informations sur la technique employée) a
calculer la sensibilité de la fréquence d'oscillation a des fluctuations de courant et ceci étant
réalisé dans chaque branche du circuit (analyse d'équilibrage harmonique [13]-[16]).

C'ette comparaison a €t¢ également effectuée sur les oscillateurs a base de MESFET et
de PHEMT. Les écarts obtenus & 100 kHz sont supérieurs eux aussi a 10 dB. Ces résultats
sont au premier abord fort inquiétants car ils semblent mettre en échec une technique
d'évaluation du bruit de phase largement utilisée pour étudier les relations existantes entre le
bruit basse fréquence et le bruit de phase dans les oscillateurs a FET [17] [18] [10].
Néanmoins, Panalyse des résultats présentés dans un article de Pouységur et al publi¢ en 1987
nous permet d'observer le méme comportement. En effet, a partir des spectres de bruit BF
reportés (¢tude de différents HEMT et MESFET commerciaux) et des valeurs de facteur de
"pushing” mesurés pour un oscillateur a contre réaction paralléle fonctionnant 3 9 GHz
stabilis¢ sur une cavité de coefficient de qualité en charge de l'ordre de 2000, nous avons
extrait le bruit de phase correspondant, L, (f). Le tableau 2.1 présente une synthése de ces
résultals & 10 kHz de la porteuse. Nous pouvons constater que l'évaluation donnée a partir du
facteur de "pushing” n'est pas correcte puisque les valeurs calculées sont inférieures de 5 a
13 dB suivant le type d'oscillateur par rapport aux données mesurées.

It apparalt donc clairement qu'il y a un désaccord entre le calcul théorigue lié a une
analyse de "pushing” ct les résultats expérimentaux du bruit de phase. Par conséquent, deux
hypothéses peuvent étre émises pour expliquer les écarts observés : soit le calcul du bruit de

phasc par le facteur de "pushing” est inadapté, cette hypothése allant a I'encontre de certains
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L L L
Type de ° " "
kp (MHz/V) | AV (nVAHz) | (20log( kf "_AV )) -
composant “Sm
(dBe/Hz a 10 kHz) | (dBe/Hz a 10 kHz) Le
1.25 63 -105 -93 12dB
MESFET 0.82 63 -109 -95 14 dB
0.9 45 -111 -96 15 dB
1.5 170 -95 -83 12 dB
1.3 360 -89 -81 g dB
HEMT 1 360 -92 -87 5dB
0.55 310 -98 -90 8 dB
0.65 710 -90 -85 5dB

Tableau 2.1 : Comparaison entre le bruit de phase mesuré et son évaluation a partir du facteur
de "pushing" d'aprés [10].

résultats de la littérature ou I'évaluation s'avére, a quelques dB prés, correcte [17], soit les
sources de bruit basse fréquence sont modifiées par les conditions d'oscillation et en
conséquence la détermination du bruit de phase 4 partir des mesures de bruit BF effectudes
lorsque le composant est au repos devient totalement erronée. La seconde hypothése nous
parait plus plausible puisqu'en régime fort-signaux I'état du transistor differe largement du
régime lincaire en raison des limitations de l'excursion du signal causées par les non-linéarités

du dispositif actif. C'est donc dans cette perspective que nous avons orienté nos investigations.

IV-3 Fonctionnement non-linéaire : probléme de l'autopolarisation

En régime de fonctionnement non-linéaire (cas des oscillateurs et des mélangeurs par
exemple), l'éerétage des signaux conduit @ une modification de leur valeur moyenne et en
conséquence est observé un déplacement du point de polarisation et une modification des

caractéristiques de sortie -caractéristiques [(V)- du composant actif. Ce phénomene
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d'autopolarisation est plus ou moins marqué suivant le degré de compression occasionné par
ses limitations. De ce fait, 1'état du transistor peut évoluer de maniére importante. Nous
présentons dans lc tableau 2.2 les points de polarisation de chacun des transistors testés lors
des €tudes statiques (composants au repos) et dans les conditions d'oscillations (circuit
d'oscillateur a 4 GHz). L'effet de l'autopolarisation est fortement marqué pour chaque type de
composant puisque la variation du courant drain-source Igpe est comprise entre 23 % et 38
%. 1l apparait clairement que chacun des composants inséré dans le circuit d'oscillateur est
fortement en compression et d'ailleurs ceci se traduit par l'apparition d'un courant de grille de
quctques centaines de microampéres (la valeur maximale & été obtenue dans le cas de
loscillateur & HEMT : Igpe = 290 pA). Notons qu'un réglage des pertes dans la boucle de

contre réaction doit permettre, en travaillant prés du point de compression a4 1 dB, de diminuer

sensiblement ce phénomeéne.

e300 K MESFET HEMT PHEMT
— (MGF1425) (TO8902) (MGF4417)
"'_'_'r,." —
lgs (MA)
o 302 314 29.9
STATIQUE
Igs (mA)
38.5 24.2 412
OSCILLATEUR

Tableau 2.2 : phénomene d'autopolarisation pour chacun des composants testés.

Au niveau de la modélisation du composant, méme si le déplacement du point de
polarisation peut étre prévu, il est par contre difficile de prévoir l'effet de ce déplacement sur
fes picges et par conséquent sur le comportement en bruit du transistor. En effet, le triplet
VesDes Vaspes laspe correspondant a un niveau de puissance donné du signal appligué en
cntrée du transistor (c'est a dire a un état particulier de fonctionnement) ne peut étre retrouvé
[12] lors d'un fonctionnement au repos. La procédure de mesure classique de mesure du
bruit BF nc peut alors rendre compte de I'état do transistor par rapport aux effets de piéges. On
peut raisonnablement penser qu'il existe une modification de leur état dans des conditions
non-linéaires ¢t c'est dans cette optique que nous avons décidé d'étudier le bruit basse

fréquence des composants insérés dans le circuit d'oscillateur.
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IV-4 Modification du bruit basse fréquence par la puissance hvperfréquence.

Sur la figure 2.9 est représenté 4 300 K -pour les trois composants a effet de champ et
a la température ambiante- les spectres de bruit BF obtenus entre 250 Hz et 100 kliz pour les
deux régimes de fonctionnement précédemment cités * transistor au repos et transistor inséré
dans le circuit oscillant. Nous pouvons constater une augmentation sensible du bruit
¢quivalent en entrée sous les conditions d'oscillations [19] [20]. A 10 kHz, cette dégradation
se traduit par une augmentation supérieure a 10 dB du niveau de bruit. Qutre les différences
observées sur l'amplitude de ces niveaux, il apparait clairement que l'allure méme des spectres

est largement modifiée par 'augmentation du niveau de bruit de génération-recombinaison.
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Figure 2.9 : Comparaison entrc le bruit en tension ramené en entrée mesuré au Tepos
(&5~ MESFET ; =O- PHEMT ; -{F HEMT) et en oscillation
(-4 MESFET ; —4— PHEMT ; @ HEMY).
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Sur Ia figure 2.9, 'exemple le plus significatif concerne I'évolution du spectre de bruit
BF pour le composant PHEMT. Nous pouvons constater, en oscillation, que la composante
principale du spectre de bruit n'est plus une composante essentiellement en 1/f
(fonctionncment au repos) mais du bruit g-r avec un palier fortement marqué a

environ 10 kHz.

Le bruit basse fréquence est donc bien dépendant des conditions non-linéaires de
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fonctionnement du transistor. La question est maintenant de savoir comment et pourquoi ces
modifications sont observées afin de pouvoir modéliser le comportement en bruit du
composant. Pour cela, nous avons tent¢ de déterminer le ou les paramétres susceptibles de
décrire ce comportement en bruit. La démarche initiale a été dictée par le fait qu'en régime
fortement non-linéaire était observé un courant de grille pouvant étre conséquent (comme
nous ['avons signalé précédemment Iy peut atteindre plusieurs centaines de microampéres). Ii
nous a donc paru judicicux d'étudier le comportement en bruit BF de nos composants pour de
fortes tensions positives de grille puisque il est classique d'observer une évolution similaire de
la densité spectrale du bruit en tension ramenée en entrée [21] en raison du passage en direct

de la diode dentrée du transistor. Les résultats de cette étude sont présentés sur la

figure 2.10 dans le cas du HEMT.
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Figure 2.10 : Comparaison entre les spectres de bruit BF obtenus pour le composant HEMT
au repos et polarisé en direct & Vg, =2V ( [ V=0V A V=02V
' V= 0.8V) et le spectre de bruit BF mesuré a Vgs = 2V et Vg =0V dans

les conditions d'oscillation (—ll—).
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T

Le phénomeéne observé pour ces conditions de polarisation semble effectivement
traduire I'évolution du bruit basse fréquence lors du fonctionnement du composant en régime

tort-signal puisque I'augmentation des niveaux de bruit BF est significative. En effet, entre
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Vs = 0V et Vg = 0.8V nous pouvons observer a 10 kHz un écart d'environ 10 dB sur la
densité spectrale S,.(f). Cependant, la forme des spectres différe sensiblement de ceux
obtenus dans les conditions d'oscillations : il n'y a pas d'importantes modifications sur les
différentes composantes de bruit. En outre, nous pouvons noter qu'une trés grande disparité
sur les conditions de polarisation existent entre le régime statique avec forte polarisation
positive appliquée sur la grille et le régime fort signal du composant inséré dans le circuit
d'oscillateur, Ceci est clairement mis en évidence par la comparaison des valeurs mesurées du
courant de grille Iys : au repos [zymax = 400 pA et en oscillation Igs < 300 uA. Nous pouvons
donc penser que ces deux états de fonctionnement ne peuvent, en toute rigueur, étre
considérés comme similaires et, par conséquent, qu'il est délicat de prétendre a une possible
corrélation entre le bruit BF en oscillation et le courant de grille mesuré lorsque le transistor
fonctionne en régime statique.

L. niveau du bruit basse fréquence en entrée semble donc essentiellement dépendre de
la puissance microonde injectée. Pour évaluer ce phénoméne, une méthode plus simple a
mettre en ceuvre que celle de l'oscillateur consiste & érudier le comportement en bruit BF
lorsque le composant fonctionne en amplificateur non-linéaire c'est a dire dans une
configuration en boucle ouverte, le transistor étant chargé en entrée et en sortie sur 50 O et le
signal hyperfréquence étant délivré par un oscillateur a haute pureté spectrale (afin d'éviter
toute démodulation du bruit de l'oscillateur) fonctionnant a la méme fréquence que
loscillateur (fy = 4 GHz) [19] [20]. La figure 2.11 présente l'évolution des spectres de bruit
basse fréquence en fonction de la puissance hyperfréquence, P., mesurée en entrée du
transistor (cas du PHEMT MGF4417). La dégradation des niveaux de bruit ainsi que
l'augmentation de I'amplitude de la composante de génération-recombinaison est bien une
fonction croissante de ce paramétre. De plus, il semble que 'on puisse utiliser cette puissance
pour obtenir un paramétrage du bruit BF puisque 'évolution des spectres obtenus lorsque le
composant est inséré dans le circuit d'oscillateur est sensiblement la méme [19] [20]. Tl
apparait donc clairement que la modification du bruit basse fréquence est directement reliée a

la puissance hyperfréquence présente dans le circuit.
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Figure 2.11 : Evolution du bruit basse fréquence en fonction de la puissance hyperfréquence
44 GHz: —{ 3~ Oscillatecur et &  Amplificateur non-linéaire,

Cependant, cette modification concerne la densité spectrale du bruit en tension ramené
en entrée et non la mesure effectuée en sortie du transistor, c'est a dire la tension de bruit aux
bornes de la résistance de polarisation insérée sur I'électrode de drain. En effet, la comparaison
présentée sur la figure 2.12 (cas du PHEMT NEC32400) permet de mettre en évidence une
différence notable entre les deux évolutions des tensions de bruit en entrée et en sortic en
fonetion de la puissance hyperfréquence. Alors que l'on observe une forte augmentation de
plusicurs dBB de la densité spectrale de bruit en tension ramenée en entrée, il apparait que les
niveaux de la tension de bruit en sortie n'évoluent pas de fagon aussi importante avec la
puissance P.. On peut noter surtout une modification de Fallure des spectres c'est a dire
laugmentation du palier de bruit de génération-recombinaison aux environs de 10 kHz. 1l se
peut méme que comme dans le cas particulier présenté sur la figure 2.13 (transistor PHEMT
MGF4417), I'évolution du bruit BF en fonction de la puissance hyperfréquence P, se fasse en
sens apposc. c'est 4 dire. les niveaux de bruit en sortie diminuent avec l'augmentation de P,
Nous n'avons donc pas trouvé de loi générale concernant I'évolution du bruit en sortic.

Néanmoins, il est possible d'expliquer cette différence d'évolution entre les deux spectres par
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Figure 2.12 :

Comparaison des évolutions en fonction de la puissance hyperfréquence des
spectres de bruit mesurés en sortie du composant PHEMT NEC32400 (aux
bornes de la résistance de polarisation -= 200 Q- placée sur le drain) et de ceux
ramenés en entrée.
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Figure 2.13 :

Comparaison des évolutions en fonction de la puissance hyperfréquence des
spectres de bruit mesurés en sortie du composant PHEMT MGF4417 (aux
bornes de la résistance de polarisation -~ 200 Q- placée sur le drain) et de ceux
ramenés en entrée.
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la diminution du gain basse {réquence occasionnée par le fonctionnement en compression du
transistor (diminution de la transconductance Gy, du transistor). Cependant, ces données
expérimentales ne nous permettent pas de déterminer avec précision l'effet de ce paramétre sur
I'évolution des spectres de bruit (en entrée et en sortie). En d'autres termes, est-ce que
Faugmentation des niveaux de bruit en entrée est réelle et partiellement compensée en sortie
par la diminution du gain BF du transistor ou bien est-ce essentiellement la diminution du
gain qui proveque la dégradation de la densité spectrale du bruit en tension ramené en entrée ?
Ces questions posent évidemment le probléme de la localisation des sources de bruit dans le
composant. Il est généralement admis, dans les transistors  effet de champ, quelques éléments
permettant  de  préciser les origines des sources de bruit en excés. En effet,
le bruit en 1/{ est probablement lié & des phénomenes de piégeage-dépiegeage sur des
continuum de pieges de surface ou dinterface [21] et les processus de génération-
recombinaison sont liés a des niveaux discrets situés soit dans le volume du GaAs sous la
grille pour les MESFET, soit dans la couche de GaAlAs sous la grille pour les HEMT, soit
encore & l'interface entre les couches de GaAlAs et de GalnAs dans les PHEMT [15].
Cependant, il est hasardeux d'affirmer si les sources de bruit dans leur globalité peuvent étre
préférentiellement focalisées sur la commande (c'est & dire en entrée) ou sous une forme

additive au courant de drain (c'est & dire en sortie).

n résumeé, 1l sc dégage de cette étude trois points importants. Le premier concerne la
dégradation du bruit basse fréquence du composant en régime de fonctionnement non-linéaire
et 1l est donc nécessaire d'étudier le comportement en bruit du transistor dans le circuit
d'oscillateur. Le second point est que le critére essentiel responsable de cette modification est
la puissance hyperfréquence, Pe, du signal a l'entrée du composant et il semble possible
d'obtenir ua paramétrage du bruit BF en fonction de P.. Enfin, le dernier élément remarquable
est relatif & la différence d'évolution entre les spectres de bruit mesurés en sortie du composant
et ceux obtenus en entrée. Nous avons certes mis en évidence que les modifications
engendrées sur les niveaux de bruit étaient sensiblement liés 4 la diminution du gain du
systeme (résultant du fonctionnement non-linéaire du transistor) mais nous nous expliquons
encore mal les différences observées. Seule une étude plus précise des phénomeénes de

conversion du bruit BI dans le circuit d'oscillateur est susceptible de nous apporter des
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¢léments de réponses supplémentaires.

IV-5 Conséquence sur I'évaluation du bruit de phase

Dans un premier temps, a partir des mesures (figure 2.9) de bruit basse fréquence

obtenues en oscillation et du facteur de "pushing” (kp), nous avons réévalué le bruit de phase

pour chacun des oscillateurs réalisés. Dans I'hypothése oil les fluctuations basse fréquence

peuvent effectivement se ramener a un générateur unique de tension sur la grille, il doit &tre

possible d'obtenir un bon accord entre les mesures de bruit de phase d'un oscillateur a TEC et

le produit de la tension de bruit BF -ramenée en entrée- par le coefficient kg, si la mesure du

bruit basse fréquence est effectuée dans des conditions d'oscillations identiques. C'est ce que

nous avons pu vérifier puisque, pour chacun des composants insérés dans le circuit oscillant,

I'évaluation du bruit de phase par cette méthodologie a donné de trés bons résultats.
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Figure 2.14 : Bruit de phase mesuré (a) et calculé 4 partir du bruit basse fréquence mesuré en
oscillation (b) et au repos (¢). Cas du PHEMT MGF4417 (Vg4 =2V ; Vs = OV).
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Figure 2.15 ; Comparaison du bruit de fréquence de l'oscillateur 3 PHEMT MGF4417 et de
Ja tension de bruit BF ramenée en entrée.

L'exemple le plus représentatif est présenté sur la figure 2.14 (cas de l'oscillateur
PHEMT (MGF4417) - k, = 1.8 MHz/V) o1 nous avons également reporté fe calcul du bruit de
phase effectué a partir du bruit BF mesuré lorsque le transistor est au repos afin de mieux
montrer l'importance d'une mesure de bruit en oscillation. Il est clair que le bruit de phase
{spectre a) et la tension de bruit BF (spectre b) sont dans ce cas fortement corrélés. Ceci est
plus clair encore sur la figure 2.15 ou l'on constate que les formes des spectres de fluctuations
de fréquence de l'oscillateur et de fluctuations de la tension de bruit en entrée sont parfaitement
wlentiques lorsqu'ils sont tracé sur une méme échelle (deux décades).

Bien que ces résultats indiquent que la technique d'analyse utilisant le bruit BF du
composant en oscillation donne dans I'ensemble une évaluation correcte des performances en
bruit de phase d'un oscillateur a FET, nous pouvons observer (figure 2.16) dans le cas de
loscillateur & HEMT que l'accord n'est pas aussi bon puisque des différences apparaissent en
dessus et au dessous du palier de génération-recombinaison centré a environ 10 kHz de la

porteuse, Ces differences sont plus clairement visibles sur le tracé comparatif des spectres de
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Figure 2.16 : Comparaison entre le bruit de phase mesuré (a) et I'évaluation (b) effectuée a
partir du facteur de pushing et du bruit basse fréquence mesuré en oscillatton.

Cas du HEMT TO8902 (Vg =2V ; Vg, = OV).

bruit de fréquence et de bruit BF (figure 2.17) : l'allure des spectres en fonction de la fréquence
differe sensiblement. Néanmoins, ceci n'est pas surprenant puisque le coefficient de corrélation
entre le bruit BF et les fluctuations de fréquence, mesuré pour l'oscillateur & HEMT, est
relativement faible. Sa valeur est de l'ordre de 40% alors qu'il atteint 80% dans le cas de
Foscillateur a PHEMT. Des valeurs aussi faibles de corrélation entre bruit BF et bruit de phase
ont par ailleurs déja été relevées par d'autres auteurs [22] [23].

Une explication possible des écarts observés peut étre basée sur la difficulté de rendre
compte de la complexité des phénoménes de conversion par une source de bruit unique. On
peut en effet penser que, suivant les sources de bruit basse fréquence présentes dans le
composant, différents procédés de conversion sont mis en jeu. A titre d'exemple, des
fluctuations de charge dans la région dépeuplée de grille causees par les phénomenes de
piégeage-depiégeage des électrons (engendrés par des centres profonds) peuvent étre
directement reliés aux fluctuations de la capacité grille-source {Cgs). Cet élément non-linéaire
etant un des paramétres essentiels de contrdle de la fréquence [24] ces fluctuations sont
done fortement converties en bruit de phase. D'un autre coté, d'autres processus localisés dans

le canal ou prés de P'électrode de drain peuvent avoir une influence plus faible sur le
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bruit de phase.
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Figure 2.17 : Comparaison du bruit de fréquence de l'oscillateur 8 HEMT TO8902 et de Ia
tension de bruit BF ramenée en entrée.

En conséquence, il apparait clairement au regard de ces résultats que le produit du
facteur de "pushing” et de la tension de bruit BF ramenée en entrée du composant (mesurée
dans les conditions d'oscillation) donne une assez bonne évaluation du bruit de fréquence de
l'oscillateur. Cependant, bien que l'utilisation d'un générateur en tension unique placé en
entrée semble globalement bien appropriée pour traduire le comportement en bruit de phase
d'un oscillateur a FET, il faut étre prudent dans nos propos. En effet, dans la plupart des
oscillateurs que nous avons testés, nous avons pu mettre en évidence un point de polarisation
de grille pour lequel le facteur de "pushing” k, s'annule [20] [25]. Certes le bruit de phase
mesuré est géncralement plus faible a proximité de ce point (de l'ordre de 2 4 5 dB) mais il
reste néanmoins important et surtout ne correspond pas a I'évaluation que peut en donner une
analyse de "pushing” [17]. Ceci apparait clairement sur le tracé commun du facteur de
“pushing” ki, et du coefficient de conversion k. (figure 2.18) en fonction de la tension grille-

source de polarisation. En effet, on peut noter que le facteur de "pushing" dépend fortement de
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Figure 2.18 : Comparaison entre I'amplitude du facteur de pushing (—lll—) et du coefficient

de conversion (—{1) en fonction de la tension de polarisation Vs pour deux
oscillateurs fonctionnant 4 4 GHz.

cette tension V. En outre, cette variation est caractérisée par un changement de signe de k,
qui se traduit en valeur absolue par un minimum trés marqué pour lequel ce coefficient
devient ¢gal a zéro (a Vg, = -0.25 V pour l'oscillateur 4 MESFET et a Vos = -0.19 V pour
l'oscillateur a PHEMT). Par contre, le coefficient de conversion reste sensiblement plus €levé
bien qu'il passe lui aussi par un minimum pour ces mémes tensions de polarisation.

Par conséquent, I'évaluation du processus de conversion basée sur l'utilisation d'une
unique tension de contréle sur la grille ne permet pas de prédire sur toute la plage de variation
de la tension grille-source de polarisation le bruit de phase de l'oscillateur, en particulier pour
la valeur Ve correspondant au point de "pushing” nul. On peut penser qu'au voisinage de ce
point de polarisation, un autrc phénomeéne de conversion est mis en jeu. Dans le paragraphe

suivanl, nous proposons une possible explication de ce comportement basée sur une

modilication du modeéle non-linéaire classique du FET [25].
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IV-6 Modélisation en bruit et simulation.

Comme nous l'avons énoncé dans le paragraphe du chapitre I concernant la théorie du
bruit de fond appliquée au transistor a effet de champ, le comportement en bruit BF d'un TEC
a grille submicronique peut étre modélisé par une source en tension unique ramenée en
entrée ; la contribution d'une source de bruit en courant en entrée pouvant étre généralement

considérée comme négligeable en dessous de 100 kHz. De ce fait la modélisation classique

K Source j

Figure 2.19 : Topologie du modéle classique non-linéaire du TEC ; Un unique générateur de
bruit en tension placé sur la grille permet de décrire le comportement en bruit
basse fréquence du composant actif.

consistant a placer un générateur équivalent en tension sur la grille est couramment utilisée
pour décrire le comportement en bruit basse fréquence du composant ainsi que pour les études
de conversion de bruit dans les systémes non-linéaires. Sur la figure 2.19, nous présentons le
schéma simplifi¢ de ce modele classique fort-signal du FET que nous avons utilisé pour
¢tudier les phénomeénes de conversion mis en jeu dans les oscillateurs (se référer au chapitre 1
pour une explication détaillée du modéle).

e travail que nous allons présenter dans ce paragraphe a été effectud pour un
composant de type MESFET pour deux raisons essentielles : le modéle fort-signal de ce

transistor avait déja donné de bons résultats pour la conception d'un oscillateur MMIC [12] et
la valeur de "pushing" 4 Vepe = OV correspondait bien a ia donnée expérimentale.

L'évolution du bruit de phase mesuré pour cet oscillateur en fonction de la tension grille-
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source Vg est tracée sur la figure 2.20 ot I'évaluation donnée par notre modéle est également

reportée [25].
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Figure 2.20 : Bruit de phase de l'oscillateur a MESFET (4 10 kHz de la porteuse fy = 4 Ghz) :
® données mesurées ; - - données simulées A partir du modéle non-linéaire
classique du TEC ; — données simulées a partir du modéle distribué non-
linéaire du TEC.

On peut constater un bon accord entre les données mesurées et simulées tant que la
polarisation de grille est ¢loignée du point critique correspondant approximativement a la
tension de polarisation Vg = -0.2V. Pour cette polarisation de grille, qui correspond au point
de "pushing" nul évoqué dans le paragraphe précédent, le bruit de phase simulé s'effondre
pour atteindre des niveaux de bruit 40 dB inférieurs a ceux mesurés. De plus, on peut noter

que les minima de bruit de phase calculé et mesuré ne coincident pas tout a fait. Ces
différences sont dues a la grande sensibilité de Vgsc @ plusieurs paramétres électriques du
composant actif ainsi qu'aux pertes existantes dans la boucle de contre réaction. En effet, un
décalage de 50 mV de la valeur de Vesc peut étre imputée soit & une variation de 10% de la

capacité drain-grille, soit a une augmentation de 0.35 dB des pertes dans la boucle de contre
réaction. Finalement, non seulement la localisation exacte du minimum de bruit de phase est

difficile a prédire mais la valeur calculée peut étre différente de quelques ordres de grandeurs
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de la valeur mesurée,

Le modéle classique du TEC utilisant une unique source de bruit placée en entrée du
composant ne permet donc pas de donner une description précise du bruit de phase d'un
osctllatcur. En conséquence, de nouvelles simulations ont été effectuées sur des modeles non
linaires plus élaborés de transistors a effet de champ. La premiére tentative a consisté a
utiliser un générateur de bruit en courant placé en sortie, en paralléle sur la source de courant
non-linéaire du TEC. La description du comportement en bruit BF qui en résulte ne différe en
rien de la description habituelle basée sur I'utilisation d'un générateur équivalent en tension
placé en série sur 1'électrode de grille. 11 est donc intéressant d'analyser le comportement en
bruit de phase de notre oscillateur incorporant ce modéle de bruit référencé par rapport au
drain afin d'évaluer sa capacité a résoudre les problemes liés a la modélisation du bruit par le
facteur de "pushing” de grille. Dans cette optique, deux types de simulations ont été
effectuées, uniquement différenciées par l'utilisation ou l'absence d'utilisation d'une résistance
de polarisation sur I'¢lectrode de drain (de l'ordre de 500 Q). Notons que cette résistance ne
modifie pas (ou peu), lors de la mesure, le comportement en bruit de phase de l'oscillateur. La
seule modification observée concerne la position par rapport a Vgspe du point de "pushing”
nul. Ce rcsultat est retrouvé par la simulation lorsqu'une unique source de bruit en tension
placée sur la grille est utilisée pour décrire le comportement en bruit de I'élément actif. Par
contre, au niveau de l'utilisation d'une source de bruit en courant placée en sortie le
comportement en bruit de phase de l'oscillateur est sensiblement différent. Fn effet, en
l'absence de cette résistance, nous avons constaté que la conversion des fluctuations du
courant drain en fluctuations de fréquence est extrémement faible et les valeurs de bruit de
phase obtenues dans un tel cas sont au moins 20 dB inférieures & celles mesurées [20] [25]. Ce
résultat n'est pas surprenant puisque aux fréquences de bruit ce générateur se trouve quasiment
en court-circuit en raison de l'utilisation d'un générateur de tension idéal sur I'électrode de
drain. Par contre, lorsque l'on place en série avec la source de polarisation la résistance de
300 €2, la simulation du bruit de phase permet d'obtenir des niveaux physiquement acceptables
mais qui, néanmoins, ne semblent pas toujours corrélés a ceux du bruit de phase mesuré.

Ces résultats ont pu étre corroborés expérimentalement par la détermination d'un

cocfficient (kpy) similaire au facteur de "pushing” mais référencé par rapport au drain. II

traduit la sensibilité de la fréquence d'oscillation a une variation du courant continue Laspe et
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peut se mettre sous la forme suivante :

_ &b
Algspe

2.9)
Ramené en entrée du composant par l'intermédiaire du gain BF de 'amplificateur, il est
possible de comparer alors la valeur de k'pq ainsi obtenue a celle du coefficient k,. Nous avons
pu alors constater que, quel que soit le composant sous test, ce coefficient ne permettait pas
d'évaluer le comportement en bruit de phase de l'oscillateur et ceci sur toute ia bande de

variation de Vyspe. En définitive, bien que des fluctuations de fréquence puissent étre causées

par une non-linéarité résistive comme la source de courant I4s, une unique source de bruit
placée en sortie du composant ne permet pas de modéliser de maniére satisfaisante le
comportement en bruit de phase. En conséquence, le processus de conversion du bruit est
probablement reli¢ 4 la grille mais la modélisation classique du TEC doit étre modifide afin
d'empécher que le bruit de phase simulé atteigne des valeurs physiquement non acceptables,
comme celles présentées sur la figure 2.20.

Nous suggérons donc que la prise en compte d'une source de bruit BE unique est la
raison de la prédiction erronée en bruit de phase au point de polarisation critique Vgy. Nous
pensons qu'un tel comportement n'est pas possible quand différentes sources de bruit non
corrélées existantes tout autour de la région active du composant sont prises en considération.
En effet, a chacune de ces sources est reli¢ un processus de conversion spécifique et en raison
de I'absence de corrélation, le bruit de phase total résultant des différentes contributions ne
peut alors s'annuler exactement. Nous avons donc orienté notre travail vers ce type de
modélisation en tenant compte de la nature distribuée de la grille et en utilisant deux sources
de bruit non corrélées. L'idée de départ a été d'utiliser la topologie du circuit équivalent petit
signal du TEC consistant en une description plus précise de la région du canal qui sépare les
régions ohmiques et saturées [26] en apportant toutes les modifications nécessaires a la
description du comportement fort-signal et en bruit du composant. Nous présentons sur la
figure 2.21 la schéma final du transistor que nous avons élaboré, Les capacités non-lincaires
Cy et C; ont été choisies égales a la moitié de la valeur de la capacité grille-source Cyg du
mode¢le classique du TEC. Les autres éléments extrinséques et intrinséques ont été ajustés de

telle sorte que la valeur des paramétres S reste inchangée. Les deux générateurs non corrélés
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Y

de bruit en lension (e, et ep) ont été connectés en série a chacune de ces capacités.
L'amplitude de ces générateurs a été choisie égale et de telle sorte que leurs effets combinés
produisent un courant de bruit BF en sortie sur le drain équivalent en module a celui créé par

l'unique source de bruit présente dans le modéle classique précédemment décrit.

Source

- /

Figure 2.21 : Topologie du modéle distribué non-linéaire du TEC.

Les résultats de simulation en bruit de phase relatifs a ce nouveau modéle non-linéaire
sont reportes sur la figure 2.20. A la tension de polarisation de grille pour laquelle le facteur
de "pushing" s'annule, nous pouvons constater que le bruit de phase calculé a partir de cette
nouvelle approche reste élevé et conserve des valeurs proches de celles mesurées. D'autres
simulations effectuées sur différents composants actifs ont révélées un comportement
similaire. Cependant, I'inconvénient de cette approche est la difficulté d'accéder séparément
aux valeurs des deux générateurs de bruit en tension ey et ey puisqu'une seule mesure de
bruit BF est insuffisante pour fournir ces données. Des travaux doivent donc &tre entrepris
pour determiner une technique de mesure de bruit BF appropriée. Toutefois, méme si une telle
procédure n'est pas encore opérationnelle, notre approche permet d'obtenir, au moins
qualitativement, un bon accord entre la théorie et la mesure et ceci quelle que soit la

polarisation de grille appliquée au composant.
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V - Conditions de fonctionnement retenues pour le composant actif.

Nous allons maintenant nous intéresser, dans cette derniére partie, aux conditions de
fonctionnement du composant actif que nous avons sélectionnées afin de pouvoir minimiser
les fluctuations de fréquence de chaque oscillateur.

Tout d'abord, le premier point important est de déterminer le niveau de compression en
puissance de chaque transistor puisque les niveaux de bruit basse fréquence -et par voie de
consequence la pureté spectrale de l'oscillateur- dépendent de la puissance hyperfréquence
présente dans le circuit.

Le deuxieme point qui nous parait intéressant d'étudier est relatif au choix du point de
polarisation du transistor. En effet, [a minimisation du bruit de phase passe aussi par la
détermination des tensions de polarisation drain-source et grille-source optimales. Cependant,
on doit tenir compte des conditions de démarrage de l'oscillation qui imposent notamment que
les pertes dans la boucle de contre-réaction (& la fréquence de fonctionnement fy) solent
compensées par le gain du composant actif. Ceci implique done qu'un compromis, entre des

niveaux de bruit de phase les plus bas possibles et un gain en puissance suffisamment élevé,

est nécessaire a trouver.
Enfin, nous allons examiner 'évolution du bruit de phase en fonction des impédances
de charges microondes placées en entrée et en sortie du composant actif, en particulier pour

des conditions ou 'adaptation en puissance (petit signal) est réalisée.

V-1 Point de compression a 1 dB.

L'é¢tude, préccdemment présentée au paragraphe IV, relative a l'évolution du bruit
basse fréquence en fonction de la puissance hyperfréquence a clairement mis en évidence la
nécessité de faire fonctionner le composant actif a des niveaux de compression largement
diminués afin de minimiser les niveaux de bruit en entrée du composant. Néanmoins, il est
clair que I'obtention d'une amélioration conséquente sur le bruit de phase dépend alors de
I'évolution du coefficient de conversion k, en fonction de cette méme puissance microonde.
En cffet. nous avons pu constater sur les oscillateurs a base de PHEMT ou de HEMT

(figures 2.22 et 2.23) que le coefficient de conversion k, pouvait étre sensiblement modifié par

la puissance hyperfréquence. Les spectres présentés (fy = 4 GHz) dans le cas du transistor
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PHEMT MGF4417 ont €té obtenus pour des pertes dans la contre réaction égales 4 environ

9.5 dB et 12.5 dB, ceci correspondant 4 une puissance microonde en entrée du composant

= ™

-0~ P,= 35dBm

T T T

& P,=-15dBm

T TTTT

10-14

ramené en entrée S (f) (V¥/Hz)
I

Densité spectrale du bruit en tension

1015 I R R

] 103 {ta 10°
k Fréquence (Hz) /

Figure 2.22 : Spectres de bruit basse fréquence pour le composant PHEMT MGF4417
mesures en oscillation (oscillateur fonctionnant 4 4 GHz) pour deux niveaux de
pertes différents dans la contre-réaction : 9.5 dB et 12.5 dB.

o)
T2

respectivement de l'ordre de 3.5 dBm et -1.5 dBm. Un calcul rapide nous permet de constater
que k¢ varie respectivement de 4.5 MHz/V 4 2.9 MHz/V. Cependant, un tel écart ne peut pas
étre géncralisé a tous les oscillateurs. En effet il est apparu, par exemple dans le cas de
loscillateur réalis¢ a partir du MESFET, que la diminution de ce coefficient pouvait étre

limitée a environ 12 %. Par ailleurs, pour d'autres composants actifs utilisés dans le circuit
d'oscillateur |27], nous avons pu mettre en évidence que k, pouvait méme augmenté de telle
sorte que le bruit de phase résultant augmente de quelques dB inversement proportionnel a la
puissance hyperfréquence P.. En conséquence, la puissance microonde doit étre prise en

compte non sculement par rapport au niveau de la densité spectrale de bruit en tension ramené
en entrée mais également par rapport au processus de conversion lui-méme, I'évolution du

coelficient k¢ pouvant étre largement différente suivant le type de transistor.
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Figure 2.23 : Spectres de bruit de phase pour le composant PHEMT MGF4417. Conditions
de fonctionnement identiques que pour la mesure du bruit BF (figure 2.22).

Pour nos travaux, les €tudes effectuées sur les trois composants a notre disposition
ont montré qu'il est utile de régler les pertes dans la contre réaction de sorte qu'elles
correspondent & un fonctionnement de l'oscillateur proche de l'extinction de l'oscillation. Nous
nous attacherons par conséquent a utiliser chacun des transistors autour du point de

compression a 1 dB.

V-2 Choix de la polarisation drain-source.

Aux paragraphes [V-5 et V-6 nous avons pu noter qu'il existait, pour chacun des
oscillateurs étudiés, une polarisation particuliére grille-source Vgsc correspondant a un
minimum de bruit de phase. Cependant, I'amélioration observée n'est généralement de l'ordre

que de 2 a3 dB : dans le cas de l'oscillateur 8 MESFET (figure 2.20) l'écart en bruit de phase
est de 2 dB entre Vg = OV et Voo = -0.2V. Nous avons pu également constater que la

détermination de ce point était relativement peu précise. En outre, I'utilisation dans le circuit
d'oscillateur d'une cavité fortement découplée nécessite de polariser le transistor de telle sorte

que son gain en puissance soit suffisamment élevé. Pour ces raisons, nous avons choisi de
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conserver comme tension de polarisation grille-source Vs = 0V.

Au niveau de la tension drain-source Vg, les études expérimentales sur différents

composants ont permis de mettre en évidence que, dans le cas d'oscillateurs 4 base de
transistors & hétérostructures, l'application d'une tension sur le drain de l'ordre de 3V
permettait d'améliorer sensiblement les performances en bruit de phase. A titre d'exemple,

nous présentons les résultats comparatifs (figure 2.24) obtenus & 300 K relatifs au PHEMT

MGE 4417 a Vs = 2V et Vg, = 3V pour une tension grille-source de polarisation Vs = OV,

\

-
20 —
o 40 —
a2
= -
o Pertes contre-réaction
s 60 — 9.5dB
a
o 4
=
5 -80
B
= -
-106 Pertes contre-réaction
. 12.5dB
-120 Lol Lot 0ol L1 8141
5

10! 102 10° 10* 10
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Figure 2.24 : Comparaison des spectres de bruit de phase obtenues respectivement a
Va5 =2V (= - ~)eta Vg = 3V (—) pour une tension de polarisation de grille

Vs = 0V. Deux niveaux de pertes dans la contre-réaction sont étudiés :
9.5dBet12.5dB.

Les spectres de bruit sont reportés pour des pertes dans Ia boucle de contre réaction évaludes
9.5 dB eta 12.5 dB. Sur une large bande de fréquence (100Hz - 10 kHz) on peut noter que la
diminution du bruit de phase est environ de 6 dB (4 pertes dans la boucle de contre réaction

identiques). Cette amélioration est due conjointement 4 un abaissement de la tension de

102



Chapitre I

bruit BF ramenée en entrée et du coefficient de conversion qui est de l'ordre de 0.5 a 1 MHz
pour les pertes données ci-dessus. Le point de fonctionnement retenu pour tous les

composants ¢tudiés sera par conséquent pour la suite de nos travaux Vg = 3V et Vs =0V.

V-3 Adaptation en puissance du transistor.

L'application visée étant un oscillateur 4 haute pureté spectrale fonctionnant 4 la
fréquence de 10 GHz, il est important d'examiner tout d'abord les performances en gain de
chacun des composants pour évaluer la nécessité d'adapter ou non le transistor. Sur le tableau
ci-apres (tableau 2.4) nous avons reporté, pour le MESFET MGF1425 ainsi que pour les
composants PHEMT MGF4417 et NEC32400, le paramétre de transmission S»; a 300 K et

77 K mesurés pour la tension de repos Vg, = 3V et Vgs = OV (chaque transistor étant

chargé (entrée/sortie) sur 50 €2). On peut constater que la valeur du gain des composants
risque de s'avérer insuffisante pour réaliser les conditions de démarrage de l'oscillation

si la boucle de contre réaction de l'oscillateur utilise une cavité fortement découplée.

MESFET MGF[425 PHEMT MGF44]7 PHEMT NEC32400
300 K 77 300 K 77K 300 K 77K
4
521(4 GHz) 12 dB 13.8 dB 15.7 dB 17.2 dB 15.2 dB 15.8 dB
-50 Q-
S21(10 GHz) 8 dB 9.6 dB 11.8 dB 12.9 dB 10.3 dB 11.4 dB
50 Q-

Tableau 2.4 : Performances en gain du MESFET MGF1425 et des PHEMT MGFE4417 et
NEC3240 obtenues 4 300 K et 77 K aux fréquences de 4 GHz et de 10 GHz.

L'adaptation du composant est donc requise (notamment pour le MESFET) et elle devrait

permettre (Tableau 2.5) de pouvoir utiliser chacun des composants 4 notre disposition.
Cependant, on peut se demander si les conditions d'adaptation ne vont pas modifier les

caracléristiques en bruit de phase des oscillateurs. 1l est par conséquent nécessaire d'effectuer

une étude préalable [27] et de comparer les résultats en bruit de phase a ceux obtenus lorsque

103




Phénomeéncs de conversion du bruit dans les oscillateurs.

le composant cst inséré entre deux isolateurs 50 Q.

MESFET MGF1425 PHEMT MGF4417 PHEMT NEC32400

300 K 77K 300 K 7K 300 K 77K

MSG( Gliz) 18.2dB 18.8 dB 19.6 dB 20.5dB 18.9dB 19.2dB

MSG0 GHey | 15.8 dB 16.2 dB 16.2 dB 17 dB 15.8dB 16.4dB

Tableau 2.5 : Gain disponible maximum pour chacun des transistors testés 2 300 K et 4 77 K
aux fréquences de 4 GHz et 10 GHz.

Celte ¢tude a ét¢ entreprise dans le cadre d'un projet spécifique (PHARAO Projet
d'Herloge Atomique par Refroidissement d'Atomes en Orbite) soutenu par le Centre National
d'Erudes Spatialcs., pour lequel le choix du composant actif destiné a entretenir une oscillation
sur un résonateur saphir WGM (fonctionnant a la fréquence de 9 192 631 770 Hz) doit &tre
cttectué au sein du laboratoire [27] [28] [29].

Le circuit de test est représenté sur la photographie 2-1 ol en entrée et en sortie du
transistor sont disposés deux tuners permettant de réaliser l'adaptation en puissance i fa
fréquence de 4 GHz. Le réglage du gain optimum est effectué manuellement en petit signal (la
puissance du signal hyperfréquence en entrée du composant est de l'ordre de -10 dBm). La
démarche initiale a é1¢ de comparer a 300 K, pour des pertes dans la boucle de contre réaction
identiques. le bruit de phase pour chaque oscillateur dans les deux configurations ; composant
mainteny sur 30 £2/ composant adapté. La figure 2.25 présente les résultats obtenus pour des
pertes fixées 4 8.6 dB. 1! apparait clairement. pour le MESFET et le PHEMT NEC32400. que
adaptation du transistor dégrade de plus de 10 dB les niveaux de bruit et ceci sur toute la
bande de fregquence de mesure (10 Hz - 100 kHz). Par contre. dans le cas de Voscillateur a
PHEMT MGF4417. bien que pour les faibles fréquences d'offset 'évolution soit similaire. on
observe au dessus de 1 kHz que le bruit de phase reste sensiblement du méme ordre de
grandeur que dans les conditions ol le transistor est maintenu sur 50 € (les plongeurs des

tuners sont relevés),
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Figurce 2.25 : Comparaison a 300 K, pour les différents oscillateurs, des spectres de bruit de

phase (V4 = 3V, V,, = OV) obtenues respectivement pour le composant inséré
cntre deux isolateurs 50 €2 (—) et lorsque 'adaptation pour des conditions de
maximum de gain petit signal est réalisée (— - —).

Pour tenir compte de nos propos précédents relatifs au fonctionnement du transistor au

voisinage du point de compression & 1 dB, 1'étude comparative en bruit de phase -composant
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sur 30 02/ composant adapté- a été également effectuée dans des conditions de fortes pertes
en contre réaction. Elles correspondent & un fonctionnement & environ 1.5 dB de I'extinction
de T'oscillation. Nous avons ainsi pu constater [27] que la dégradation du bruit causée par
Fadaptation restait en tout point du méme ordre de grandeur que dans le cas précédent. Seuls
les oscillateurs utilisant respectivement le PHEMT MGF4417 et le MESFET
MGF 1425 donnent de bonnes performances en bruit de phase avec des niveaux du méme
ordre de grandeur c'est a dire -93 dBc/Hz 4 10 kHz de la porteuse.

Pour mettre en évidence les phénoménes mis en jeu et vérifier théoriquement que les
conditions d'adaptation modifient les paramétres de conversion du bruit BF, nous avons
effectu¢ des simulations en bruit de phase a partir du modele de l'oscillateur explicité au
paragraphc [V-6. Deux cellules d'adaptation (petit signal) sont insérées dans le circuit
d'analyse, respectivement en entrée et en sortie du composant. Les résultats obtenus ont
montré que la dégradation des niveaux de bruit était corrélée avec le doublement du
coefticient de conversion k.. En outre, il semble que ce facteur augmente proportionnellement
au gain du transistor. En effet, une approche complémentaire en petit signal basée sur les
principes de la modulation de phase [29] [30] a ét¢ menée (ces simulations étant plus rapides a
elfectuer que des analyses non-linéaires). Elle consiste a étudier les variations de la phase
(phase entre la tension d'entrée et de sortie du transistor) en fonction d'une variation
€lémentaire de la tension continue de grille du transistor Vyspe. Nous avons ainsi pu constater
que, quelles que soient les impédances présentées en entrée (Z,) et en sortie (Z;) du transistor,
pour toute augmentation de la valeur du gain en transmission du composant actif
correspondait globalement une augmentation de la sensibilité de la phase (A / AVepe). A

titte d'exemple, nous avons reporté sur la figure 2.26 ['évolution obtenue de ces deux
parametres cn fonction de diverses valeurs de l'impédance présentée en entrée, le transistor

étant fermé en sortie sur 50 Q. Les valeurs d'impédance sont en fait représentées par le
coefficient de réflexion correspondant : nous avons choisi de décrire 'abaque de Smith par des

coupes en phase a coefficient de réflexion constant. Sur la figure 2.26, c'est la coupe

I = 0.6 qui est représentée.
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Figure 2.26 : Evolution théorique du module du paramétre de transmission Sy et de la
sensibilit¢ de la phase a une variation de la tension de commande

(A / AVyepe) en fonction de la phase du coefficient de réflexion présenté en
entrée pour un module de ce coefficient fixé a 0.6.

\_

Il semble donc impossible d'augmenter les performances en gain d'un TEC en source
commune sans dégrader les niveaux de bruit de phase de l'oscillateur. La nécessité d'adapter

ou non un transistor est en conséquence un paramétre supplémentaire quant au choix final du

composant.

VI - Conclusion.

Dans ce deuxieéme chapitre, nous avons analysé les phénomeénes de conversion du bruit
basse fréquence dans les oscillateurs & TEC. A partir de la comparaison du bruit de phase
mesuré ct de son évaluation obtenue a l'aide de la tension de bruit basse fréquence ramenée en
entrée et du facteur de "pushing”, nous avons tout d'abord montré l'obligation d'effectuer les
mesures de bruit BF dans des conditions d'oscillation. En effet, il apparait clairement que la
superposition d'un signal microonde au signal continu dans les composants a effet de champ
modifie largement les caractéristiques en bruit basse fréquence du transistor. La dégradation

observée semble étre fortement liée a l'autopolarisation engendrée par l'oscillation non-linéaire

107



Phénomeénes de conversion du bruit dans les oscillateurs.

et il est impossible de trouver des conditions de mesures équivalentes pour un fonctionnement
du composant au repos. Par contre, nous avons montré expérimentalement que pour un
fonctionnement en amplificateur non-linéaire du transistor {plus aisé a mettre en ceuvre), il
¢tait possible de retrouver les caractéristiques en bruit BF du composant. Pour cela, la
puissance du signal hyperfréquence injectée en entrée du transistor doit étre sensiblement la
méme que celle mesurée dans le circuit d'oscillateur, les impédances de charges du composant
¢tant dans les deux configurations égales a 50 . Cependant, méme si le bruit BF est mesuré
dans de telles conditions, quelques différences peuvent apparaitre entre le bruit de phase
mesuré et calculé. Nous pensons que les écarts observés sont essentiellement dus aux modéles
classiques de TEC qui ne peuvent décrire précisément les phénoménes de conversion. Nous
avons en particulier montré l'incapacité de ces modeéles a décrire le comportement en bruit de

phase d'un oscillateur pour une valeur Ve correspondant a un facteur de "pushing” nul.

A cette valeur critique de la tension de polarisation de grille nous avons observé jusqu'a 40 dB
de différence entre le bruit de phase mesuré et calculé. La modélisation du bruit BF consistant
a placer sur la grille du transistor une unique source de bruit en tension semble étre la raison
principale des désaccords observés. Une nouvelle approche tenant compte des effets distribués
le long de la région dépeuplée de grille a permis de confirmer I'hypothése émise. Le nouveau
modele présenté utilisant deux générateurs de bruit en tension non corrélés, bien que
qualitatif, fournit des valeurs de bruit de phase physiquement acceptables. Néanmoins,
d'autres travaux doivent étre entrepris afin d'identifier les valeurs des différents paramétres du
modcle du TEC nécessaires a une évaluation précise des niveaux de bruit de phase de
l'oscillateur.

La derniére partie abordée dans ce chapitre a eu pour but de déterminer les conditions
de fonctionnement optimales permettant de minimiser les fluctuations de fréquence d'un
oscillateur a TEC. Outre un fonctionnement du composant proche du point de compression 2
1 dB nécessaire a l'obtention de niveaux petformants en bruit BF, nos études ont montré que
le point de polarisation (V4 = 3V, Vs = 0V), pour chacun des transistors étudiés, donnait un
bon compromis : faible niveau de bruit de phase et un gain en puissance suffisamment ¢levé
pour réaliser les conditions de démarrage de l'oscillation. Enfin, la nécessité d'adapter ou non
le composant a été étudiée. Les simulations et les mesures effectudes ont clairement mis en
évidence que les conditions d'adaptations détérioraient parfois fortement (environ 10 dB) les

performances en bruit de phase de l'oscillateur par rapport a celles obtenues lorsque le
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composant était chargé entre deux isolateurs 50 Q. La modification du coefficient de
conversion semble étre la cause principale de la dégradation observée, La conséquence de ce
dernier résultat (méme si les travaux reportés ont été effectués a 300 K) font que les deux
transistors susceptibles de donner les meilleures performances en bruit de phase sont le
MESFET MGF1425 et le PHEMT MGF4417 ; l'oscillateur a base du PHEMT présente des
niveaux de bruit de phase peu modifiés lors de 1'adaptation du composant.

Cependant, il est judicicux de se demander, puisque I'application envisagée se situe
approximativement & 10 GHz, si I'évolution des paramétres de conversion avec la fréquence
ne risque pas d'entrainer quelques modifications sur les performances des composants retenus.
Des mesures effectuées en paralléle au laboratoire [29] pour une application situé a
9.2 GHz ont montré que la dépendance en fréquence des fluctuations de phase de ces
transistors €tait peu marquée entre 4 GHz et 10 GHz. Les travaux que nous venons de
présenter a 4 GHz sont donc tout a fait cohérents et les deux composants a effet de champ
retenus semblent &tre les mieux adaptés a la réalisation d'un oscillateur a haute pureté

spectrale.
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Chapitre 111 - L oscillateur & haute pureté spectrale : métrologie et réalisation

Introduction.

Pour effectuer la caractérisation en bruit d'un oscillateur plusieurs techniques peuvent
&tre mises en ceuvre. La plus rapide est basée sur l'utilisation d'un analyseur de spectre. Elle
permet d'obtenir le rapport de la puissance de bruit contenue dans une bande latérale de 1 Hz
située a une distance f de la porteuse sur la puissance de cette méme porteuse. Par
cons¢quent cette technique de mesure nécessite que le bruit de modulation d'amplitude de la
source a caracteriser soit négligeable devant le bruit de modulation de fréquence afin de
pouvoir déterminer correctement le bruit de phase de la source. En outre, cette méthode voit

son champ d'application limité par trois paramétres propres a l'analyseur utilisé :

-I'"échelle dynamique pour des fréquences d'offset supéricures au MHz.

-la résolution et les phénoménes de dérive essentiellement pour des fréquences

relativement proches de la porteuse (< 10 kHz).

-le bruit de phase de l'osciliateur local pour des fréquences inférieures au MHz.

Ces deux derniéres limitations peuvent étre fortement préjudiciables a la qualité des
mesures de bruit de phase d'oscillateurs microondes puisque les fluctuations de fréquences
mises en jeu sont de l'ordre de quelques Hz a quelques kHz. Un simple examen des
performances actuelles des analyseurs de spectres, par exemple -96 dBc/Hz a 10 kHz de la
porteuse @ 4 GHz pour un HP70000, montre I'impossibilité de caractériser des oscillateurs a
faible bruit de phase.

De ce fait, les techniques performantes de mesure de bruit de phase [1}-[3] doivent étre
associées a des dispositifs ayant des sensibilités largement améliorées. Leos deux dispositifs
qui se dégagent au niveau des techniques de détection dans le domaine fréquentiel sont la
méthode dite du discriminateur de fréquence et celle dite du détecteur de phase.

Nous allens dans ce dernier chapitre nous intéresser tout d'abord & 1’étude comparée de
ces différentes méthodes appliquées a la caractérisation des oscillateurs microondes dans leur
genéralité, Les dispositifs de détection réalisés au sein du laboratoire seront alors présentés.

Dans une seconde partie, aprés avoir retenu le dispositif le plus adéquat pour la caractérisation
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d’un oscillateur 4 haute pureté spectrale, nous présenterons les principaux résonateurs
diélectriques permettant de concevoir de telles sources. La réalisation et la caractérisation de

oscillateur que nos travaux de thése ont permis de concevoir seront finalement présentés.

Partie A : Métrologie des oscillateurs.

I - Systéme de mesure passif : le discriminateur de fréquence.

I-1 Principe et généralités.

Le schéma de principe d'un tel dispositif est présenté sur la figure 3.1.

4 ™

Déphaseur

%3

Amplificateur
faible bruit

Analyseur
de spectre

Source
a lester

Reéférence
Passive

o /

Figure 3.1 : Schéma simplifié d'un systéme de détection & discriminateur de fréquence.

L’élément principal est une référence passive présentant une réponse en phase

. ‘ : v o . s R
¢voluant trés rapidement avec la fréquence (T élevé). Cet élément peut étre ;
w

i} Une ligne & retard caractérisée -sur une large bande de fréquence- par la relation

sulvante :

do

—Cg T (3'1)

i1) Une cavité résonante de fréquence réglable f, (pulsation ®,), de coefficient de

surtension en charge Q| et pouvant aussi étre caractérisée, au voisinage de la résonance, par
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une relation similaire a [a précédente, i.e. :

ae _ 29y
do o,

(3.2)

Le principe d’un tel dispositif est de transformer les fluctuations de fréquence de
I"oscillateur a caractériser en fluctuations de tension pouvant étre mesurées par un analyseur
de spectre. Le processus de conversion s’effectue en deux étapes : les fluctuations de
fréquence sont tout d’abord converties par 1’élément de référence en fluctuations de phase qui
sont dans un second temps transformées par le mélangeur en fluctuations de tension. Cette
seconde étape ne peut étre réalisée que si le mélangeur fonctionne en détecteur de phase. Un
déphaseur est donc inséré dans le banc afin d’obtenir la quadrature entre les deux signaux
attaquant le mélangeur. L’amplificateur faible bruit placé en aval du discriminateur
(figurc 3.1), dont le plancher de bruit est de l'ordre de 1 nV/VHz, permet d'abaisser le plancher
de bruit de l'analyseur de spectre en dessous du bruit propre des mélangeurs.

Nous allons maintenant donner les principales équations mathématiques nécessaires a
la compréhension de la transformation des fluctuations de fréquence en fluctuations de

tension.

1-2 Théorie du discriminateur a ligne a retard.

Nous avons choisi de traiter le cas du discriminateur de fréquence a ligne a retard ; les

¢quations présentées [2] pouvant étre aisément transposables au cas du résonateur.

Puisque les fluctuations de fréquence d'un oscillateur peuvent étre considérées comme
du bruit de modulation de fréquence (chapitre II) (en négligeant le bruit de modulation

d'amplitude) fa théorie mathématique associée permet d'écrire le signal V(1) issu de

['oscillateur sous test sous la forme

Vi(t) =V, cos(2nf,t + ?—f cos 27f it ) 3.3)

m

Par surte le signal V,(t} aprés propagation dans la ligne a retard (7) peut se mettre sous
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la forme suivante :

Vort)=V'cos(2nf (t - T)+?‘—f00827;fm(t -7} 3.4)

S m
On obtient par conséquent en sortie du mélangeur une tension V(t) proportionnelle a la

diftérence des fréquences :

V()= K, cos(2af,(1—1)+ Y osonf (t-1)- 2nf i =Y os2at 1) (3.5)

"
m m

ou K représente le coefficient de conversion phase-tension du mélangeur.
Si la condition de quadrature, qui peut étre définie mathématiquement par la relation, est
id
2747‘(;:(2;’(4—])3 , k=0,1,2,3, .. (3.6)

est réalisée, le terme relatif a la fréquence de la porteuse s’élimine et on aboutit finalement

aprés quelques simplifications a la relation traduisant la sensibilité du systéme de détection :

. sin(7f, 7)
AV(fu)=Ky 2ne A (fp) ——— (3.7)
me " )
Et pour des {réquences d’offset f, satisfaisant a la condition suivante,
S <o (3.8)
m O 27 )

la fonction sinus cardinal peut étre négligée ( sin( #f,,r) — af,,v ). L'équation (3.7) devient :

AVCf)= K A () avec K, =277 K, (3.9)

e coefficient K, est le coefficient de conversion fréquence-tension (en V/Hz) du

discriminateur de fréquence. La détermination des fluctuations de fréquence de 'oscillateur

sous test passe en conséquence par la détermination préalable de ce coefficient.
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I-3 Ligne a retard - Cavité en transmission: choix de I'élément de référence.

[-3-1 Plancher de bruit du banc passif a ligne a retard.

Si nous considérons le signal réellement mesuré sur l'analyseur de spectre, AV, .,
nous pouvons constater qu'il est constitué de deux composantes : d'une part des fluctuations
de tension, AV(f, ), rendant compte des fluctuations de fréquence de 'oscillateur a caractériser

et d'autre part des fluctuations de tension, AV, correspondant au bruit propre du mélangeur

{et, éventuellement, de l'amplificateur). Nous devons par conséquent écrire en toute rigueur la

relation sutvante :
[ AVpes I = [AV( [ )]7 + [ 4V, ] (3.10)

En remplagant AV(f,)) par son expression en fonction de Af(f,) on obtient la condition

nécessaire a la mesure des fluctuations de fréquence d’un oscillateur :
K & (fg) > AV, (3.11)

L'amélioration des performances du banc passe donc par l'augmentation du coefficient
de conversion K, -c'est 4 dire des paramétres 1 et K- ainsi que par la minimisation du niveau

de bruit additf AVp.

1-3-2 Optunisation des paramétres T, K},2 et AVE;

Ln fait, Poptimisation de ces trois paramétres ne peut se faire indépendamment les uns
des autres. Nous allons voir qu'il existe en définitive pour chacun des éléments que sont la
ligne a retard, le mélangeur et l'amplificateur de sortie un compromis technique entre

longueur et pertes pour I'élément de référence et entre gain et bruit pour les deux autres

éléments.
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[-3-2-1 Longueur de ligne optimale.

Le retard 7 introduit par une ligne de transmission coaxiale de longueur | et de

permittivité diélectrique relative £_peut s'écrire :

!
= — 3.12
‘ ¢/ &, (3-12)

A partir de la relation (3.8) on peut donc penser que 'augmentation de la longueur |
de la ligne & retard doit aboutir & une meilleure détectivité du banc. Cependant, ce
raisonnement ne tient pas compte de l'augmentation des pertes -résultante de 'augmentation
de la longueur 1- qui contribue au contraire & réduire la détectivité. Il y a donc un compromis
retard-pertes a trouver. Pour ccla, on peut s'aider de certains modéles simples basés sur I'étude
du mélangeur en zone lin€aire qui conduisent a démontrer l'existence d'un optimum pour une
longueur de ligne correspondant a une atténuation de 8.7 dB [4]. En fait, un tel optimum n'a
que peu de sens dans la mesure ou des pertes importantes peuvent étre compensées par une
forte puissance d'entrée. issue par exemple d'un amplificateur de puissance ; la voie OL est
dans cc cas protégée par un atténuateur (ceci implique bien siir que le bruit additif de
I'amplificateur soit négligeable). 1l est donc plus important de déterminer les conditions de

fonctionnement du mélangeur (puissance OL et puissance RF) qui conduiront simplement 2

un coetficient de détection en phase (K,) important et a un bruit propre faible (AV).

[-3-2-2 les paramétres Ké et AV2 _ bruit de phase du mélaneeur.

Diminuer AV, et/ou augmenter K, revient en fait a diminuer le bruit de phase

¢quivalent cn entrée du mélangeur (équation 3.13) :

Ay, = (3.13)

Ceci nécessite une étude indépendante, en fonction des puissances OL et RF : relevé

simultan¢ de AV et de K puis caleul de Ag,, [5]. En reégle générale, AV est bien le bruit du
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melangeur seul, 'amplificateur situé en aval ayant un plancher de bruit inférieur a celui des
diodes du mélangeur : respectivement 1 nV/VHz et 8 nV/VHz a 1 kHz. Son choix est donc
primordial & l'obtention d'un banc de caractérisation en bruit de phase ayant un plancher de

bruit extrémement faible.

1-3-3 _Amélioration de la sensibilité du banc de mesure : utilisation d’un résonateur.

[-3-3-1 Cas général.

Pour abaisser le plancher de bruit du banc et donc augmenter ses performances, la
ligne a retard est généralement remplacée par une cavité résonante. En effet, la transposition
de 1"équation 3.9 au cas des cavités en transmission utilisées comme éléments de référence

permet d’écrire la relation suivante :

2 Ky

0
AV(f) = “‘}—~ A (fm) (3.14)

On peut donc définir en comparant les équations (3.9) et (3.13) un retard équivalent Teq
20p

pour la cavité résonante : 7, =
@

[2]

Une application numérique rapide permet de mettre en évidence I’avantage que I’on

peut tirer de 'utilisation d’une cavité & fort coefficient de surtension. En effet, comparons

-évidemment a pertes identiques- les retards Teq €l T respectivement dun résonateur

diélectrique aux caractéristiques standards (f, = 4 GHz, Q; = 5000 et des pertes en
transmission d'environ 8.5 dB) et d'une ligne a retard de type cable coaxial (4 la fréquence
f,=4 GHz, 1= 12 met a = 0.7 dB/m). Il sont respectivement de 1'ordre de 62 ns et de 400 ns.
Le facteur 6.5 présent entre ces deux retards doit entrainer pour un dispositif utilisant ce
résonateur comme élément de référence une amélioration théorique du plancher de bruit
d'environ 16 dB. Par conséquent, une cavité résonante a fort coefficient de surtension

(supérieur a 10" par exemple) doit permetire d'obtenir des discriminateurs de fréquence ayant

des sensibilités exceptionnellement élevées.

Néanmoins, une difficulté est a noter quant a son utilisation. En effet, il convient de
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mettre en ceuvre un dispositif supplémentaire mais indispensable de réglage de la fréquence £,
de la cavite. Ce réglage est forcément d'autant plus délicat que le résonateur possede un
facteur de qualit¢ cn charge €levé. De plus, il faut bien s'assurer que Foscillateur sous test soit
exempt de phénomenes de dérive, ou plus exactement que la dérive soit inférieure a la bande
passante de la cavité pendant la durée de mesure (environ 15 mn). La calibration effectuée en
dcbut de caractérisation ne sera pas alors faussée. Les réglages sont donc éminemment plus
delicats que dans le cas d’une ligne a retard. 11 est par conséquent préférable de réserver cette

technique aux seuls oscillateurs a trés haute pureté spectrale.

[-3-3-2 Application aux oscillateurs a haute pureté spectrale.

Nous avons représenté sur la figure 3.2 le schéma synoptique couplant I’oscillateur et

le discriminateur.

6[”(1[(314‘!' o A, IaEN - \
—_— | . Sortie 1

SOus test

Analyseur de e -
spectre & T mmee—oae-nT l

Ampliticateur
[aible bruit N\

'
Sortie2

v A

L

Figure 3.2 : Schéma synoptique couplant l'oscillateur a caractériser et le discriminateur
de fréquence utilisant une cavité comme élément de référence.

Discrinateur
de fréquence

Comine nous 'avons expliqué au début du chapitre II (équation 2.5) la phase totale sur
un tour de boucle est égale a zéro (modulo 27). De ce fait, en sortie de ’oscillateur sous test

(sortie 1), les fluctuations de fréquence Af(f,) peuvent étre relices aux fluctuations de phase
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du transistor Ag(f,)) par la relation suivante [6] :

A0 (fin)  A@(fn)
figx{ B 2QL1
df 0 fo

Y (fm) = (3.15)

ou Q.,; est le coefficient en charge du résonateur 1.

A partir des équations précédentes (3.11) et (3.14) la condition nécessaire a la mesure de bruit

de phase devient en sortie du mélangeur (sortie 2) :

> Ky 4 3.16
fo
ou Q,, est le coefficient en charge du résonateur 2.

Ag,(f;) représente les fluctuations de phase associées au mélangeur

(ie. AV =K, Ag,(f,))

Si Pon choisit le résonateur 2 du discriminateur identique au résonateur 1 de

I’oscillateur cette équation devient :

AP (fn) > 30 ( fr) (3.17)

Cette derni¢re relation est d’un grand intérét puisqu’elle permet de montrer que si I’on
utilise un mélangeur ayant des fluctuations de phase inférieures au bruit résiduel de phase de
l'amplificateur utilis¢ dans l'oscillateur, on pourra toujours mesurer le bruit de phase de
l'oscillateur. Pour rendre compte de la faisabilité de cette condition nous présentons a titre
d’exemple sur la figure 3.3 les résultats en bruit de phase résiduel (spectre b) obtenus sur un
mélangeur du commerce (le signal hyperfréquence est délivré par un ORD fonctionnant a
10 GHz). Ces niveaux de bruit sont de I"ordre de -155 dBrad/Hz a 10 kHz de la porteuse. Ils
sont nettement inférieurs (environ 15 dB & 10 kHz) a ceux d’un transistor relativement

bruyant tel que le PHEMT MGF4416 (spectre a) par contre ils sont du méme ordre de
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grandeur que les niveaux que nous avons mesurés pour le MESFET MGF1425. Cependant,
grace a l'utilisation de la méthode & deux détecteurs de phase et a Fanalyse en "mode spectres
croises” (voir paragraphe 1V-3-1) il est possible d'abaisser d'au moins 10 dB ce plancher de
bruit (spectre d) et donc de descendre bien en dessous du niveau de bruit de phase résiduel du
MESFET MGF1425, lequel constitue pourtant un des meilleurs choix possibles actuellement
pour la réalisation d'un oscillateur en bande X [7]. En fait, le spectre ¢ correspond au meilleur
bruit résiduel que nous ayons mesuré au LAAS sur un composant 111-V ; seul le transistor
bipolaire silicium est susceptible de présenter des niveaux de bruit de phase résiduels inférieurs

a celui-ci en bande X [8].

- N
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Figure 3.3 : Bruit de phase résiduel a 10 GHz pour un mélangeur commercial (spectre b) et
pour deux transistors chargés en entrée et sortie sur 50 Q et Py, = 0 dBm
(spectre a : PHEMT polarisé 4 Vgs = 2V et Ves = OV ; spectre ¢ : MESFET
polarisé a Vds = 3V et Vgs = 0V. Le spectre d represente le plancher de bruit

de phase résiduel du banc de mesure utilisant deux mélangeurs commerciaux
(spectre b) et la fonction d'intercorrélation de l'analyseur de spectre.

[l faut par alleurs noter qu'il est possible de découpler largement le résonateur utilisé
dans le banc de caractérisation, l'augmentation résultante du coefficient de surtension
permettant d'améliorer la sensibilité du banc. Pour compenser les pertes induites par un

résonateur a fort coefficient de qualité on pourra le cas échéant uiiliser un amplificateur en
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amont du discriminateur (couplé a un atténuateur -figure 3.2-).

La méthode du discriminateur de fréquence & résonateur a fort coefficient de
surtension apparait donc fort intéressante pour la caractérisation d’un oscillateur a haute
pureté spectrale 4 base de FET. Nous allons néanmoins nous intéresser maintenant a la
méthode active en examinant les avantages et les inconvénients qu’apporte !"utilisation d’un

oscillateur comme éiément de référence.

II - Systéme de mesure actif,

L'intérét d'utiliser un tel systéme de mesure réside dans l'amélioration importante de la
sensibilit¢ du banc de mesure par rapport & un systéme de mesure passif,
En effet, dans le cas d'un systéme passif, on peut écrire a partir de I'équation (3.9) la

relation suivante reliant la densité spectrale des fluctuations de tension mesurées S,y(f,) 4 la

densité spectrale des fluctuations de phase de l'oscillateur sous test S aplfn)

Sav (fn) =K' fon® - Sug( f) (3.18)

Il apparait clairement que la sensibilité aux fluctuations de phase est dégradée par

l'abaissement de la fréquence. Aussi, dans le cas des faibles distances & la porteuse
(f, <1 kHz) le plancher de bruit du banc de caractérisation ne pourra atteindre des sensibilités

suffisantes. De ce fait, bien que les systémes passifs conviennent parfaitement pour tout
oscillateur libre on constate que par contre pour des sources synchronisées sur référence a
quartz (ou sur référence atomique) dont les niveaux en bruit de phase sont excellents aux
trés faibles distances a la porteuse (exemple : -110 dBc/Hz a 1 kHz de 10 GHz dans le cas
d'un synthétiseur Wiltron 69A) un tel systéme de mesure s'aveére inadéquat. Seul Futilisation
d'une source a tres haute pureté spectrale (figure 1-introduction générale-) doit pouvoir
résoudre ce probléme.

[.a méthode active est basée sur un principe analogue a celui de la méthode a référence
passive puisque le signal de l'oscillateur sous test est mélangé en quadrature (figure 3.4) au
signal de l'oscillateur de référence. Il est aisé de montrer qu'il existe une relation équivalente a

celle des systemes passifs (équation 3.9) reliant les fluctuations de tension mesurées a
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I'analyscur de spectre AV(f, ) aux fluctuations de phase A¢(f,) de l'oscillateur 2 tester :

AV( fn) = K A fp) (3.19)

ol K, est la constante du détecteur de phase (exprimée en V/rad).
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Figure 3.4 : Sch¢ma simplifié du dispositif de mesure & détecteur de phase.

Cependant, les dispositifs basés sur cette méthode sont largement plus complexes que
ceux utilisant 1a méthode passive. En effet, si Foscillateur sous test est sujet & une dérive lente
en fréquence, I"oscillateur de référence doit étre capable de suivre cette dérive. La principale
difficulté des systemes de détection actifs est donc l'obtention de 1'égalité parfaite entre les
fréquences des deux oscillateurs. En conséquence, cette condition exige que la source de
référence soit aisément réglable en fréquence, c’est a dire qu'elle soit controlable
électroniquement. Ceci pose donc le probléme de la réalisation d’un oscillateur de référence a
haute pureté spectrale controlé en tension.

En ce qui concerne le verrouillage en phase, plusieurs systémes sont 3 méme de le
réaliser. Les dispositifs les plus couramment utilisés [3] sont des boucles & verrouillage de
phasc dont le modele de base est présenté sur la figure 3.5. Une seconde solution, qui peut
paraitre plus aisée & metire en ceuvre, consiste a réaliser le verrouitlage par injection directe du
signal de référence sur l'oscillateur & tester (ou inversement) [9] (figure 3.6). Toute la
difficulté li¢e a l'utilisation d'un tel dispositif réside dans le niveau du signal injecté dans le

circuit de l'oscillateur sous test. En effet, les deux oscillateurs doivent étre verrouillés en phase
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Figure 3.5 : Mod¢le basique d'une boucle a verrouillage de phase.
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Figure 3.6 : Verrouillage par injection directe du signal issu de l'oscillateur de référence
sur l'oscillateur sous test,

aux tres faibles distances de la porteuse mais libres l'un par rapport a l'autre dans la plage de

mesure, afin d'obtenir les battements de l'oscillateur sous test par rapport a l'oscillateur de

référence. Le niveau controlant la plage de verrouillage est donc trés délicat a définir. De plus,

pendant la durée de la mesure en bruit de phase, il est impératif que 1'oscillateur sous test soit

suffisamment stable pour réaliser I'accrochage aux faibles offsets de fréquence.

Par conséquent. bien que cette méthode assure une excellente sensibilité pour des

[réquences t, proches de la porteuse (< 10 Hz) sa mise en ceuvre est relativement complexe et

son utilisation pour la caractérisation d'oscillateurs libres qui ne sont en général pas assez
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stables pour obtenir l'accrochage n'est pas réellement appropride (nous le constaterons dans le
paragraphe I11-4). En outre, notons -et ce ne peut étre considéré comme un point de détail- que
le colit d'un tel banc de mesure par rapport aux systémes passifs est fortement augmenté en

raison des prix actuels des sources & haute pureté spectrale.

IIT - Réalisation des différents dispositifs de mesure.

II1-1 Description.

11I-1-1 Le discriminateur de fréquence a ligne a retard.

Nous avons choisi de présenter dans ce paragraphe le banc de caractérisation utilisant
une ligne a retard. C'est en effet celul qui a été utilisé pour 1’étude des phénomeénes de
conversion dans les oscillateurs. De plus, la topologie d’un systtme de mesure & cavité
résonante est identique & celle présentée puisque seul 1’élément servant a la référence de
fréquence ditfére. Nous examinerons les caractéristiques de ce banc lors de la présentation de
la caractérisation de I’oscillateur 4 haute pureté spectrale que nous avons réalisé.

Sur la figure 3.7 sont représentés les différents éléments du banc de mesure réalisé au
laboratoire [5]. L'élément de référence utilisé est une ligne coaxiale de permittivité
diclectrique €, = 2.4 et de pertes 3 4 GHz et 10 GHz égales respectivement a 0.7 dB/m et
1.5 dB/m. Nos propos, énoncées au paragraphe 111, concernant la longueur de ligne optimale,

les pertes et les puissances optimales sur le mélangeur ont permis d'aboutir aux donnéges
P 2

suivantes ;

-Tout d'abord, les ¢études de sensibilité que nous avons effectuées [4] [5] montrent que
les puissances sur les voies OL et RF réalisant un bon compromis sensibilité/plancher

de bruit sont pour notre banc de caractérisation : Py = 3 dBm, Py = 0 dBrm.

-La longueur de ligne optimale a ét¢ évaluée a environ 12 m. Cependant, il faut noter
qu'a partir d'une fréquence f, que nous évaluons & environ 8 GHz, les pertes dans une
ligne de cette longueur deviennent trés importantes et de ce fait il est impératif de

revenir 4 une ligne plus courte pour satisfaire a la condition optimale Prr=0dBm.
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Figure 3.7 : Banc de mesure -discriminateur 4 ligne & retard (2-18 GHz)- de bruit de phase
d'oscillateurs microondes. Performances 4 4GHz pour une ligne de 12 m -
-125 dBc/Hz et -150 dBc/Hz respectivement a4 10 kHz et 100 kHz de la
porteuse.

En conséquence, ce dernier point nous a conduit & utiliser deux lignes a retard
respectivement de 4 m et de 12 m de longueur. Le coefficient de conversion (Km) fréquence-

tension du discriminateur est donné dans les deux cas suivants :

-Pour un signal a la fréquence de 4 GHz l'utilisation de la ligne de 12 m procure

un coefficient K, de 'ordre de 25 V/IMHz.

-Peur un signal a la frequence de 10 GHz l'utilisation de la ligne de 4 m procure

un coeflicient K, de 'ordre de 10 V/MHz.

Nous pouvons noter que, dans le second cas, la sensibilité du banc de caractérisation est

diminuée d'environ 8 dB.

IT1-1-2 Meéthode a référence active.

La figure 3.8 schématise la partie "détecteur de phase” du banc de caractérisation, la

partie placée en aval restant identique au banc précédent (figure 3.7). Au systéme de verrouil-
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Oscillateur
sous test

Oscillateur de
référence

Figure 3.8 : Schéma de la partie détecteur de phase du systéme de détection actif utilisé.

lage par injection directe présenté précédemment, ont été rajoutés deux isolateurs permettant
d’isoler les deux voies R et OL du mélangeur. Le choix premier de I'oscillateur de référence
s'est porté sur un oscillateur -a contre réaction paralléle- utilisant comme amplificateur un
MESFET MGF1425 pour ses faibles niveaux de bruit BF et comme résonateur une cavité
métallique de coefficient de surtension en charge Q, = 880 a 3.5 GHz. En effet, I'élaboration
de ce banc n'avait -d’autre but que d'évaluer la complexité du systéme de détection actif en vue

de son utilisation éventuelle pour la caractérisation d'oscillateurs a haute pureté spectrale.

[{I-2 L'étape de calibration.

L'étape de calibration est une €étape obligatoire dans la mesure du bruit de phase d'un
oscillateur. Elle consiste & déterminer, que ce soit pour les systémes passifs ou actifs, les

coefticients K| et K précédemment explicités.

[1I-2-1 Cas des systémes passifs.

La méthode que nous utilisons passe par I'hypothése qui consiste d'une part a
considérer le bruit de phase comme équivalent & une modulation de fréquence et d'autre part

de considérer comme correcte I'utilisation d'un signal sinusoidal basse fréquence -remplagant

le bruit- pour la détermination du coefficient de conversion k. (voir chapitre II) reliant les
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fluctuations de fréquence aux fluctuations de bruit en tension basse fréquence. Par conséquent,
I'étape de calibration nécessite l'utilisation d'une source hyperfréquence -oscillateur de
calibration- de méme fréquence et de méme amplitude que celles de T'oscillateur sous test et
présentant un coefficient de modulation de fréquence parfaitement connu.

Une bonne cohérence entre le signal de modulation et le signal mesuré en sortie du

banc doit étre vérifiée pour s'assurer de la qualité de la calibration.

II-2-2 Cas des systémes actifs.

Pour déterminer la constante du détecteur de phase, K, nous avons mis en ceuvre la

méthode qui consiste & utiliser deux sources de pulsations différentes o, et w,. Le signal
obtenu en sortie du banc se réduit & un signal sinusoidal de pulsation (0, - ®,) dont la mesure

de l'amplitude permet de déterminer la valeur du coefficient K.

Cependant, la procédure de calibration nécessite de prendre de nombreuses précautions
pratiques pour minimiser les erreurs de calibration [3]. Par exemple, le point le plus délicat
rencontré lors de la mise en place de ce systéme de détection a été 'apparition simultannée de

plusieurs fréquences de battement sur l'analyseur de spectre (paragraphe III).

HI-3 Planchers de bruit pour les différents systémes de détection.

11-3-1 Technigue de mesure en mode de corrélation croisée.

Au niveau de la méthode de détection dite du discriminateur de fréquence nous avons
choisi en pratique de dédoubler la partie mélangeur-amplificateur faible bruit du banc de
caractérisation. De ce fait, il est possible d'utiliser I'analyseur & FFT en mode "spectre croisé”.
En effet. la mesure de spectre a corrélation croisée permet de prendre la transformée de
Fourier de la fonction d'intercorrélation entre les deux signaux présentés sur chacune des voies
de P'analyseur. Seule la partie corrélée des deux signaux -c'est a dire les fluctuations de tension

relatives a l'oscillateur sous test- est alors conservée | le bruit additif AVp (essentiellement di

au mélangeur) est ainsi éliminé. Cette technique est fort utile dans le cas des systéemes de
détection passifs ol la qualité des mélangeurs en bruit BF est primordiale. Elle permet

d'augmenter le rapport signal/bruit et en conséquence d'abaisser de maniére significative le
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plancher de bruit du banc [10]-[12].

II1-3-2 Evaluation des planchers de bruit.

La figure 3.9 donne les performances en bruit de phase -pour une fréquence de
fonctionnement £, de 4 GHz- du banc passif utilisant une ligne a retard de longueur | égale a
12 m suivant le mode de fonctionnement de 'analyseur de spectre. Nous pouvons constater,
comme nous l'avons indiqué précédemment, que l'utilisation du mode "spectre croisée"

permet d'améliorer de 10 a 15 dB le plancher de bruit par rapport a une utilisation mono-voie

de 'analyscur.
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Figure 3.9 :  Plancher de bruit de phase du banc de mesure a discriminateur de fréquence
(ligne a retard de 12 m) a 4 GHz.

A titre d’exemple, nous pouvons comparer ces résultats avec ceux obtenus avec le
méme banc de mesure [13] mais ol la ligne a retard a été remplacée par un résonateur
diclectrique fortement découplé (2 la fréquence fo = 4 GHz, Q; = 5500 pour des pertes en
transmisston L. = 9 dB). Une amélioration de 15 dB sur la sensibilité a été obtenue repoussant
ainsi le plancher de bruit du banc aux environs de -135 dBe/Hz & 10 kHz de la portcuse.

Au niveau du systéme de détection actit il est évident que le plancher de bruit n'est

autre que le bruit propre de 'oscillateur de référence.
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ITI-4 Validité des différents systémes de détection.

Afin de valider les différents bancs de caractérisation nous avons comparé, pour divers
oscillateurs 4 FET, les résultats obtenus en bruit de phase a partir de chacun de ces bancs.
Nous présentons a titre d'exemple les deux spectres de bruit de phase sur un oscillateur a
HEMT (Toshiba 8902) fonctionnant a 3.5 GHz effectuées respectivement dans le cas du
discriminateur a ligne a retard et du détecteur de phase. Une bonne concordance est obtenue
enfre ces deux résultats, concordance qui comme nous pouvons le constater sur la figure 3.10

correspond aux valeurs obtenues & partir d'un analyseur de spectre,

20 \
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Figure 3.10 : Mesure du bruit de phase d'un oscillateur 4 base de HEMT par les trois

techniques explicitées : analyseur de spectre, méthode passive et méthode
active.

Cependant, nous pouvons noter, dans le cas du systéme de détection actif, que les
problémes de dérive de fréquence évoqués au paragraphe II sont effectivement critiques pour
réaliser P'accrochage mutuel en bande étroite entre les deux sources. Fn conséquence, la

mesure du bruit de phase de l'oscillateur sous test n'est valable que dans la bande de fréquence
3 kHz-100 kHz.
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IV - Conclusion sur les différentes méthodes de détection.

L"¢tude comparative que nous avons entreprise nous a permis d’évaluer les deux types
de dispositifs de détection que sont le discriminateur de fréquence et le détecteur de phase.

La méthode passive utilisant une ligne a retard présente les avantages d’unc grande
bande passante et d’une plus grande souplesse dans sa mise en ceuvre puisque la dérive de la
source n’influe que faiblement sur le dispositif. Par conséquent, elle est généralement
cmployée pour la caractérisation en série d’oscillateurs et ceci méme si leur fréquence de
fonctionnement différe largement ou encore pour étudier les phénoménes de conversion. Par
contre, sa faible sensibilité ne permet pas de caractériser des sources 4 haute pureté spectrale.

L’utilisation d’une cavité a fort coefficient de surtension comme élément de référence
permet de s’affranchir de ce probléme puisque I'utilisation d’un résonateur identique a celui
inséré dans la boucle de I"oscillateur sous test doit permetire de caractériser n’importe quel
oscitlateur a base de FET ; la condition (3.17) sur les fluctuations de phase du mélangeur et du
transistor utilisé devant étre réalisée. Néanmoins, les réglages liés a la dérive éventuelle de la
source sont complexes puisque la fréquence du signal délivré par I’oscillateur a tester doit étre
tres proche de la fréquence de résonance de la cavité. Une cavité réglable mécaniquement est
par conséquent toujours nécessaire.

L’intérét de la méthode active réside dans la grande sensibilité qu’apporte I"utilisation
d’'un oscillateur de référence a haute pureté spectrale. Cependant, cet oscillateur doit étre
susceplible d’étre contrdlé en tension pour pouveir suivre toute dérive de la source. Par
alleurs. la dérive de l'oscillateur a tester doit &tre strictement limitée a la plage de
verrouillage. Ce dernier point étant trés délicat lorsqu'on teste un OCT ou un ORD microonde,
il est préférable d’utiliser un systéme de mesure actif uniquement si I’on désire étudier des

oscillateurs extrémement stable en fréquence,

Nous avons en conséquence étudié un systéme de mesure passif a résonateur a fort
coctticient de surtension pour la finalité de nos travaux : la réalisation et la caractérisation a

d’un oscillateur a haute pureté spectrale.

Ce sont ces deux derniéres étapes que nous allons aborder maintenant.
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Partie B : Réalisation d’un oscillateur & haute pureté spectrale.

I - Choix de la cavité résonante.

I-1 Résonateurs a haut facteur de surtension.

Comme nous I’avons démontré au début du chapitre 11 les variations de fréquence d’un
oscillateur 4 contre réaction paralléle sont inversement proportionnelles au terme de stabilité
en fréquence dp/df qui est imposé par le résonateur. La minimisation du bruit de phase d’un
tel oscillateur passe donc par I'augmentation du coefficient de surtension du résonateur.
Plusieurs techniques peuvent &tre utilisées pour atteindre des facteurs de surtension

extrémement élevés. Examinons les principales réalisations existantes.

I-1-1 Le résonateur dié¢lectrique fonctionnant sur son mode fondamental TEy,.

Typiquement, dans un circuit hybride ce type de résonateur diélectrique (de forme
quelconque mais généralement cylindrique) est inséré dans un guide sous coupure formé par
deux plans conducteurs limitant I'extension du champ électromagnétique.

Une modification possible de cette configuration, qui peut étre utilisée dans les circuits
microondes, est de placer la céramique dans un environnement clos, c'est a4 dire dans une
cavité métallique.,

La fréquence d’oscillation de ce type de résonateur diélectrique est fixée par le mode
de résonance d’un cylindre de céramique. Les différents modes existant sont soit des modes
transverses électriques (TE), soit transverses magnétiques (TM) soit encore des modes
hybrides (EH et HE). Les modes généralement pris en compte sont les modes TEy,, car leur
geéométrie est bien adaptée & ce type de résonateur : lignes de courants circulaires, couplage
als¢ en champ magnétique notamment par la possibilité de favoriser ces modes par orientation
des boucles... L’utilisation de composés céramiques de fortes permittivité (g, > 20) permettent
un confinement efficace du champ électromagnétique dans le cylindre diélectrique. Ainsi la
fréquence de résonance est peu affectée par les perturbations extérieures et le facteur de
surtension Q, du résonateur est presque uniquement relié aux pertes diélectriques de la
céramique.

Des résonateurs diélectriques a haut facteur de qualité ont déja été réalisés donnant a
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4 GHz des coefficients de surtension & vide de 5.10* 4 300 K et de I’ordre de 1.5.10° 4 90 K

[14]. A 10 GHz, Q, = 3.10* est une valeur que I’on peut obtenir a I’heure actuelle avec un
résonateur commercial (matériau Murata série F). L’utilisation des basses températures

(T =77 K) doit permettre de gagner au moins un facteur de 2 sur le coefficient de surtension.

[-1-2 Le résonateur diélectrique a films supraconducteurs & haute température.

L’utilisation de films supraconducteurs a haute température critique donne la
possibilité de réaliser des cavités utilisant des matériaux diélectriques ayant une permittivité

plus faible et ainsi de rapprocher les plans supra-conducteurs du résonateur sans pour autant
dégrader le coefficient de surtension Q. De ce fait, si le matériau diélectrique utilisé présente
de surcroit une trés faible tangente de pertes a basse température la cavité ainsi réalisée
présentera un fort coefficient de surtension.

Ces films supraconducteurs sont des oxydes de cuivre et plusieurs sont couramment
employés pour les applications & la micro-électronique hyperfréquence, Notons en particulier
les matériaux suivants : YBa,Cu;0,, Tl,Ba,CaCu,Oy, Tl sPby 58r,CaCuy04. Au niveau du
diclectrique, le saphir monocristallin en raison de sa faible tangente de pertes (tan 8 < 10™ a
300 K et tan 8 =~ 4.10% a4 77 K [15]) est de plus en plus utilisé dans les dispositifs qui
autorisent des facteurs de surtension Q, élevé de I’ordre de 10,210 GHzet2a 77K [16] [17].
Néanmoins d’autres matériaux di€lectriques sont potentiellement intéressants -tangente de
pertes faible et permittivité supérieure & celle du saphir (g _gopqr = 9.5 -direction
cristalline 110), notamment le matériau LaAlO; (g, ~ 23.4) [18] [19]. Les résultats obtenus

sont certes intéressants (QQ, est largement supérieur a 10°a 77 K) mais peu de travaux ont été

cffectués a I'heure actuelle, en particulier sur Pévolution de la permittivité du matériau en

fonction de la température.

I-1-3 Le résonateur saphir & modes de galerie.

Un matériau diélectrigue tel que le saphir a pour avantage de présenter une tangente de
pertes sensiblement diminuée (paragraphe 1-1-2). Cependant, la valeur faible de sa
permittivité a pour conséquence, au regard des dispositifs utilisés sur des modes

conventionnels de type TE ou TM, de dégrader le confinement du champ €lectromagnétique
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au niveau du cylindre diélectrique. Le facteur de qualité du dispositif dépend alors également
du blindage protégeant le résonateur. Pour améliorer le confinement de 'énergie a l'intérieur
du résonateur une solution possible consiste a réaliser une cavité fonctionnant sur des modes
de résonance d'ordre élevé qui permettent de limiter les pertes dues a I’environnement
extérieur. Un tel dispositif doit permettre d'améliorer largement le coefficient de qualité
résultant. Le résonateur saphir & modes de galerie (Whispering Gallery Mode -WGM-) permet
de réaliser cette condition en exploitant ainsi au mieux les faibles pertes du saphir.

Au niveau des performances que ces dispositifs permettent d'obtenir on peut écrire qu'a
la température ambiante les coefficients de surtension Q, sont généralement de I’ordre de 10°
a 10 GHz [20]. Le refroidissement du résonateur quant a lui, permet d’obtenir des valeurs

supérieures a 107 et 10° respectivement 4 77 K et 4 K [21] [22].

1-2 Réalisations effectives.

De ces trois types de résonateurs, le résonateur saphir 4 modes de galerie et le
résonateur di€lectrique a films supraconducteurs a haute température apparaissent comme
étant les plus intéressants pour la réalisation d’un oscillateur a haute pureté spectrale.
Cependant, la difficulté d'approvisionnement de matériaux supraconducteurs de bonne qualité

ainsi que leur colit élevé nous a conduit & éliminer de ce fait le second type de résonateur.

4 )

Cavité (cuivre) D, =31 mm

Hr=7.7 mm

Y

& =50 mm

\ Résonateur Saphir . Support {cuivre) /

Figure 3.11 : Diagramme schématique de la structure résonante & modes de palerie utilisée.
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Par contre, a partir d’une réalisation effectuée par 1’équipe "Dispositifs Microondes
lindaires” de 'TRCOM [23]-[25] nous avons pu évaluer la faisabilit¢ de 'utilisation d'une
cavitt WGM pour notre application. La représentation schématique de la structure résonante
est reportée sur la figure 3.11. L’étude en transmission (paramétres S) de ce résonateur a &té

effectuce a I"aide d’un analyseur de réseau vectoriel dans la bande de fréquence 8-10 GHz.
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B ———————.
;
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1

1

1

MODULE de S, (dB)
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CENTER 9.2676 GHz
SPAN 0003 GHz

Figure 3.12 : Courbe de résonance de la cavité WGM 4 300 K.

Les premiers résultats obtenus & température ambiante ont révélé la présence d’un
mode de galerie 4 la fréquence f, = 9.27 GHz (figure 3.12). Le coefficient de surtension Q, est
de I'ordre de 10° pour des pertes en transmission (L) de 12 dB. A la températurc de I'azote

ltquide on peut s’attendre 4 une amélioration significative telle que Q, >> 10° pour L < 10 dB.
Il est en effet nécessaire de trouver un compromis entre un facteur de surtension élevé et des
pertes d'insertion suffisamment faibles afin qu’elles puissent étre compensées par le transistor
utilisé dans le circuit de [’oscillateur. Nous les avons évaluées 4 77 K, pour le MESFET, 2 une
valeur d’environ 10 dB. Cependant, ['inconvénient majeur de ce type de résonateur est la
présence de nombreux modes résonants susceptibles de parasiter le mode utile, Inhérents 4 la
dimension de la cavité et du résonateur diélectrique ces modes sont difficiles a isoler [26].

D'autre part, la caractérisation d'un oscillateur stabilisé par un tel dispositif suppose la
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réalisation d'un résonateur identique servant de référence passive (paragraphe 1-3-3-2) au
discriminateur de fréquence. En outre, ce second résonateur doit comporter un dispositif
d'accord de fréquence pour étre 8 méme de centrer la résonance sur l'oscillation a mesurer. Un

tel dispositif est difficile a réaliser, sans trop dégrader le coefficient de qualité du résonateur.

En raison de ces difficultés et du temps imparti pour cldturer nos travaux nous avons
choisi de réaliser une cavité a résonateur diélectrique fonctionnant sur le mode TE,,,. Le
résonateur diélectrique est une céramique -de permittivité diélectrique g, = 24- fournie par la
societe Murata de dimensions : diamétre du diélectrique D, = 6.5 mm ; hauteur H, = 2.9 mm.
D'aprés les données constructeur, ce résonateur doit permettre d'atteindre a la température
ambiante un coetficient de surtension Q, de I'ordre de 3,5.10% a 10 GHz.

La conception et la réalisation de cette cavité ont été effectuées au laboratoire. La

topologie retenue du dispositif est schématisé sur la figure 3.13. Le résonateur diélectrique est
posé sur un support (substrat diélecirique) de faible permittivité (téflon : £ = 2.4) et de
hauteur H, = 3 mm. Le plan conducteur (cuivre) supérieur est situé a la distance D.=3.1 mm
et le diamétre D, de la paroi de cuivre cylindrique est de 25 mm. La détermination de ces
différents parametres est de premiere importance. En effet, d’une part les plans conduc-
teurs paralléles placés aux distances H (plan inférieur) et D_ (plan supérieur) du résonateur
doivent former un guide sous coupure jusqu'a une fréquence f, nettement supérieure a la

fréquence de résonance f, du résonateur (f, ~ 10 GHz) afin d'éviter les modes parasites et de

confiner au mieux I'énergie au voisinage du résonateur. D’autre part, il est important que les
pertes conductrices sur ces plans conducteurs soit faibles afin de profiter du haut facteur de

qualit¢ du résonateur diélectrique Qy, (la paroi cylindrique de cuivre étant suffisamment

éloignée -D » D,- du résonateur pour considérer les pertes conductrices apportées par la paroi

négligeables par rapport a celles des plans conducteurs).
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Figure 3.13 : Diagramme schématique de la cavité a résonateur diélectrique (mode TE011),

Pour concevoir cette structure nous avons utilisé un programme déja existant au sein
du laboratoire [27]. Le modele utilisé est basé sur celui proposé par Itoh et Rudokas [28] ou
I'espace autour du résonateur est découpé en cing zones distinctes. Bien que ce modéle soit
générateur d'erreurs systématiques, sur la fréquence de résonance en particulier, il donne
généralement une bonne approximation du coefficient de qualité de la cavité. Les résultats

présentés 4 293 K dans le tableau ci-dessous donnent les valeurs (issues de la simulation) de la

fréquence f. du guide sous coupure et les coefficients de qualité liés d’une part aux pertes
diclectriques Qg et Qy,, respectivement du résonateur et du substrat, et d’autre part aux pertes
par conduction (plans conducteurs) Q, ; la valeur utilisée de la conductivité du cuivre a 293 K

a été prise égale d o, = 5.2 107 $/m.

Fréquence £,(GlHz)

Pertes par conduction

Q.

Pertes diélectriques

er

Pertes substrat

st

17.6

294000

28000

953000

Tableau I1I-1 : Les différents coefficients de surtension (simulés) du résonateur diélectrique.

La valeur simulée du coefficient de surtension a vide global, Q, = 24900, est

effectivement proche de celle du coefficient de surtension diélectrique Qy,. Bien que les
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données constructeur ne nous livrent aucune information sur le matériau diélectrique employé,
notamment sur la valeur aux températures cryogéniques de la tangente de pertes du

résonateur, on peut parier sur une augmentation du facteur de qualité a basse température.

/.13

-155 —

Af=640 kHz

MODULE de S, (dB)

A

-18
CENTER 101979 GHz
SPAN 0.001 GHz

Figure 3.14 : Courbe de résonance de la cavité réalisée (mode TEy;,) 4 300 K.

Au niveau des résultats expérimentaux nous présentons sur les figures 3.14 et 3.15 le

parametre de dispersion S,; mesuré respectivement a 300 K et 77 K. On constate
cffectivement I'amélioration du coefficient de surtension & vide Q, du dispositif 2 basse
temperature. Entre 300 K et 77 K on observe le doublement de la valeur de Q,, puisqu'il est de
l'ordre de 20500 a la température ambiante (Q, = 16000 et L -pertes en transmission- = 13 dB)
alors qu'il atteint 44500 & la température de I'azote liquide (Qp = 32000 et L. = 11 dB). Ces

derniers résultats sont encourageants et devraient donc permettre de concevoir un oscillateur a

haute pureté spectrale.
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2

-13.5

MODULE de S,, (dB)

A= 320 kHz

-16 | l l
CENTER 10.1957 GHz
SPAN 0.0005 GHz

Figure 3.15 : Courbe de résonance de la cavité réalisée (mode TE,,;,) 4 77 K.

C’est ce que nous allons voir dans la prochaine et derniére partie en étudiant les
niveaux de bruit de phase d’un oscillateur a contre réaction paralléle refroidi a la température

de I'azote liquide.

I1 - Réalisation et caractérisation de 1’oscillateur.

Comme nous l'avons indiqué précédemment une seconde cavité identique & celle
insérée dans le circuit de l'oscillateur sous test doit étre réalisée afin de servir d'élément de
référence dans le dispositif de détection. L'usinage des cavités métalliques doit donc étre
effectué¢ avec précision afin qu'en particulier la fréquence de résonance des cavités soit
relativement proche l'une de l'autre (c'est & dire de 1 4 10 MHz). Dans notre cas, les cotes
(figure 3.13) n'ont pu étre respectées qu'a 100 pm prés, Par ailleurs, afin que l'on puisse
ajuster la fréquence de résonance, une vis (de 2 mm de diamétre) est insérée sur la plaque
conductrice supérieure (photographie 3.1) de la cavité du banc de caractérisation, Cependant,
cel accord de fréquence a pour conséquence de dégrader le coefficient de surtension de la
cavité (pénétration de la vis dans le champ électromagnétique). Il est donc de premiére
importance que les fréquences de résonance de ces deux dispositifs coincident au mieux avant

tout réglage ; l'usinage des cavités doit donc étre effectué avec une trés grande précision.
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Y

1Cavité N°1

Cavité N°2

Photographie 3.1 :  Cavilés a résonateur diélectrique (Tl ) utilisées dans 'oscillateur
cryogénigue (cavit¢ N°1) et dans le dispositif de caractérisation (cavité N°2}).

Pour notre travail, nous avons constaté a température ambiante que le réglage de la
(réquence de résonance -10.1979 GHz- (I'écart mesuré avant l'ajustage étant de 12 MHz)

entrainait une diminution de 10 % du coefficient de surtension a vide (de l'ordre de 18000).

[1-1 Réglages préliminaires des cavités.

Avant de réaliser et de caractériser en bruit de phase l'oscillateur, la premiére étape de
notre travail a été¢ de régler chacune des cavités utilisées (photographie 3.1) (celle inséré dans
le cireuit d'oscillateur -cavité N°1- el celle servant de référence dans le banc de mesure -cavite
N"2-) en fonction des specificités que nécessite la caractérisation, ¢'est a dire -

Au niveau de la cavité N°] la premiére condition est relative au fait que les pertes dans
Félément passil (additionnées a celles induites par tous les autres éléments présents dans la
boucte -coupleur de sortie 3 dB. isolateurs et transitions-) soit telles qu'elles puissent Ctre
compensees par fe gain du transistor sous test & la fréquence de 10 Gz tet a la température de
77 K). Le transistor MESFET MGE1425 dans ces condilions ne pouvant au mieux, méme
avee une adaptation entrée-sortie, présenter un gain supérieur 4 15 dB. les pertes dans cavité
NI ne doivent pas étre supéricures a 10 dB a 77 K.,

Pour la cavité N°2 (wilisée a la température ambtante) le niveau des pertes de cet

clement doit (paragraphe 111) étre tel que la puissance du signal présent sur la voie RF du
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melangeur soit de I'ordre de 0 dBm. En outre, le compromis pertes-coefficient de surtension

en charge (Q;) nous impose des.pertes minimales & 300 K de l'ordre de 8,5 dB afin que Q.

soit suffisamment élevé pour permettre une estimation du bruit de phase de l'oscillateur

(Q ~ 7000). La sensibilité du banc & 10 GHz est ainsi améliorée de 20 dB par rapport a celle

obtenue dans le cas d'une ligne coaxiale de 4 m (paragraphe 111).

Par ailleurs, les pertes engendrées par les deux coupleurs 3 dB placés en entrée et en

sortie de la partie détection du banc de mesure (figure 3.7) doivent étre prises considération.

De ce fait, il apparait comme nécessaire que la puissance du signal a l'entrée du banc soil au

minimum de I'ordre de 13 dBm. Ce point requiert donc l'utilisation d'un amplificateur en

sortie de l'oscillateur.

Coefficient de Coefficient de Pertes en transmission
Cavité surtension en charge | surtension & vide
Q Qg L (dB)
N°1 (77 K) 26600 40200 9.4
N°2 (300 K) 7000 11200 8.5

Tableau [11-2 : Caractéristiques des cavités N°1 et N°2,

/5

-30

MODULE de S, (dB)

-55

o

I |

\

CENTER 10.1960 GHz

SPAN 20 Mliz

)

Figure 3.16 : Courbe de résonance de la cavité utilisée dans le circuit d'oscillateur a 77 K.
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II-2 Caractérisation de l'oscillateur crvogénique réalisé.

Le composant actif inséré dans la boucle d'oscillation est un PHEMT issue de la méme
serie (MGF 4410 D) que le transistor précédemment étudié (chapitres I et 1T). Le MESFET
MGF1425 n'a pu étre utilisé car l'adaptation en puissance n'a pas permis d'obtenir les
conditions nécessaires au démarrage de |'oscillation. Le support de test du transistor et la
cavité N°] sont placés séparément dans un dewar d'azote liquide sans immersion totale
cependant, pour un travail a la température fixe de 77 K dans les vapeurs d'azote. La stabilité
thermique du systéme s'est révélée suffisante pour l'analyse en bruit de phase avec une dérive
de fréquence tres faible tant que le support en cuivre massif des résonateurs est maintenu en
contact avec le bain d'azote.

Sur la figure 3.17 nous présentons la caractéristique en bruit de phase obtenue pour
des conditions d'adaptation petit signal. Le transistor est polarisé a Vigs =3Veet V, =0V
(conditions retenues dans le chapitre II). A 10 kHz de la porteuse, nous pouvons relever un
niveau de bruit de phase égal 4 -112 dBc/Hz. Ce résultat est évidemment loin des
performances escomptées. En effet, des calculs menés a partir des résultats préliminaires
obtenus sur des cavités moins surtendues montrent qu'il doit étre possible d'atteindre des

niveaux largement inférieurs a -120 dB¢/Hz a 10 kHz.

e

-20

-60
-80
-100

-120

Bruit de phase (dBc/Hz)

-140

10! 1P 10° 10 105

k Fréquence (Hz) /

Figure 3.17 : Bruit de phase de l'oscillateur & résonateur diélectrique a 77 K (10.196 GHz).
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Une explication possible du désaccord observé est peut-étre en relation avec la
présence d'une composante de bruit supplémentaire induite par le résonateur lui méme et
caus¢ par des phénoménes microphoniques. Dans cette hypothése, on peut penser que des
vibrations mécaniques du résonateur dues a l'environnement extérieur sont partiellement
responsables de ce résultat. Mizan et McGowan ont présenté [29] des mesures de bruit de
phasc résiducl d'un résonateur diélectrique mettant en évidence l'existence de niveaux de bruit

(résiduel) non négligeables (de l'ordre de -130 dBrad/Hz a 1 kHz -f; = 9 GHz-). Ceci va donc

dans le sens de cette hypotheése. D'un autre coté, nous pensons qu'il est intéressant d'étudier les
capacilés du banc de mesure & détecter le bruit de modulation d'amplitude qui pourrait
¢galement constituer une explication au fort niveau de bruit observé [30]. En effet, le
transistor ne fonctionne pas dans des zones de compression importantes dans cet oscillateur a
cause du niveau de pertes en transmission (9.5 dB) imposées par le résonateur. Des travaux
complémentaires devront done &tre entrepris pour déterminer la nature de ce bruit et tenter d'y

apporter une solution.

III - Conclusion.

Cette derniére partie a concerné la finalité de nos travaux c'est a dire la réalisation et la
caractérisation d'un oscillateur eryogénique fonctionnant a la fréquence de 10.196 GHz,

Nous avons tout d'abord présenté les caractéristiques des deux cavités & résonateurs
di¢lectriques congues et réalisées au sein du laboratoire, Nous avons pu ainsi constater que
I'utilisation des basses températures (77 K) pour le fonctionnement de ces dispositifs
permettait d'obtenir un coefficient de surtension en charge de la cavité refroidie supérieur a
25.10° tout en autorisant un niveau de couplage suffisant au démarrage de l'oscillation dans le
circuit d'oscillateur.

Au niveau de la cavité utilisée comme élément de référence dans le systéme de
detection. la difficulté premiére est lide a la réalisation méme du dispositif qui nécessite un
usinage extrémement précis et la possibilité de réglage de la fréquence de résonance a
posteriori. D'un autre coté, les conditions optimales du banc de mesure lides aux mélangeurs
utilisés nous ont obligé a réduire fortement les pertes en transmission de la cavité. Néanmoins,
le coefficient de surtension en charge du dispositif reste, 4 la température ambiante, de I'ordre

de 7.10°.
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Enfin, nous avons présenté la réalisation et la caractérisation de l'oscillateur
cryogenique. Les faibles bruits de phase attendus n'ont pas été atteints. Une composante de
bruit liée au résonateur et la présence de bruit de modulation d'amplitude détectée par le banc
doivent vraisemblablement étre a l'origine de ce résultat. 11 nous faudra donc tenter de
déterminer avec précisions les techniques permettant de s'affranchir de ces composantes en
bruit supplémentaires afin de pouvoir atteindre les niveaux de bruit théoriques que doit

apporter la réalisation de tels dispositifs.
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Conclusion générale

e travail présenté dans ce mémoire est essentiellement une contribution a la
conception d'oscillateurs & haute purcté spectrale a base de transistors a effet de champ
microondes.

L.¢ bruit de phase élant un paramétre critique pour toute source hyperfréquence utilisée
dans les systemes modernes de télécommunications (ou les systémes radars) il est important
de déterminer des techniques susceptibles de le minimiser. Dans les oscillatcurs microondes
stabilis¢s sur un résonateur a forte surtension, la qualité en bruit basse fréquence du
composant actif est le point principal permettant l'obtention de niveaux de bruit de phase de
l'oscillateur prés de la porteuse (< 100 kHz) aussi faibles que possible, le bruit BF du
transistor venant moduler directement la fréquence du signal émis par la source. Cependant,
F'obtention de résonateurs a coefficient de qualité extrémement élevés nécessite 'utilisation
d'une température de fonctionnement cryogénique (par exemple : 77 K). Ceci pose donc le
probleme du choix du composant actif qui ne peut &tre alors effectué qu'aprés qu'une étude
sélective des transistors ait €t€ menée aussi bien & température ambiante qu'a la température de
l"azote liquide.

Le travail présent¢ dans ce mémoire porte donc, pour le premier chapitre, sur I'étude du
comportement  des  transistors a effet de champ représentatifs de chaque catégoric
commercialement disponible (MESFET, HEMT, PHEMT) en fonction de la température.
Tout d'abord, par l'analyse des caractéristiques statiques Iy« V g5) de chaque type de composant,
nous avons évalu¢ leur "degré de sensibilité" aux effets parasites pouvant apparaitre & basse
lempcrature. Ainsi, nous avons pu mettre en évidence que I'on pouvait s'affranchir, par des
conditions de polarisation appropriées, du phénoméne le plus critique pour le fonctionnement
des structures a gaz d'électrons bi-dimentionnel c'est & dire le phénomeéne de "collapse”.
L'application d'une tension drain-source de l'ordre de 3V dans les HEMT et supérieure a la
tension Ve dans les PHEMT (tension drain-source a laquelle est observé un accroissement
rapide du courant) permet de conserver de bonnes performances électriques avec ces
composants jusqua 77 K au moins et dans T'obscurité. Ce résultat de premiére importance a
permis de montrer que chacun des trois types de transistors étudiés offrait la possibilité de
réaliser un oscillateur cryogénique et nous a donc conduit, dans un second temps, a modéliser

ces transistors en vue de la conception du circuit final. Les modeles forts signaux obtenus a
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partir de mesures impulsionnclles effectuées a 77 K (les conditions de polarisation permettant
l'affranchissement du "collapse" étant respectées) ont alors été présentées et validées par des
premiéres mesures en compression, les transistors étant soumis a un signal de 4 GHz de
puissance variable,

L'étape suivante a tout naturellement concerné 1'étude du comportement en bruit basse
{réquence des composants en fonction de la température (300 K ¢t 77 K) en vue d'effectuer un
premier classement mais surtout afin de compléter, par la détermination des géndrateurs
¢quivalents en bruit, le modéle de chacun des transistors.

Pour cloturer ce premicr chapitre, une premiére application cryogénique a alors été
envisagée dont le but était d'étudier la faisabilité du remplacement des JFET Silicium.
classiquement utilisés dans I'électronique amplificatrice associée a des systémes cryogéniques
de détection infrarouge, par des composants II-V susceptibles de fonctionner a la méme
température que le détecteur, Nos travaux ont ainsi pu mettre en évidence que l'utilisation de
PHEMT multidoigts ne pouvait étre raisonnablement envisagée que pour des fréquences de
fonctionnement supéricures a 1 kHz. D'autre part, bien que les progrés technologiques soient
indiscutables quel que soit le domaine (épitaxie, photolithographie, gravure ...} il semblec a
I'heure actuelle difficile de réaliser des composants a effet de champ présentant simuttanément
de faibles niveaux de bruit BF ramenés en entrée aux basses fréquences (de l'ordre de

107 vaItz a 100 Hz) et une impédance d'entrée élevée (> 10° Q).

Dans le deuxiéme chapitre, nous nous sommes intéressés aux phénoménes de
conversion hrwit BF-bruit de phase dans les oscillateurs afin d'analyser les différents
processus mis en jeu permettant ainsi de déterminer, outre le composant le plus adéquat pour
ce type d'application, les conditions optimales de fonctionnement de chaque transistor (choix
du point de polarisation. des impédances présentées en entrée et en sortic). La topologie de
l'oscillateur a contre réaction parallele a été retenue pour cette étude. L'ensemble des résultats

cXposés ont permis de mettre en évidence les différents points originaux suivants :

* La superposition d'un signal hyperfréquence au signal continu de polarisation peut
dégrader sensiblement, dans le cas des composants a effet de champ, les caractéristiques en

bruit basse fréquence équivalent en entrée du transistor au repos.
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* La conséquence de ce résultat concernant I'évaluation du bruit de phase de
l'oscillateur est la suivante : clle doit étre effectuée impérativement a partir du générateur
cquivalent de bruit en tension déterminé dans les conditions d'oscillation.

* Méme lorsque ces conditions sont prises en compte, le modéle classique consistant a
utiliser une unique source de bruit en tension placée sur I'électrode de grille du composant nc
permet pas de donner, sur toute la plage de variation de la tension de polarisation de grille,
une bonne évaluation du bruit de phase ; en particulier, au point critique Ve correspondant
au facteur de "pushing” nul ou I'écart entre les valeurs simulées et calculées peut atteindre
40 dB. Unc hypothé¢se pour l'explication de ce dernier résultat est basée sur la non prise en
compte des cffets distribués le long de la zone dépeuplée de grille, notamment ceux relatifs
aux différentes sources de bruit le long de la zone active du transistor. Un modéle distribué du
composant, utilisant deux générateurs de bruit en tension non corrélés a été proposé.

* Les conditions de tonctionnement des composants actifs permettant de minimiser les
Muctuations de fréquence du signal de l'oscillateur ont alors été présentées : choix du niveau

de compression, du point de polarisation continu et de I'adaptation entrée-sortie.

Enfin. dans le dernier chapitre relatif 4 la réalisation et 4 la caractérisation d'un
oscillateur & haute pureté spectrale nous nous sommes penchés, dans un premier temps, sur lcs
deux techniques de détection que sont la méthode du discriminateur de fréquence et celle du
détecteur de phase. Dans le cas de la caractérisation d'oscillateurs libres, le systéme passif
utilisant une cavité comme élément de référence semble éire le plus intéressant a mettre en
ccuvre, a condition que le résonateur utilisé ait un coefficient de surtension proche de celui
mséré dans la boucle de l'oscillateur sous test. La difficulté principale est donc la réalisation
d'un tel dispositif auquel doit étre associé un mécanisme de réglage de la fréquence de
résonance. Le temps imparti pour cldturer nos travaux nous a alors conduit a réaliser deux

cavités identiques & résonateurs diélectriques (g, = 24) fonctionnant sur leur mode

fondamental TEy ;. Le refroidissement de celle insérée dans le circuit de 'oscillateur permet
d'obtenir. a la ficquence de 10.1979 GHz, un coefficient de surtension en charge de l'ordre de
2.6 10% el des pertes en transmission (I = 10 dB) suffisamment faibles pour répondre a la
condition de démarrage de l'oscillation.

La derniere partie de ce chapitre a tout naturellement porté sur la caractérisation de

Poscillateur. Le tésultat de -112 dBc/Hz mesuré 4 10 kHz de la porteuse est évidemment
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largement en dessous des performances attendues (au moins inférieures a -120 dBc¢/Hz).
L'explication possible que nous pouvons a ce jour énoncer est lide d'une part, a "l'adjonction”
aux fluctuations de phase causées par l'élément actif considéré seul, dun bruit issu du
résonateur di¢lectrique lui-méme et d'autre part, a la présence d'une composante de bruit de
modulation d'amplitude. Des travaux complémentaires sont a effectuer pour tenter de cerner
au micux les éléments responsables de ce disfonctionnement et de trouver ainsi dans les
meilleurs délais unc solution & ce probléme. Cette étude pourra alors étre réitérée sur des
dispositifs & plus forte surtension comme par exemple un résonateur saphir 4 modes de galerie
fonctionnant a 77 K.,

St les trés faibles bruits de phase envisagés au début de ce travail n'ont pu étre atteints.
de nombreux ¢léments originaux liés au composant actif, & la conversion du bruit ou a la
modélisation non-linéaire de l'oscillateur ont été mis a jour et, au moins partiellement, résolus.
Nous espcrons donc que le travail présenté dans ce mémoire pourra étre repris et utilisé a
nouveau pour accéder a des niveaux de bruit que les méthodes semi-empiriques de conception

des oscillateurs a haute pureté spectrale ne permettent pas d'atteindre a heure actuelle.
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"Etude et modélisation de transistors a effet de champ microondes A basse température,
Application a la conception d'oscillateurs a haute pureté spectrale.”

Résumé :

L'objectif du travail présenté dans cc mémoire est de définir une méthode rigoureuse de conception
d'oscillateurs 3 faible bruit de phase & base de transistors 4 effet de champ {(MESFET, HEMT et HEMT
pseudomorphique) dans le cas ot le transistor et le résonateur sont simullanément refroidis & des températures
cryogéniques.

Dans une premicre partic, nous présentons une caractérisation électrique compléte des différents types
de TEC a la température de I'azote liquide. Nous insistons particulirement sur les mécanismes de pidgeage-
depitgeage sur des centres profonds el nous proposons une méthode permettant de s'affranchir du phénoméne
de collapse qui est l'inconvénient majeur au fonctionnement du composani refroidi. Nous avons pu alors, &
partir de mesures de paramétres S et impulsionnelles, extraire un modéle fort signal pour chagque transistor.

Dans une deuxieme partic, nous étudions les mécanismes de conversion du bruit basse fréquence en
bruit de phase dans les oscillateurs 4 basc de TEC. Nous examinons tout d'abord l'influence du signal
microonde sur I'amplitude et la forme des spectres de bruit basse fréquence. Nous analysons ensuite les
fluctuations de fréquence de l'oscillatcur 3 partir du produit du bruit basse fréquence du TEC et du facteur de
pushing. L'incapacit¢ de celte méthode pour des tensions de polarisation de grille od le facteur de pushing
décroit jusqu'a la valeur nulle cst alors clairement montré. En conséquence, nous présentons un nouveau
modele non-linéaire de TEC utilisant deux sources de bruit non corrélées rendant compte des effets distribués le
long de la région active du composant.

La derniére partic de cc mémoire est consacrée a la réalisation et 4 la caractérisation d'un ascillateur
cryogénique a base de TEC.

Mots clés :

Transistor 4 effet de champ microonde, Températures cryogéniques, Bruit basse fréquence, Bruit de phase,
Modétisation non-linéaire, Oscillateur 4 haute pureté spectrale.

"Study and modeling of microwave field effect transistors at low temperature,
Application to the design of high purity spectral oscillator.”

Abstract :

The aim of the present work is to define a rigorous method allowing the design of low phase noise microwave
oscillators based on field effcct transistors (MESFET, HEMT and pseudomorphic HEMT) including in the case
where the transistor and the resonator are both cryogenically cooled.

In a first part, a complete electrical characterization of different type of FET at liquid nitrogen
temperature is presented. The emphasis is put on trapping-detrapping mechanisms on deep levels and a method
is proposed to circumvent the collapse phenomenon which is the more serious drawback of device cooling.
Then, § parameters and pufsed measurements have been used lo extract a large signal model for cach
fransisior.

In a second part, the conversion process of low frequency noise into phase noisc in FET oscitlators is
investigated. The influence of the microwave signal on the LF noisc spectrum amplitude and shape is reported,
Next, the oscillator's frequency noise is analysed in terins of the FET's low frequency noise multiplied by the
oscillator's pushing factor. The inaccuracy of this method at some particular gate bias voltages where the
pushing factor decreases to zero is demonstrated. Consequently, a new nonlinear FET model involving at least
two noisc sources distributed aleng the channel is proposed.

The last section of this work is dedicated to the realization and the characterization of a crvogenic FET
oscillator,

Key words :
Microwave field eflect transistors, Cryogenic temperatures, Low frequency noise, Phase noise, Nonlinear
modeling, high purity spectral oscillator.




